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RESUME

Notre travail s’inscrit dans le cadre de la contribution a I'implémentation efficace
sur FPGA « Field Programmable Gate Array » d’'un systtme de communication a
haut débit qui utilise la combinaison STC-OFDM « Space Time Coding- Orthogonal
Frequency Division Multiplex » ou STC-OFDM-CDMA « Space Time Coding- Orthogonal
Frequency Division Multiplex- Code division Multiple Access ». Dans ce contexte, nous
avons proposé et implémenté sur circuit FPGA récent, des architectures efficaces et
a haut débit pour deux blocs élémentaires du systeme qui sont le décodeur espace
temps d’Alamouti et le bloc FFT. Pour le décodeur d’Alamouti, nous avons proposé et
implémenté deux architectures a haut débit qui réduisent le nombre d’additionneurs
et de multiplieurs utilisés. Les architectures sont configurables pour le systeme
Alamouti 2x1 et 2x2. Pour le bloc FFT, qui est le coeur du modulateur OFDM, nous
avons proposé des architectures de type MDC « Multi path delay commutator »
basées sur I'utilisation de radix mixé 22-2% et qui permettent de traiter deux ou quatre

séquences indépendantes pour toutes les tailles qui sont une puissance de deux. Les



résultats d’implémentation des architectures, pour le bloc FFT et pour le bloc de
décodage d’Alamouti, montrent que ces implémentations assurent un deébit élevé
avec une efficacité importante en ressources et en puissance consommee.

Mots clé : STC, MIMO, OFDM, CDMA, décodeur d’Alamouti, FPGA, MDC, FFT.

ABSTRACT

This work is a contribution to an efficient implementation of a high throughput
system using Space Time Coding- Orthogonal Frequency Division Multiplex (STC-
OFDM) or Space Time Coding- Orthogonal Frequency Division Multiplex- Code division
Multiple Access (STC-OFDM-CDMA) combination on a Field Programmable Gate
Array (FPGA) circuit. In this context, we have proposed and implemented on recent
FPGA circuit, an efficient and high throughput architectures for two elementary blocks
of the system, which are the Alamouti decoder, and the FFT block. For Alamouti
decoder we proposed and implemented two high throughput and efficient
architectures that reduce the number of adders and multipliers. Furthermore, the
architectures are scalable for both Alamouti systems 2x1 and 2x2. For the FFT block;
which is the basic block of the OFDM modulator; we proposed architectures based on
Multi path Delay Commutator (MDC) approach using mixed Radix 22-2° which allow
processing two or four independent sequences for all power of two sizes. The
implementation results of the architectures for both FFT and Alamouti decoder show
high throughput performance with resources and power consumption efficiency.
Keywords: STC, MIMO, OFDM, CDMA, Alamouti decoder, FPGA, MDC, FFT.
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INTRODUCTION GENERALE

Le développement des systémes de télécommunications connait un progrés trés
rapide surtout durant les deux dernieres décennies. A cause de la diversification des
applications et de types des signaux transmis, les exigences du marché des
télécommunications en termes de débit de transmission et en qualité de service
(QoS) ne cessent d’augmenter continuellement afin de répondre aux besoins des
utilisateurs. Les prévisions de l'indice de réseau visuel « Visual Networking Index »
VNI de Cisco indiquent que le trafic des réseaux mondiaux de mobiles passera de 7
Exabytes (EB) par mois ; i.e. 7x10'® bytes/mois ; en 2016 a 49 EB en 2021, comme le
montre la figure 1 [1]. Cette augmentation explosive du trafic est causée par la
prévalence de Smartphones, Laptops et Tablettes ainsi que par 'émergence des

communications de type machine a machine (M2M)...
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Figure 1 : Prévision de trafic de données des réseaux mondiaux de mobiles selon
Cisco VNI.

L’augmentation du trafic ainsi que les exigences en QoS ont fait du spectre radio
fréquence l'une des ressources rares et précieuses, qu'on doit exploiter le plus
efficacement possible. Par conséquent, la couche physique des systemes de
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communication doit étre capable de fournir de plus en plus de capacité en termes
d’efficacité spectrale élevée, du haut débit et de grand nombre d’utilisateurs qui

partagent simultanément la méme bande de fréquence.

L’utilisation de techniques avancées de communication numérique est donc
indispensable, afin de concevoir des systemes répondants aux contraintes citées
précédemment. Les techniques qui ont connu un grand succés dans ce contexte sont
la technique multi-antennaires « Multiple Input Multiple Output » MIMO [2]-[5], la
technique de multiplexage par répartition en fréquences orthogonales « Orthogonal
Frequency-Division Multiplexing » OFDM [6]-[8] et la technique d’accés multiple par
répartition de code « Code Division Multiple Access » CDMA [8]-[10].

La technigue MIMO permet d’exploiter la dimension spatiale afin d’améliorer le
débit du systéme par le multiplexage spatial, qui consiste a envoyer plusieurs
symboles simultanément sur les différentes antennes d’émission. La technologie
MIMO permet aussi d’améliorer la robustesse du systéme par l'utilisation du codage
spatio-temporel « Space Time Coding » STC [11], [12], qui utilise le principe de la
diversité spatio-temporelle pour réduire la probabilité des erreurs de transmission.
L’OFDM exploite la dimension fréquentielle pour envoyer I'information haut débit sur
plusieurs sous-porteuses orthogonales au lieu d’'une seule porteuse. Cet aspect
permet donc de convertir le canal sélectif en fréquence en plusieurs sous-canaux
plats (non sélectifs en fréquence). L'utilisation de fréquences orthogonales réduit
'occupation spectrale des sous-porteuses ce qui augmente l'efficacité spectrale du
systéeme. La techniqgue CDMA consiste a envoyer simultanément les données de
plusieurs utilisateurs sur la méme bande de fréquence en exploitant la diversité de
code. Cette technique est largement utilisée dans les réseaux de la troisieme

génération.

Dans le but de tirer profit des avantages des techniques précédentes, les
chercheurs ont proposé des schémas combinant deux ou trois de ces techniques.
Ainsi, on trouve des combinaisons de MIMO et de 'OFDM appelées MIMO-OFDM
[13], des combinaisons de CDMA et de 'OFDM comme le MC-CDMA [8],[14] et des
combinaisons de MIMO, de CDMA et de 'OFDM [15]-[17].
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L'utilisation des techniqgues déja citées ci-dessus permet d’améliorer
considérablement les performances des systemes. Cependant, cette amélioration
n’est pas sans prix, car leur intégration implique d’effectuer de complexes opérations
en temps réel. Par conséquent, il est nécessaire d’utiliser des circuits performants
avec une certaine flexibilité et avec un colt de réalisation acceptable. Le défi pour les
concepteurs est d’implémenter efficacement; sur des circuits appropriés ; des
systemes utilisant les technigues MIMO, CDMA et OFDM, dans un contexte de haut

débit et en assurant une qualité de service, une flexibilité et un colt acceptables.

La révolution qu’a connue I'électronique numérique ces dernieres années a permis
de développer et de proposer divers types de processeurs de traitement et de calcul
pour les concepteurs des systemes de télécommunications. Chaque processeur est
caractérisé par ces performances, son degré de flexibilit¢, son niveau de
consommation de puissance, son colt de réalisation et par 'ordre de difficulté de sa
mise en ceuvre. Selon le type de I'application, un bon compromis entre plusieurs
caractéristiques est souhaitable. Sur 'une des extrémités de 'ensemble des solutions
proposées on trouve les processeurs a usage général « General Purpose
Processor » GPP et les processeurs de signal numérique « Digital Signal Processor »
DSP, qui assurent une grande flexibilité du fait qu’ils sont programmables, mais ils
sont moins efficace en consommation de puissance et en performances. Sur l'autre
extrémité du spectre, on trouve les circuits intégrés propre a une application
« Application Specific Integrated Circuits » ASIC, appelés aussi circuits intégrés
développés pour un client, qui sont des circuits spécialisés dédiés a une application
bien spécifiée et dont la configuration est effectuée une seule fois par le fabriquant.
Les ASICs sont efficaces en performances et en puissance, mais ils sont moins
flexibles. Une solution entre les deux extrémités qui permet un bon compromis entre
performances et puissance d’un coté et flexibilité de I'autre coté, et qui a connu une
grande émergence ces derniere année consiste a utiliser des circuits intégrés a
architecture reconfigurable. Les systemes reconfigurables sont implémentés par la
logique programmable, ce qui permet la réalisation de circuits a travers la

configuration par programme des interconnexions entres les ressources.
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La réalisation des systemes reconfigurables est rendue possible par l'introduction
des circuits FPGA « Field Programmable Gate Array » [18]. Depuis leur premiere
apparition, les circuits de type FPGA ont connu un progrés énorme que ce soit sur le
plan de leurs performances, leur codt et leur consommation de puissance ou sur le
plan des logiciels et des outils de conception développés pour faciliter et accélérer la
mise en ceuvre des applications a base de circuits FPGA. Ce progrés a encouragé
les concepteurs et les chercheurs dans le domaine de télécommunication a proposer
des implémentations sur FPGA de divers techniques de la communication numérique
comme 'OFDM, le CDMA, le MIMO...

Notre travail entre dans le cadre de la contribution a I'implémentation de deux
blocs clés des systémes de communication combinant le codage spatio-temporel
avec I'OFDM, et les systemes combinant le codage spatio-temporel, TOFDM et le
CDMA. Le premier bloc est considéré parmi les blocs les plus importants du point de
vue complexité arithmétique, il s’agit du bloc FFT/IFFT « Fast Fourier Transform/
Inverse Fast Fourier Transform » [19] qui est le coeur du modulateur et du
démodulateur OFDM. Le deuxieme bloc est le décodeur spatio-temporel, qui est
indispensable au niveau de la réception pour le décodage des signaux recus.

L’organisation de cette thése se repose sur quatre chapitres :

Le premier chapitre évoque les notions de base de la communication nhumérique,
en commencgant par la présentation des différents blocs qui constituent une chaine de
communication simple. Les caractéristiques des canaux radio, leurs modeles ainsi
que les principaux phénomeénes de propagation en relation comme I'effet Doppler, la
dispersion fréquentielle et la dispersion temporelle sont ensuite présentées.
Finalement, ce chapitre se termine par I'explication des aspects de base relatifs aux
trois techniques : MIMO, OFDM et CDMA.

La premiere partie du deuxiéme chapitre est consacrée a la présentation du
codage espace-temps. Dans cette partie, nous abordons le principe du codage
spatio-temporel, et nous donnons aussi une explication sur deux familles de codes
qui sont les codes espace-temps en bloc STBC et les codes espace-temps en treillis.

Dans cette méme partie, nous présentons aussi un cas particulier des codes OSTBC
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qui est le code d’Alamouti vu sa large utilisation. Dans la deuxiéme partie du chapitre
2, nous allons donner un apercu de la combinaison du codage espace-temps avec la
technique OFDM et la technique CDMA. Dans la derniére partie nous présentons les
deux architectures que nous avons proposées pour I'implémentation du décodeur
d’Alamouti sur un circuit FPGA. Nous commencons par donner les schémas des
architectures avec explications de leur fonctionnement, en suite nous présentons les
résultats de simulations et nous terminons par les résultats de I'implémentation des

architectures sur un circuit FPGA de type Virtex 7.

Le troisieme chapitre porte sur I'étude des algorithmes FFT du point de vue
algorithmique et architecture d’'implémentation. Ainsi, le principe et la complexité
arithmétiqgue des variantes Radix-2 et Radix-4 de l'algorithme FFT sont présentés
dans ce chapitre. Aprés présentation de l'aspect algorithmique de la FFT nous
donnons ensuite, les architectures en pipeline et les architectures a base de
mémoire, qui sont proposées dans la littérature pour I'implémentation de 'algorithme
FFT sur cible FPGA ou ASIC. Le troisieme chapitre se termine par I'état de l'art des
architectures FFT proposées dans le contexte du MIMO-OFDM.

Le quatrieme chapitre présente les architectures MDC « Multi path Delay
Commutator» & haut débit, basées sur I'utilisation du Radix mixé 2%-2° que nous
avons proposées pour l'implémentation d’'un processeur FFT capable de traiter
jusqu’a quatre séquences indépendantes, en utilisant quatre chemins de traitement.
Nous commencons par un rappel sur les deux algorithmes Radix-2? et Radix-23. Par
la suite, nous expliguons avec détail les difféerents modules de conception des
architectures proposées. Nous donnons aussi les ressources utilisées par ces
architectures, en comparaison avec les architectures existantes. Nous terminons le
quatrieme chapitre par la présentation des résultats dimplémentation des
architectures proposées pour les différentes valeurs de la taille du FFT, sur les deux
circuits FPGA Virtex 5 et Virtex 7. Ces résultats sont aussi comparés avec des

travaux récents.

Ce document se termine par une conclusion qui résume les principaux résultats

obtenus, ainsi que les perspectives du travail présente.
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Chapitre1

ASPECTS DE BASE DE LA COMMUNICTION RADIO MOBILE

1.1 Introduction

Ce premier chapitre a comme obijectif la présentation des éléments de base relatifs
a la communication radio mobile, afin de comprendre le contexte de notre travail.
Nous commencons par la définition des blocs élémentaires d’'une chaine de
communication numérique. Ensuite, nous introduisons les phénomenes liés a la
propagation radio, ainsi que les différents types et les différents modéles des canaux
radio. Dans la derniére partie du présent chapitre, nous présentons trois techniques :
MIMO, OFDM et CDMA qui servent a améliorer les performances des systemes de

télécommunications.

1.2. Constitution d’'une chaine de communication numérigue

Un systéme de communication numeérique a pour objectif la transmission de
'information de la source vers le destinataire, avec une grande fiabilité et un colt
raisonnable. Quelle que soit la complexité du systeme de communication, on peut le
décomposer en trois parties qui sont: I'émetteur, le récepteur et le canal de

transmission, comme illustré dans la figure 1.1.

L’émetteur permet d’associer au message issu de la source ; qui est une grandeur
abstraite ; une grandeur physique adaptée au canal de transmission. Il est constitué

essentiellement des blocs suivants :

e Codeur de source : il permet d’éliminer la redondance de la source, afin de

minimiser le nombre d’éléments binaires nécessaires a la représentation de
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I'information délivrée par la source.

e Codeur de canal: il a pour réle la détection et la correction des erreurs de
transmission, pour améliorer la robustesse du systeme de transmission vis-a-vis
des imperfections du canal de transmission. Le codage de canal consiste a
ajouter aux éléments binaires qui représentent I'information d’autres éléments
binaires de redondance, selon une loi bien déterminée afin de détecter et
corriger les erreurs. Les codeurs de canal sont classés généralement en deux

grandes familles, a savoir les codeurs en bloc et les codeurs convolutifs.
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Figure 1.1 : Schéma de base d’'une chaine de communication numérique.

e Modulation Numérigue : la modulation numérique transforme la suite des
éléments binaires en un signal numeérique, elle est réalisée a travers deux
étapes qui sont le codage bits a symbole et le codage symbole a signal.

o Codage bits a symbole « mapping » : cette opération consiste a associer a
chaque groupe de n éléments binaires ; appelé n-uplet ; un symbole qui est

un élément d'un alphabet de M=2" symboles. L’affectation des différents
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groupes de n éléments binaires aux symboles correspondants est
généralement représentée par un graphe appelé constellation. Le choix de la
constellation dépend de plusieurs parametres tels que le type de canal de
transmission, le taux d’erreur exigé ...

o Codage symbole a signal : c’est I'association a chaque symbole de I'alphabet
M-aire un signal modulant qui sera le support physique porteur de

I'information.

Selon le type de la modulation, linformation est inscrite sur I'un des

parametres du signal porteur qui sont la fréquence, la phase ou I'amplitude.

e Le filtrage de I'émission : cette fonction permet la mise en forme du signal
porteur de linformation, en limitant son occupation spectrale pour éviter les

interférences entre symboles ISI « Inter Symbol Interference ».

Le canal représente le support physique qui permet la transmission du signal
porteur de linformation de [I'émetteur vers le récepteur. Dans le cas des
communications radio mobiles, le milieu de transmission est constitué de I'espace
libre qui assure la propagation de I'onde électromagnétique porteuse de I'information.
En communication numérique, toutes les sources de perturbation qui affectent le
signal porteur de l'information au cours de sa transmission sont considérées comme
parties du canal. Ainsi, les perturbations des antennes a I'émission et a la réception,
les perturbations du canal de propagation, et méme les imperfections de la partie RF
« Radio Frequency » sont considérées comme parties du canal de communication. |l
est important de connaitre toutes ces sources de perturbations et de leurs attribuer un

modele fiable et fidele afin de faciliter la conception du systéeme de communication.

Le récepteur est la partie du systtme de communication qui permet la restitution
fidele de linformation issue de la source. Généralement, le récepteur réalise les
fonctions inverses des fonctions que réalise I'émetteur. Donc, on trouve les fonctions

de démodulation, de décodage de canal et de décodage de source.
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Il est important de noter que nous n’avons présenté dans ce paragraphe que les
éléments les plus communs d’une chaine de communication numérique simple.
Selon l'ordre de complexité du systeme, selon le type de I'information a transmettre et
selon d’autres contraintes imposées aux concepteurs, on peut trouver d’autres
fonctions de traitement, comme I'étalement de spectre, le multiplexage temporel,

spatial et fréquentiel...

1.3 Canal radio et phénoménes liés a la propagation

La puissance de l'onde porteuse de linformation subit des fluctuations et des
pertes en fonction du temps et en fonction de la distance parcourue lors de
propagation de cette onde de I'émetteur vers le récepteur. Ces pertes et fluctuations
sont le résultat de plusieurs phénomeénes qui sont classés en deux types a savoir les

phénomenes a grande échelle et les phénomenes a petite échelle.

1.3.1 Phénomeénes a grande échelle

lls correspondent a l'effet de la variation de la puissance moyenne mesurée sur
une distance qui est grande par rapport a la longueur de l'onde A. Ce type de
variation est lié a deux phénomenes, qui sont le masquage « shadowing » et les
pertes liées a la distance parcourue « path loss ». Les pertes liées a la distance se
manifestent lors de la propagation dans I'espace libre, et elles sont proportionnelles
au carré de la distance parcourue. L'effet de masquage est di a la présence
d’obstacles entre I'émetteur et le récepteur. Cet effet se manifeste par des
fluctuations lentes de la puissance appelées évanouissement a grande échelle
« large scale fading », en plus de sa décroissance qui est due aux pertes liees a la

distance.

1.3.2 Phénomeénes a petite échelle

Les variations de puissance a petite échelle sont observées sur des distances
suffisamment petites. Ces fluctuations sont causées par I'existence d’obstacles lors
de la propagation de I'onde radio, ce qui entraine I'atténuation, la réflexion et la

réfraction de cette onde. Donc, le récepteur recoit plusieurs ondes arrivant de
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directions différentes avec des amplitudes, des retards et des phases différentes. On
parle donc de la propagation multi-trajets « multipath propagation » ; ou les variations
en amplitude de l'onde résultante sont appelées évanouissement a petite échelle

« small scale fading ».

1.3.3 Bruit radio électrigue

Le bruit désigne tous les signaux qui perturbent le ou les signaux utiles, et qui ne
portent aucune information utile pour le récepteur. En communication radio mobile, le
bruit englobe I'ensemble des perturbations souvent de nature aléatoire qui sont liées
au canal de propagation (bruit externe) et aux dispositifs électroniques du systeme de
communication (bruit interne). Le bruit externe inclut les différentes ondes qui
interferent avec I'onde utile et qui sont captées par I'antenne de réception. Le bruit
interne est de nature thermique, il est modélisé selon le théoreme de la limite centrale
par un processus aléatoire Gaussien [20]. Dans la plupart des cas, le bruit interne et
le bruit externe sont tous les deux représentés par un seul signal appelé bruit blanc
additif Gaussien « Additif White Gaussien Noise » AWGN. Le mot blanc vient du fait
gue la densité spectrale de puissance de ce type de bruit est uniforme sur une tres
large bande de fréquence qui s’étend & 10™ Hz, et le mot additif signifie que le bruit
s’ajoute au signal utile recu. Lors de I'évaluation d’un systéme de télécommunication
radio mobile I'effet du bruit AWGN est étudié en calculant ou en estimant le rapport
entre la puissance du signal utile et celle du AWGN, qui est appelé rapport signal sur

bruit « Signal to Noise Ratio » SNR.

1.3.4 Dispersion temporelle et bande de cohérence du canal

L’'une des caractéristiques du canal radio est le retard que subit un signal avant
son arrivée au récepteur. Ce retard est de nature aléatoire, il est caractérisé par ces
moments d’ordre un et d'ordre deux qui sont la moyenne « mean delay » et la
dispersion « delay spread ». La dispersion des retards dans le domaine temporel se
traduit par une cohérence dans le domaine fréquentiel. Ainsi, la bande de cohérence
« coherence bandwidth » du canal est définie comme étant I'écart entre deux
fréquences différentes pour un degré de corrélation bien déterminé. Du point de vue
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pratique, la bande de cohérence désigne I'espacement fréquentiel minimum a
imposer entre deux signaux afin qu’ils subissent deux évanouissements
indépendants. Pour un degré de corrélation donné, la bande de cohérence du canal
est inversement proportionnelle a la dispersion des retards. Il est important de noter
que I'augmentation de la dispersion des retards conduit au phénoméne d’interférence
entre symboles « Inter Symbol Interference » ISI, qui dégrade les performances du

systeme de communication.

1.3.5 Dispersion fréquentielle et temps de cohérence du canal

En communication radio mobile, les mouvements de I'émetteur, du récepteur, et
méme des obstacles entrainent des décalages de fréquence par I'effet Doppler [21].
Le décalage de fréquence appelé frequence Doppler est proportionnel a la vitesse
relative de déplacement. Ce décalage conduit au changement de la fréquence de la
porteuse, ce qui rend la restitution de la porteuse, au niveau de la réception, difficile.
La dispersion par l'effet Doppler dans le domaine fréquentiel se traduit par une
cohérence dans le domaine temporel. Ainsi, le temps de cohérence « coherence
time » du canal pour une fréquence donnée et pour une position fixe des antennes
émettrices et réceptrices est défini comme étant la durée pour laquelle I'enveloppe
des oscillations du canal reste invariante. Le temps de cohérence du canal est
inversement proportionnel a la fréquence de Doppler maximale, son expression est
généralement donnée par une relation empirique. Cela implique que I'augmentation
de la mobilité du récepteur et des obstacles conduit a la réduction du temps de

cohérence du canal.

Le temps de cohérence du canal et sa bande de cohérence permettent de
déterminer le type du canal. En fonction de ces deux paramétres, on définit la notion
de sélectivité du canal en temps et en fréquence comme suivant :

e Sélectivité en fréquence du canal: le canal est sélectif en fréquence

« frequency selectif » si la bande du signal a transmettre est plus large que la
bande de cohérence du canal. Dans le cas contraire le canal est dit non-sélectif

en fréguence ou a évanouissement plat « Flat fading ».
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e Sélectivité en temps du canal: le canal est dit sélectif en temps ou a
évanouissements rapides « fast fading » si la durée d’'un symbole est supérieure
au temps de cohérence du canal. Dans le cas contraire le canal est dit non-

sélectif en temps ou & évanouissements lents « slow fading ».

En fonction de la sélectivité en temps et la sélectivité en fréquence les canaux a

évanouissement peuvent étre classés en quatre catégories selon la figure 1.2.

Durée dest
symboles

Canal a
évanouissement plat et
rapide (non sélectif en
fréquence, sélectif en
temps).

Canal a
évanouissement  non
plat et rapide ( sélectif
en fréquence, sélectif
en temps).

Temps de
cohérence

Canal a
évanouissement plat
et lent (non sélectif en
fréquence non sélectif
en temps).

Canal
évanouissement  non
plat et lent ( sélectif en
fréquence, non sélectif
en temps).

Q-

Largeur de bande
du signal

Bande de
cohérence

Figure 1.2 : lllustration des quatre types de canaux a évanouissement suivant

la bande de cohérence et le temps de cohérence du canal.

1.3.6 Modélisation du canal de transmission

Les paramétres influant sur le canal de propagation sont nombreux et de nature

aléatoire, ce qui rend l'établissement d’'un modéle statistique fiable du canal trés
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difficile en pratique. Afin de faciliter la modélisation, des hypotheses simplificatrices
sur les phénomenes liés au canal de propagation radio sont a envisager [22], [23].
Ces hypotheses sont :

e Stationnarité au sens large : cette hypothése suppose que les évanouissements
du canal radio restent constants pour des courtes durées et des faibles
distances, ce qui permet d’assimiler le canal a un processus stochastique
stationnaire au sens large « Wide Sens Stationary » WSS.

¢ Non-corrélation des diffuseurs : les diffuseurs sont considérés comme étant non
corrélés « Uncorrelated Scattering » US, si deux réponses impulsionnelles du
canal pour deux retards différents sont décorrélées en temps ou si deux signaux
ayant deux angles d’incidence différents sont décorrélés en espace.

e Ergodicité : cette hypothése suppose que les moyennes d’ensemble sont
identiques aux moyennes temporelles ou aux moyennes fréquentielles.

Si les trois hypothéses citées précédemment sont valables, le canal radio est

nommé ST-WSS-US « Spatio Temporel Wide Sens Stationary Uncorrelated
Scattering ». Pour ce type de canaux les statistiques d’ordre deux dans les trois

domaines naturels ; qui sont le temps, la fréquence et 'espace ; sont identiques.

Le canal radio a évanouissements suit le modéle statistique de Rayleigh s’il
n’existe pas de trajets directs, « Line Of Site » LOS, entre I'émetteur et le récepteur,
ce qui est le cas dans la plupart des situations pratiques. Pour un canal a
évanouissement plat et ayant | trajets, le signal recu peut étre exprimé sous la forme

suivante [11] :

r(t) =Z|:ai.cos(2.7r. ft+g)+n(t) (1.1)

Avec a; et @; sont respectivement, 'amplitude et la phase du signal correspondant
:eme

au i trajet, f. est la fréquence porteuse et n(t) représente le bruit AWGN.

L’expansion du Cos(.) permet de réécrire I'équation (1.1) sous la forme suivante :

r(t) = cos@r. .1 a,.cos) —sin(2..1, £) Y a,sin(p) +n(t) (1.2)

A B
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A et B dans I'équation (1.2) représentent la sommation de | variables aléatoires.
Pour une valeur de | suffisamment grande, et d’aprés le théoreme de la limite
centrale, A et B sont des variables aléatoires Gaussiennes indépendantes et
identiguement distribuées « Independent Identically Distributed » IID. Cela implique

que I'enveloppe du signal recu R =+/ A’ + B? suit la distribution de Rayleigh dont la
fonction de densité de probabilité « Probability Density Function » PDF est donnée

par :

fR(r)ziz.exp(_rzj, r>0 (1.3)
o 2.0

Ou ¢ est la variance des deux variables aléatoires A et B.

En cas d’existence de trajet direct entre 'émetteur et le récepteur, les variables
aléatoires Gaussiennes A et B ont des moyennes non nulles. Dans ce cas,
I'enveloppe est une variable aléatoire suivant la distribution de Rice, dont I'expression
de la PDF est :

fR(r):Lz.exp(_(Ir +2D ].IO(D';), r>0,D>0 (1.4)
o 2.0

o

Avec D dénote 'amplitude maximale du signal dominant (trajet direct) et Iy est la

fonction de Bessel modifiée d’ordre zéro.

Les équations (1.1) et (1.2) donnent le signal r(t) analogique au niveau du premier
etage du récepteur. Aprés l'opération de la démodulation nhumérique on obtient une
version du signal discret en bande de base qu’on peut écrire ; pour un canal non

sélectif en fréquence ; sous la forme suivante [11] :

r=hs+n (1.5)

Ou s et n sont les versions discrétes de s(t) et n(t), et h est une variable aléatoire
complexe appelée gain du trajet « path gain », dont le module suit la distribution de
Rayleigh ou de Rice suivant I'existence ou pas d’un trajet direct LOS.

Pour les canaux sélectifs en fréquence, le signal recu est donné par I'expression

suivante :
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J-
=>h.s_ +n (1.6)

J:

LN

Le canal & évanouissement souffre du phénoméne de diminution de la puissance
du signal recu qui peut atteindre pour certains cas d’environnements urbains 20 a 30
dB. Puisque la puissance de 'TAWGN ne change pas significativement au niveau du
récepteur, le rapport SNR subit donc une diminution dramatique. Généralement, il y a
une valeur minimale du SNR au-dessous de laquelle le récepteur ne peut plus
détecter le signal utile. Ce phénomeéne est appelé coupure de service « outage ».
L’'une des solutions efficaces pour minimiser la probabilité de coupure est I'utilisation

d’un systéme multi-antennaires MIMO qui sera 'objet de la prochaine section.

1.4 Systéme multi antennaires MIMO

Les systemes de communication MIMO sont apparus entre la fin des années 80 et
le début des années 90 grace aux travaux de J. Winters, [24] , G. J. Foschini et M. J.
Gans [25]. lIs sont basés sur l'utilisation de N; antennes au niveau de I'émetteur et de
N, antennes au niveau du récepteur, contre une seule antenne émettrice et une seule
antenne réceptrice pour un systeme SISO « Single Input Single output ». Le canal
radio existant entre I'émetteur et le récepteur est, lui aussi, appelé canal MIMO (figure
1.3).

Emetteur Récepteur

Figure 1.3 Schéma d’illustration d’un systéme MIMO.
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La relation entrée-sortie pour un canal MIMO s’écrie sous la forme matricielle

Suivante :

r=H.s+n 1.7)
Ou: r:[rl,rz...rN ]Test le vecteur des signaux recus par les N, antennes de
réception, s=[sl,sz...sN ]Test le vecteur des signaux émis par les N; antennes

d’émission, n=[n,,n,...n,, | représente le vecteur des bruits AWGN présents sur les

N, antennes de réception, et H est la matrice qui représente le canal MIMO a

évanouissements, dont sa structure est donnée par :

hll h12 o ' tht
h, h, . . . hy
_thl hN,Z o b thNt i

Chaque paramétre hjreprésente le gain du trajet entre la i°™ antenne de réception

et la j°™

antenne d’émission. Ces parametres sont des variables aléatoires
complexes, leurs modules ont une PDF suivant la distribution de Rayleigh ou de Rice
selon I'existence ou pas de trajets directs LOS. La i®™ ligne de H représente les
gains des trajets arrivant a la méme antenne de réception i, tandis que la j*™ colonne

représente les gains des trajets partant de la méme antenne d’émission.

L’utilisation de la technique MIMO permet d’'une part, un multiplexage spatial qui
augmente le débit de transmission. De lautre part, la technique MIMO offre la
possibilité de bénéficier de la diversité spatio-temporelle qui permet de réduire le taux
de l'erreur binaire « Bit Error Rate » BER et la probabilité de coupure « outage
probability ». Donc, la diversité et le multiplexage sont les deux avantages majeurs de
I'utilisation des techniques MIMO. L’apport de ces deux opérations est évalué par le
calcul du gain de diversité et du gain de multiplexage [2]-[5], [11], [24]-[28].
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1.4.1 Diversité et gain de diversité

L’idée principale de la diversité est de fournir au systeme de détection, au niveau
du récepteur, plusieurs répliques du méme signal. Si ces répliques subissent des
évanouissements indépendants, la probabilité que toutes ces répliques seront
fortement atténuées sera alors trés faible. Dans cette situation, le récepteur peut
ameliorer la détection par la sélection de la réplique ayant le plus grand SNR ou par
la combinaison de toutes les répliques recues. Cela se manifeste par la réduction de
la probabilité de coupure et du BER. Pour évaluer quantitativement la diversité, on

calcule le gain de diversité qui est donnée par :

. log(p,)
G, = lim —2.P-) .
‘ !L”l log(y) (19)

Ou Gy est le gain de diversité, pe est la valeur de la probabilité de I'erreur a un SNR

égal a y . L’équation (1.9) montre que le gain de diversité n’est autre que la pente de

la courbe de la probabilité de I'erreur en fonction du SNR dans une échelle log-log.

'y a deux défis relatifs a la notion de la diversité. Le premier concerne les
méthodes de diversité « diversity methods », c’est-a-dire comment fournir au
récepteur les différentes répliques sans augmenter excessivement la largeur de
bande, la puissance du signal utile et la complexité logicielle ou matérielle du
décodeur. Le second défi concerne les méthodes de combinaison « combining
methods », c’est-a-dire comment utiliser et combiner ces répliques afin de minimiser

au maximum la probabilité de I'erreur.

La diversité peut étre temporelle, fréquentielle, angulaire de polarisation, ou

spatiale :

e La diversité temporelle consiste a envoyer au moins deux répliqgues du méme
signal, séparé d’'un intervalle de temps supérieur au temps de cohérence du
canal [29]. Si les évanouissements du canal sont lents, le temps de cohérence
sera élevé, donc le temps séparant deux répliques identiques sera important ce

qui augmente le temps de décodage.
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e Pour la diversité fréquentielle, on envoie au moins deux répliques du méme
signal sur des fréquences séparées d’au moins la bande de cohérence du canal
[30]. Si le canal posséde une bande de cohérence large, on doit utiliser une
bande tres large pour la transmission des répliques, ce qui dégrade
énormément I'efficacité spectrale du systéme de communication.

e Pour la diversité angulaire, les différentes copies du méme signal sont

collectées de directions différentes en utilisant des antennes directives

e La diversité de polarisation utilise la polarisation horizontale pour envoyer une

réplique du signal, et la polarisation verticale pour I'envoi de l'autre réplique.
Ce type de diversité peut fournir uniquement une diversité d’ordre 2 et pas
plus.

e La diversité spatiale consiste a utiliser plusieurs antennes pour I'émission et la
réception des différentes répliqgues du méme signal. Si les antennes sont
éloignées 'une des autres d’'une distance supérieure a la moitié de la longueur
d'onde, les différentes répligues émises vont subir des évanouissements
indépendants, ce qui permet d’obtenir un gain de diversité important [31].
Contrairement a la diversité temporelle et a la diversité fréquentielle, la diversité

spatiale ne souffre pas de dégradation de I'efficacité spectrale.

Les techniques de combinaison des répliques sont généralement divisées en trois
types, a savoir la méthode de combinaison a rapport maximal « Maximum Ratio
Combining » MRC, la méthode de combinaison par sélection et la méthode de
combinaison a gain égal « Equal Gain combining » EGC. La méthode MRC consiste
a combiner toutes les répliques supposées du méme signal afin de trouver le signal le
plus semblable au signal émis. La méthode la plus connue de la technique MRC est
la méthode du maximum de vraisemblance « Maximum Likelihood » ML, qui combine
les répliques en calculant leur moyenne pondérée. En choisissant des coefficients de
pondération optimaux, cette technique permet d’augmenter le SNR de la combinaison
qui est la somme des SNRs de toutes les répliques individuelles [11]. La méthode de
combinaison par sélection est utilisée lorsque les contraintes pratiques ne permettent
pas l'utilisation de plusieurs chaines RF indispensables pour la méthode MRC. Cette

meéthode est basée sur la sélection de la réplique ayant le SNR le plus élevé, afin de
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I'utiliser pour le décodage. La grande difficulté de cette technique est comment faire
une sélection rapide du signal qui possede le plus haut SNR. En outre, cette méthode
ne permet pas une amélioration importante du rapport SNR en comparaison avec la
méthode MRC.

1.4.2 Multiplexage et gain du multiplexage

Dans le paragraphe précédent, nous avons vu qu’un systéme multi antennaires
MIMO peut étre utilisé pour améliorer la qualité de la communication a travers
'augmentation du gain de diversité. Un tel systéeme peut étre également utilisé pour
augmenter la capacité du canal, et par conséquent augmenter le débit de
transmission par l'utilisation du multiplexage spatial. En effet un systéme utilisant N;
antennes d’émission et N, antennes de réception peut transmettre jusqu’a min(N;, N;)

symboles par période. Le gain du multiplexage est donné par I'équation :

(1.10)

Ou r dénote le débit du code utilisé pour le multiplexage.

On note que 'augmentation du gain de multiplexage du systeme MIMO entraine la
diminution du gain de diversité et vice-versa. Donc, il faut toujours chercher le
meilleur compromis entre le gain de multiplexage, qui est en relation avec le débit, et
le gain de diversité, qui est en relation avec la probabilité de l'erreur. La théorie
montre que pour un gain de multiplexage Gny=i ou i=1,2... min(N;, N;), le maximum du

gain de diversité est donnée par Gg=(Ni).(N-1) [32].

1.4.3 Les détecteurs pour les systemes MIMO

Comme souligné par Claude Shannon «le probléeme fondamental de la
communication est celui de la reproduction exacte ou approximative ; & un point
donné ; du message sélectionné a un autre point » [33]. Pour la communication
MIMO, on a de multiples symboles ou messages qui sont envoyés simultanément,
puis contaminés par des interférences et des bruits AWGN, et qui doivent étre



33

détectés et décodés au niveau du récepteur. Les symboles multiples peuvent étre
détectés séparément ou conjointement. La détection conjointe permet d’assurer les
meilleures performances, mais en contrepartie elle augmente la complexité

arithmétique du processus de détection.

Malheureusement, la complexité des détecteurs MIMO optimums augmente
exponentiellement avec 'augmentation du nombre de variables de décision. Au sens
générique le probleme de la détection MIMO peut étre défini pour un systeme a N;
entrées et N, sorties dont la fonction de transfert est décrite par une matrice ayant
des colonnes non-orthogonales, et dont les N, sorties sont affectées par des bruits
additifs de nature aléatoire et pas forcément Gaussienne. La relation entrée-sortie

d’'un tel systéme est donnée par I'équation (1.7). Le vecteur s représentant N; entrées

est aléatoirement sélectionné de I'ensemble A™ contenant des vecteurs a N;
composantes. Chague composante est un élément de la constellation A qui contient
M éléments appelés alphabet de la constellation. H est une matrice a N, lignes et N;
colonnes, dont chaque élément est un nombre aléatoire réel ou complexe. r et n sont

deux vecteurs a N, composantes aléatoires réelles ou complexes.

On se basant sur le modéle de I'équation (1.7), la tache principale de la détection
MIMO est l'estimation du vecteur d'entrée (émis) s, en s’appuyant sur la
connaissance du vecteur de sortie (recu) r et de la matrice du canal H, comme

illustrée dans la figure 1.4.

S1 *nl I §1
— > > T—
o | A S,
—_> Matrice du canal > >l Détecteur MIMO  EE——

radio H ' :
NNR
__Sw % R 1 Sw

Figure 1.4 : lllustration du concept de la détection MIMO.



34

On note que la connaissance exacte de la sortie r est nécessaire, alors que la
connaissance des parametres statistiques de H est suffisante pour certains cas de
détecteur. Si la valeur instantanée de H est connue par une estimation du canal, la
détection est appelée cohérente. Par contre si I'estimation de H est évitée la

détection fait partie de la famille des détections non cohérentes.

Les premiers travaux de recherche sur les détecteurs MIMO datent de la fin des
années soixante. Depuis cette date de multiples détecteurs MIMO ont été proposé
pour satisfaire les recommandations imposées par la multiplicité des applications des
systemes MIMO. Les détecteurs MIMO peuvent étre classés selon plusieurs critéres :
optimal/sous-optimal, linéaire/non-linéaire, adaptative/non-adaptative, décision-
hard/décision-soft... lls sont tres nombreux et loin d’étre expliqués ou recensés dans
cette section. On se limite donc a donner un apercu des détecteurs MIMO les plus

fréquents dans la littérature et qui sont présentés dans la figure 1.5 [34].

Détecteur MIMO

ML/MAP
\ 4
Linéaire Non-linéaire
MF ZF MMSE IC Recherche arborescente

Sic/DFD  PIC/MIC Depth first Breadth first Best first

Figure 1.5 : Panorama des détecteurs MIMO les plus fréquents.
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1.4.3.a. Détecteurs MIMO optimaux

Afin de faire la conception d’'un détecteur optimal, il faut d’abord définir le critere de
décision optimal. En communication, la minimisation de la probabilité de I'erreur est
un critere d’intérét primaire. Le critére de décision optimal qui minimise la probabilité
de lerreur en se basant uniquement sur les signaux observés et un ensemble
d’hypothéses est appelé le critere du maximum a posteriori MAP. Pour la détection

MIMO, ce critere est donné par :

D, - $=2arg max p(s/r) (1.11)

seAM

Ou p(x/y) dénote la probabilité conditionnelle de x sachant y.

Si les vecteurs s sont identiquement distribués dans I'ensemble ANt, le critéere
MAP de I'’équation (1.11) est équivalant au critére du maximum de vraisemblance ML
gu’on peut écrire sous la forme suivante :

D,.: $=arg max p(r/s) (1.12).

seAM

Si le vecteur du bruit n est de type AWGN, le détecteur ML peut s’exprimer sous la

forme :

D, : $=argmin |r - H.s (1.13)

seA™t
Le critere de I'équation (1.13) est appelé aussi critere de la distance Euclidienne
minimale « Minimum Euclidean Distance » MED. L’équation (1.13) peut étre résolue

par une recherche dans la totalité de 'ensemble AN . Pour une constellation M-aire et

un systeme MIMO a N; antennes d’émission la complexité arithmétique du détecteur
ML est de l'ordre de MM, ce qui rend ce détecteur trés difficile ou méme impossible &

réaliser en pratique pour de grandes valeurs de N; et de M.

1.4.3.b. Détecteurs MIMO linéaires

Les détecteurs MIMO linéaires sont basés sur la transformation linéaire du vecteur

recu r selon I'équation suivante :
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d=T.r (1.14)

Ou T est la matrice de la transformation qui est appelée aussi matrice de filtrage, et d
est le vecteur résultant de la transformation linéaire du vecteur recu r.

Les détecteurs MIMO linéaires sont connus généralement par leur complexité
arithmétique réduite en comparaison avec les détecteurs ML, mais ils souffrent de

dégradation de leurs performances.

Détecteur MF

bY

Le détecteur a filtre adapté « Matched Filter » MF posséde la complexité
arithmétique la plus basse parmi tous les détecteurs MIMO, sa matrice de

transformation est donnée par :

T, =H" (1.15)

MF

Le vecteur d est donné par :
d,=H".Hs+H"n (1.16)

Le détecteur MF est un filtre linéaire optimal qui permet de maximiser le SNR en

présence d’un bruit aléatoire additif.

Détecteur ZF

Pour le détecteur de forcage a zéro « Zero Forcing» ZF, la matrice de

transformation est donnée par :
T=H"=(H"H)"H" (1.17)

Ou l'opérateur (-1*) représente le pseudo inverse de la matrice, et qui devient un

vrai inverse si H est une matrice carrée a rang plein. Le vecteur d est donnée par :

d,. =s+[(H".H)*H"]n (1.18)
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Le détecteur ZF permet d’éliminer les interférences, mais la puissance du bruit

additif augmente.

Détecteur MMSE

Pour le détecteur a erreur quadratigue moyenne minimale « Minimum Mean
Square Error » MMSE, la matrice T est donnée par :

=(H".H+2o%1)".H" (1.19)

TMMSE

Ou o? est la puissance du bruit, et | est la matrice identité.

Le détecteur MMSE permet d’atteindre un meilleur équilibre entre I'élimination des
interférences et la réduction du bruit additif en comparaison avec le détecteur ZF, car
il permet de réduire la puissance totale des interférences et du bruit additif. Pour cette
raison, le détecteur MMSE posséde de meilleures performances que le détecteur ZF
pour les valeurs faibles du SNR.

1.4.3.c Détecteurs MIMO a annulation d’interférences

Les détecteurs a annulation d’interférences « Interférences Concellation » IC
forment une classe importante des détecteurs sous optimaux et non-linéaire qui
permettent d’achever de meilleures performances que les détecteurs linéaires et une
complexité réduite par rapport aux détecteurs optimaux. L'inconvénient de ce type de
détecteur est qu’ils souffrent de la propagation de I'erreur. Cette classe de détecteurs

posséde plusieurs variantes comprenant :

Les détecteurs SIC

Pour le détecteur a annulation successive d’interférence « Successive Interference
Cancellation » SIC, un seul symbole s; est détecté a la fois, puis linterférence
gu’ajoute ce symbole détecté aux autres symboles a détecter est éliminée. Dans ce
contexte, il est bénéfique d’annuler I'effet des signaux les plus puissants avant de
détecter les signaux de faible puissance. Cela est réalisé par 'ordonnancement des

signaux recus avant de passer a la détection pour chaque itération, le détecteur ainsi
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obtenu est appelé OSIC « Ordred Successive Interference Cancellation ». Le
détecteur SIC posséde de bonnes performances lorsque les signaux regus

simultanément présentent des différences de puissance considérables.

Les détecteurs PIC

Pour le détecteur a annulation paralléle d’interférences « Parallel Interferences
Cancellation » PIC, tous les symboles sont détectés simultanément. Ce détecteur
possede un temps de traitement trés réduit en comparaison avec le détecteur SIC.
En plus, et contrairement au détecteur SIC, il est plus adapté aux cas des signaux a

puissance similaire.

Les détecteurs MIC

Pour le détecteur a suppression d’interférence multi étages « Multistage
Interference Cancellation » MIC, le premier étage peut étre n'importe quel détecteur
sous-optimal. Les différents étages fonctionnent en cascade, ainsi les décisions de
I'étage i-1 pour tous les symboles sont utilisées comme données par I'étage i pour

faire la suppression des interférences.

Les détecteurs DFD

Le concept de base du détecteur a retour de décision « Decision-Feedback
Detector » DFD est le méme que celui des égalisateurs a retour de décision. La
décision faite durant une itération i est retournée vers I'entrée du décodeur afin de

I'utiliser pour la suppression des interférences durant l'itération i+1.

1.4.3.d. Détecteurs MIMO basés sur la recherche arborescente :

Les travaux de Viterbo et al [35], [36] ont largement stimulé la recherche dans le
domaine de la détection MIMO basée sur la recherche arborescente. Viterbo et al ont
appliqué lalgorithme « Depth-first sphere decoding » a la détection ML pour une
constellation multidimensionnelle. Le principe du « Sphere Decoding » SD est de

réduire I'espace de recherche a une hyper sphére de rayon R construit autour du



39

vecteur recu r, au lieu de faire la recherche sur la totalité des M™ vecteurs possibles

comme illustré dans la figure 1.6.

La méthode SD consiste a présenter le probleme de détection sous forme d’un arbre,
ou les branches des arbres représentent les parties réelles et les parties imaginaires
des symboles transmis. Au niveau de chaque nceud de l'arbre, on doit vérifier si le
symbole a tester fait partie des solutions envisageables ou non. Si oui, on descend

dans les branches de ce nceud, sinon on élimine le nceud et on passe a un autre.

Détecteur ML Détecteur SD

Vecteurs de la constellation

A

» O O O O O
© © 0.0 0 O

o O / \ ®
@< Vecteur regu r ‘ > @—R—
Espace de recherche o o /Q) O
© 0 @ 0 0 o

Figure 1.6 : Principe de la détection a base de de 'algorithme SD.

Le choix du rayon de la sphere est un parametre crucial pour le détecteur SD. En
effet, un grand rayon permet d’obtenir de meilleures performances, mais cela
augmente le nombre de candidats a tester, ce qui augmente la complexité
arithmétique. En revanche, la réduction du rayon permet de réduire la complexité
arithmétique, mais au détriment de la dégradation des performances. Il existe
plusieurs variantes de la méthode de recherche arborescente, qui peuvent étre
divisées en trois catégories qui sont « depth-first », « breath-first » et « best-first ».
L’avantage majeur de ce type de détecteurs est qu’ils peuvent achever des
performances trés proches, ou méme égales, a celles du détecteur optimal ML, mais
avec une complexité de calcul réduite surtout pour le cas de fort SNR et de petit
nombre d’antennes d’émission N; [34].
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1.5 Modulation a porteuses multiple de type OFDM

Les premiers travaux sur la modulation a porteuses multiples datent des années
1950 [24], [25] ou un modem HF, qui permet I'émission simultanée sur plusieurs
porteuses de fréquences différentes modulées a bas débit, a été proposé. Cette
technique est nommée multiplexage fréquentiel « Frequency Devision Multiplex »
FDM. Cette technique avait deux inconvénients majeurs. Le premier inconvénient est
la complexité de réalisation de I'émetteur et surtout du récepteur. Une série
d’égalisateurs et de filtres adaptés est nécessaire pour la séparation des différents
signaux regus simultanément. Le deuxiéme inconvénient est 'occupation spectrale
importante, puisque les différentes composantes doivent occuper des bandes de
fréquence qui ne se chevauchent pas afin d’assurer la séparation au niveau de la

réception, ce qui diminue considérablement I'efficacité spectrale.

Pour résoudre le probléme de I'occupation spectrale, Chang, R. W. [39] a proposé
en 1966 I'utilisation de porteuses orthogonales offrant la possibilité d’exploiter le
recouvrement spectral afin de réduire la bande de fréquence occupée, et par
conséquent améliorer I'occupation spectrale. Cette importante contribution a donné
naissance a la technique qui sera nommée par la suite OFDM « Orthogonal
Frequency Division Multiplexing ». Chang, R. W a concrétisé sa proposition par la
proposition d'un modem OFDM [6]. En 1971, Weinstein S. et Ebert P. [40] ont montré
que le signal modulé en utilisant la technique OFDM peut étre exprimé par la
transformée de Fourier discréte “Discret Fourier Transform” DFT. Cela permet d’une
part, de remplacer toute une série de filtres a I'émission et a la réception par un
opérateur IDFT « Inverse DFT » a I'’émission et un opérateur DFT a la réception. De
'autre part, l'utilisation de l'algorithme de la transformée de Fourier rapide « Fast
Fourier Transform » FFT/IFFT pour le calcul de la DFT et de la IDFT, a rendu
possible I'implémentation de 'OFDM sur un circuit numérique. Peled A. et Ruiz A.
[41] ont proposé une nouvelle version de 'OFDM plus robuste aux interférences, par
l'insertion cyclique d’un intervalle de garde dans chaque symbole. La technique
OFDM a été retenue comme modulation standard pour la diffusion de l'audio

numeérique « Digital Audio Broadcasting » DAB en 1994 [42], puis elle est généralisée
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pour plusieurs standards et applications comme le DVB-T « Digital Video
Broadcasting- Terrestrial », HIPERLAN/2, IEEE 802.11a...

1.5.1 Principe de 'OFDM

La techniqgue OFDM se repose sur trois concepts de base qui sont: le
multiplexage fréquentiel FDM ou fréquences multiples, les fréquences orthogonales

et I'insertion de l'intervalle de garde.

Le multiplexage fréquentiel consiste a diviser la séquence d’information haut débit
a transmettre en N, sous-séquences a bas débit. Chaque sous-séquence module
une sous-porteuse comme illustré dans la figure 1.7.a. La division de la séquence a
haut débit en sous-séquences a bas débit permet d’augmenter la durée des
symboles qui va devenir supérieur a I'étalement des retards. Donc, la largeur de
bande des sous-séquences devient inférieure a la bande de cohérence du canal.
Ainsi, le canal sélectif en fréquence est transformé en plusieurs sous-canaux non
sélectifs en fréquence (canal a évanouissement plat) ce qui permet de minimiser
I'effet des ISI. La relation qui existe entre la durée T4 des symboles de la séquence

originale et la durée Ts des symboles des sous-séquences est donnée par :

T, =N,.T, (1.20)

Ou N, est le nombre des sous-séquences a bas débit, qui est aussi le nombre des

sous-porteuses.

L’orthogonalité est une technique qui permet la transmission de plusieurs signaux
sur un canal commun, et leur détection sans interférences. La technique OFDM
exploite I'orthogonalité en choisissant des sous-porteuses aussi proche que possible

toute en maintenant I'orthogonalité entre elles (figure 1.7.b).

L’orthogonalité avec un recouvrement spectral optimal est assurée en choisissant

les fréquences des sous-séquences selon I'expression suivante :

i [
f=f+—=°Ff +—. 1.21

S
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Ou fidénote la fréquence de la sous-porteuse i avec i=0,7,....N,-1.

»

pr |fréquencg
|

_ Gain en bande de fréquence |

»

»
>

fréquence

Figure 1.7 : Les bandes de fréquences occupées en multiplexage : (a) multiplexage

fréquentiel conventionnel et (b) OFDM.

Le rapport entre la bande occupée par les sous-porteuses de 'OFDM et la bande

occupée par les sous-porteuses du multiplexage fréquentiel conventionnel tend vers

0.5 lorsque le nombre N, des sous-porteuses est important :

. [(N,+DB
M en)e ) 122

Ou B est la largeur de bande de chacune des sous séquences.

L’insertion de lintervalle de garde est une technique qui permet de minimiser les
interférences inter symboles ISI au niveau de la réception, et qui sont dus au fait que
guelques sous-porteuses ne sont pas orthogonales au niveau de la réception a cause

des multi trajets. La technique de l'insertion de l'intervalle de garde consiste a insérer
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au début de chaque symbole OFDM, une partie de la fin du méme symbole de durée

T4, comme le montre la figure 1.8.

— —

/j’/ —~
e T —»
Inrevalle : Inrevalle
de garde X de garde
| | : | -
—T—PDie Ts ' =]
| | | |
e ! Te+Ty 4 >
Symbole i-1 Symbole i | Symbole i+1

Figure 1.8 : Forme des symboles OFDM avec I'extension cyclique.

Le symbole ainsi obtenu, aprés I'insertion de l'intervalle de garde, est de durée T¢+
Ty. La durée de l'intervalle de garde doit étre supérieure a I'étalement de la réponse
impulsionnelle du canal. De cette fagon, uniquement le début du symbole OFDM qui
est la copie de sa fin est affecté par les ISI, et la partie utile du symbole ODFM sera
conservée. A la réception, l'intervalle de garde est supprimé avant I'étape de la FFT,
I'énergie contenue dans cette partie n'est plus donc exploitée au niveau de la
réception, ce qui signifie que l'insertion de lintervalle de garde conduit a une perte en

efficacité spectrale et en puissance. La perte en puissance est de l'ordre de

1Ologlo(TS /(I'S+Tg)), alors que la perte en efficacité spectrale est de l'ordre de

T, /(T +T,).

Le schéma bloc d’'un systtme de communication SISO a base de 'OFDM est
présenté dans la figure 1.9. A I'émission, on trouve le bloc de calcul de la DFT par
I'algorithme FFT suivi de la conversion parallele série puis I'insertion de l'intervalle de
garde. A la réception, on trouve les opérations inverses : suppression de l'intervalle

de garde, conversion série parallele et calcul de la IDFT.
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OFDM
. > . Insertion .
Conversion »| Conversion de Convertisseur
—» série IFFT parallele lintervalle numérique
parallele série analogique
N de garde
P
\ 4
Canal: multi
trajet +
AWGN
OFDM inverse
< supression
1(n) Conversion < < | Conversion de Convertisseur
<«—— paralléle | IFFT | série < lintervalle analogique |«
série parallele numérique
PE de garde

Figure 1.9 : Schéma bloc d’'un systéme de transmission numérique SISO utilisant la
techniqgue OFDM.

1.5.2 Expression du signal OFDM

L’expression d’un signal résultant d’'un multiplexage fréquentiel est donnée par :

S0)=3 3 AL, 0

i=—o0 k=0

(1.23)

Ou A’k représente le symbole correspondant a la i®™ période qui est transmis sur

la k®™ sous-porteuse, et ‘P, (t) est une fonction qui fait partie d’'une base

orthogonale donnée par :

Y () =g -IiT,).exp(j.27.f 1) (1.24)

Ou g(t) est une fonction définie sur l'intervalle [0 Ts], qui est choisie pour

kiéme

satisfaire la condition de I'orthogonalité temporelle, et fi est la fréquence de la

sous porteuse dont I'expression est donnée par I'équation (1.21).
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Pour assurer I'orthogonalité temporelle des fonctions ‘¥, (t), Chang R. W. [39] a

montré que le module et 'argument de la fonction g(t) doivent satisfaire certaines
conditions. Une étude présentée par Le Floch, B. et al [7] a permis de donner une
liste de fonctions g(t) satisfaisant la condition de I'orthogonalité temporelle. Parmi ces

fonctions, on peut citer :

e Fenétre rectangulaire : qui est donnée par :

[ 1 pourte[0  T]
g(t)—H(t)—{ 0 ailleurs (1.25)

La fenétre rectangulaire est la plus simple a mettre en ceuvre, mais elle possede
un spectre large.

¢ La fonction de Hanning : qui est donnée par I'expression suivante :

1 2.t
g(t) = E(lcos{—T _Jj pourte[0 T] (1.26)

S
0 ailleurs

e La fonction IOTA « Isotropic Orthogonal Transform Algorithm » : cette fonction,
qui est basée sur la théorie des ondelettes, permet la transmission par une
onde qui assure une amélioration importante de l'efficacité spectrale toute en
gardant de bonnes performances. En contrepartie, I'implémentation de la
fonction IOTA sur un circuit numérique de type ASIC ou FPGA présente une
complexité importante, puisqu’elle nécessite un nombre important de

ressources arithmétiques et de ressources mémoires.

L’expression du signal OFDM durant l'intervalle [0 T¢[, pour une fenétre de mise

en forme rectangulaire est donnée par:

S(t) = ﬁ NkpglRe(A T1(t).exp(j. 27, 1)) (1.27)

Si on choisit f, comme la fréquence centrale de toutes les sous porteuse :

c 0

N
ff +2Tp (1.28)

S
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L’expression de s(t) devient :

s(t) = Re| TI(t).exp( j.z.yz.fc.t).N"zl A exp(j2zt(k—N,/2)IT,) (1.29)

_

X ()
D'ou :

s(t) = Re(II(t).X (t).exp(j.2.7.f, 1)) (1.30)

L’échantillonnage du signal X(t) a la fréquence Ny/Ts permet d’écrire :

X(n.Ts/Np)zNil\/%.exp(j.zn.n.(k—Np/2)/Np)
- p
Ly A exp(j.2nk/N )

5N,

=

(1.31)

I
—~

IDFT

L’équation (1.31) montre que I'enveloppe complexe du signal OFDM peut étre
exprimée par I'IDFT, qui est efficacement implémenté sur des circuits numériques a
I'aide de I'algorithme IFFT.

1.6. Etalement de spectre et CDMA

La technique de l'étalement de spectre « Spread spectrum technique » a été
introduite au milieu des années cinquante [9]. Cette technique repose sur la relation
de la capacité de canal développée en théorie d’'information par Shannon C.E., et qui
montre que : pour la transmission a travers un canal, avec une probabilité d’erreur
négligeable, et avec une puissance du signal faible, il faut augmenter la bande de
fréequence du signal. L’étalement de spectre a été destiné initialement aux
applications militaires comme les tactiques d’anti-brouillage « anti-jamming », system
de guidage.... Littéralement, un systeme a étalement de spectre est un systeme pour
lequel le signal a transmettre est étalé sur une bande de fréquence beaucoup plus

large que la bande de fréquence minimale requise pour sa transmission. La largeur
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de bande du signal aprés I'étalement de spectre ne doit pas dépasser la largeur de la
bande de cohérence du canal. L’étalement de spectre est assuré par un code qui est
indépendant de l'information a transmettre. Avec I'évolution rapide des systémes de
communication mobile la technique de I'étalement de spectre a été adoptée par
plusieurs standards comme : 1S95, UMTS, IEEE 802.11...

La technique de I'étalement de spectre présente plusieurs avantages dont les

principaux sont :

e Les systéemes utilisant I'étalement de spectre sont connus par leur faible
probabilité d’interception, car ils sont caractérisés par leur faible densité
spectrale en comparaison avec les systémes sans étalement comme l’illustre la
figure 1.10. Seuls les récepteurs possédant une copie synchrone du code
d’étalement peuvent intercepter le signal étalé en fréquence.

e Les systemes a étalement de spectre sont plus robustes aux interférences a
bande étroite, puisque I'opération de désétalement au niveau de la réception,
qui est identique a l'opération d’étalement, permet I'étalement du spectre des
interférences, ce qui conduit donc a réduire leur puissance et a faciliter leur
suppression.

e Le fait que la puissance du signal étalé est faible permet aux autres systemes
de télécommunications de partager la méme bande de fréquence, vu que le
spectre du signal étalé se confond avec celui du bruit, surtout pour les
séquences pseudo aléatoires a débit élevé. C’est 'avantage le plus important de
I'étalement de spectre dans le domaine des télécommunications cellulaires, car
on peut mettre en ceuvre une technique d’accés multiple par répartition de code
« Code Division Multiple Access » CDMA [8], [10], afin de permettre a plusieurs
utilisateurs d’émettre leurs signaux simultanément et sur la méme bande de

fréquence.

L’étalement de spectre présente deux inconvénients majeurs, a savoir la
diminution de [lefficacité spectrale et Il'augmentation de la complexité
d’implémentation de I'émetteur et du récepteur, a cause de l'opération de I'étalement

et du désétalement.
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Il y a deux types de base de la technique CDMA [8], [33] qui sont la CDMA a
séquence directe « Direct Sequence-CDMA » DS-CDMA, et la CDMA a saut de
fréquence « Frequency Hopping-CDMA » FH-CDMA. La technique DS-CDMA, qui
est la technique la plus utilisée, consiste a multiplier le signal utile, de largeur de
bande 1/T, par un autre signal appelé code d’étalement, de largeur de bande 1/T,
beaucoup plus large que 1/Ty (figure 1.10), ou Ty et T, sont, respectivement, la durée

symbole du signal utile et du code.

Densité spectrale

A

spectre du signal
avant I'étalement

spectre du signal

<1UT,—>

I
| | fréquence

< 1T, =

Figure 1.10 Densité spectrale du signal avant et aprés I'étalement DS-CDMA

La techniqgue FH-CDMA est similaire a la technigue DS-CDMA, ou un code est
utilisé pour I'étalement du signal utile. Cependant, au lieu d’étaler le signal sur une
bande de fréquence continue, la bande de fréquence du signal étalé présente des

sauts de fréquence.

Pour permettre la restitution des informations de chaque utilisateur d’'une fagon
correcte au niveau de la réception, les signaux des différents utilisateurs doivent étre
décorrélés le plus que possible. Pour les canaux non-sélectifs en fréquence, les
codes orthogonaux comme les codes OVSF « Orthogonal Variable Spreading
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Factor » et les codes de Walsh-Hadamard permettent d’assurer les performances
optimales. Par contre, pour les canaux sélectifs en fréquence, il faut utiliser d’autres
types de code comme les codes de Gold,de Kasami et de Zado-Chu pour assurer de

bonnes performances.

1.7. Combinaison de étalement de spectre et de la modulation multiporteuses

Le grand succeés qu’a connu la technique d’étalement de spectre pour la deuxieme
génération de réseaux radio mobile, et qu’a connu la technique OFDM pour la
diffusion numérique de la vidéo DVB, la diffusion numérique de l'audio DAB, et les
réseaux LAN a motivé les chercheurs pour examiner la combinaison des deux
techniques. La combinaison de la technique CDMA et de la technigue OFDM a été
proposée en 1993 [14], [43]-[45]. Il y a deux reéalisations principales de la
combinaison étalement de spectre-porteuses multiples « Spread spectrum-Multiple
Carrier » SS-MC. La premiére réalisation est appelée MC-CDMA ou encore OFDM-
CDMA, et la deuxieme et appelée MC-DS-CDMA. Pour les deux schémas de
réalisation, les différents utilisateurs partagent simultanément la méme bande de
fréquence, la séparation entre les données des différents utilisateurs est effectuée
par le code d’étalement spécifique a chaque utilisateur. De plus, les deux réalisations
utilisent la modulation a porteuses multiples pour réduire le débit des signaux
résultants aprés I'étalement de spectre, afin de minimiser I'effet des I1SI. Donc, en
quelgue sorte la modulation a porteuses multiples compense I'effet de I'étalement de

spectre en termes de la largeur de la bande occupée.

La combinaison MC-SS trouve un large domaine d’application tel que : les
communications radio mobiles cellulaires, ou la technigue MC-CDMA est adaptée a
la liaison descendante, alors que la technique MC-DS-CDMA est la plus adaptée a la
liaison montante, la diffusion DVB-T a lien de retour « DVB-T Return Link », les
systemes de distribution multipoints micro-onde/locale « Microwave/Local Multi-point

Distribution Systems » MMDS/LMDS, communications aéronautiques...
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1.7.1. Techniqgue MC-CDMA

Pour la technique MC-CDMA, les symboles sont arrangés de facon a permettre
I'émission des symboles d’un utilisateur simultanément a travers plusieurs sous-
canaux, comme lillustre la figure 1.11. La technique MC-CDMA est la technique la
plus utilisée en comparaison avec la technigue MC-DS-CDMA. Des études de
comparaisons entre les deux techniques ont montré la supériorité de la technique
MC-CDMA par rapport a la technique MC-DS-CDMA [46]-[48].

Symboles de données

v
Code d’étalement 2 g)
n c wn
<«T>» 3 g o
o 8. %
52 .9
“ 85 7
NN S8 0
G T
z
AN Symboles MC-CDMA
(X

Y
N >
r 7
\ 4 x
A 4
A
@4

<«Ts>»

Figure 1.11 : Principe de génération de symboles MC-CDMA pour un seul utilisateur.

Comme le montre la figure 1.11, les données de chaque utilisateur sont étalées
dans le domaine fréquentiel. Autrement dit, chaque symbole de données d,
spécifique a l'utilisateur i, est d’abord multiplié par les chips cjx du code propre a cet
utilisateur avant d’étre modulé en OFDM. Ainsi, chaque sous-porteuse transmet le
produit du symbole de données par le chip propre a cette sous porteuse. Lorsque la
longueur du code d'étalement L. est égale au nombre des sous porteuses Np, la

durée Ts du symbole MC-CDMA sur chaque sous porteuse est :

T =T =T, (1.32)
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L’espacement entre les sous-porteuses est donnée par :

apot_1_1 (1.33)
T T T

d
L’enveloppe complexe X; du signal MC-CDMA si(t) échantillonné a la fréquence
Np/Ts, et qui correspond a I'utilisateur i est donné par :

Np-1 C.
X,(NT./N,)=(-1)"d,. > —
k=0

. exp(j.2znk/N,) (1.34)

N,

L’équation (1.34) montre que I'enveloppe complexe du signal MC-CDMA peut étre

IDFT

générée en effectuant 'IDFT sur les chips du code d’étalement. Cela mit en évidence
I'influence du code d’étalement sur les variations de I'enveloppe complexe, d’ou la
nécessité d’'un choix judicieux de ce code afin de limiter les variations de I'enveloppe

complexe. La figure 1.12 illustre le principe de génération des symboles MC-CDMA.

exp@.j.z.f,) \
t —

],

T N T\
AV T
g ST X X [

Cic | exp@.jz.f,)

_>‘>’<

UTy 1/Ty

Figure 1.12. Structure du modulateur MC-CDMA du i®™ utilisateur, avec nombre de

sous porteuses égale a la longueur du code d’étalement.
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1.7.2. Technigue MC-DS-CDMA :

Cette technique a été proposée pour la premiére fois par Kondo S. et Milstein L.
[45]. Le principe de la modulation MC-DS-CDMA est illustré dans la figure 1.13, pour
lequel on considere que le nombre de sous porteuses N, est égal a la longueur du
code d’étalement L.. La séquence de données d; de l'utilisateur i ayant une durée
symbole Ty est convertie en N, sous-séquences paralleles, chacune ayant une durée
symbole Np.Tq. Ensuite, chacune des sous-séquences est étalée dans le domaine
temporel par le code d’étalement sc;, approprié a l'utilisateur i. Finalement, chaque
sous-séquence étalée est transmise a l'aide d'une sous-porteuse différente par
rapport aux autres. Cette opération correspond exactement a un étalement de type

séquence directe appliqué a chaque sous-canal.

%)
Code d’étalement 22
n c wn
- » 8
=8 o
QL 2. 8
o1 [~ [wa] g2 ™3
<T>» sh @ c
S
g
&~  Symboles MC-DS-CDMA
Symboles de données
X > X v
\% S50 X >X)
NG &
N o S—
) »X)

Figure 1.13 : Principe de génération de symboles MC-DS-CDMA pour un seul
utilisateur.
La durée d’'un symbole MC-DS-CDMA est donnée par :

Ts = NPTd = LcTc (135)

L’espacement entre deux sous porteuses successives est donnée par :
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1 L

I C

T N,T,

c

(1.36)

L’enveloppe complexe X; du signal MC-DS-CDMA si(t), échantillonné a la
fréquence Ny/Tc, et qui correspond a I'utilisateur i est donné par :
NP 1 .

14
X,(NT,/N,) = (-1)"sc,(nT,/N,).>. — exp(j.2znk/N,) (1.37)

N,

IDFT

L’équation (1.37) montre que les symboles MC-DS-CDMA peuvent étre générés
par 'IDFT des symboles d;x issus de la conversion série paralléle.

L’augmentation de la durée de symboles de Ty a Np.Tq permet de tirer profit de la
diversité temporelle. Cependant, la technigue MC-DS-CDMA ne présente pas de
diversité fréquentielle puisque chaque sous-porteuse transmit un symbole différent
par rapport aux autres sous-porteuses. La structure d’'un modulateur MC-DS-CDMA
est détaillée dans la figure 1.14.

e,

SG; exp(2.j.z.f,) NpTalLc
g s¢; | eXpR.j.z.f,) Le/NpTq
1T, 2
e | dp Y
d, aveCkeb"l\‘lpp 2 —>X—> Z si(t)
2 . >
% SC; exp.j.z.fy,)
<> >
N, T/l
~ O\,
«—>
Lo/Np T4

Figure 1.14. Structure du modulateur MC-DS-CDMA correspondant au i®™ utilisateur.
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Le tableau 1.1 montre les avantages et les inconvénients des deux techniques
MC-CDMA et MC-DS-CDMA [8].

Tableau 1.1 : Comparaison entre MC -CDMA et MC-DS-CDMA

MC-CDMA MC-DS-CDMA
Avantages Inconvénients Avantages Inconvénients
» Implémentation = Rapport PAPR | = Rapport PAPR | =Possibilité
simple. « peak to | faible pour les| d’apparition
= Récepteur a | Average Power | liaisons montantes | d’interférence
complexité réduite. Ratio » élevé | « Uplink ». IS/ICI  ce qui
= Efficacité spectrale | surtout pour les | =Gain de diversité | augmente la
élevée. liaisons temporelle élevé | complexité du
»Gain de diversité | montantes puisque récepteur.
fréquentielle élevé | « Uplink » I'étalement est | »Moins d’efficacité
puisque I'étalement | = Nécessité de la | appliqué sur 'axe | spectrale si autre
est appliqué sur | synchronisation. de temps. technique que
'axe de fréquence. 'OFDM est

utilisée.

1.8. Conclusion

Les canaux de communication radio mobile sont caractérisés par les multi-trajets,
les bruits AWGN, et les mouvements relatifs entre I'émetteur et le récepteur, ce qui
engendre des dispersions en temps et en fréquence. Ces dispersions déterminent la
nature des canaux en termes de la sélectivité frequentielle et temporelle. Les
systémes multi-antennaires MIMO servent a augmenter le débit de transmission par
multiplexage spatial, et a augmenter la robustesse vis-a-vis des évanouissements du
canal par l'utilisation du codage spatio-temporel. La modulation a porteuses multiples
de type OFDM est une maniere efficace pour transformer le canal sélectif en
frequence en plusieurs sous-canaux non-sélectifs en fréquences. Dans ce cadre,

nous avons vu que l'orthogonalité des sous-porteuses minimise |'occupation
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spectrale, et que l'insertion de lintervalle de garde minimise les ISI. La mise en
ceuvre de 'OFDM est concrétisée par I'utilisation des algorithmes FFT. La technique
CDMA utilise la diversité de code pour rendre possible le partage de la méme bande
de fréquence par plusieurs utilisateurs. La combinaison de la technique de
I'étalement de spectre avec la modulation a porteuses multiples permet de tirer profit
des avantages des deux techniques. Les combinaisons les plus connues sont le MC-
CDMA et le MC-DS-CDMA.
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Chapitre 2

CODAGE ESPACE-TEMPS : ETUDE THEORIQUE ET
IMPLEMENTATION SUR FPGA

2.1 Introduction

Ce chapitre est consacré a I'étude théorique du codage espace-temps, et a la
présentation des résultats d'implémentation d’'un décodeur espace-temps d’Alamouti
sur un circuit reconfigurable de type FPGA. Dans la premiere partie, nous présentons
les deux types de codes spatio-temporels, qui sont les codes en blocs et les codes en
treillis. Nous évoquons aussi les codes en blocs orthogonaux qui constituent une
classe importante des codes en bloc. Dans la deuxieme partie de ce chapitre, nous
abordons la combinaison du codage espace-temps avec la modulation OFDM et la
technigue CDMA. Finalement, nous présentons dans la derniére partie deux
architectures pour I'implémentation du décodeur espace-temps d’Alamouti sur un
circuit FPGA.

2.2. Technigues de codage espace-temps

Le codage spatio-temporel, ou codage espace-temps « Space Time Coding » STC
[11], [12] est une application tres importante des systemes multi antennaires de type
MISO ou de type MIMO. Le STC consiste a exploiter la diversité spatiale par
I'introduction de la redondance afin de lutter contre les évanouissements des canaux
radiomobiles. Depuis I'apparition du principe de codage spatio-temporel, une
multitude de techniques STC ont vu le jour. Ces techniques peuvent étre classées en

deux catégories principales, qui sont le codage espace-temps en bloc « Space Time
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Bloc Coding » STBC et le codage espace-temps en treillis « Space Time Treillis
Coding » STTC.

2.2.1 Codage espace-temps en bloc

Le codage espace-temps en bloc (STBC) est une technique qui consiste a
transformer chaque bloc de données, de longueur déterminée, en matrice qui
représente le bloc de données codées en espace et en temps. Le principe du codage

et du décodage STBC est illustré dans la figure 2.1.

Ny1, ni. LN
C11,C21...CL1 »
> T\Z
S(ta)que_nce oo . Canal Ni2, No2...N2
Inaire 12, C22...012
——| Mapping X1, X2 XNx | codeur > M'MO »D
STBC discret .
) matrice H * NaNr, NoNe- - ANF
Cint, Cone---CLnt T
A . 'W
P M1, 21...N1
-
Séquence ¢ %32
inaire éstimée . T . ri2 M22...0
Q De-mappmg < 1 2 NX Décodeur < 12, ?2 L2
STBC
Finr, Fonr- - LNy
i
-

Figure 2.1 : Principe de codage et de décodage STBC.

La procédure de codage et de décodage STBC peut étre décrite par les étapes
suivantes :
e Une séquence binaire est d’abord mappée en séquence de symboles
complexes ou réels selon la modulation numérique choisie (QAM, PSK,
ASK....).
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e Le codeur STBC prend un bloc de Ny symboles pour former une matrice de N¢xL

codes répartis sur N; antennes et L intervalles de temps selon la structure

suivante :
C11 C12 e ClN!
C21 C22 e CZNI
_CLl C, - - - CLNt |

Les éléments c; de la matrice de code sont genéralement des combinaisons
linéaires de plusieurs symboles. Ces éléments sont choisis d’'une fagon a
permettre au code de satisfaire certaines conditions et certains criteres. La
matrice qui exprime les éléments c; en fonction des symboles x; est appelée
matrice géenératrice du code G. Un élément c; représente le code a transmettre
au i®™ intervalle de temps sur la j*™ antenne d’émission. Une ligne de la
matrice C représente donc 'ensemble des symboles a transmettre sur toutes les
antennes d’émission pendant une seule période, alors qu’une colonne
représente les symboles a envoyer sur une seule antenne pendant L périodes.
Ainsi, le systeme a base de codage STBC utilise N; antennes d’émission

pendant L périodes de temps pour transmettre Ny symbole. Le gain du codage

est donc :

N

R 2.2
G, =<1 (2.2)

e Les différents codes sont passés a travers un canal MIMO discret qui est

représenté par une matrice de canal ayant la forme :

hll hlZ thr
h, h, . . . hy
H=| - ' o ' (2.3)
_hNtl hNtz oo hNtNr i
L’élément h; représente le gain complexe entre la i*™ antenne d’émission et la

:iéme

j- " antenne de réception.
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e Apres l'ajout du bruit AWGN, le décodeur STBC recoit pendant L périodes un
ensemble de signaux représentés par une matrice de N,xL éléments dont la

structure est :

AP PO
S A A

R=| - - - - (2.4)
LT

Un élement r;; représente le signal regu sur la j™® antenne de réception durant le

i*™ intervalle de temps. La matrice R est donnée par I'équation matricielle

suivante :

R=CH+N (2.5)
Ou N est la matrice du bruit AWGN présent sur les N; récepteurs pendant L

intervalles de temps, dont la structure est donnée par :

nll n12 nlN,
n, n, . . . I’IZNr
_nLl nL2 ' ) * nLNr i

e Le décodeur utilise la matrice des signaux recus R et les informations sur le
canal, afin de calculer les N, symboles estimés X, X,...X\,, selon une

méthode d’estimation déterminée.
e Finalement, l'opération de dé-mapping permet de convertir les symboles

estimés en séquence de bits.

Afin de permettre I'évaluation d’'un code STBC, on compare ses caractéristiques
par rapport & un ensemble de caractéristigues qu'on appelle caractéristiques
souhaitées ou caractéristiques de bons codes, dont les principales sont :

1. Une faible complexité de décodage avec un minimum d’antennes de réception.

Pour le décodage ML, la simplicité est assurée en choisissant des matrices
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génératrices ayant des colonnes orthogonales indépendamment de la
constellation utilisée.

2. Diversité d’émission maximale pour N; antennes d’émission. L’orthogonalité des
colonnes de la matrice génératrice du code permet d’assurer la condition de la
diversité d’émission maximale.

3. Un rendement égal a 1, ce qui signifie que le nombre de symboles a l'entrée
du codeur Ny est égal au nombre de périodes d’envoi du code L, appelé aussi
longueur de la trame du code.

4. Afin de minimiser le retard de décodage, la longueur de la trame doit étre la plus
petite possible. Puisque la longueur L doit étre supérieure ou égale a N; afin
d’avoir un code linéairement décodable, la solution idéale est donc d’avoir une
matrice génératrice carrée.

5. La puissance transmise doit étre la méme en temps et en espace. Autrement

dit, il faut éviter les zéros dans la matrice génératrice.

2.2.2. Les codes STBC orthogonaux

Une famille trés intéressante des codes STBC est celle des codes STBC
orthogonaux « Orthogonal Space Time Bloc Code » OSTBC. Leur importance vient
de l'orthogonalité des colonnes de leurs matrices génératrices. Cette orthogonalité
permet de réduire la complexité du décodeur ML de l'ordre exponentiel a un ordre
linéaire. Cela conduit a réduire significativement la complexité arithmétique et
matérielle de décodeur OSTBC, surtout lorsque le nombre d’antennes de réception
est élevé, et lorsque l'alphabet de la constellation est large. Les codes OSTBC
peuvent étre classés en construction orthogonale réelle, pour les constellations

réelles, et en construction orthogonale complexe, pour les constellations complexes.

2.2.2.a Construction orthogonale réelle

Une étude détaillée sur la construction orthogonale réelle a été fournie par Radon
et Hurwitz [49], [50]. Pour N=2, un exemple de matrice génératrice 2x2 est donnée

par :
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G, :{ % XZ} 2.7)

X, X, X, X,
-X, X, =X, X
G4 — 2 1 4 3 (2.8)
-X, X, X =X
=X, =X X, X

On note que les codes obtenus par les deux matrices génératrices G, et Gy
posseédent une diversité pleine, c'est-a-dire une diversité d’ordre NixN,. En outre, le
rendement de code est égal a 1. Notant aussi que la construction orthogonale n’est

pas unique pour N; donné.

2.2.2b Construction orthogonale complexe

Une construction orthogonale complexe de taille N; est une matrice carrée de
NixN; éléments complexes, dont les entrées sont : les symboles Xi, Xo,...Xnt , leurs
négatifs -X1, -Xo, ...-Xn, l€Urs conjugués x;’, Xz ,...Xnt , les négatifs de leurs conjugués -
X1, -X2 ,...-Xnt_ainsi que toutes les variables précédentes multipliées par I'imaginaire

pur j. La matrice Genératrice de code G, doit satisfaire la condition de I'équation :

N, 2
GG, = ;\xi\ Ay, (2.9)

Avec Iy: est la matrice identité de NixN; éléments.

~

La construction orthogonale complexe la plus simple a implémenter est celle

obtenue pour Ni=2, et qui est connue sous le nom du code d’Alamouti [51].

2.2.2.Cc Codage/décodage OSTBC d’Alamouti

Le codeur espace-temps en bloc d’Alamouti est le premier codeur proposé qui
possede une diversité pleine pour un systeme a deux antennes d’émission N=2. Sa

matrice génératrice de code est donnée par :
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o[ % ] -~

Durant le premier intervalle de temps, le systeme a base du codeur d’Alamouti

envoie le symbole x; sur la premiére antenne d’émission et le symbole x, sur la

*
deuxieme antenne d’émission. Pour le deuxieme intervalle de temps, — X, est envoyeé

*
sur la premiere antenne alors que X; est envoyé sur la deuxieme antenne. Le codeur

d’Alamouti permet I'envoi de deux symboles durant deux périodes, donc c’est un
codeur a rendement unitaire. Il est clair aussi que le codeur d’Alamouti fait partie de
la famille OSTBC puisque les deux colonnes de sa matrice génératrice sont
orthogonales, et sa matrice génératrice satisfait la condition de la construction
orthogonale complexe de I'équation (2.9). Au niveau de la réception, le systeme a
base du codeur d’Alamouti posséde deux configurations possibles. La premiere
configuration consiste a utiliser une seule antenne de réception (N,=1), on parle alors
d'un systeme d’Alamouti 2x1. La deuxiéme configuration utilise deux antennes de

réception, et on parle donc d’'un systéme d’Alamouti 2x2.

Systéme d’Alamouti 2x1

Le schéma de principe du codeur/décodeur d’Alamouti 2x1 est donné dans la

figure 2.2.

1y

. Ll
* Estimateur | ~ )
g X% h 2
8‘ 1"y non du canal 2. 8 lw) g

Q - 1, M2 . ® o8

& = X, Xo| = O 2 8 X, X[ 3 o 5
3_> S 1, A2 & © = h‘ A~ Q »| o _>§ o
3 B 4 EX Canal 2x1 = h @ o ®
2 =] 32 a ~ y ! v?2 ¥ s 2 8\ =)
% (o] E = XZ’ Xj_ - Y : X1 > < (3 g
D - i — | © =
@ Combineur | X, @

A

Figure 2.2 : Schéma de principe du codeur/décodeur d’Alamouti 2x1.
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Pour un tel systeme, la matrice du canal H posséde uniquement deux éléments :
h; qui est le gain de trajet entre la premiere antenne d’émission et 'unique antenne
de réception, et h, qui représente le gain de trajet entre la deuxieme antenne

d’émission et 'antenne de réception.

Pour un canal quasi statique on considére que les deux gains restent constants

pendant les deux périodes d’envoi, c’est-a-dire :

h(t)=h(t+T)
et (2.11)
hz(t) = hz(t +T)
Ou T représente la durée d’un seul symbole.
Si on considére la représentation discréte du canal, le vecteur des signaux recu a
'entrée du décodeur d’Alamouti est obtenu en substituant (2.10) et (2.11) dans

I'équation (2.5) :
rr=h.x +h,.x,+n (2.12)

r,=—h.; +h.x +n, (2.13)

Avec r; est le signal recu durant la premiéere période, r, est le signal recu durant la

deuxiéme période, n; et n, sont les bruits AWGN de la premiére et la deuxiéme
période respectivement.

Le récepteur estime les coefficients du canal pour les utiliser comme information

de I'état du canal « Channel State Information » CSI. En supposant que les symboles

de la constellation sont équiprobables, le détecteur ML est utilisé pour choisir, parmi

toutes les valeurs possibles de x; et x», la paire des signaux (Xl , )?Z)qui permet de

minimiser la distance :

“+h.%
27 3 ) (2.14)

2 G S 2 A
d°(r,h.Xx +h,X,)+d°(r,, —h.X
h,%,| +|r, +h.% —h, %

:‘rl - hl'),zl - 2',\2

En substituant (2.12) et (2.13) dans I'équation (2.14), le décodeur ML peut étre

exprimé sous la forme :
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(R %) =arg mi (0 + (& [ +[%,F )+ d2R %) +d%(%,.%,))  @.15)

% ,%;)eC
Avec, C est I'ensemble de toutes les paires (X , X,) possibles, X, et X, sont deux

parametres de décisions données par :
X, =h.r,+h,.r, (2.16)

X,=h.r,—h.r, (2.17)
En remplacant r; et r, par leurs expressions données par les deux équations (2.12)

et (2.13) respectivement, on obtient :
~ 2 2 * *
%, = (nf +[h[ Ix, + e, +h,.n; (2.18)

~ 2 2 * *
X, = th‘ +‘h2‘ )Xz —hn, +h,.n, (2.19)
Les deux équations (2.18) et (2.19) montrent que le paramétre de décision X, est

indépendant du symbole x, et Yz est indépendant de x;. Donc, I'expression du

décodeur ML de I'équation (2.15) peut étre réécrite d’'une fagon séparée comme suit :

%, =arg min (0 -+, f L[, [* +d?(®,,%,) (2.20)
%, =arg min ()" +[h -2}z, +d2%,.%,)) (2.21)

Ou S représente I'ensemble des symboles de la constellation.

En comparant les équations (2.20) et (2.21) avec I'’équation (2.15), on remarque
gu’il y a une réduction importante du nombre d’opérations de recherche du minimum
puisque pour (2.20) et (2.21) la recherche est effectuée sur 'ensemble des symboles

au lieu de 'ensemble de paires de symboles pour I'équation (2.15).

Pour les constellations de type M-PSK, la valeur de (]hl‘z—k‘hz‘z—l)‘)?i‘zest

constante indépendamment de )?i, ce qui nous permet d’écrire les deux régles de

décision du décodeur ML comme suivant :
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% =argmin d*(%,,X) (2.22)

% €S
%, =argmin d*(%,.X,) (2.23)
%, €S
La méthode de détection se résume donc en deux étapes :
1. Calculer d’abord les deux parameétres de décision X et X, selon les deux

équations (2.16) et (2.17) respectivement. Cette opération est effectuée a I'aide
du combineur, comme le montre la figure 2.2.

2. Chercher dans I'ensemble des symboles de la constellation le symbole le plus

proche ; au sens de la distance euclidienne minimale ; du parameétre X, et le
symbole le plus proche du parametre )72 . Les deux symboles ainsi trouvés sont

les estimations de x; et X, qui sont notés X et X,respectivement.

Systéme d’Alamouti 2x2

Un systeme d’Alamouti 2x2 utilise deux antennes de réception au lieu d’'une seule
pour augmenter le gain de diversité, et par conséquent réduire le BER en fonction du
rapport SNR. Dans ce cas, la matrice du canal est constituée de quatre éléements h;

avec i=1,2 et j=1,2. La matrice des signaux recus est donnée par :

R:[r“ I’lz}:[ X Xi}{hn h12}+[n11 n12:| (2.24)
r21 r22 _Xz Xl h21 h22 n21 nzz

Avec r; (pour i,j=1,2) représente le signal regu sur I'antenne de réception j durant la
période i .
Le combineur calcule les deux paramétres de décision X, et X, selon les deux

éguations suivantes :

X =h,r, +h,r,+h r, +h_r, (2.25)

11'711 21"721 22722

=h_ r.+h_.r h1121

21'711 22°712

h,,.1, (2.26)
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Les deux regles utilisées pour le décodage séparé des deux symboles x; et x, sont

données par :

X =argmin [iﬂh“f +\h2,.\2-1)\f<1 F+d3(x,, z)} 2.27)

X, e J:1

X

2

A . 2 2 2
X, =argmin [thu\ +\hzj\ ‘1)

%, €S j=1

“+d?(%,.%, )} (2.28)

Pour les constellations M-PSK, les deux régles de décision se réduisent a la
minimisation des deux distances d*(% ,X ) et d*(%,,X,) pour le décodage séparé

de x; et X, respectivement.

2.2.3 Codage espace-temps en treillis :

Le codage espace-temps en treillis STTC est une technique de codage convolutif,
qui permet d’assurer a la fois un gain de codage et un gain de diversité en utilisant N;
antennes a I'émission et N, antennes a la réception. En 1998, Tarokh et al [52] ont
proposé la construction du codage espace-temps en treillis comme extension de la
modulation en treillis « Trellis Coded Modulation » TCM au cas des systemes MIMO.
Pour le codage STTC, chaque antenne envoie un symbole qui dépend des symboles
envoyés a l'instant précédent sur la méme antenne et sur les autres antennes. Cette
technique permet donc de créer une corrélation en espace et en temps entre les

différents symboles envoyeés.

2.2.3.a Structure du codeur STTC

La figure 2.3 représente la structure générale d’un codeur STTC. Pour une
modulation M-PSK, le codeur recoit a son entrée m= Iogz(M )séquences binaires

données par :

C=(c',c?..c") (2.29)
Ou la k™ séquence ¢* =(cX,ct, ... .....) est passée a travers le k*™ registre a

décalage et est multipliée par une série de coefficients de multiplication. Les résultats
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de décalages et de multiplications sont ensuite, additionnées en modulo M pour
former la sortie du codeur qui est donnée par :

X =(xl, X2, xMN ) (2.30)

Ou x' représente I'ensemble des symboles codés en espace et en temps, et qui sont

envoyés sur la i®™ antenne d’émission au fil du temps.

é(gs,l,g;,z...gm )
é(gil,giz...gim )
ot : - é(gavl,g;z...gfm )

Zl

(4]
!
!
!

Z-l

[
I
|
I

?(g:;,l,gfm,z-- ")

?(gﬂ,g;;---gm )
?(9871, gr-00 )

Figure 2.3 : structure générale d’'un codeur STTC [12].

Les coefficients de multiplication, connus sous le nom de séquences génératrices,
sont donnés par :

g =0, 0%, g ) (0L0 0ty ) (0h0ts gl )] (2.31)
o> =(0%,0%,..¢¢, ) (02,9568 )-(0%.,92 0, )| (2.32)
Jusqu’a :

9" = (95,95, 65, ) (a0hgl-al, )00 ol ) 2.33)
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Oou glj(i k=0,1,...m, i=1,2,...N,, j=0,1,...0x, sont des éléments de la constellation M-

PSK et vy représente I'ordre du k®™ registre & décalage.

La sortie du codeur qui correspond a I'antenne d’émission i durant le temps t est
donnée par :

U

i g'.c ;Mod M i=1, 2, ..N; (2.34)
=0

i
Xt jiTt=j
k=0 j

Pour une modulation de type M-PSK, la technique STTC permet d’atteindre une
efficacité de largeur de bande égale a m bits/s/Hz.

L’ordre total de mémoire du codeur est donné par :

b= Zm:Vk (2.35)

k=1
En connaissant l'ordre totale du codeur, I'ordre du K™ registre a décalage est

donnée par :

v LLJ 2.36)
log,(M)

Ou l'opérateur LXJ représente la valeur entiére de x.

Si on prend I'exemple de la constellation QPSK (m=2) avec deux antennes

d’émission (N=2), les deux séquences génératrices auront la forme :

g =|(0%,.9%,), (005 ) (02,08, ) (2.37)

o’ =(02..9:.) (97,02, ) (97,92, )] (2.38)
ou g', €{0,1,2,3}, k=1,...m, i=1,2 et =0,1,...0.

La construction des codes STTC optimaux consiste a trouver les séquences
génératrices de codes selon des critéres d'optimisation (critere du rang, du
déterminant, de la trace....) [11], [12]. La construction est basée généralement sur
des algorithmes de recherche, et elle dépend du type d’évanouissement
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(évanouissement lent ou rapide), de la constellation, du nombre d’antennes

d’émission et de I'ordre de la mémaoire.

La technique STTC fait partie des codes convolutifs dont la représentation la plus
populaire est celle utilisant le diagramme en treillis [11], [12]. Ce diagramme met en
évidence les transitions des états du codeur, ainsi que les symboles a envoyer sur
chaque antenne d’émission en fonction de I'état actuel du codeur et de I'entrée du
codeur. Généralement, les états du codeur sont représentés sur les nceuds alors que
les branches représentent les transitions de I'état présent aux états suivants. Le
nombre de branches qui arrivent ou partent du méme nceud (état) dépend du nombre
de bits par symbole a transmettre. Pour transmettre m bits, il y a 2" branches qui

partent et qui arrivent au méme nceud.

Revenant a I'exemple du codeur STTC pour un systéme a deux antennes
d’émission (N=2) qui utilise une constellation QPSK (m=2). Si on considére les deux
séquences génératrices g' =[(0,2), (2,0)] et g' =[(01), (1,0)], la représentation en
treillis du codeur aura la structure donnée dans la figure 2.4. Le treillis contient 4 états
(v=2) notés état 0 a 3. A chaque instant, le codeur prend deux bits (m =2) comme
entrée, il y a donc 4 branches partant de chaque état et qui correspondent aux quatre
combinaisons possibles. Pour chaque branche, on présente les deux bits d’entrée
bib, et les deux symboles codés en espace et en temps x!, X% et qui vont étre
transmis sur la premiére et la deuxiéme antenne respectivement (bib/x*x?). Les

représentations de gauche a droite correspondent aux branches du haut en bas.

Considérant, par exemple, que le codeur se trouve a l'état 1(deuxiéme ligne du
treillis) :
e Sil'entrée est 00, le codeur génere le symbole 1 sur I'antenne 1 et le symbole
0 sur 'antenne 2, et transite vers I'état O.
e Si I'entrée est 01, le codeur génére le symbole 1 sur les deux antennes, et
reste dans I'état 1.
e Silentrée est 10, le codeur génére le symbole 1 sur I'antenne 1 et le symbole

2 sur 'antenne 2, et passe a l'état 2.
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e Silentrée est 11, le codeur génére le symbole 1 sur I'antenne 1 et le symbole

3 sur 'antenne 2, et passe a I'état 3.

00/00 01/01 10/02 11/03 Etat O
00/10 01/11 10/12 11/13 Etat 1
00/20 01/21 10/22 11/23 Etat 2
00/30 01/31 10/32 11/33 Etat 3

Figure 2.4 : Représentation en treillis d’'un codeur STTC a 4 états pour deux antennes

d’émission

2.2.3.b Décodage des codes STTC

Pour le codage STTC, I'émission des mots de code est réalisée par des trames qui
débutent et se terminent par le méme état, qui est par convention I'état "0". Cela
permet au décodeur de connaitre a priori I'état initial et I'état final pour chaque trame
émise. La transition d’'un état a un autre dans le diagramme en treillis crée une
dépendance entre les états du chemin de la trame. Le décodage des codes STTC est
basé sur la connaissance des deux états de début et de fin de la trame et de la
dépendance existant entre les difféerents états du chemin de la trame. La technique
qui répond a ce type de détection est l'algorithme de Viterbi. L’algorithme de Viterbi
est un algorithme qui permet l'estimation séquentielle au sens du maximum de
vraisemblance «Maximum Likelihood Sequential Estimation » MLSE. Il utilise la trame
recue pour chercher le chemin présentant la distance minimale en se basant sur la
connaissance de la structure du codeur, de son état initial et de son état final. Ce

chemin correspond a la séquence la plus probable.
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2.3 Combinaison du codage espace-temps et de lOFDM

Les techniques de codage espace-temps, vues dans la section précédente,
permettent d’exploiter la diversité spatiale afin de lutter contre les évanouissements
relatifs aux canaux de transmission radio mobile. La plupart de ces codes sont
congus pour combattre les évanouissements des canaux non-sélectifs en fréquences.
Pour les systemes de communication a haut débit, le canal devient rapidement
sélectif en fréquence, ce qui dégrade les performances des techniques de codage
espace-temps et perdent leur efficacité. L'utilisation du codage espace-temps pour
les canaux sélectifs en fréquence nécessite alors sa combinaison avec d’autres
techniques appropriées a ce type de canaux. Une facon efficace pour bénéficier de la
diversité fréquentielle et de la diversité spatiale consiste a utiliser conjointement le
codage spatio-temporel et la modulation OFDM. Selon le type du codage utilisé,
plusieurs réalisations de cette combinaison ; appelée STC-OFDM ou MIMO-OFDM ;
sont possibles [13], [15], [53], [54].

La figure 2.5 montre le schéma de principe de la combinaison du codage espace-
temps et de 'OFDM. Les symboles mappés selon une constellation déterminée sont
d’abord codés en espace et en temps, puis modulés en symboles OFDM. Le codeur
STC dispose de N; sorties, donc le nombre de modulateurs OFDM nécessaires pour
un systeme MIMO est multiplié par N; en comparaison avec un systeme SISO. De
méme, le nombre de démodulateurs OFDM nécessaire a la réception est multiplié par
N,. Cela montre que la technique OFDM est plus compliguée dans le contexte MIMO,
et elle nécessite des ressources matérielles importantes pour son implémentation sur

un circuit numérique.

Pour les codeurs espace-temps de type STBC, le codage peut s’effectuer sur les
symboles OFDM, dans ce cas on parle de STBC-OFDM. Le codage peut aussi
s’effectuer sur les échantillons d’'un symbole OFDM, on parle donc de SFBC-OFDM.
L’'inconvénient des systemes MIMO-OFDM est qu’ils sont sensibles aux offsets de
fréquence entre l'oscillateur de I'émetteur et celui du récepteur, et au décalage de

fréequence causeé par I'effet Doppler.
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Figure 2.5 : Schéma de principe d’un systeme combinant le codage espace-temps et
'OFDM.

2.4. Combinaison du codage espace-temps et du MC-CDMA

La techniqgue MC-CDMA offre la capacité de I'accés multiple par répartition de
code, une efficacité spectrale importante par I'exploitation de la diversité temporelle,
fréquentielle et de code. Le codage espace-temps permet d’améliorer les
performances d’'un systeme MIMO en exploitant la diversité spatiale. La combinaison
du MC-CDMA et du codage STC permet donc d’exploiter les quatre diversités
(spatiale, temporelle, fréquentielle et du code) [16], [17], [55], [56]. Le systeme de
communication combinant le codage OSTBC et le MC-CDMA est présenté dans la

figure 2.6.

Selon le principe de la combinaison du codage espace-temps et du MC-CDMA,
l'opération de codage espace-temps devrait normalement précéder I'opération de
I'étalement de spectre. Cependant, les opérations dans le codage espace-temps et
dans le MC-CDMA sont linéaires pour le cas de 'OSTBC. Ces opérations peuvent
donc étre interverties sans changer le signal modulé. On peut donc effectuer
I'étalement de spectre avant le codage spatio-temporel, comme le montre la figure
2.6. Cette permutation permet d’'utiliser un seul circuit d’étalement au lieu de N;

circuits.
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Figure 2.6 : Schéma synoptique de base d’un systeme OSTBC-MC-CDMA.

2.5. Présentation des architectures proposées pour 'implémentation sur FPGA du
décodeur espace-temps d’Alamouti

Dans cette partie, nous présentons deux architectures pour I'implémentation du
décodeur d’Alamouti, configurables pour le cas 2x2 (N,=2) et 2x1 (N=1). Nous
commengons d’abord par les schémas des architectures afin d’expliquer leurs
fonctionnements. Nous passons ensuite a la présentation des résultats de simulation,
en comparant le BER obtenu par les architectures proposées avec celui obtenu en
utilisant le décodeur d’Alamouti fourni par la bibliotheque de Simulink. Enfin, nous
donnons les résultats d’'implémentation sur FPGA des architectures proposées, en

comparaison avec I'architecture conventionnelle du décodeur d’Alamouti.

2.5.1. Présentation de la premiére architecture

Afin de simplifier I'explication, nous commencons par la présentation de la
premiere architecture pour le cas 2x1, dont le schéma est celui de la figure 2.7. Le
décodeur d’Alamouti utilise les données recues sur deux périodes de temps pour

estimer les deux symboles X, et X,. L'idée principale de I'architecture proposée est

de réutiliser le méme multiplieur pour calculer deux produits compléxes sur deux
périodes de temps. De cette facon, le décodeur d’Alamouti pour N;=1 ne nécessite
que deux multiplieurs au lieu de quatre pour une implémentation conventionnelle.

Ainsi le nombre de multiplieurs est réduit a la moitié.
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Figure 2.7 : Schéma de la premiére architecture proposée pour le décodeur
d’Alamouti 2x1.

Revenant aux expressions (2.16) et (2.17) des deux métriques d’estimation Yl et

Yz, qu’on peut réécrire sous la forme :

P_%X (1) P_%(2)
X, =h .r@)+h,.r’(2) (2.39)
X,=h,.r() —h.r'(2) (2.40)

Y —
P_X(1) P_%,(2)

Le premier multiplieur de la figure 2.7 permet le calcul de p_ X (1) durant la
premiere période et p _ X (2) pendant la deuxieme période. De méme, le deuxieme
multiplieur calcule p_X,()et p_ X,(2)durant la premiére et la deuxieme
période, respectivement. Durant la premiére période, les deux unités de sélection
permettent de sélectionner (h,r(1)) pour le premier multiplieur et (h,,r(1)) pour le
deuxiéme multiplieur. Durant la deuxiéme période (h,,r (2)) et (h,r (2)) sont

sélectionnés pour le premier et le deuxieme multiplieur, respectivement. L’unité
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d’addition permet de calculer X, par la sommation de p_ X (1) et p_ x (2)alors que
Iunité de soustraction calcule X, en effectuant la différence entre p X (1) et

p_X,(2). Les deux flux X, et X,sont regroupés en un seul flux afin de procéder a

'opération de décodage ML et de dé-mapping. Pour les opérations de décodage ML
et de dé-mapping, nous avons utilisé une technique trés simple, et qui ne nécessite
pas de ressources additionnelles. Pour la modulation BPSK, on utilise uniquement le
bit de signe de la partie réelle. Pour la modulation QPSK, on utilise le bit de signe de

la partie réelle et celui de la partie imaginaire pour effectuer le décodage ML et de dé-

mapping

Apreés présentation de la premiere architecture pour le cas 2x1, passons
maintenant a la présentation de l'architecture configurable pour le cas 2x1 et 2x2,
dont le schéma est donné dans la figure 2.8. Pour expliquer le fonctionnement de
I'architecture, on réécrit les deux équations (2.25) et (2.26) sous la forme suivante :

s_% (1) s_%(2)

p_ant _X (1) p_ant _X; (1) p_ant _X (2) p_ant, _%(2)
— — -\

X = ho.r@) + h,r,@) +h,r ) +h,.r (@) (2.41)
X, = h.r@) + h,r,@ —(h,.r(2) + h,r(2) (2.42)
H_J

p_ant _X, (1) p_ant _X, (1) p_ant _X,(2) p_ant _X,(2)

s_% (1) 5_%,(2)

Chacune des deux unités de calcul de produits est identique a celle de la figure
2.7. Chaque unité contient deux multiplieurs complexes avec leurs unités de sélection
des entrées. Ainsi, l'unité de calcul de produits #1 permet de calculer
{p_ant,_X@.p_ant,_X,(1)} durant la premiere période et {p_ant, _ X (2),
p_ant _X,(2)} durant la deuxieme période. De la méme maniere, I'unité de calcul
de produits #2 calcule {p_ant,_X @), p_ant_X @)} et {p_ant,_X(2),

p_ant, _X,(2)} pendant la premiére et la deuxieme période, respectivement.
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Figure 2.8 : Schéma de la premiére architecture proposée pour le décodeur

d’Alamouti configurable pour 2x1 et 2x2.

L'unité d’addition contient deux additionneurs complexes. Durant la premiere

période, le premier additionneur réalise la somme de p_ant _X (@) et
p_ant, _X (1) pour former s_ X (1), alors que le deuxieme additionneur effectue la
somme de p_ant _X,(1) et p_ant,_X (@) pour formers_X,(1). Durant la
deuxieme periode, I'unité d’addition calcule s_ X (2) en sommant p_ant, _ X (2)
avec p_ant,_X(2), et s_X,(2) en sommant p_ant _X,(2)avec
p_ant, X,(2). L'unit¢ de sélection permet de choisir entre le mode 2x1 et 2x2.

Pour le cas 2x1, l'unité d’addition est ignorée et les sorties de l'unité de calcul de
produits #1 sont passées directement vers l'unité de réarrangement et d’addition.
Pour le cas 2x2, ce sont les sorties de l'unité d’addition qui sont acheminées vers
'unité de réarrangement et d’addition. L’unité de réarrangement permet de réarranger

les données d’'une facon qui permet l'utilisation d’'un seul additionneur pour calculer
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Yl suivie de iz. Finalement, I'unité de décodage ML et de Dé-mapping utilise le bit de

signe de la partie réelle et imaginaire de X et X, pour I'estimation du bitstream.

Cette architecture permet 'estimation de deux symboles en deux cycles horloge,
ce qui permet d’assurer un débit symbole égale a la fréquence du signal horloge. On
outre, elle utilise quatre multiplieurs complexes et trois additionneurs complexes au

lieu de huit multiplieurs et six additionneurs pour I'architecture conventionnelle.

2.5.2 Présentation de la deuxiéme architecture

La deuxiéme architecture proposée utilise uniquement deux multiplieurs
complexes au lieu de quatre pour la premiere architecture, mais elle permet
I'estimation de deux symboles en quatre cycles horloge. Ce qui revient a un débit
symbole qui est égale a la moitié de la fréquence du signal horloge. Le schéma de la
deuxieme architecture est donné dans la figure 2.9. Pour mettre en évidence le

fonctionnement de la deuxieme architecture proposée, on commence par la réécriture

des deux équations (2.25) et (2.26) relatives aux deux métriques d’estimation )~(l et

X,, sous la forme suivante :

s_% (1) s_%(3)

p_ant _X (1) p_ant _% (2) p_ant, _X,(3) p_ant, _X, (4)
— — — —

%= hr@®+h.r@+hr®+h 2 (2.43)
% = hor@) —h .2+ hrd) —h Q) (2.44)
M — —

p_any _X, (1) p_any _X%,(2) p_ant _X,(3) p_ant _X,(4)

s_%,(2) s_X,(4)
La premiere unité de sélection joue un double rdle :
e d’'un cbte, elle permet de choisir entre le mode 2x1 et le mode 2x2 selon la
valeur du bit de sélection de mode (mode select) ;
e de l'autre cOté, elle permet 'acheminement des entrées vers I'unité de calcul de
produit selon le mode sélectionné. En mode 2x1 les entrées relatives a la
premiére antenne de réception, qui sont les six entrées du haut sont

acheminées en permanence vers l'entrée de l'unité de calcul de produit. En
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mode 2x2, les six entrées du haut qui sont relatives a la premiére antenne de
réception sont acheminées vers I'entrée de l'unité de calcul de produit durant la
premiere et deuxieme période de traitement, suivies des six entrées du bas qui
sont relatives a la deuxieme antenne de réception durant la troisieme et la

quatrieme période.

I
Mode select
4

re
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re_h,,
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AW re_h. x| 2 [re_s_ X[ 2
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Figure 2.9 : Schéma de la deuxiéme architecture proposée pour le décodeur

d’Alamouti configurable pour 2x1 et 2x2.

L’unité de calcul de produits ; qui est identique a celle de la figure 2.7 ; calcule huit

produits durant les quatre périodes de traitement selon I'ordre suivant :

o durant la premiére période, p_ant,_X (1) et p_ant,_X,(2) ;
e durant la deuxiéme période, p_ant,_ X (2) et p_ant,_X,(2) ;
e durant la troisieme période, p_ant, X (3) et p_ant, _X,(3) ;

e durant la quatriéme période, p_ant, X (4) et p_ant, _X,(4).
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L’'unité de réarrangement et d’addition #1 permet de réarranger les huit produits

issus de l'unité de calcul de produits. Elle réalise aussi deux opérations d’addition et
deux opérations de soustraction pour fournir S_X (1), S_X,(2), s_X(3) et
S_X,(4) durant les périodes 1 a 4, respectivement. Le réarrangement des données

permet d’utiliser un seul additionneur complexe pour réaliser les quatre opérations.

L’'unité de réarrangement et d’addition #2, réarrange les sorties de son prédécesseur

avant de calculer X suivie de X,. Finalement, l'unit¢ de décodage ML et de dé-

mapping est la méme que celle des figures (2.7) et (2.8).

2.5.3. Résultats de simulations

Pour évaluer les performances des deux architectures proposées, on a examingé le
taux d’erreur binaire BER obtenu en utilisant les deux architectures en fonction du
rapport signal sur bruit SNR. Afin de valider les résultats, on les a comparés avec
ceux obtenus en utilisant le bloc de décodage STBC de la bibliothéque de Simulink.
On rappelle que le bloc STBC de la bibliothéque de Simulink utilise la virgule flottante

pour la représentation des données.

Pour la conception des architectures proposées, nous avons utilisé le logiciel
« Xilinx System Generator » XSG [57], [58]. Ce logiciel est compatible et interactif
avec lI'environnement Simulink et I'environnement Matlab. I permet d'importer des
données de I'environnement Matlab et de I'environnement Simulink. De méme, il peut
exporter les données vers ces deux environnements. Cette propriété permet de
faciliter la simulation, la détection et la correction des erreurs de conception, car il est
beaucoup plus simple de visualiser et d’analyser les résultats sous I'environnement
Matlab qu’avec d’autres outils utilisant le langage VHDL ou le langage Verilog comme
I'outil ModelSim ou I'outil ISim. On outre, le logiciel XSG fournit une bibliothéque tres
riche en composants optimisés et configurables selon le besoin du concepteur. Cette
bibliothéque contient une panoplie de composants, allant des composants les plus
simples, comme les portes logiques jusqu’aux éléments compliqués dédiés au
traitement numérique du signal (DSP) et & la communication numérique, comme les

codeurs convolutifs, les décodeurs de Viterbi, les filtre FIR...etc. En plus, le logiciel
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XSG permet de générer automatiquement le modéle HDL (Hardware Discription
Language) en langage VHDL ou Verilog afin de passer rapidement vers |'étape

d’implémentation.

Le logiciel XSG utilise la virgule fixe pour la représentation des données. Le choix
de la longueur du mot binaire choisie pour la représentation des données (partie
entiére et partie fractionnaire) influe sur les résultats de calculs et donc sur le BER
obtenu. La représentation de la partie entiere par un nombre insuffisant de bits risque
de générer des débordements de capacité (over flow). De méme, I'utilisation d’'un
nombre insuffisant de bits pour la partie fractionnaire engendre une perte de la
précision. De l'autre part, la sur-utilisation de bits pour la partie entiere ou la partie
fractionnaire entraine I'augmentation inutile des ressources FPGA utilisées pour
limplémentation. Il est donc tres important de chercher le nombre de bits de
représentation qui assure un bon compromis entre les ressources utilisées et le BER

obtenu.

Les deux figures 2.10 et 2.11 montrent l'influence de la longueur totale du mot
(partie réelle et partie fractionnaire) wi, utilisée pour la représentation en virgule fixe
des coefficients du canal h; et des signaux regus ri et r,. Nous avons constaté a
travers les simulations effectuées, que 4 bits suffisent pour la représentation de la
partie entiére des entrées. Le nombre de bits restant pour la partie fractionnaire est
donc égal a wl-4. Pour les sorties des multiplieurs, nous avons tronqué 8 bits de la
partie fractionnaire (tr=8). Les deux figures montrent que le BER obtenu en virgule
flottante pour un SNR=12 est proche de 0.01 pour la modulation QPSK et est proche
de 0.0025 pour la modulation BPSK. Ce qui confirme la supériorité de la modulation
BPSK par rapport a la modulation QPSK en termes du BER. En outre, les deux
figures indiquent que les architectures proposées permettent d’assurer des
performances trés proches de celles de la virgule flottante pour wl=10. Les deux
figures 2.10 et 2.11 montrent aussi que les performances se dégradent avec la
diminution de la valeur de wl, jusqu'a ce que le codage espace-temps perde son
efficacité pour wl=8, ou la partie fractionnaire des sorties de multiplicateurs est

totalement tronquée.
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Figure 2.10 : Influence de la longueur de mots wl sur le BER en fonction du SNR pour

le cas 2x1 et la modulation BPSK.
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Figure 2.11 : Influence de la longueur de mots wl sur le BER en fonction du SNR pour

le cas 2x1 et la modulation QPSK.
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Les deux figures 2.12 et 2.13 présentent I'influence de wl sur le BER en fonction
du SNR pour le cas 2x2, et en utilisant les modulations BPSK et QPSK,
respectivement. A partir de ces deux figures, on peut constater clairement
I'amélioration apportée par 'augmentation du nombre d’antennes de réception a deux
antennes au lieu d’'une seule. En effet, les résultats de simulations montrent qu’en
virgule flottante et pour un SNR=12, le BER passe de 25,74x10™ pour un systéme
2x1 & 0.28x10™ pour un systéme 2x2 utilisant la modulation BPSK. En modulation
QPSK et pour la méme valeur du SNR, le BER passe de 87,22x10™ & 2,40x10™. En
outre, les deux figures 2.12 et 2.13 montrent que l'utilisation de 10 bits comme
longueur de mots pour les entrées permet d’assurer un BER tres proche de celui
obtenu par l'utilisation de la virgule flottante. Cependant, le cas de wl=8 rend

pratiguement inutile le codage spatio-temporel d’Alamouti 2x2 et 2x1.
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Figure 2.12 : Influence de la longueur de mots wl sur le BER en fonction du SNR pour

le cas 2x2 et la modulation BPSK.
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Figure 2.13 : Influence de la longueur de mots wl sur le BER en fonction du SNR pour

le cas 2x2 et la modulation QPSK.

Pour connaitre I'effet de la troncature des sorties des multiplieurs, nous avons
effectué plusieurs simulations en changeant le nombre de bits tronqués tr pour les
deux modes 2x2 et 2x1 et pour les modulations BPSK et QPSK. Le format des
entrées pour ces simulations est fixé a 10.6, c'est-a-dire dix bits pour le mot total dont

6 pour la partie fractionnaire.

En ce qui concerne l'influence du nombre d’antennes de réception et du type de la
modulation, nous avons constaté les mémes remarques que celles montrées dans
les figures 2.10 a 2.13. On se limite donc a présenter ; dans la figure 2.14 ; les
résultats de simulation pour la configuration d’Alamouti 2x2 et la modulation BPSK.
Cette figure montre que la troncature de six bits offre un BER presque identiqgue a
celui obtenu en utilisant la virgule flottante. De méme, la troncature de 8 bits assure
des résultats trés proches de celles de la virgule flottante. Alors que la troncature de
la totalité de la partie fractionnaire (tr=12) rend inutile l'utilisation du codage
d’Alamouti méme en augmentant le SNR.
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Figure 2.14 : Influence du nombre de bits tronqués tr sur le BER en fonction du SNR

pour le cas 2x2 et la modulation BPSK.

2.5.4 Résultats de I'implémentation

Apres vérification par simulations des deux architectures proposées, on présente
dans cette partie les résultats d’'implémentation de ces deux architectures sur un
circuit FPGA de type Virtex-7 FPGA XC7VSX485T-2FFG1761 [59], [60].
L’'implémentation a été effectuée en utilisant I'outil ISE de Xilinx [61]. Les différents
composants et modules des deux architectures sont configurés pour fonctionner a
des fréquences élevées a travers l'insertion d’'un nombre approprié de registres de
pipeline a leurs sorties, afin d’améliorer le débit des données [18]. Les éléments de
retard utilisés dans les architectures sont implémentés a I'aide de ressource SRL
«Shift Register Look-up table ». Les multiplieurs complexes sont implémentés par les
ressources FPGA de type DSP48E, et pour des raisons de comparaison ils sont
implémentés aussi a I'aide des LUTs (Look Up Tables). Tous les autres composants
des deux architectures sont implémentés par des slices standards du circuit FPGA.

Le tableau 2.1 donne les résultats de I'implémentation des deux architectures



85

proposées en comparaison avec l'architecture conventionnelle. La comparaison est

faite pour les deux types dimplémentation basse et haute fréquence. Les

implémentations a basse fréquence n’utilisent pas de registres de pipeline aux sorties

des composants. Ce type dimplémentations permet de réduire le nombre de

registres Flip-Flop (FF) utilisés, mais au détriment d’'une grande diminution de la

fréquence de fonctionnement.

Tableau 2.1: Ressources utilisées et frequences maximales des architectures
proposeées implémentées sur le circuit Virtex-7 FPGA XC7VSX485T-2FFG1761738.

. Mults | Registres Slices Fréquence
Architecture | HF/BF par : e LUT Occupés DSP48E (MHz)
DSP 145 241 110 32 334
BF
LUT 145 3653 1049 0 279
Conventionnelle
DSP 512 436 221 32 547
HF
LUT 4472 4318 1462 0 534
DSP 67 272 114 16 124
BF
Proposée 1 LUT 89 1984 599 0 112
DSP 774 677 339 16 584
HF
LUT 2754 2650 857 0 512
DSP 201 299 132 8 109
BF
LUT 201 1149 341 0 106
Proposée 2
DSP 690 367 164 8 602
HF
LUT 1680 1343 450 0 545

Les résultats du tableau 2.1 nous permettent de citer les remarques suivantes :

e L’implémentation haute fréquence assure une amélioration trés importante de la

fréquence en comparaison avec l'implémentation a basse fréquence, surtout

pour les deux architectures proposees.

e L’amélioration importante de la fréquence n’est pas accompagnée par une

augmentation excessive de ressources utilisées, sauf les registres FF. Pour la

premiére architecture proposée, et pour le cas d'utilisation de DSP48E pour les
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multiplieurs, la fréquence est améliorée par un facteur de 5,36 alors que le
nombre de LUTs utilisés est augmenté d’un rapport de 2,49, et le nombre des
slices d’'un rapport de 2.97. Pour la deuxiéme architecture proposée, le facteur
d’amélioration de la fréquence est égal a 5.52 avec un facteur d’augmentation
de LUTs égale a 1,23 et un coefficient d’augmentation de Slices occupés égal a
1,24. Ce qui signifie que l'implémentation a haute fréquence est efficace en
termes du rapport fréquence a ressources utilisées.

e La premiére architecture proposée permet de réduire le nombre des slices de
type DSP48E par un facteur de 2 en comparaison avec larchitecture
conventionnelle, et la deuxieme architecture permet de réduire le nombre par un
facteur de 4. Cette réduction est tres significative, car les circuits FPGA
disposent d’'un nombre trés limité de ce type de slices en comparaison avec
d’autres ressources. A titre d’exemple, le circuit Virtex-7 FPGA XC7VSX485T-
2FFG1761 ne contient que 2800 DSP48E contre 607200 registres, 303600
LUTs et 75900 Slices.

e Si on utlise les LUTs pour implémenter les multiplieurs, la deuxiéme
architecture proposée est la moins exigeante en ressources, suivie de la
premiere architecture alors que l'architecture conventionnelle nécessite un
nombre excessif de ressources. Cela est di au fait que les multiplieurs
complexes utilisent un nombre important de ressources lorsquiils sont
implémentés par des LUTs. Les résultats d’'implémentation montrent qu’un seul
multiplieur configuré pour fonctionner a la fréquence maximale nécessite 538
registres FF, 639 LUTSs et 225 slices.

Afin de connaitre la consommation de puissance des architectures proposees,
nous avons effectué I'estimation de la puissance consommeée en utilisant le logiciel
Xpower Analyser [62]. Les figures 2.15 et 2.16 donnent les graphes de la puissance
dynamique consommeée par les deux architectures proposées, et de l'architecture
conventionnelle, en fonction de la fréquence, en cas d'utilisation des DSP48E et en

cas d’utilisation de LUTs pour 'implémentation des multiplieurs.
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Les deux figures montrent que la puissance consommée varie linéairement avec la
fréquence, ce qui est en cohérence avec la théorie. La figure 2.15 indique que si les
multiplieurs sont réalisés a l'aide de DSP48E, la premiere architecture proposée
consomme moins de puissance, suivie de la deuxieme architecture proposée puis de
I'architecture conventionnelle. L’écart de puissance pour les trois architectures n’est
pas important parce que les slices DSP48E sont optimisés pour une faible
consommation de puissance. Pour une fréequence de 500 MHz, I'écart de puissance
entre la premiere et la deuxiéme architecture est égal & 36 mW, et celui entre la
deuxiéme architecture et I'architecture conventionnelle est égal & 29 mW. A partir de
la figure 2.16, on peut constater qu’en cas d’utilisation de LUTs pour I'implémentation
des multiplieurs, les deux architectures proposées permettent de réduire
considérablement la puissance dynamique consommeée, en comparaison avec
I'architecture conventionnelle. L’écart entre la consommation de la deuxiéme
architecture proposée et I'architecture conventionnelle atteint 271 mW a la fréquence

500 MHz, ce qui correspond a une réduction de presque 40%.

2.6. Conclusion

Dans ce deuxieme chapitre, nous avons mené une étude théorique sur le codage
spatio-temporel, suivie de la présentation de deux architectures proposées pour
'implémentation du décodeur d’Alamouti sur un circuit de type FPGA. Le codage
spatio-temporel est une stratégie qui exploite la diversité spatiale, qu’offrent les
systemes MIMO, pour améliorer les performances du systeme de communication
radio mobile caractérisé par un canal a évanouissement. Le codage espace-temps en
bloc orthogonal OSTBC est une classe importante des codes STBC, car elle assure
un décodage simple du fait de l'orthogonalité entre les différentes colonnes de sa
matrice génératrice de code. Pour la famille des codes OSTBC, le code d’Alamouti
s’inscrit au sommet des codes les plus utilisés grace a sa diversité maximale et & son
rendement unitaire. Pour les canaux sélectifs en fréquence, et afin de bénéficier du
codage espace-temps il est nécessaire de le combiner avec la modulation OFDM
pour rendre les canaux non-sélectifs en fréquence. On trouve ainsi plusieurs
combinaisons comme STC-OFDM, STC-CDMA, STC-MC-CDMA.....
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Dans la derniere partie du présent chapitre, nous avons présenté les deux
architectures que nous avons proposées pour I'implémentation efficace et a haut
débit du décodeur d’Alamouti. Les résultats de simulations montrent qu’avec un bon
choix de la longueur de mot utilisé pour la représentation des données, il est possible
d’assurer des performances en BER tres proches de celles obtenues par la
représentation en virgule flottante, tout en minimisant le nombre de ressources
utilisées. Les résultats d'implémentation des deux architectures sur un circuit FPGA
de type Virtex-7 montrent que les implémentations a haute fréquence peuvent
atteindre un débit trés élevé avec une efficacité importante en puissance et en
ressources. La comparaison des deux architectures proposées avec l'architecture
conventionnelle montre la supériorité des architectures proposées en termes de

ressources utilisées et de la puissance consommeée.
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Chapitre 3

TRANSFORMEE DE FOURIER RAPIDE (FFT) : ALGORITHMES ET
ARCHITECTURES D’IMPLEMENTATION

3.1. Introduction

La transformée de Fourier discrétes « Discret Fourier Transfom » DFT est
considérée parmi les transformées discretes les plus utilisées dans le domaine du
traitement numérique du signal [63]. La transformée de Fourier rapide « Fast Fourier
Transform » FFT est une procédure qui permet I'implémentation efficace de la DFT.
Le développement de la FFT a été a l'origine des travaux de Cooley—Tukey [19], puis
il a été suivi par plusieurs modifications et améliorations par d’autres chercheurs.
Aujourd’hui, de nombreuses compagnies offrent des programmes et des modules
personnalisés pour I'implémentation de l'algorithme FFT sur différents types de

plateformes (DSP, microprocesseurs, microcontréleur, FPGA, ASIC...).

Dans ce chapitre, nous menons une étude sur la FFT du point de vue
algorithmique et surtout du point de vue architectures de réalisation. Nous
commencons par un rappel sur le principe et la complexité arithmétique des
algorithmes FFT Radix-2 et Radix-4. Ensuite, nous abordons les architectures
d'implémentation des algorithmes FFT, en se concentrant sur les architectures en
pipeline qui sont les plus adaptées aux applications en temps réel et a haut débit.
Nous finissons le présent chapitre par I'état de I'art des architectures proposées

spécialement pour les systemes de communication MIMO-OFDM.
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3.2. Rappel sur les algorithmes FFT

L’expression de la DFT d’'une séquence de N points est donnée par :

N =

X (K) =Y x(n)W (3.1)

=0

Ly

>

Ou x(n), n=0,1,.....N-1, représente la séquence dans le domaine temporelle

uniformément échantillonnée avec une période déchantillonnage T, X(k),
_ Z z . z . nk
k=0,1,....N-1, représente la seéquence dans le domaine frequentielle et \\/

représentent les coefficients de rotation « twiddle factors » qui sont donnés par :

W =exp(—3—) (3.2)
Le passage du domaine fréquentiel au domaine temporel est effectué par la
transformée de Fourier inverse « Inverse Discret Fourier Tansform » IDFT, dont

I'expression est donnée par :

x(n)ﬁfz_‘j X ()W 3.3)

Le calcul de la DFT par l'utilisation directe de I'expression de I'équation (3.1)
nécessite un nombre d’opérations arithmétiques complexes proportionnel & N?
(complexité d’ordre O(N?). Cependant, cette complexité arithmétique peut étre
réduite significativement par l'utilisation des algorithmes efficaces de calcul. Ces
algorithmes sont communément nommeés FFT « Fast Fourier Transform ». En plus de
la réduction de la complexité arithmétique, les algorithmes FFT permettent aussi la
réduction de I'espace mémoire nécessaire, et la réduction de I'erreur de quantification
qui est dlde a lutilisation d’'un nombre limité de bits pour la représentation des
données. Ces propriétés ont rendu possible I'implémentation de la DFT sur des
circuits numeériques (DSP, FPGA, ASIC...).



92

3.2.1. L’algorithme FFT Radix-2 DIT :

L’algorithme FFT Radix-2 est un algorithme qui posséde la structure papillon
« Butterfly » la plus simple pour le calcul de la DFT. Cet algorithme existe en deux
versions : une version dite DIT « Decimation In Time », utilisant la décimation en
temps, et une autre version appelée DIF « Decimation In Frequency », utilisant la

décimation en fréquence. L’algorithme Radix-2 DIT est basé sur la décomposition de

la séquence de N points; avec N =2": en deux sous-séquences de N/2 points
chacune, une sous-séquence pour les points pairs x(2.r), et une autre sous-séquence
pour les points impairs x(2.r+1). La DFT de la séquence de N points peut étre
obtenue a partir des DFTs des deux sous-séquences X(2.r) et x(2.r+1). L'opération de
la décomposition est répétée d’'une fagon récursive jusqu'a obtenir des sous-

séquences a deux points uniqguement, comme illustré dans la figure 3.1.

1-DFT & N-points {Xo, X1, X2, Xge-XN_2 XN}

v

2-DFT & N/2-points {X0» X2, Xg, XN _as XN_2 | {Xq, X3, Xg, Xy _3, XN_1}

v | v v | '

4-DFT a N/4-points {0, %, XN Xn-4) {XZ, Xss Xy g XN_Z} %, = XN-7> XN_3) be g, "%N-S' X1

N/2-DFT & 2-points {XO, XNIZ} ........................ {XN/Z—ll XN—l}

Figure 3.1 : Principe de l'algorithme FFT Radix-2 DIT.

En décomposant la séquence x(n) en deux sous-séquences, pair x(2.r) et impair

X(2.r+1), on peut réécrire I'équation (3.1) comme suivant :

N/2-1 N/2-1

X@OW," +

r=0 r=0

X (k) = x(2r + 1)\ & (3.4)

N
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En utilisant les propriétés de la DFT [63], I'expression de X(k) peut étre donnée

comme suivant :

X (k) = G(K) + H(K)W", pourk =0,1...(N/2)—1 (3.5)

X (k+N/2)=G(K)— H(K)\W" pourk=0,1..(N/2)-1 (3.6)
Avec :

GK)= > x2HW', (3.7)

HK) =S x@r+DW5, (3.8)

G(Kk) est la DFT a N/2 points de la séquence pair x(2.r), alors que H(K) est la DFT a

N/2 points de la séquence impair x(2.r+1).

Chacune des DFTs G(k) et H(k) nécessite (N/2)? additions complexes et (N/2)?
multiplications complexes, tandis que le calcul de X(k) par I'expression (3.1)
nécessite N? additions complexes et N? multiplications complexes. Ce qui signifie que
I'utilisation des équations (3.5) et (3.6) au lieu de I'équation (3.1) pour le calcul de
X(k) réduit considérablement la complexité arithmétique. A noter que G(k) et H(K)
peuvent étre obtenue par une nouvelle décomposition de chacune des deux sous-
séquences x(2.r) et x(2.r+1) en deux sous-séquences. La décomposition est répétée
d'une maniére récursive jusqu'a obtenir des sous-séquences a deux points
uniquement. Cette opération est illustrée en utilisant un graphe SFG (Signal Flow
Graph). A titre d’exemple, le SFG de l'algorithme FFT Radix-2 DIT a 8 points est
donné dans la figure 3.2. Chaque étape de décomposition en sous-séquences est
représentée par un étage dans le SFG. Le nombre d’étapes de décomposition
nécessaire pour arriver a des sous-séquences de deux points uniquement est

donnée par :

n, =log,(N) (3.9)
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Figure 3.2 : Le SFG de l'algorithme FFT Radix-2 DIT pour N=8.
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La figure 3.2 montre que les sorties X(k) représentant la séquence fréquentielle
sont dans l'ordre naturel alors que les entrées représentant la séquence temporelle
sont dans l'ordre renversé « bit reversed order », d’ou vienne l'appellation DIT «

Decimation In Time ».

3.2.2. L’algorithme FFT Radix-2 DIF

L’algorithme FFT Radix-2 DIF est basé sur la décomposition de la séquence
initiale x(n) en deux sous-séguences. La premiére sous-séguence concerne la
premiere moitié de la séquence initiale (n=0,1...(N/2)-1), tandis que la seconde sous-
séquence concerne la deuxieme moitié de la séquence initiale ( n=N/2, (N/2)+1...N-

1). Suivant cette décomposition, I'expression de la DFT peut s’écrire :

(N1 n.k = n.k
X (k)= XMW, + 2 x(N)W (3.10)
n=0 n=N/2
Apreés plusieurs étapes de calcul, 'expression de la DFT peut étre donnée par [62]:
(N/2)-1
X (2.r) = [x(n)+x(n+N/2)\W L, pour r=0,1,...(N/2)-1 (3.11)

n=0
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(N/2)-1
X@2r+)= Y [x(n)—x(n+N/2W- WL, pour r=0,1,...(N/2)-1 (3.12)
n=0
X(2.r) est la DFT des N/2 points [x(n)+x(n+N/2)] et X(2.r+1) est la DFT des N/2

points [x(n) —x(n+ N /2)]-WL

Comme pour l'algorithme DIT, I'opération de la décomposition est répétée jusqu’a
I'obtention des DFTs a deux points uniqguement. Le SFG de l'algorithme FFT Radix-2
DIF pour N=8 est donné dans la figure 3.3.

<entréesr < Etage 1 > Etage 2 > < Etage 3—»<€—Sorties—p»

x(0)

1
1

y
)
\4

X(2)

N

Ac
X(3) \ &, 1 Wé 1 X(G)
X(4) -—O O 30 > X(1)
x(5) —o o ——30——> X©)
/ 1 \:: wi /\ ° ¥
x(7) »O 7O -

Figure 3.3 : Le SFG de l'algorithme FFT Radix-2 DIF pour N=8.
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Pour l'algorithme Radix-2 DIF, on remarque que les entrées sont dans l'ordre
naturel alors que les sorties sont dans l'ordre renversé. Il important de mentionner
que la complexité arithmétique de l'algorithme DIF est la méme que celle de
I'algorithme DIT.
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3.2.3. L’algorithme FFT Radix-4 DIT

Lorsque la longueur de la séquence d’entrée est une puissance de 4 (N =4"), la
DFT peut étre calculée en utilisant un algorithme FFT Radix-4. Pour I'algorithme
Radix-4 DIT, la séquence initiale est divisée en quatre sous-séquences Xx(4.n),
X(4.n+1), x(4.n+2) et x(4.n+3). Cette décomposition permet de remplacer I'équation

(3.1) par les quatre expressions suivantes [63] :

X (k) = A(K) + B(k) W + C(K)\W 2 + D)W (3.13)
X (k+N/4)=A(k) - j.B(K)W — C()W , + .DK)W (3.14)
X (k+N/2)=AK)-BK)W  +CK)W: —DK)W. (3.15)
X (k +3.N/4) = AK) + j.B(K)W" —CK)\W > - j.D(k)\W (3.16)

Avec A(Kk), B(k), C(k) et D(k) pour k=0,1...(N/4-1), sont les DFTs a N/4 points des
séquences x(4.n), x(4.n+1), x(4.n+2) et x(4.n+3) respectivement. Les équations (3.13)
a (3.16) montrent que la DFT d’'une séquence de N points peut étre obtenue en
utilisant quatre DFTs de N/4 points chacune. Le processus de la décomposition est
répété d'une maniére récursive jusqu’a l'obtention de DFTs a quatre points

uniquement.

3.2.4 Lalgorithme FFT Radix-4 DIF

Pour I'algorithme Radix-4 DIF, la séquence initiale x(n) est divisée en quatre sous-
séquences dont la premiére sous-séquence représente le premier quart de la
séquence initiale (n=0 a (N/4)-1), la deuxieme sous-séquence est le deuxiéeme quart
de la séquence initiale (n=N/4 a (N/2)-1) et ainsi de suite. Suivant cette

décomposition I'expression (3.1) devient :

(N/4)-1 (N/2)-1 (3N/4)-1

XK= > xMWE+ > xmMWS+ S xmW+ SxmW (6.17)

n=0 n=N/4 n=N/2 n=3N/4
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Apres plusieurs étapes de calcul, les expressions de la DFT sont données par [63]:

(N/4)-1

X (4.r) = [X(N) + x(n+ N/4) +x(n+N/2) + x(n+3.N/H]W"',  (3.18)

N/4
n=0

X(r+D =S ([xm- jx(n+ N/4)—x(n+ N/2)+ jx(n+3NIHIW WS, (3.19)

n=0

X(@r+2) =5 (x()—x(n+N/4)+x(n+N/2)-x(n+3N /WL, (3.20)

n=0

X(4r+3)= (Nf_l([x(n) +jx(n+N/4)-x(n+N/2)- jx(n+3.N /4)]\/\/1")\/\/ v (3.21)

n=0

Avec r=0,1...(N/4)-1.

Les équations (3.18) a (3.21) montrent que la DFT a N points peut étre calculée a
partir de la DFT de N/4 combinaisons des points x(n), x(n+N/4), x(n+N/2) et
Xx(n+3.N/4) pour n=0,1...(N/4)-1. D’'une facon similaire a [lalgorithme DIT, la
décomposition est répétée d’une maniére récursive jusqu’a arriver a des DFTs a

guatre entrées dont chaque entrée est une combinaison de quatre points.

3.2.5. Autres algorithmes FFT

Il existe dans la littérature d’autres algorithmes FFT, comme les algorithmes de
Radix supérieure (Radix-8, Radix-16...). Il est possible aussi d’utiliser un mélange de
plusieurs Radix pour le calcul d'une DFT. Dans ce cas on parle de Radix-Mixé
« Mixed Radix » [64-65]. Un autre groupe d’algorithmes communément nommeé
Radix-2' a été développés par les chercheurs. Ces algorithmes sont basés sur la
décomposition de la structure de base des Radix-4, 8,16 en plusieurs modules
papillon « butterfly » similaires au Radix-2. Les algorithmes les plus utilisés sont
Radix-2%, Radix-2° et Radix-2*. Les deux Algorithmes Radix-2? et Radix-2* seront

étudiés en détail dans le chapitre 4.
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3.2.6. Utilisation de la décomposition de l'indice en facteurs premiers

La décomposition des deux indice n et k en facteurs premiers est une autre facon
pour exprimer mathématiquement les algorithmes FFT. L’'idée de la décomposition
des indices est basée sur la division d’'un probleme de calcul de grande complexité
en plusieurs sous-problémes de complexité réduite. Pour simplifier, nous allons

présenter uniquement le cas de la décomposition des indices en deux facteurs [66] :

L’indice de temps n est mappé suivant I'expression :

<n <
n=<An +B.n, >, avec {O sn <N,

0<n, <N, (3.22)

Ou A et B sont deux constantes de type entier qu’on doit déterminer , N=N;.N, et

<.>\ désigne l'opérateur modulo N.

En utilisant cette représentation, la séquence d’entrée x(n) est réorganisée selon la

forme suivante :

- x(0,0) x0) . . . x(ON,-1) |
X(1,0) X(1,0) S X(LN, -1)
[X(0), x(),..x(N -1)] = - (3.23)
X(N,~10) (N, ~L1) X(N,~LN,-1)|

L’indice de la fréquence k est mappé de la fagon suivante :

k=<Ck +Dk, >, avec {O <k,<N,

<
0<k, <N, (3.24)

Selon le choix des entiers N; et Ny, il existe deux types d’algorithmes FFT. Si
gcd(Ny, N2)>1, les algorithmes sont appelés « Common Factor Algorithms » CFA,
dans le cas contraire les algorithmes sont appelés « Prime Factor Algorithms » PFA.

L’algorithme FFT de Cooley et Tukey [19], qui est le plus universel des Algorithmes

FFT utilise le « mapping » suivant :
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0<n, <N
n=<N.,.n +n, >, avec 1 1 3.25
271 T2 TN {OsnzsN2 (3.25)
Et:
0<k, <N
k =<k +N,n, > avec {Oﬁszle (3.26)

En remplacant les indices n et k par les expressions (3.25) et (3.26), I'expression

de la DFT de I'équation 3.1 peut étre exprimée comme suivant [66]:

N

& ny.ky ny.Ky s ny Ky
X (k1’ kz) = ZW N, N X(n1’ nl)'W N, (3.27)
n, =0 n,=0

1

DFT a N, points

X(ny,ky)

D’ou :

X (K, k)= Wy X(n,,k,) (3.28)
n,=0

DFT a N, points

Selon les deux équations (3.27) et (3.28), pour calculer la DFT a N points il faut

d’abord calculer les N, DFTs a N; points chacune. Ces DFTs intermédiaires sont
notées X(n,,k))dans I'équation (3.28). Les DFTs intermédiaires sont ensuite

multipliées par les coefficients\)\/ r,ll?'kl. Finalement, la DFT finale est calculée a partir

des N> DFTs intermédiaires.

Notons qu’il existe dans la littérature d’autres algorithmes utilisant d’autres
méthodes de « mapping », comme l'algorithme de Good [67], Thomas [68] et
Winograd [69].

3.2.7. Complexité arithmétique des algorithmes FFT

L’'implémentation d’'un algorithme FFT sur un processeur numeérigue, que ce soit

logiciel (DSP, Microprocesseur, Microcontréleur) ou matériel (FPGA, ASIC...) dépend
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en grande partie de la complexité arithmétique de l'algorithme. Par complexité
arithmétique, on désigne le nombre d’opérations d’additions et de multiplications
nécessaires pour achever le calcul de la DFT. A noter que les multiplications triviales
par +j, -j, +1, et -1 ne sont pas prises en compte, puisqu’elles sont réalisées par de
simples opérations de négation et de permutation entre la partie réelle et la partie
imaginaire des données. Notant aussi que la complexité arithmétique est la méme

pour les deux versions duales DIF et DIT.

La réalisation d’'une multiplication complexe peut étre effectuée soit d’'une fagon
classique en utilisant quatre multiplications réelles et deux additions réelles (4M2A),
soit d’'une fagon a optimiser les ressources en utilisant trois multiplications réelles et
trois additions réelles (3M3A) [66]. Les expressions donnant le nombre d’additions
réelles et le nombre de multiplications réelles pour les deux cas 4M2A et 3M3A sont
données dans les tableaux 3.1 et 3.2. [65], [70].

Tableau 3.1 : Complexité arithmétiques de quelques algorithmes FFT pour les

multiplications 4M2A.

Algorithmes Nombre de multiplications Nombre d’additions réelles

réelles non triviales

Radix-2 2.N.log,(N)-7.N +12 3N.log,(N)-3N +4

Radix- (3.N/2).log,(N)-5.N +8 (11.N/4).log, (N)-26.N/12+8/3
4, Radix-2°

Radix- (4N/3).log,(N)-59.N/14+40/7| (33.N/12).log,(N)-57.N/28+16/7
8, Radix-2°

Les deux tableaux 3.1 et 3.2 montrent que les deux algorithmes Radix-8 et Radix-
2% sont les meilleurs en matiére de la complexité arithmétique, suivis des deux
algorithmes Radix-4 et Radix-2%. A noter que plus le Radix de I'algorithme est élevé

plus son implémentation sur un processeur nécessite un processus de contrble
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compliqué. Donc, bien que la complexité arithmétiqgue est un parameétre important,

elle n’est pas le seul paramétre pour I'évaluation de l'efficacité d’'un I'algorithme FFT.

Tableau 3.2 : Complexité arithmétiques de quelques algorithmes FFT pour les
multiplications 3M3A.

Algorithmes Nombre de multiplications Nombre d’additions réelles
réelles non triviales

Radix-2 (3N/2).log,(N)~5.N +8 (7.N/2).log,(N)-5N+8

Radix- (9.N/8). Iog 2(N) —43.N/12+16/3| (25.N/8). Iog 2(N) —43.N/12+16/3

4, Radix-2°

Radix- (25.N/24).10g ,(N) ~350.N /112 +4/| (146.N /48).|ng(N) —25.N/8+4

8, Radix-2°

3.3. Les architectures classiques d’'implémentation de la FFT.

L’architecture d’'implémentation d’un [lalgorithme FFT offre une idée plus
détaillée sur la facon de la réalisation des différentes opérations, en utilisant les
différentes ressources matérielles du circuit électronique qui héberge l'algorithme. En
d’autres termes, I'architecture est une présentation détaillée du circuit qui permet la
réalisation matérielle de l'algorithme FFT. De ce fait, I'architecture d’implémentation
est un aspect tres important pour la détermination des performances d’un algorithme
FFT et des ressources matérielles qu’il utilise. En effet, le méme algorithme peut étre
implémenté par plusieurs architectures difféerentes, chaque architecture est
caractérisée par les ressources materielles utilisées, la puissance consommée, et le

débit de traitement des données achevé.

Vu limportance des architectures d’implémentation des algorithmes FFT, ce

domaine de recherche est 'un des domaines les plus actifs et les plus productifs.
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Dans ce contexte, diverses architectures ont été proposées pour les différents
domaines d’application de la DFT. Ces architectures peuvent généralement étre
classées en deux grandes catégories, qui sont les architectures a base de mémoire

et les architectures en pipeline.

3.3.1. Architectures en pipeline :

Comme son nom l'indique, I'architecture en pipeline est constituée de plusieurs
étages de calcul en pipeline, dont le nombre d’étages de calcul dépend de la taille de
la DFT et du Radix de l'algorithme FFT. La figure 3.4 présente le schéma bloc des
architectures en pipeline. Chaque étage est constitué généralement d’'un module de
calcul BPE « Butterfly Processor Element » qui réalise les opérations du papillon,
d’'un module de contrdle qui controle 'acheminement des échantillons entre les

différents éléments de I'étage, et des éléments de mémorisation.

Etage 1 Etage 2 Etage n,

r-r—--"- """ "—"="—""——"—= FeEeE e, === L

[ b L |

| :—H : > :

| | |

|| Module |, | 1| Module |, | I| Module || :

'| BPE —| BPE > | BPE L
Entrées | S 3| 3 | ISorties
— 3 [ = 3 |/

[ i S N I o | I o ||

| s | R o |!

[ b L |

: Controle [« : I| Controle [« : I'| Contréle [« :

| |
| = : > :
| |

Figure 3.4 : Schéma bloc des architectures FFT en pipeline.

Les éléments de mémorisation servent a stocker les valeurs des coefficients de
rotation, et a réaliser la synchronisation entre les données a travers l'introduction des
retards « delay » appropriés a chaque étage de traitement. Pour les architectures en
pipeline, les données sont traitées séquentiellement et d’'une fagon continue. Ce type

d’architectures est le plus adapté aux opérations de traitement numérique du signal
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nécessitant un débit élevé et un traitement en temps réel, comme les systémes de

télécommunications a haut débit.

Les différentes architectures en pipeline sont classifiées selon deux

caractéristiques qui sont :

e Le nombre de chemins utilisés pour le traitement des données : on trouve des
architectures utilisant un chemin unique « single path », et des architectures
utilisant plusieurs chemins « mutliple path ».

e La méthode ou la stratégie suivie pour créer les différents retards nécessaires
pour la synchronisation et a 'ordonnancement des échantillons : on trouve ainsi
les architectures utilisant les commutateurs et les retards « Delay
Commutator », et les architectures utilisant les retards et le retour « Delay
Feedback ».

Selon ces deux caractéristiques, les architectures en pipeline sont en général
classées en quatre catégories : SDF « Single-path Delay Feedback », MDF « Multi-
path Delay Feedback », SDC « Single-path Delay commutator » et MDC « Multi-path

Delay commutator ».

3.3.1.a. L’architecture SDF

L’architecture SDF utilise des registres a décalage pour réaliser le retour d’'une
partie des entrées de 'étage et pour le stockage d’une partie des sorties du module
de calcul BPE. A cause de I'utilisation d’'un chemin unique de traitement, 'approche
SDF ne nécessite qu’un seul multiplieur a la sortie de chaque étage. En outre, les
registres a décalage sont utilisés pour réaliser le retour d’'une partie des entrées de
I'étage durant la premiere moitié du temps de traitement, puis les mémes registres
sont utilisés pour le stockage d’'une partie des sorties de BPE durant la deuxiéme
moitié du temps de calcul. Par conséquent, I'architecture SDF utilise deux fois moins
de registres en comparaison avec I'architecture MDC. Donc, les registres sont utilisés
d’'une fagon optimale avec un taux d’utilisation de 100%. Le taux d’utilisation des

additionneurs et des multiplieurs est de 50% pour les architectures SDF classique.
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Suivant le Radix utilisé, plusieurs versions de I'architecture SDF ont été proposées.
On trouve ainsi des architectures a base du Radix-2 appelées R2SDF [72], des
architectures R4SDF & base de Radix-4 [73], des architectures & base de de Radix-2?
appelées R2%SDF [74], [75]. La figure 3.5 donne un exemple de I'architecture R2SDF
pour un algorithme FFT Radix-2 de taille N=8.

Sorties

Figure 3.5 : Schéma de l'architecture SDF pour un algorithme FFT Radix-2 de taille 8
(R2SDF, N=8).

L’architecture est constituée de trois étages, chaque étage contient: un seul
registre a décalage dont sa taille est en fonction de la taille de la DFT N, et du
numéro de l'étage, une unité d’addition et de soustraction complexe et deux
multiplexeurs a deux entrées. En outre, le premier étage utilise une mémoire a lecture
seule ROM « Read Only Memory » pour stocker les valeurs des coefficients de
rotation, et un multiplieur complexe pour effectuer la multiplication par les coefficients

de rotation.

L’extension de I'architecture de la figure 3.5 au cas des algorithmes FFT Radix-2
de taille N quelconque est effectuée en ajoutant en amont des étages identiques a
celui de I'étage 1, avec le choix approprié de la taille des registres a décalage et de la
taille et du contenu des ROMs. L’architecture SDF est considérée comme la plus
adaptée aux systemes OFDM utilisant un seul canal appelés SISO-OFDM du fait
gu’elle nécessite les moindres ressources, et elle posséde une seule entrée et une
seule sortie. Pour les systemes MIMO-OFDM, la méthode classique consiste a

utiliser un nombre de processeurs FFT égale au nombre de canaux du systéeme
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MIMO-OFDM. Par exemple pour un systeme MIMO-OFDM a deux antennes en
émission et deux antennes en réception (2x2), il faut utiliser deux processeurs IFFT
en émission et deux autres processeurs FFT en réception. Cela signifie que la
complexité augmente rapidement avec 'augmentation du nombre de canaux pour un
systeme MIMO-OFDM ou MIMO-MC-CDMA [75].

3.3.1.b. L’architecture MDC

L’architecture MDC utilise plusieurs chemins pour le traitement parallele des
échantillons, et elle utilise des commutateurs pour la permutation et 'acheminement
des échantillons d’'un étage a un autre. La synchronisation entre les différents
échantillons est assurée par des éléments de retard souvent implémentés par des
registres a décalage. Suivant l'algorithme FFT Radix-r utilisé, on trouve dans la
littérature plusieurs variantes de [larchitecture MDC. On trouve par exemple
I'architecture R2MDC qui utilise I'algorithme FFT Radix-2 [76]-[78], I'architecture
R4MDC qui utilise l'algorithme Radix-4 [76], [77], [79].

Suivant I'algorithme Radix-r utilisé, I'architecture MDC nécessite 2.(r-1) éléments
de retard pour chaque étage, r-1 éléments avant la commutation et r-1 autres
éléments apres la commutation. Pour effectuer la multiplication par les coefficients de
rotation, I'architecture MDC requiert r-1 multiplieurs complexes pour chaque module
BPE. L’architecture MDC posséde I'inconvénient d’avoir un faible taux d’utilisation de
ressources en comparaison avec I'approche SDF. Les multiplieurs et les modules
papillon sont utilisés avec un taux de 50% pour l'architecture R2MDC, alors qu’ils

sont utilisés a un taux de 25% uniquement pour le cas du R4MDC [73], [74].

La figure 3.6 présente l'architecture R2ZMDC pour un algorithme FFT de taille 8.
Cette architecture permet de traiter deux échantillons par cycle horloge car elle
possede deux chemins de traitement. Par conséquent, I'architecture R2MDC est
deux fois plus rapide que [l'architecture R2SDF. Donc, l'avantage majeur des
architectures MDC est l'utilisation de chemins multiples pour le traitement paralléle
des échantillons. De ce fait, les architectures MDC sont les plus adaptées aux
systemes utilisant la technigue MIMO-OFDM ou MIMO-MC-CDMA [80].
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Pour réduire les ressources utilisées par I'approche MDC, des versions plus
élaborées ont été proposées par plusieurs chercheurs. A titre d’exemple, on peut citer
les architectures R2MDC [81]-[83], qui utilisent I'algorithme FFT Radix-2', et les
architectures MRMDC, qui utilisent un algorithme FFT avec un Radix mixé « Mixed
Radix » [80].
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Figure 3.6 : Schéma de l'architecture MDC pour un algorithme FFT Radix-2 de
taille 8 (R2MDC, N=8)

3.3.1.c. L’architecture SDC

L’architecture SDC utilise les commutateurs et les retards comme stratégie
d’ordonnancement et de synchronisation, et un seul chemin pour le traitement des
échantillons [84]-[87]. L'idée de base de l'architecture SDC consiste a modifier le
module de calcul papillon BPE, afin de réduire le nombre d’opérations arithmétiques
nécessaires par rapport au module BPE conventionnel. Cependant, la réduction du
nombre d’opérations n’est pas sans prix, car elle conduit a 'augmentation de la
complexité du processus de contrble. La figure 3.7 illustre le schéma de I'architecture
SDC pour un algorithme FFT Radix-4 de taille 16 (R4SDC, N=16). Chaque module
BPE modifié nécessite 3 additionneurs/soustracteurs au lieu de 8
additionneurs/soustracteurs pour le module BPE Radix-4 conventionnel. Pour ne pas
compliquer le schéma, nous n’avons pas détaillé le module de calcul modifié, le

schéma détaillé avec I'explication de son principe de fonctionnement peuvent étre
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trouvé dans la référence [85]. La figure 3.7 montre que larchitecture R4SDC
nécessite un seul multiplieur par étage, alors que l'architecture R4MDC utilise trois
multiplieurs pour chaque étage. Ce qui permet d’augmenter le taux d’utilisation des

multiplieurs a 75% au lieu de 25% pour I'architecture R4MDC.

S
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Figure 3.7 : Schéma de l'architecture SDC pour un algorithme FFT Radix-4 de
taille 16 (R4SDC, N=16).

A cause de son chemin unique de traitement des échantillons, I'architecture SDC
opére a un faible débit puisque elle permet le traitement d’'un seul échantillon par
cycle horloge. Par conséquent, cette architecture n’est pas adaptée aux systemes de
télécommunications de type MIMO-OFDM puisqu’elle nécessite ['utilisation de
plusieurs processeurs FFT comme [larchitecture SDF. Cela augmente
considérablement la complexité matérielle de son intégration dans un systeme
MIMO-OFDM ou MIMO-MC-CDMA.

3.3.1.d. Architecture MDF

L’architecture MDF [88]-[91] posséde plusieurs chemins de traitement des
échantillons, et elle utlise les retards et les retours comme technique de
synchronisation et d’ordonnancement. Le schéma de principe de I'architecture MDF
est donné dans la figure 3.8. Chaque étage de I'architecture contient des modules
papillon, une unité de multiplication, et des éléments de retard. Pour les modules

papillon, on trouve souvent plusieurs modules papillon Radix-2 en paralléle [88]-[90],
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dont chaque module traite les échantillons d’un seul chemin. L’unité de multiplication
contient un ou plusieurs multiplieurs complexes pour réaliser les multiplications par
les coefficients de rotation pour les différents chemins. Les multiplieurs peuvent étre
standard ou a structure modifiée afin de réduire la complexité matérielle du circuit
d’'implémentation [88], [89].

Puisque l'architecture MDF possede plusieurs chemins de traitement, elle est
utilisée dans le contexte des systemes MIMO-OFDM. Cependant, on ne trouve pas
dans la littérature une approche systématique pour I'obtention de I'architecture MDF
pour les différentes valeurs de la taille N et les différents radix-r. La proposition d’'une

architecture avec une complexité matérielle raisonnable reste toujours un défi.
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Figure 3.8 : Schéma de principe de I'architecture MDF

3.3.1.e. Comparaison entre les différentes architectures pipelines

Le tableau 3.3 donne une comparaison entre les différentes architectures pipelines
en termes de : la complexité arithmétique (nombre d’additionneurs et nombre de
multiplieurs complexes), de la taille de la mémoire utilisée comme éléments de retard,
de la complexité de contréle, et du débit. Le débit désigne ici le nombre d’échantillons
traités par unité de temps. Ce débit est égal a la fréquence de fonctionnement du
circuit cible d'implémentation (fop) multipliée par le nombre de chemin de traitement

de l'architecture en question.
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Tableau 3.3 : Comparaison entre les architectures pipelines conventionnelles.

. # de multiplieurs|# d’additionneurs | Taille de la | Complexite |
Architecture o | débit
complexes complexes mémoire | de contrdle

R2SDF 2.1og,(N) -1 4.10g9,4(N) N -1 simple fop
R4SDF log,(N) -1 8.10g,4(N) N -1 moyenne fop
R22SDF log,(N) -1 4.10g,(N) N -1 simple fop
R23SDF ~log,(N) -1 4.10g,(N) N -1 simple fop
R2*SDF |<0.7.log,(N)-1 4.10g,4(N) N -1 simple fop
R4%2SDF | <0.7.log,(N) -1 4.10g,4(N) N -1 simple fop

RZMDC | 2logs(N)=1 |  4.log,(N) %-2 simple | 2.fop

5.N ,

R4MDC 3.(log,(N)-1) 8.log,(N) 7—4 simple 4 fop

R4SDC log,(N) -1 3.log4(N) 2.N -2 complexe | fqp

En termes de nombre de multiplieurs, on constate que les deux architectures
R2°SDF et R4°SDF sont les meilleures, puis viennent en deuxiéme lieu les
architectures R2°SDF, R2°SDF, R4SDF et R4SDC avant R2SDF et R2MDC, et
finalement larchitecture R4MDC en derniere position. En termes de nombre
d’additionneurs complexes, 'architecture R4SDC est la moins exigeante, alors que
R4AMDC et R4SDF sont les plus exigeantes. Les autres architectures viennent au
milieu. On précise que le nombre de multiplieurs complexes est le plus significatif par
rapport au nombre d’additionneurs complexes pour I'évaluation de la complexité
matérielle d’une architecture. Cela est di au fait qu’un multiplieur complexe nécessite
beaucoup plus de ressources en comparaison avec un additionneur complexe. En
terme de l'espace mémoire, I'approche SDF nécessite moins d’espace mémoire
suivie de I'architecture R2MDC, puis I'architecture R4SDC, et finalement I'architecture
R4MDC. En matiere de la complexité du processus de contrle, le tableau 3.3 montre
que le contréle de larchitecture R4SDC est le plus compliqué, le contrdle de
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I'architecture R4SDF est considéré de complexité moyenne, alors que les autres
architectures possedent un contréle simple. Concernant le débit de traitement, on
remarque que les architectures MDC sont les plus rapides. Cette rapidité est
proportionnelle au Radix de I'algorithme FFT utilisé. Les autres architectures ont un

débit fixe égale a la fréquence de fonctionnement du circuit cible d'implémentation.

On conclusion, chaque architecture possede des points forts et des points de
faiblesse par rapport aux autres architectures. Le choix de I'architecture est une tache
tres délicate qui dépend de plusieurs paramétres comme : les ressources disponibles
dans le circuit cible, le temps nécessaire pour la conception, le nombre de séquences

indépendantes que doit traiter le circuit, le débit que doit assurer le processeur...

3.3.2 Les architectures a base de mémoire

Le schéma de principe des architectures FFT a base de mémoire [92]-[95] est

illustré dans la figure 3.9.
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Figure 3.9 : Schéma de principe des architectures FFT a base de mémoire.
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Ces architectures utilisent un nombre limité de modules BPE pour effectuer les
différentes opérations d’addition, de soustraction et de multiplication que nécessite le
calcul de la TFD. Elles utilisent aussi des mémoires pour la mémorisation des
échantillons d’entrées, et des résultats de calcul intermédiaires afin de les réinjecter
aux entrées des modules de calcul. Le nombre et la structure des modules papillon
sont choisis selon le degré de parallélisme et la profondeur de pipeline qu’on veut

obtenir. La figure 3.10 illustre quatre configurations différentes des modules papillon.

I
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—:—» + —:» | :
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I I I
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________ T _l ., |
I I
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Figure 3.10 : Exemple de configuration des modules BPE pour les architectures a
base de mémoire. (a) Un module Radix-2. (b) Deux modules Radix-2 en paralléle. (c)
un module Radix-2? & quatre chemins paralléles. (d) : un module Radix-2% & deux

chemins paralleles.
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La premiéere configuration (figure 3.10(a)) qui consiste en un seul module papillon
Radix-2 est la plus simple mais elle nécessite le plus grand nombre de cycles horloge
par échantillon, elle est caractérisée donc par un trés faible débit. Pour réduire le
nombre de cycles par échantillons et améliorer le débit, il faut augmenter le
parallélisme des modules BPE. Cela est possible en utilisant plusieurs modules
simples en parallele, ou bien en utilisant des modules a base de Radix élevé. La
figure 3.10(b) présente un exemple de deux modules simple Radix-2 en paralléle qui
assurent un niveau de parallélisme égal a 4. L’approche de la figure 3.10(c) possede
aussi un parallélisme de 4 niveaux, mais avec deux niveaux de pipeline ce qui signifie
que cette configuration permet de réaliser a la fois les opérations de deux étages
consécutifs. Cependant, elle nécessite plus de ressources en comparaison avec la
premiere configuration (figure 3.10(a)). La configuration de la figure 3.10(d) est un
bon compromis entre la premiére configuration (figure 3.10(a)) et la troisieme
configuration (figure 3.10(c)), car elle assure un débit meilleur que la premiere
configuration, tout en utilisant moins de ressources que la troisieme configuration. On
précise que 'augmentation du niveau de parallélisme et de la profondeur de pipeline
permet de réduire le nombre d’opérations de lecture et d’écritures dans les mémoires.
Cette réduction permet d’une part de réduire le temps de calcul, et par conséquent
d’augmenter le débit. De l'autre part, elle permet de réduire considérablement la

puissance consommeée par le circuit cible.

L’avantage des architectures a base de mémoire est qu’elles nécessitent un
minimum de ressources en comparaison avec les architectures en pipeline.
Cependant, le calcul de la DFT par les architectures a base de mémoire nécessite
plusieurs cycles horloge pour chaque échantillon, ce qui rend le processeur de calcul
tres lent par rapport au type pipeline. Cela signifie que ce type d’architecture n’est

pas convenable pour les applications nécessitant le traitement a haut débit.

3.4. Architectures FFT pour les systemes MIMO-OFDM

Le module FFT est considéré parmi les modules les plus compliqués dans un
systeme MIMO-OFDM. Ce module nécessite des ressources matérielles importantes

et une architecture d’implémentation bien appropriée, afin de répondre aux
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recommandations en débit, en temps de réponse et en l'efficacité d’utilisation des
ressources, et de consommation de la puissance. Les systemes MIMO-OFDM
nécessitent la transmission simultanée de plusieurs séquences de données, ce qui
signifie que le module FFT/IFFT doit étre capable de calculer plusieurs DFTs a la fois.
L’approche classique consiste a utiliser plusieurs processeurs FFT a I'émission et a la
réception. Pour un systeme MIMO-OFDM a N; antennes d’émission et N, antennes de
réception, I'approche classique nécessite N; processeurs IFFT pour I'émetteur et N,
processeurs FFT au niveau du récepteur. Donc, la complexité matérielle de cette
solution augmente considérablement avec 'augmentation du nombre d’antennes. Ce
qui signifie que la solution classique n’est pas pratique pour les systémes MIMO-
OFDM.

Les chercheurs dans ce domaine ont proposé une multitude d’architectures FFT
qui permettent de traiter plusieurs séquences indépendantes a la fois, mais en
réduisant les ressources matérielles consommées [87]-[90], [96]-[107]. Le modéle
général du processus FFT pour les systemes MIMO-OFDM est donné dans la figure
3.11. Le processeur contient une unité d’ordonnancement et de réorganisation des
entrées, plusieurs modules de traitement en pipeline, et une unité d’'ordonnancement

et de réorganisation des sorties.

Entrée 1 Sortie 1
—> —> —> L - —>! —
Entrée 2 | Ordonnancement Module de Module de | N Module de Ordonnancement | Sortie 2
et réoganisation traitement | . | traitement | | traitement | et réoganisation
: des entrées : #1 . #2 : #M : des sorties :
Entrée P Sortie P
— —> —> L - —>! —

Figure 3.11 Modéle général d’'un processeur FFT pour un systéeme MIMO-OFDM

L’ordonnancement et la réorganisation des entrées sont des opérations

importantes pour [l'utilisation efficace des modules de traitement. Un bon
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ordonnancement permet de réduire la complexité matérielle et d’augmenter le taux
d’utilisation des ressources. Le but de ce module est de réorganiser les échantillons
des différentes séquences d’entrée afin de permettre aux modules de traitement de
fonctionner correctement, et d’une fagon efficace avec un taux d’utilisation le plus
élevé possible. Généralement, c’est la structure du premier module de traitement qui

détermine la facon de réorganisation des différentes entrées.

Les différents modules de traitement permettent de calculer les DFTs des
différentes séquences selon l'ordre défini par l'unité de réorganisation des entrées.
Ces modules sont constitués de structures en papillon, de multiplieurs complexes,
d’éléments de retard et de commutateurs. Généralement, la structure en papillon
consiste en un seul papillon de Radix élevé ou une configuration paralléle/pipeline de
plusieurs papillons Radix-2. L’'unité de réorganisation des sorties permet de séparer
les échantillons des différentes séquences d’une part, et de réordonner les

échantillons de chaque séquence dans I'ordre naturel de 'autre part.

Locharla, G.R. et al [105] ont proposé une architecture pour le calcul des DFTs de
8 séquences indépendantes avec une taille N égale a 64, 128, 256 ou 512.
L’architecture est composée d’un module d’ordonnancement et de réorganisation des
entrées, qui utilise des registres de taille 7.N, d’'un autre module d’ordonnancement et
réorganisation des sorties utilisant des registres de taille 2.N, et de quatre modules
de traitement. Le premier module de traitement utilise un module papillon Radix-8, 7
multiplieurs complexes, des commutateurs, et des éléments de retard. Le deuxieme
module est similaire au premier, sauf qu’il utilise 6 multiplieurs au lieu de 7. Le
troisieme module contient des modules papillon Radix-2 en parallele, des
commutateurs et 4 multiplieurs. Le dernier module de traitement est constitué

uniquement de modules papillon Radix-2 en paralléele.

Le circuit proposé dans la référence [106] permet aussi le calcul des DFTs de 8
séquences indépendantes avec une taille N=128. La structure générale est similaire a
celle proposée en [105], avec un module d’ordonnancement des entrées, un autre
module pour 'ordonnancement des sorties, et trois modules de traitement. Le module

d’ordonnancement des entrées est réalisé a l'aide d’'un réseau de 8x8 bancs de
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mémoires RAM. Le premier module de traitement contient un papillon Radix-8,7
multiplieurs complexes et une unité de commutation et de retards. Le deuxieme
module contient un papillon Radix-8 et 7 multiplieurs complexes, alors que le
troisieme module est composé de 8 papillons Radix-2 en parallele en plus de leurs

éléments de retards avec retour selon I'approche SDF.

L’architecture proposée en [107] présente beaucoup de similarités avec celle qui
est présentée en [106]. Le schéma de base est pratiquement le méme, le nombre de
modules de traitement est le méme, les modules papillons sont aussi les méme. La
différence, c’est que les auteurs de [106] utilisent un réseau de 8x8 bancs de RAM
pour I'ordonnancement et la réorganisation des entrées tandis que les auteurs de
[107] utilisent 8 bancs de RAM, et des commutateurs en amont (pre-commutateurs)
et en aval (post-commutateurs) des RAMSs.

L’architecture proposée en [102] permet de calculer les DFTs de 1 a 4 séquences
indépendantes avec une taille N variable (128, 512,1024 et 2048). Elle est constituée
d’'une unité d’ordonnancement des entrées, de 5 modules de traitement et d’'une unité
pour l'ordonnancement des sorties. L'unité d’ordonnancement des entrées est
réalisée a laide de 12 bancs de RAMs, chacun de taille N/4. Le bloc
d’ordonnancement des sorties est constitué de 3 étages d’éléments de retard et de
commutation. Les quatre premiers modules de traitement utilisent une structure
papillon Radix-4, des commutateurs, des éléments de retard et des multiplieurs
complexes. Le cinquieme module de traitement contient une structure papillon
reconfigurable selon la taille N (Radix-4 pour N=1024 et Radix-8 pour les autres

valeurs de N)

Le processeur FFT proposé dans la référence [99] est capable de calculer jusqu'a
4 DFTs correspondant a 4 séquences indépendantes de taille 64 ou 128. Ce
processeur est basé sur 'approche MDF et il est constitué principalement d’'une unité
d’ordonnancement des entrées et de trois modules de traitement. L’'ordonnancement
des entrées est effectué en utilisant des éléments de retard et des commutateurs. Le
premier module de traitement utilise 4 papillons Radix-2 en paralléles, 4 bancs de

RAM chacun de taille 64 pour effectuer les retards et les retours, deux multiplieurs
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complexes, en plus de quelques multiplexeurs indispensables pour 'acheminement
des échantillons. Le deuxiéeme module de traitement est constitué de 3 étages de
papillons en pipeline. Chaque étage contient 4 papillons Radix-2 en paralléle en plus
de leurs éléments de retard et de retour. En plus, le deuxieme module de traitement
contient un multiplieur complexe a structure modifiée qui permet de réaliser
efficacement les opérations de multiplication nécessaires. Le troisieme module de
traitement est constitué de trois étages papillon en pipeline. Le premier étage contient
4 papillons Radix-2 en paralléle en plus de leurs éléments de retard et retour, le
deuxiéme étage contient deux papillons Radix-2 en parallele, et deux multiplieurs

triviaux, et le troisiéme étage contient seulement deux papillons Radix-2 en parallele.

L’architecture présentée dans [103] est basée sur I'approche MDF, elle permet de
calculer les DFTs de 8 séquences indépendantes de taille 512. Elle contient 3
modules de traitement et une unité d’ordonnancement des sorties. Le premier module
de traitement est composé de 8 configurations de papillons identiques et en paralléle
en plus de leurs multiplieurs complexes. Chaque configuration est une réalisation de
la structure papillon du Radix-2* selon I'approche SDF, et elle contient 4 unités en
cascade. Chaque unité est composée d’'un papillon radix-2, des éléments de retard et
retour et de trois multiplieurs par constantes. Le deuxieme module de traitement
réalise 8 structures papillon Radix-2? suivant 'approche SDF en paralléle, suivies de
multiplieurs complexes. Le troisieme module consiste en trois étages en cascade,
dont chaque étage contient 4 papillons Radix-2 en parallele sans éléments de retard.
L’unité d’ordonnancement des sorties permet d’arranger les DFTs des 8 séquences
en paralléle et dans l'ordre naturel. Le processus d’ordonnancement est assuré par
des opérations de lecture et d’écriture dans une mémoire RAM unique de taille 512

mots avec une logique de contrble trés simple.

Fu, B., et Ampadu.P. ont proposé dans [104] un processeur FFT pour quatre
séquences indépendantes de taille 64 ou 128, qui est constitué d’une unité
d’ordonnancement des entrées et de trois modules de traitement. L'idée de base
consiste a utiliser une combinaison de la technique de retard et commutateur « delay

commutator » et de la techniqgue de retard et retour « delay feedback » afin
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d’optimiser les ressources utilisées. L’'unité d’'ordonnancement des entrées permet de
transformer les entrées paralleles en séquences entrelacées pour assurer le
fonctionnement correct et efficace des différents modules de traitement. Cette unité
est réalisée a I'aide d’éléments de retard de tailles différentes, en plus des éléments
de commutation. Le premier module de traitement, qui est utilisé uniquement pour les
séquences de taille 128, est composé de 4 papillons Radix-2 en paralléle en plus de
leurs éléments de retard et de retour et de 3 multiplieurs par des constantes
« constant multipliers ». Le deuxieme module est formé d’une structure papillon
Radix-(4+2) et de 4 multiplieurs complexes. La structure papillon Radix-(4+2) est
constituée d’'un papillon Radix-4, suivie de trois multiplieurs triviaux, d’éléments de
retard, de commutateurs, et de deux papillons Radix-2 en paralléle. Le troisieme

module est principalement constitué d’'une structure papillon Radix-(4+2).

3.5. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons mené une étude sur les algorithmes FFT et les
architectures de leurs implémentations sur des circuits numériques de type FPGA ou
ASIC. Les chercheurs ont proposé plusieurs variantes pour l'algorithme FFT. Chaque
variante est caractérisée principalement par sa complexité arithmétique, qui est
exprimée en nombre d’opérations d’addition et de multiplications nécessaire, par le
nombre d’échantillons traités par cycle horloge, et par le degré de complexité du
processus de contrdle. Ces caractéristiques sont utilisées comme parameétres

d’évaluation de ces architectures.

Les architectures d’'implémentation sont classées en deux grandes classes qui
sont les architectures a base de mémoire et les architectures en pipeline. Les
architectures a base de mémoire utilisent moins de ressources, mais elles
nécessitent plusieurs cycles horloge par échantillon. Les architectures en pipeline
sont les plus adaptées aux systemes a haut débit, car elles permettent de calculer un
ou plusieurs échantillons par cycle horloge. Les architectures en pipelines sont
classées en quatre types qui sont : le MDC, le SDF, le SDC et le MDF, dont chacune
posséde des points forts et des points de faiblesse vis-a-vis des paramétres

d’évaluation cités précédemment.
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Les processeurs FFT concus pour fonctionner dans un systeme de
téléecommunications a base de la technigue MIMO-OFDM ou MIMO-MC-CDMA
doivent étre capables de calculer les DFTs de plusieurs séquences indépendantes en
parallele. De ce fait, les architectures proposées pour les systemes MIMO-OFDM ou
MIMO-MC-CDMA doivent assurer un traitement parallele des échantillons tout en
assurant une grande efficacité d’utilisation des ressources par exploitation de la

technique de partage de ressources.
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Chapitre 4

ARCHITECTURES FFT PROPOSEES POUR LES SYSTEMES
MIMO-OFDM ET MIMO-MC-CDMA

4.1. Introduction

Nous avons vu dans le deuxieme chapitre que la combinaison du codage spatio-
temporel avec la techniqgue OFDM ou la technique MC-CDMA permet d’améliorer
significativement les performances du systeme de télécommunications radio mobile
en termes de débit, de robustesse et de I'efficacité spectrale. La mise en ceuvre de la
technigue OFDM ou la technique MC-CDMA nécessite le calcul de la DFT par
I'utilisation d’un algorithme FFT approprié. Pour un systeme MIMO, le processeur
FFT doit étre capable de traiter plusieurs séquences indépendantes avec une

utilisation efficace des ressources.

Dans ce présent chapitre, nous présentons les architectures que nous avons
proposées dans le cadre de cette these pour I'implémentation d’'un processeur FFT a
haut débit qui permet le calcul des DFTs de deux ou de quatre séquences
indépendantes. Ces architectures, appelées MR2%-2° MDC, sont basées sur
Iutilisation d’'un mélange de Radix-2? et de Radix-2* et de I'approche MDC & deux ou
a gquatre chemins de traitement. Dans la section deux nous rappelons les deux
algorithmes Radix-2° et de Radix-2%, qui sont utilisés pour les architectures
proposées. La section trois est consacrée a la présentation des architectures
proposées. Nous commencons par l'explication du schéma de principe des
architectures. Ensuite, nous passons a l'explication de chaque module élémentaire

de la construction des architectures. Enfin, nous discutons les ressources utilisées
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par les architectures proposées en comparaison avec d’autres architectures. Dans la
quatrieme, section nous présentons les résultats de I'implémentation des différentes
architectures sur deux circuits FPGA de type Virtex-5 et Virtex-7. Ces résultats sont

compareés avec les résultats d’autres travaux récents.

4.2 Rappels des deux algorithmes Radix-22 et Radix-2°>

Puisque les architectures que nous avons proposées sont basées sur ['utilisation
d’'un mélange de Radix-2° et de Radix-23, nous allons présenter dans cette section le

développement mathématique et le SFG de ces deux algorithmes.

4.2.1. Lalgorithme FFT Radix-2°

L’expression de la DFT d’'une séquence de taille N est donnée par I'expression de
'équation (3.1) du chapitre précédent. En appliquant aux indices n et k un

« mapping » selon les deux équations suivantes [74]:
N N
n:<5nl+zn2+n3 >N (41)

k =<k + 2k, + 4k, > 4.2)

avec : n1=0,1, n,=0,1, n3=0,1,...N/4, k;=0,1, k>=0,1 et ks=0,1,...N/4,

'expression de la DFT s’écrie sous la forme suivante :

N
2111

X (K, + 2K, + k) = 3TN x(Un, 42, 4 ng e e 4.3)

Ny=01,=01,=0

En effectuant la sommation suivant I'indice n; on obtient :

oty N N
X (k1 + 2k2 + 4k3) = Z Z [B,; (% n2 + n3 , kl)W’\‘(Z”2+ﬂ3)k1 }/\/,\f4ﬂz+ﬂ3)(2kz+4k3) (44)

M,=0n,=0

ou B%(%n2+n3,k1) représente la structure papillon Radix-2, dont I'expression

mathématique est donnée par :
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B, (%N, +n,k)=x(n, +n)+(-)“x(%n, +n, +1) (4.5)

2

B% (&n,+n,,k,) représente la somme (pour k; pair) ou la différence (pour k;
impair) des différents couples d’échantillons qui sont espacés de N/2. Si la
(Bnz+n3)kg

multiplication B%(%anrnykl)WN est effectuée d’abord avant l'opération de

décomposition suivante, I'algorithme obtenu est un Radix-2 simple. L’'idée cruciale de

I'algorithme Radix-2° est de ne pas effectuer cette multiplication, mais de cascader le
facteur de rotation W,*" ™" dans I'étape de décomposition suivante.

La décomposition du facteur de rotation permet d’écrire :

N k N 2k, +4k . k +2k k
W[\fﬂ‘z*”s) 1W’\f4nz+”3)( 5 +4ks) — (_J)nz(k1+2k2)W’\:13( G+2 2)er\jln3 3 (46)

En substituant la décomposition de I'équation (4.6) dans I'expression de I'équation
(4.4) on obtient :

N

X (k, +2k, +4k,) = AZ[HN(ny k,, Kk, )W a2 ]\/VN”3k3 (4.7)
n3:0 4 4
ou H, (n,,k;,k,) est donnée par I'expression suivante :

BFII

H, (0, K k;) = x(n,) + (=0)" x(n, +5) + (= 1) x(n, +4) + (=" x(n, + %) (4.8)

BFI BFI

L’équation (4.8) donne I'expression d’une nouvelle structure en papillons qui est la
structure en papillons de l'algorithme Radix-22. Elle représente les deux premiers

étages de papillons dont le SFG ne contient que des multiplications triviales par les

coefficients(—j)(k1+2k2). La multiplication complexe standard par les facteurs de
rotation W,{,‘3(k1+2k2) est nécessaire apres ces deux étages de papillons.
L’algorithme FFT Radix-2? DIF complet est obtenu en appliquant I'opération de

décomposition d’'une fagon récursive sur les N/4 points restants. La structure de base
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de cet algorithme est présentée dans la figure 4.1. Cette structure est composée de 4
entrées, 4 sorties et de deux étages de calcul. Le premier étage contient deux
papillons Radix-2 chevauchés, et une multiplication triviale par (-j). Le deuxieme
étage comprend deux papillons Radix-2 en parallele, et trois multiplications générales

(non triviales).

<4——Etage i————» €¢—Etage i+1—»

xi(n) O ;O_’YO_’O_OXM(%)

xi(n+Ni/4) X|+1(4k+2)

xi(n+Ni/2) Xi+1(4k+1)
] W N

xi(n+3N;/4) O »O———> Xis1(4k+3)

Figure 4.1 : Structure de base de I'algorithme FFT Radix-22.

Lorsque n et k varient de 0 a Ni/4-1 dans la structure de la figure 4.1, un groupe

complet dans le SFG de I'algorithme Radix-2% DIF est formé. Avec N; donné par :

N, = =2"" (4.9)

n, =log,(N) représente le nombre d’étages dans le SFG de I'algorithme. Radix-22.

Un groupe est répéte verticalement N/N; fois pour obtenir deux étages consecutifs
dans le SFG complet de I'algorithme Radix-22. Finalement, la formation de deux
étages consécutifs est répétée ng/2 fois horizontalement pour obtenir le SFG complet
de l'algorithme FFT Radix-2°. Prenant 'exemple de N=16 : pour former un groupe
pour les deux premiers étages (i=1 donc Ni=N=16) les valeurs de n et de k varient de
0 a 3 et les deux premiers étages sont formés d’'un seul groupe (N/Ni=1). Il ne reste
que deux autres étages pour former le SFG complet de I'algorithme car ng/2=2. Pour
ces deux derniers étages, on a i=3 donc Ni=N/4=4, ce qui signifie que n=0 et k=0

pour former un groupe, ce groupe est répété verticalement 16/4=4 fois pour former



123

les deux derniers étages. La figure 4.2 illustre le SFG complet de l'algorithme FFT
Radix-22 DIF pour une taille N=16.

<Entrées» <« Etage 1

x(0)
x(1)
x(2)
x(3)
x(4)
x(5)
x(6)
x(7)
x(8)
x(9)
x(10)
x(11)
x(12)
x(13)
x(14)
x(15)
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Figure 4.2 : Le SFG de l'algorithme FFT Radix-2? DIF pour N=16.
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Etage 2—» €«——Etage 3—>»<¢—Etage 4—»<Sortiesr

X(0)
X(8)
X(4)
X(12)
X(2)
X(10)
X(6)
X(14)
X(1)
X(9)
X(5)
X(13)
X(3)
X(11)
X(7)
X(15)

Les équations (4.7) et (4.8) montrent que lalgorithme Radix-2% requiert des

multiplications complexes standards chaque deux étages comme illustré dans la

figure 4.2, alors que l'algorithme Radix-2 nécessite des multiplications complexes

pour chaque étage. Cela signifie que I'utilisation de I'algorithme Radix-22 au lieu de

I'algorithme Radix-2 permet de réduire le nombre de multiplieurs de 50%, tout en

gardant une structure de papillon simple. De ce fait, I'algorithme Radix-2? posséde la

méme complexité arithmétique que le Radix-4, mais avec une structure papillon qui

est tres simple par rapport a ce dernier.

4.2.2.

L’algorithme FFT Radix-2°

L’algorithme Radix-2° est obtenu par I'application d’un « mapping » des deux

indices n, k de I'équation (3.1) selon les deux formes suivantes :
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n:<%nl+%nz+%n3+n4 > (4.10)

k =<k, + 2k, +4k, +8k, > (4.11)
Ou: n.=0,1, n,=0,1, n3=0,1, n4=0,1 N/8, k1=0,1, k2:O,1, k3:0,1, et k4=0,1,...N/8.
La substitution des deux équations (4.10) et (4.11) dans I'équation (3.1) permet de

réécrire I'expression de la DFT selon la forme suivante :

X(k +2k, + 4k, +8k,) =

Ny

ZZZZX(N n+%n +4n +n )W( N+ 8, ). (2K + 4Ky +8K, ) (4.12)

n,=0n;=0n,=0n,=0
La décomposition cascade du facteur de rotation de I'équation (4.12) selon les

indices ny, ny, n3 et ny est donnée par :

W n.k — W *nlklw L, (k1+2k2)\N Mg (k+2 k2"’4k3)vv N, (Ky+2k, +4kg+8Ky,)
— ( 1) MKy ( j ) ny (k1+2k2 )W 8 nz(k1+2k2+4k3)vv n, (k1+2k2+4k3)v\/Nn4k4

N

(4.13)
En remplagant I'équation (4.13) dans I'équation (4.12), on obtient la formule

suivante :

X (kl + 2k2 —|—4k3 —|—8k4) — = I:-I— (n‘“ kl, k2, 3)W n4(k1+2k2+4k3)]W nyky (414)

Ou T (n,, k., k,,k,) estI'expression d’une troisieme structure de papillon qui est

41 ™

donnée par :

T, (kK ko) = Hy (k) + W H, (0, + 4k )

BFII BFII (415)
=H, (n,. k. k) +(F @@= D™ H, (0, + 5.k, k,)

BFIII

L’équation (4.14) est l'expression de la DFT de N/8 points de type

T, (n,,k.,Kk,,k;) dont chaque point est une combinaison de 8 échantillons

élémentaire selon I'’équation (4.15). Ce mélange est obtenu a I'aide d’'une structure

élémentaire appelée structure en papillons de I'algorithme Radix-2° (notée BFIII dans
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équation (4.15)). L’algorithme FFT Radix-2® complet est obtenu en appliquant
d’autres décompositions d’'une fagon récursives sur les DFTs de N/8 points. La

structure de base de I'algorithme FFT Radix-2° DIF est donnée dans la figure 4.3.

< Etage i >« Etage i+1——»€——Etage i+2—

xi(n) c\ > .v,. O ——HO——>0—0X(8)
x(n+N//8) AN ov‘ o = 3 ’:n O—0 X;.2(8k+4)
xi(n+Ni/4) ov‘v',Ao‘ov W:n O—O X;.2(8Kk+2)
x(n+3Ny/8) ov‘ee N .. e\ nN O—O X;.2(8k+6)
w2 ESENENL Y N,

O O Xi+2(8k+5)

xi(n+3Ni/4) > Q ® O—O Xi.2(8k+3)
i W ><wr
Xi(N+7Ni/8) > 1 50 O O o—LN

O O Xi+2(8k+7)

SO S Tha
xi(n+5Ni/8) & A’Aowo O .A W N;

Figure 4.3 : Structure de base de I'algorithme Radix-2>.

La structure de base de I'algorithme Radix-2° est composée de 8 entrées, 8
sorties et 3 étages de calcul. Le premier étage est composé de 4 papillons Radix-2
chevauchés et de deux multiplications par —j. Le deuxieme étage comprend deux

groupes papillons dont chaque groupe contient deux papillons Radix-2 chevauchés.
Le deuxiéme étage contient aussi trois multiplications par —j, Wy et Wg'. Le troisiéme

étage est constitué de 4 papillons Radix-2 en parallele suivis de 7 multiplications

générales non-triviales.

La structure de la figure 4.3 montre que l'algorithme Radix-2° nécessite des
multiplications non-triviales chaque trois étages, au lieu de chaque deux étages pour
I'algorithme Radix-22, et de chaque étage pour I'algorithme Radix-2. Cela permet une
réduction importante de la complexité arithmétique tout en gardant une structure

papillon tres simple qui est celle du Radix-2.

Comme pour l'algorithme Radix-2%, le SFG complet de I'algorithme Radix-2° est
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obtenu par une suite de répétitions verticales et horizontales de la structure de base
de la figure 4.3. Un groupe de N; entrées et N; sorties est formé lorsque n et k varient
de 0 a Ni/8-1. Trois étages consécutifs du SFG sont formés par N/N; groupes
paralleles (répétition verticale). Finalement, I'opération de construction des trois
étages consécutifs est répétée ng/3 fois pour former le SFG complet. Prenant
'exemple de N=64 : pour former un groupe dans les trois premiers étages (i=1 donc
Ni=N=64) les valeurs de n et de k varient de 0 a 7 et les trois premiers étages sont
formés d’un seul groupe (N/Ni=1). On doit ajouter trois autres étages pour former le
SFG complet de l'algorithme puisque ng/3=2. Pour ces trois étages on a i=4, donc
N;=N/8=8, ce qui signifie que n=0 et k=0 pour former un groupe, ce groupe est répéte

verticalement 64/8=8 fois pour former les trois derniers étages du SFG.

4.3. Présentation des architectures proposées :

Pour les processeurs FFT implémentés sur des cibles de type FPGA, la fréquence
de fonctionnement est un paramétre trés important dans I'évaluation de leurs
performances. En effet, 'augmentation de la fréquence de fonctionnement permet
d’augmenter le débit de traitement du processeur sans augmentation importante de
ressources utilisées, ce qui permet d’obtenir un bon rapport débit a ressources
utilisées. A notre connaissance, les travaux de recherche dans le domaine de
'implémentation des processeurs FFT sur FPGA n'ont pas encore présenté des
études détaillées sur la maniére d’augmentation de la fréquence de fonctionnement
des processeurs FFT basés sur I'architecture MDC. La fréquence de fonctionnement
du processeur FFT reste limitée, si on n’adopte pas une méthode appropriée pour
son amélioration. Cette limitation de la fréquence de fonctionnement est un handicap
pour les systemes de communications nécessitant un débit de transmission, et donc
un débit de traitement, tres élevé comme les systémes de la quatrieme génération
(4G) et de la cinquieme génération (5G). La plupart des architectures proposées dans
la littérature fonctionnent a des fréquences trés limitées, si elles sont implémentées
sur des cibles FPGA sans introduire des modifications qui permettent 'augmentation
de leurs fréquences. La limitation de la fréquence devient plus significative pour les
processeurs FFT traitant des séquences de taille N élevée. Les résultats
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d'implémentation montrent que plus la taille de la FFT est élevée plus la fréquence

diminue.

La méthode d’amélioration de la fréquence de fonctionnement d’'une architecture
implémentée sur un circuit FPGA consiste a insérer un nombre approprié de registres
Flip-Flop appelés registres de pipeline, aux sorties des composants qui constituent
I'architecture [18]. L’insertion des registres de pipeline permet de réduire la longueur
des chemins critiques, ce qui améne a laugmentation de la fréquence de
fonctionnement du circuit. L’insertion des registres de pipeline au niveau des sorties
des composants introduit des retards sur les réponses de ces composants. Ces
retards ; qui sont exprimés en nombre de cycles horloge que fait le composant pour
répondre ; affectent le bon fonctionnement du processeur FFT parce qu’ ils entrainent
la perte de la synchronisation entre les différents échantillons. Pour résoudre ce
probleme, il est indispensable de corriger et de compenser I'effet des registres de
pipelines par linsertion aux endroits appropriés du circuit et avec le nombre
approprié, des éléments de retard afin de rétablir la synchronisation et de garder la

distance correcte entre les différents échantillons.

Pour déterminer le nombre de registres pipeline qui sont nécessaires pour chaque
type de composants utilisé dans les architectures proposées (afin d’atteindre la
fréquence de fonctionnement maximale), nous avons procédé a une série de
simulations et d’implémentations en utilisant l'outil « Xilinx System Generator » et
loutil ISE. Les résultats montrent que le nombre de retards pour atteindre la
frequence maximale est égal a : un pour les additionneur/soustracteur et les

multiplexeurs, deux pour les blocs RAM et ROM et quatre pour les multiplieurs

La structure générale des architectures que nous avons proposées est donnée
dans la figure 4.4. Cette structure est composée d’'une unité d’'ordonnancement des
entrées, de m modules de calcul selon la structure Radix-2? ou Radix-23, et d’une

unité de contrble.
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Séquences Séquences de
d’entrée sortie
> > L 5
P
¥M0) -+ XN-1)|  Unite x*(0..N/P-1) --- X (0.N/P-1)
. . d’ordonnan Module 1 Module 2 Module m . :
-cement R2%ou R2® R2%ou R2® R2%ou R2®
(0). .. X(N-1) des entrées \ )
- X" ((P-1 )N/P ..N-1)...X" ((P-1 )N/P ..N-1
Sk L , ((P-1)N/P .N-1)- - X° ((P-1 JN/P ..N-1)
Unité de

controle

P=2:deux séquences paralléles
P=4: quatre séquences paralléles

Figure 4.4 : Structure générale de I'architecture MR2%-R2® MDC proposée.

L’architecture contient un mélange de m, modules Radix-2% et de ms; modules
Radix-23. Chaque module Radix-2? permet de réaliser les opérations de deux étages
consécutifs du SFG, et chaque module Radix-2% implémente trois étages consécutifs

du SFG. Par conséquent, les parametres my, mz et ng sont reliés par I'équation :
n, =2m, +3m, (4.16)

Pour chaque entier supérieur a deux ns, on peut trouver au moins deux autres
entiers m, et mz qui permettent d’exprimer ns selon I'équation (4.16). Cela signifie que
Iutilisation d’un mélange de modules Radix-2® et Radix-2? (MR2%2% permet de

concevoir une architecture pour toutes les valeurs de la taille N qui sont une

puissance de 2 (N =2"). Cette possibilité n’est pas offerte si on utilise des modules
Radix-22 seuls ou des modules Radix-2° seuls. Donc, I'architecture MR-22-2° MDC est

évolutive « scalable » pour toutes les tailles qui sont une puissance de deux.

4.3.1. L’architecture MR-2%-2° MDC pour deux séquences d’entrée

Le processeur FFT selon I'architecture proposée permet de calculer les DFTs de
deux séquences indépendantes A=x(0.N-1)etB=x’(0..N-1). Lunité

d’ordonnancement des entrées permet de réarranger les deux séquences d’entrée
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selon l'ordre donné dans la figure 4.5. La séquence d’entrée A= Xx'(0..N —1)est
subdivisée en deux sous-séquences paralleles: la sous-séquence supérieure

A :xl(o__%_g qui contient la premiére moitié de la séquence A et la sous-

séquence inférieureAzle(%__N —1)qui contient la deuxieme moitieé de la

séquence A. La séquence B est ensuite subdivisée en deux sous-séquences B; et B,

de la méme maniére.

Séquence A 0 1 N/2-1 N/2 N/2+1 N-1
Séquence B 0 1 N/2-1 N/2 N/2+1 N-1

L’ordre initial des entrées

0 1 N/2-1 0 1 N/2-1
N/2 N/2+1 N-1 N/2 N/2+1 N-1
) Séquence A A Séquence B i

L’ordre des entrées aprés I'ordonnancement

v

indice de temps

Figure 4.5 : Réarrangement des entrées par l'unité d’ordonnancement pour

I'architecture MR22-23MDC & deux séquences.

L’'opération de réarrangement est réalisée a I'aide de deux mémoires RAM
chacune de taille N/2. La chronologie des différentes opérations de lectures et
d’écritures dans les deux RAMs est donnée dans le tableau 4.1. L'opération de
réarrangement s’effectue en quatre phases, chaqu’une de durée N/2 cycles horloge,

selon l'ordre suivant :

e Phase 1: c’est une phase transitoire durant laquelle la sous-séquence A; est
écrite dans la RAM1 et la sous-séquence B; est écrite dans la RAM2. Les
sorties de I'unité d’ordonnancement sont nulles.

e Phase 2: la sous-séquence A; est lue de la RAM1, au méme temps que la
sous-séquence B, est écrite dans RAM1. La sous-séquence A; est acheminée
vers la sortie supérieure de l'unité d’ordonnancement et la sous-séquence A,
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est acheminée de l'entrée supérieure de l'unité vers sa sortie inférieure. La
RAM2 reste inactive durant cette deuxieme phase.

e Phase 3: une nouvelle sous-séquence A; est écrite dans RAM1 au méme
temps que la sous-séquence B, est lue de la RAM1 et est acheminée vers la
sortie inférieure de I'unité d’ordonnancement. La nouvelle sous-séquence B; est
écrite dans RAM2, au méme temps que la sous-séquence précédente B; est lue
de RAM2 et est acheminée vers la sortie supérieure de [l'unité
d’ordonnancement.

e La phase 4 est identique a la phase 2, mais avec de nouvelles sous-séquences
et le cycle recommence. Le fonctionnement se réduit a la succession des deux

phases 2 et 3 d’une fagon répétitive.

Tableau 4.1 Chronologie des différentes opérations de lectures et d’écritures pour les

deux RAMSs de l'unité d’'ordonnancement des entrées.

Phase Phasel Phase?2 Phase 3 Phase 4
L 0..N/2-1 N/2..N-1 N..3N/2-1 3N/2..2N-1
Opeéeration
Ecriture dans ' :
RAM 1 A1 B> A1 B>
Lecture de '
RAM1 0 A B, A
Ecriture dans B fien B fien
RAM2 1 1
Lecture de . i
RAM? 0 rien B1 rien
Sortie 0 A B, AL
supérieure
Sortie '
inférieure 0 Az B2 Az

Le circuit qui permet de réaliser l'ordonnancement des entrées selon le
fonctionnement décrit ci-dessus est donné dans la figure 4.6. Ce circuit contient ; en
plus des deux RAMs notées RAM1 et RAM2 ; un multiplexeur a I'entrée afin de
sélectionner la sous-séquence a écrire dans RAM1, deux multiplexeurs a la sortie qui

servent a acheminer les données soit vers la sortie supérieure ou vers la sortie
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inférieure selon le principe décrit précédemment et de deux éléments de retard. Les
éléments de retard sont nécessaires pour compenser |'effet des retards introduits par
les différents composants du circuit. Ces retards sont représentés a l'intérieur de
chaque composant par la notation Z" dont i représente le retard en nombre de cycles
horloge. Il est important de noter que les deux mémoires RAM sont configurées en
mode lecture avant écriture « Read Before Write Mode » pour ne pas écraser les

anciennes données avant |'écriture des nouvelles données.

RAM1
Sortie
Séquence A 5 > 1 Supérieure
—e—> :
|7 2 e
gl K8
RAM2
Séquence B n 72 ||
—] Z .
- Sortie
»10 TYinférieure
z-l
z® >,

Figure 4.6 Circuit de I'unité de réordonnancement des entrées pour I'architecture a

deux séquences.

Apres réordonnancement des deux séquences A et B selon I'ordre donnée dans la
figure 4.5, les deux sous-séquences A; et A, sont passées vers les différents
modules de calcul (module 1 a module m) pour subir les traitements nécessaires au
calcul de la DFT de la séquence A. Le traitement des deux sous-séquences A; et A,
est ensuite suivi par le traitement des deux sous-séquences B; et B, pour calculer la
DFT de la séquence B. les modules de calcul sont un mélange de modules Radix-22
et de modules Radix-2>. Les circuits réalisant les modules Radix-2% sont donnés dans

les deux figures 4.7 et 4.8.
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Figure 4.7 : Schéma du module Radix-22 pour I'architecture MR22-23MDC & deux

séquences utilisé pour les étages de 1 a ns-2.

<« Etage i > <« Etage i+1—»

Add/Sub 1 Délail  Réarangementl Add/Sub 2

Entrée U; Sortie U
e e I e

7zt Mux 1 z1
Entrée L, Sortie Loyt
_) - : - ,
Multiplieur
Trivial

Figure 4.8 Schéma du module Radix-22 pour 'architecture MR22-2® MDC & deux

séquences utilisé pour les deux étages ns-1 et ns.
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Le schéma de la figure 4.7 permet de réaliser les opérations de deux étages
consécutifs (étage i et étage i+1) pour i allant de 1 a ns-2 dans le SFG de l'algorithme
FFT. Les différentes opérations de traitement sont appliquées parallélement selon
deux voies de traitement (voie supérieure et voie inférieure) sur les deux entrées Ui,
et Li, afin de produire les deux sorties Uy, et Loy. Les deux sorties Ugyt et Loy Sont &
leur tour injectées aux entrées du module suivant qui peut &tre un module Radix-22
ou un module Radix-23, pour étre traitées puis injectées vers un autre module, et ainsi

de suite jusqu’au dernier module.

Le module Radix-2? contient deux additionneurs/soustracteurs, deux multiplieurs
complexes avec les deux ROMs de coefficients de rotation, deux unités de
réarrangement des échantillons, deux multiplexeurs, trois éléments de retard pour

établir la synchronisation, et un multiplieur trivial par —j.

Les unités de réarrangement des échantillons sont insérées entre la sortie de
chaque étage (étage i) et I'entrée de I'étage suivant (étage i+1). Chaque unité de
réarrangement permet de réorganiser les échantillons de la voie supérieure et ceux
de la voix inférieure sortant de I'étage courant (étage i) afin de les introduire dans
'ordre et avec la distance correcte a I'additionneur/soustracteur de I'étage suivant
(étage i+1). Le schéma détaillé de I'unité de réarrangement est donné en bas de la
figure 4.7. Elle est constituée de 2.D retards élémentaires ; dont D retards en amont
de la voie inférieure et D autres retards en aval de la voie supérieure ; en plus de
deux multiplexeurs a deux entrées chacun. Pour une unité de réarrangement qui est

insérée entre les deux étages i et i+1, la valeur de D est donnée par :
D - %(m) (417)

Le signal de controle des deux multiplexeurs ; noté C, i, ; est directement obtenu

d’'un compteur binaire simple. Ce compteur est suffisant pour générer les signaux de

contrle de tous les multiplexeurs de I'architecture, et pour générer les adresses de

toutes les mémoires (RAM et ROM) de l'architecture. Le signal C, i, prend la valeur
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zéro pendant D cycles horloge, suivie de la valeur 1 pour D autres cycles horloge i.e.

D D

Cp, i_1=00..011...1.

Les unités de réarrangement des échantillons opérent de la maniére suivante :

e durant D cycles horloge, les sorties de la voie supérieure de I'étage i ; notées
U; & Up; sont acheminées vers I'entrée supérieure de I'étage i+1 au méme
temps que les données Up.; a Uyp sont acheminées vers I'entrée inférieure de
I'étage i+1.

e durant les D cycles horloge qui suivent, les sorties de la voie inférieure de

I'étage i; notées L; a Lp; sont acheminées vers I'entrée supérieure de I'étage
i+1 au méme temps que les données Lp:1 a Lyp sont acheminées vers I'entrée

inférieure de I'étage i+1.

Les facteurs de rotation W

N, ?

avec n=0..Ni/4-1, sont stockés dans la ROM du

chemin supérieur (ROMU) de taille Ni/4 tandis que les facteurs de rotation W." et

W,ﬂ’:‘ avec n=0..Ni/4-1, sont stockés dans la ROM de la voie inférieure (ROML) de
taille Ni/2. La ROMU est adressée a l'aide des signaux C, a c_, du compteur
binaire, alors que ROML est adressée a l'aide des signaux c, a c_, du méme

compteur binaire. On note que le module Radix-2% pour les deux derniers étages du
SFG (étages ns-1 et ng) ne contient pas de multiplieurs complexes ni de la deuxieme

unité de réarrangement comme illustré dans la figure 4.8.

Le module Radix-2° permet d’effectuer toutes les opérations de trois étages
consécutifs du SFG. La figure 4.9 donne le schéma du module Radix-22 utilisé pour
les étages allants de 1 a n¢-3, alors que le schéma du méme module pour les trois
derniers étages (ns-2, ns-1 et ng) est donné dans la figure 4.10. Le module Radix-2°
utilise trois additionneurs/soustracteurs, un multiplieur trivial, deux multiplieurs
standards avec les deux ROMs de facteurs de rotation, une unité de multiplication par
constante complexe CCMUL « Constant Complex Multiplier Unit », un multiplexeur, et

deux éléments de retard.
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«4—Etage i » <€ Etage i+1 > <€ Etage i+2——»
Al Réarrangement 1 Reéarrangement 2 .
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RN = > > . > ENEPTI N R \NAJ > Sortie Ugut
ROM U
N; N.._ N.._ N.m
Mux 1 cCMUT
Entrée Li, ) 9 R i R o 7 . ) . Sortie Lout
Multiplieur P N -
trivial 1 P ~
-
e Mux2 . s
: »{0
: Délais 3 "7
» Z* »{-J
: Multiplieur
|m|. trivial 2 Mux 3

: Complex Scaling >0
m g N.._
m » z*
Multiplieur
: trivial 3

Figure 4.9 : Schéma du module Radix-23 pour 'architecture MR22-2% & deux séquences utilisé pour

les étages allants de 1 a ns-3.
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L’'unité de multiplication par constante complexe CCMU1l permet d’effectuer la

multiplication de quelques échantillons de la voie inférieure par les coefficients de
rotation —j, W81 et W83 comme indiqué par la structure en papillons de la figure 4.3.
Cette unité comprend un multiplieur par une constante complexe « complexe
scaling », qui permet la multiplication par ng, deux multiplieurs triviaux, trois
multiplexeurs et un élément de 4 retards. Pour réduire le nombre de composants de

lunité CCMU1, le méme multiplieur par la constante ng est cascadé avec un

multiplieur trivial par —J pour réaliser la multiplication par WBB.

Les facteurs de rotation WNOi, W W' et Wit pour, n=0..Ni/8-1, sont stockes dans
la ROM de la voie supérieure ROMU tandis que les facteurs de rotation an,n’ WJ’I”,
thi” et w," sont stockés dans la ROM de la voie inférieure ROML. Les deux ROMs
ont la méme taille N/2 et elles sont adressées par les mémes signaux c, a cwissus
d’un compteur binaire

Le circuit du module Radix-2° ne contient pas de multiplieurs standard ni de la

troisieme unité de réarrangement, s'il est utilisé pour réaliser les trois derniers étages

du SFG (étages ns-2, ns-1 et ng) comme illustré dans la figure 4.10.

<« Etage i >« Etage i+1——)p<€—Etage i+2—)p
Délai 1 Réarrangement 1 Réarrangement 2
. Add/Sub 1 Add/Sub 2 Délais 2 Add/Sub 3
Entrée Ui, Sortie U
o 7t N . " ortie Ugyt
— > > + > —» Z° > >
Z.1 Z-l Z-l
Mux 1 ccmul
0 .
Entréee L, i a.; - ) - s 76 Ll _ |Sortie Lout
—> —»< :: > 1 > > —>

Multiplieur Trivial 1

Figure 4.10 : Schéma du module Radix-2° pour I'architecture MR-22-23-MDC & deux

séquences utilisé pour les étages de ns-2, ns-1 et ng.
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4.3.2. L’architecture MR-2%-2>MDC pour quatre séquences d’entrée :

L’'unité d’ordonnancement des entrées pour I'architecture a quatre séquences

d’entrée permet de réorganiser les quatre séquences d’entrées A, B, C et D selon
I'ordre donnée dans la figure 4.11. La séquence A= x'(0..N —1)est subdivisée en
quatre sous-séquences paralleles A = x'(0..% —1), A =x'(L.4-1), A =x"(L.2-1)
et A =x'(3..N -1). De la méme facon, chacune des trois autres séquences B, C et

D est subdivisée en quatre sous séquences.

Séquence A| 0 1 N/4-1 | N/4 | N/4+1| .. N/2-1 | N/2 | N/2+1| ... |[3N/4-1| 3N/4 |3N/4+1]| ... N-1
Séquence B 0 1 N/4-1 N/4 | N/4+1 N/2-1 N/2 | N/2+1 3N/4-1| 3N/4 |3N/4+1| ... N-1
Séquence C[ 0 1 N/4-1 | N/4 [N/4+1| .. N/2-1 | N/2 | N/2+1| ... |[3N/4-1] 3N/4 [3N/4+1] .. N-1
Séquence D 0 1 N/4-1 N/4 | N/4+1 N/2-1 N/2 | N/2+1 3N/4-1| 3N/4 |3N/4+1| ... N-1
L’ordre initial des entrées

0 1 N/4-1 0 1 N/4-1 0 1 N/4-1 0 1 N/4-1

N/2 | N/2+1 3N/4-1| N/2 | N/2+1 3N/4-1 N/2 | N/2+1 3N/4-1] N/2 | N/2+1 3N/4-1

N/4 | N/4+1| .. N/2-1 [ N/4 [N4+1| .. N/2-1 | N/4 | N4+1| .. N/2-1 [ N/4 | N4+1| .. N/2-1

3N/4 [3N/4+1| ... N-1 3N/4 [3N/4+1| ... N-1 3N/4 |3N/4+1] ... N-1 3N/4 [3N/4+1] ... N-1

Séquence A Séquence B Séquence C Séquence D

L’ordre des entrées aprés réordonnancement

Indice de temps

Figure 4.11 Réarrangement des entrées par 'unité d’'ordonnancement pour

Iarchitecture MR2%-23-MDC & quatre séquences.

L’idée de réalisation de l'unité d’ordonnancement des entrées est inspérée de la
méthode proposée par Yang, Tsai et Chuang [102], avec lintroduction des
modifications appropriées sur le nouvel ordre des séquences d’entrée. L’unité
nécessite quatre groupes de RAM notés RAM_a;, RAM_b;, RAM c; et RAM_d;,
chaque groupe englobe trois RAMs. Ainsi, le groupe RAM_a; contient les trois RAMs,
RAM_al, RAM_a2 et RAM-a3, la méme chose pour les trois autres groupes de
RAMs. L'unité d’ordonnancement contient donc 12 RAMs organisées selon la

structure de la figure 4.12.
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Figure 4.12 : lllustration de la procédure de lecture/écriture des RAMs pour l'unité

d’ordonnancement des entrées pour I'architecture MR22-23-MDC & quatre séquences.
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Le fonctionnement de l'unité d’ordonnancement peut étre décrit en 11 phases
chacune de durée N/4. Les trois premieres phases sont transitoires et ne concernent
que le début de fonctionnement, tandis que les 8 autres phases sont permanentes.
La procédure de fonctionnement est la suivante :

e Phase 1: les sous-séquences A;, B, C; et D; sont écrites dans RAM_ajy,

RAM_b;, RAM_c; et RAM_d; respectivement.

e Phase 2: les sous-séquences A, B, C, et D, sont écrites dans RAM_ay,
RAM_b,, RAM_c; et RAM_d; respectivement.

e Phase 3: les sous-séquences Az, Bz, C; et D3 sont écrites dans RAM_as,
RAM_bs, RAM_c3 et RAM_d3 respectivement.

Apres la fin de la phase 3, on arrive aux 8 phases permanentes de fonctionnement
qui sont illustrées en détail dans la figure 4.12. Les 12 blocs de RAMs sont arrangés
sous forme de matrice, ou chaque ligne représente les RAMs du méme groupe et
chaque colonne représente les RAMs ayant le méme indice. Pour chaque phase, les
RAMs qui sont actives (en lecture et écriture) sont représenté en gras, leurs entrées
(lecture) et leurs sorties (écriture) sélectionnées sont représentées.

e Phase 4: les sous-séquences A;, A, et Az sont lues de RAM_a;, RAM_ay,
RAM_ a3, et elles sont acheminées vers les sorties 1, 3 et 2 respectivement. La
sous-séquence A, est directement acheminée de lI'entrée vers la sortie 4. En
méme temps, les sous-séquences B4, C4 et D4 sont écrites dans RAM_ay,
RAM_a, et RAM_asrespectivement.

e Phase 5: Bj, B, B3 et B4 sont lues de RAM_b1, RAM_b2, RAM_b3 et RAM_al
et acheminées vers les sorties 1, 3, 2 et 4 respectivement. Au méme temps B,
C., D; et A; sont écrites dans RAM_bl, RAM b2, RAM_b3 et RAM al
respectivement.

e Phase 6: Cy, C,, C3 et C4 sont lues a partir de RAM_c1, RAM_c2, RAM_c3 et
RAM_a2, et sont acheminées vers les sorties 1, 3, 2 et 4 respectivement. Au
méme temps, Az, B,, C, et D, sont écrites dans RAM_a2, RAM_c1, RAM_c2 et
RAM_c3 respectivement.

e Phase 7 : Dy, Dy, D3 et D4 sont lues a partir de RAM_d1, RAM_d2, RAM_d3 et

RAM_a3, et acheminées vers les sorties 1, 3, 2 et 4 respectivement. Au méme
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temps Az, Bs, C; et Ds sont écrites dans RAM_a3, RAM_cl, RAM_c2 et
RAM _c3 respectivement.

e Phase 8: A;, A,, et A; sont lues & partir de RAM_al, RAM_a2, RAM_a3, et
acheminées vers les sorties 1,3 et 2 respectivement. Au méme temps, B,, C4 et
D, sont écrites dans RAM_al, RAM_a2 et RAM_a3. A, est directement dirigée
vers la sortie 4.

e Phase 9: B;, B,, B; et B, sont lues de RAM_bl, RAM cl, RAM_d1 et
RAM_al, et routées vers les sorties 1, 3, 2 et 4 respectivement. Au méme
temps, A1, B1, C1, D; sont écrites dans RAM_al, RAM_bl, RAM_cl et RAM_d1
respectivement.

e Phase 10: C;, C,, C; et C, sont lues de RAM_b2, RAM_c2, RAM_d2 et
RAM_a2, et routées vers les sorties 1, 3, 2 et 4 respectivement. Au méme
temps, A, B, C, et D, sont écrites dans RAM_a2, RAM_b2, RAM c2 et
RAM_d2 respectivement.

e Phase 11: D;, D,, D; et D, sont lues de RAM_b3, RAM c3, RAM d3 et
RAM_ a3, et routées vers les sorties 1, 3, 2 et 4 respectivement. Au méme
temps, As, B3, C3 et D3 sont écrites dans RAM_a3, RAM_b3, RAM c3 et
RAM_d3 respectivement.

A la fin de la phase 11 on arrive a une situation identique a celle de la fin de la

phase 3, et on revient donc a la phase 4 et la procédure recommence a nouveau.

A partir de la description de la procédure de lecture et d’écriture, nous avons
proposé le circuit de la figure 4.13 qui permet la concrétisation matérielle de cette
procédure. Le circuit est constitué principalement de quatre groupes de RAMs dont
chaque groupe contient trois RAMs, de commutateurs d’entrée, de commutateurs de
sortie et, d'un bloc de génération des signaux de lecture des RAMs. Les
commutateurs d’entrée sont réalisés a l'aide de multiplexeurs et ils permettent
'acheminement des sous-séquences qui sont présentes aux entrées vers les RAMs

correspondantes selon la description donnée dans le paragraphe précédent.
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Figure 4.13 : Schéma du circuit proposé pour I'unité de 'ordonnancement des

entrées pour l'architecture MR22-23-MDC a quatre séquences.

Les commutateurs de sortie permettent a leur tour 'acheminement des sous-
séquences a partir des mémoires RAM vers les quatre sorties de l'unité de
réordonnancement, toujours selon la description du paragraphe précédent. Les
commutateurs de sortie sont aussi réalisés a I'aide de multiplexeurs. Finalement, le
générateur de signaux de lecture permet de générer les 12 signaux de commande de
lecture/écriture des 12 mémoires RAMs. Les chronogrammes de ces signaux de
commande sont donnés dans la figure 4.14. On rappelle que chaque opération de
lecture est suivie d’'une opération d’écriture, ce qui permet de réaliser une lecture et
une écriture par cycle horloge pour chague RAM active. Le bloc de génération de
signaux de lecture est réalisé a I'aide d’éléments logiques simple et il ne consomme

qu’un nombre trés limité de ressources FPGA.
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Figure 4.14 : Chronogrammes des signaux de lecture des RAMs de l'unité

d’ordonnancement des entrées.

Aprés leurs réordonnancement, les séquences A, B, C et D sont injectées
consécutivement dans les modules 1 & m afin de calculer leurs DFTs. Les modules
Radix-2° et Radix-2° possédent quatre chemins de traitement ce qui permet le
traitement de quatre échantillons en parallele. La structure interne du module Radix-
22, lorsqu'il est utilisé pour les deux premiers étages du SFG (i=1), est donnée dans
la figure 4.15. Ce module contient quatre additionneurs/soustracteurs, deux unités de
réarrangement des échantillons, trois multiplieurs non-triviaux, un multiplieur trivial
par —j, et quatre éléments de retard. Les unités de réarrangement des échantillons
possedent la méme structure que celle donnée dans la figure 4.7, mais avec D
éléments de délais pour chaque unité au lieu de 2.D éléments pour I'architecture a

deux chemins de traitement.
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Figure 4.15. Schéma du module Radix-22 pour I'architecture MR22-2>*MDC a quatre

séquences utilisé pour les deux premiers étages (i=1).

Le schéma du module Radix-2° pour les étages intermédiaires (le schéma
complet), et pour les deux derniers étages (uniguement le schéma a lintérieur du
carré en pointillé) est représenté dans la figure 4.16. Cette figure montre qu’il est
indispensable d’insérer deux unités de réarrangement des échantillons entre les deux

premiers additionneurs soustracteurs et les deux autres qui les succedent.

Pour les deux figures 4.15 et 4.16, les facteurs de rotation W.>", W' et W', avec

n=0..Ni/4-1, sont stockés dans ROM D1, ROM U2 et ROM D2 respectivement. Les

trois ROMs ; chacune de taille Ni/4 ; sont adressées par les signaux C, a C_, issus

d’un compteur binaire.

La figure 4.17 illustre la structure du module Radix-2°® & quatre chemins de
traitement pour les trois premiers étages du SFG (i=1). Ce module est constitué de
six additionneurs/soustracteurs, six unités de réarrangement des échantillons, quatre
multiplieurs non-triviaux avec quatre ROMs pour les facteurs de rotation, cing

éléments de retard, un additionneur trivial, et deux unités de multiplication complexes
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Figure 4.16. Schéma du module Radix-2? pour I'architecture MR2%-23-MDC a quatre
séquences utilisé pour les étages intermédiaire (schéma complet) et pour les deux

derniers étages (schéma a l'intérieure du rectangle en pointillé).

par constante (CCMU2 et CCMU3). L’unité CCMU2 permet la multiplication par 1 et
par \\/,, et 'unitt CCMU3 realise la multiplication par —j et par \/:.

Le schéma du module Radix-2* utilisé pour les étages intermédiaires (le schéma
complet) et les derniers étages (schéma a l'intérieur du rectangle en pointillé) est
donné dans la figure 4.18. Ce schéma nécessite deux unités de réarrangement apres
le premier étage d’addition/soustraction. En outre, le module Radix-22 pour les trois
derniers étages ne contient pas de multiplieurs complexes non-triviaux ni des deux

dernieres unités de réarrangement.

Les facteurs de rotation (W W), (Wg" W™, (W', W.") et (We",W"), pour
n=0..N#/8-1, sont stockés dans ROM Ul, ROM D1, ROM U2 et ROM D2
respectivement. Ces quatre ROMs ; chacune de taille Ni/4 ; sont adressées par les

signaux C, & C__, d’'un compteur binaire.
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Figure 4.17 : Schéma du module Radix-23 pour 'architecture MR2*-2°-MDC & quatre séquences

utilisé pour les trois premiers étages (/=1).
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Figure 4.18 : Schéma du module Radix-2° pour 'architecture MR2*-2°-MDC & quatre séquences
utilisé pour les étages intermédiaires (schéma complet) et les trois derniers étages (schéma a

l'intérieur du rectangle en pointillé).



147

4.3.3. Complexité matérielle des architectures proposées :

La complexité matérielle d’'un circuit; qui désigne les ressources matérielles
utilisées par ce circuit lors de son implémentation sur cible FPGA ou ASIC ; est un
parameétre d’évaluation important. Les ressources les plus significatives sont les
additionneurs/soustracteurs, les multiplieurs non-triviaux (multiplieurs standards) et
les mémoires. Le tableau 4.2 présente les ressources matérielles utilisées par les
architectures proposées en comparaison avec d’autres architectures existantes. Le
parametre p dans le tableau indique le nombre de séquences indépendantes qui sont
traitées par le processeur, et le parametre ¢ représente le nombre de chemins de
traitement dans larchitecture. Le tableau montre que le nombre
d’additionneurs/soustracteurs utilisés par les architectures FFT proposées dépend du
nombre de chemins de traitement et de la taille N de la DFT indépendamment de la
combinaison de modules Radix-2°> et Radix-2°. Ainsi, I'architecture pour quatre
séquences nécessite le double d’additionneurs/soustracteurs que l'architecture pour

deux séquences.

L’espace mémoire utilisé par les architectures proposées englobe celui des RAMs
de l'unité de réordonnancement des entrées, celui des éléments de retard des unités
de réarrangement des échantillons, en plus de celui des éléments de retard

supplémentaires qui sont indispensable pour 'implémentation haut fréquence.

Pour l'architecture a deux séquences, l'unité de réordonnancement des entrées
utilise deux RAMs, chacune de taille N/2, avec quatre retard supplémentaires pour
garder la synchronisation. Les unités de réarrangement des échantillons utilisent des
éléments de retard avec une taille totale égale & N-2. Un module Radix-2> utilise des
éléments de retard de taille globale égale a 11, quel que soit sa position dans
I'architecture, alors qu’un module Radix-22 nécessite 6 retard pour les positions 1 &
m-1, et un seul retard pour les modules de position m. Donc, la taille totale de la

mémoire utilisée par I'architecture a deux séquences est donnée par :

T,=2N+2+6.m,+11.m, -5k, (4.18)

Avec ki=1 si le module m (dernier module) est un Radix-22 sinon k;=0.
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Tableau 4.2 Complexité matérielle des architectures MR-22-2°-MDC & haut débit en comparaison avec d’autres

architectures existantes.

Additionneurs

Multiplieurs

Rotation

Designs Type Radix N P complexes Taille de mémoire Complexes par We
4logsN 2N+2+(11ms+6my-5ks)” 2(m-1 m
Proposées| MDC | MR-2%2%| 2" % (11ms+6m 1)* (m-1) °
8logsN AN+2+(21m3z+7my-4K;) | 3my+4ms+ki-4 2ms
Li .
'rEge;]a SDF | R-2/R-8 | 64,128 4 48 508 2+(4%0.62) 0
F‘[Jlgtﬁ" SDF/MDC| R2/R4 | 64,128 4 32 508 4 5
128, 512, llogg N 11
Y l. %
a?lgo;; a1 Mbc | Ra/R8 | 1024, 4|  8logN 3N + N 3(logaN-1) 0
2048 5=
) N 2 4logsN N 2(logsN-1) 0
Garrido et R2 4
4 8logsN N 3(logsN-1) 0
al. [82], MDC
[83] Ro? . 2 4log4N N 3(loggN-1) logsN
4 8logsN N 4(loggN-1) 2logsgN
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Pour l'architecture a quatre séquences, I'unité de réordonnancement des entrées
nécessite 12 mémoires RAM chacune de taille N/4; en plus des 6 retards
supplémentaires utilisés pour la synchronisation ; donnant une taille de 3N+6. Les
unités de réarrangement nécessitent des éléments de mémoire de taille totale égale
a N-4. Chaque module Radix-2® nécessite 21 retards supplémentaires de
synchronisation indépendamment de sa position dans Il'architecture. Un module
Radix-2% de position 1 & m-1 utilise 7 retards de synchronisation, alors que celui de
position m (dernier module) utilise uniquement 3 retards. Donc, la taille totale de la

mémoire utilisée par I'architecture a quatre séquences est donnée par :

T,=4N+2+7m +21.m —4k (4.19)

Chague module de position 1 a m-1 dans l'architecture a deux séquences
nécessite un seul multiplieur complexe non-trivial indépendamment du Radix choisi.
Cela impligue que le nombre de multiplieurs complexes non-triviaux utilisés par
I'architecture a deux séquences est égale a 2.(m-1). Par ailleurs, chaque module de
type Radix-2° dans I'architecture & deux séquences nécessite une seule rotation par
Wsg, réalisée a laide de l'unité CCMU1l comme indiqué dans la figure 4.9. Par
conséquent, le nombre total de rotations par la constante Wg pour l'architecture a

deux séquences est égal a ms.

Pour I'architecture & quatre séquences, chaque module Radix-2? de position 1 &
m-1 nécessite 3 multiplieurs complexes non-triviaux, alors qu’un module Radix-2* de
position 1 a m-1 exige 4 multiplieurs complexes non-triviaux. Donc, le nombre de
multiplieurs complexes non-triviaux utilisés par I'architecture a quatre séquences est

donnée par :

Noues =3-(M, —k)) +4.(m, +k -1) (4.20)
De plus, chaque module Radix-2® nécessite deux rotations par Ws effectuées par

les deux unites CCMU2 et CCMU3 selon le schéma de la figure 4.17 ce qui rend le

nombre total de rotations par Wg égal a 2.m3
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En comparaison avec les autres architectures, le tableau 4.2 montre que les
architectures proposées nécessitent le méme nombre d’additionneurs/soustracteurs
que les architectures proposées en [82], [83], et [102], et moins
d’additionneurs/soustracteurs que les architectures proposées en [99] et [104]. En
outre, les architectures proposées, et pour certaines combinaisons du Radix-2° et
Radix-2® nécessitent moins de multiplieurs complexes non-triviaux que les
architectures donnée en [82], [83], et [102]. Par exemple, pour la taille N=256, les
processeurs présentés dans [82], [83], et [102] exigent 6 multiplieurs pour le cas de
deux chemins de traitement et 9 multiplieurs pour le cas de quatre chemins, alors que
les architectures proposées ne nécessitent que 4 multiplieurs pour le cas de deux
chemins et 7 multiplieurs pour le cas de quatre chemins si on choisit la combinaison
Radix-23-22-23. Cela signifie que les architectures proposées permettent de réduire le
nombre de multiplieurs de 33% et de 22% pour deux et quatre chemins
respectivement par rapport aux architectures présentées dans [82], [83], et [102].
L’architecture proposée par Lin et al dans [99] utilise deux multiplieurs standards et
quatre autres multiplieurs a structure modifiée, dont chacun nécessite 0.62% de
ressources d’'un multiplieur standard. Ce circuit utilise donc un équivalent de 4.48
multiplieurs en comparaison avec 6 multiplieurs utilisés par la combinaison Radix-2%-
22.2° de notre architecture. Cependant le processeur proposé dans [99] est limité au
traitement des séquences de taille 64 et 128 uniquement, alors que les architectures

gue nous avons proposées peuvent traiter des séquences de toutes les tailles

exprimées en puissance de deux (N = 2").

L’espace mémoire utilisé par nos architectures est supérieur a celui utilisé par
I'architecture proposée par Garrido et al dans [82], [83], cela est dO au fait que cette
derniere permet de traiter uniguement une seule séquence au lieu de deux ou quatre
séquences. On outre, 'espace mémoire utilisé par nos architectures est légerement
supérieur a celui utilisé par les architectures dans [99], [102] et [104], car les
architectures proposées utilisent des éléments de retard supplémentaires qui sont

indispensable pour 'implémentation haute fréquence.
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4.4. Organigramme de conception

La figure 4.19 présente un organigramme simplifié du flot de conception suivi

pour I'implémentation des architectures proposées.
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Figure 4.19 : Organigramme de conception pour les architectures proposeées.
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Les étapes principales de développement des architectures proposées sont les

suivantes :

a)- Génération des entrées par le logiciel Matlab : un programme Matlab a été
développé pour la génération de deux ou quatre séquences aléatoires complexes de
taille allant de 8 a 1024.

b)- Conception des schémas : pour la conception des modeles FFT selon les
architectures proposées, nous avons utilisé le logiciel « Xilinx System Generator »
XSG [57], [58]. Une bréve explication de cet outil a été fournie dans la section 2.5.3
du chapitre 2. Les architectures MR22-23-MDC pour deux séquences et pour quatre
séquences ont été concues pour les différentes valeurs de la taille N, et pour les
différentes combinaisons de Radix-2? et de Radix-2°. Le logiciel XSG utilise le format
virgule fixe pour la représentation des données. Pour éviter le probleme de saturation
a la sortie des additionneurs /soustracteurs, nous avons introduit des opérations de
mise en échelle en divisant par deux les sorties des additionneurs/soustracteurs des
premiers étages de chaque processeur FFT. Notons que la division par deux est

réalisée par une simple opération de décalage a droite.

c) Calcul des DFTs par le processeur FFT congu sous XSG : les séquences
complexes générées sous Matlab sont d’abord exportées vers Simulink, puis elles
sont passées vers l'environnement XSG. Aprés lancement de la simulation, les
modeles développés permettent de calculer les DFTs des séquences complexes. Les

DFTs ainsi calculées sont exportées vers Simulink puis vers Matlab.

d)- Calcul des DFTs sous MATLAB : dans cette étape, les DFTs des séquences
complexes sont calculées en utilisant la fonction FFT de Matlab. On note ici que la
fonction FFT du logiciel Matlab utilise la virgule flottante pour la représentation des
données, alors que les modéles développés sous XSG utilisent la représentation en
virgule fixe. Ce qui signifie que les DFTs calculées en utilisant Matlab présentent une
meilleure précision, et elles sont utilisées comme références de comparaison pour les

DFTs calculés par les architectures proposees.
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e)- Comparaison : apres calcul des DFTs par Matlab et par les modeles proposeés,
on fait une comparaison par le calcul de la différence entre les deux DFTs obtenues.
Cette différence représente I'erreur de quantification due a I'utilisation de la virgule

fixe au lieu d’utiliser la virgule flottante.

f)-Génération du modeéle RTL équivalent : apres vérification du bon fonctionnement
des modeles développés en utilisant le logiciel XSG, on passe a l'étape de la
génération des modeles RTL « Register Transfert Level » pour les architectures
proposées. Dans cette étape, on doit spécifier le langage HDL « Hardware
Description Langage » a utiliser (Verilog ou VHDL), le type du circuit FPGA cible de
I'implémentation et la période du signal horloge.

g) Conception sous environnement ISE : aprés génération des différents fichiers
des modéles RTL, on passe a I'environnement ISE [61], afin de faire la synthése,
limplémentation, l'estimation de la puissance consommée par le circuit, et la

génération du fichier de configuration du circuit FPGA.

A la fin de I'étape d’'implémentation, I'outil ISE permet d’offrir un rapport détaillé sur
les différents résultats d’implémentation. Les résultats les plus significatifs sont les
ressources utilisées « Device Utilisation Summary », les erreurs, les avertissements,
les contraintes temporelles, et le rapport de « timing » aprés I'étape de placement et

de routage « PAR timing report ».

L’estimation de la puissance est effectuée a I'aide du logiciel « XPower Analyzer »
[62]. Cet outil permet l'estimation de la puissance statique et de la puissance
dynamique consommeée par les processeurs développés. En plus, il permet de fournir
un rapport détaillé sur la puissance consommée par chaque type de ressources dans
le circuit FPGA (DSP, Logic, 10...)

4.5. Présentation des résultats

La vérification des résultats de calcul des DFTs a été d’abord effectuée par
simulation en utilisant I'outil XSG. Ensuite, nous avons utilisé la technigue de co-

simulation hardware [108] afin de vérifier les résultats de calcul sur un circuit Virtex-7
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FPGA XC7VSX485T-2FFG1761 [59] en utilisant le kit d’évaluation VC707 [109]. La
co-simulation hardware permet de faire I'implémentation sur une plateforme FPGA
d’'une architecture qui est déja concu sous XSG Apres l'implémentation sur FPGA de
I'architecture, I'outil XSG offre la possibilité d’incorporer cette architecture, qui est en
état de fonctionnement sur le circuit FPGA, directement dans une simulation sous
Simulink. L’outil de compilation de XSG génére automatiquement le bitstream de
I'architecture a implémenter, et il lui associe un bloc. La figure 4.20 montre le bloc
nommé FFT16_SYS GEN qui est congu en utilisant l'outii XSG pour faire la
simulation et le bloc nommé VC_707 Virtex 7 qui est généré a partir du bloc

FFT16_SYS_GEN lors de la compilation pour gérer la co-simulation hardware.
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Figure 4.20 Les blocs utilisés pour la simulation (FFT16_SYS_GEN) et pour la co-
simultion hardware (VC_707_Virtex_7).

Lorsque la simulation est lancée sous Simulink, I'outil XSG charge le bitstream
dans le circuit FPGA. Ensuite, les calculs sont effectués dans le circuit FPGA et les

résultats des calculs sont retournés vers I'environnement Simulink. Donc, la
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technigue de co-simulation hardware offre la possibilité de la vérification des
architectures sur un circuit FPGA réel d’'une fagon simple, facile et rapide. La figure
4.21 est une image du kit VC707 en état de calcul de la FFT pour deux séquences et

en communication avec I'environnement Simulink a travers la liaison JTAG

« Joint Test Action Group ».

Figure 4.21 Image du kit VC707 en état d’exécution d’'une co-simulation hardware

pour une architecture FFT a deux séquences.

Nous avons effectué la co-simulation hardware pour les architectures a deux
séquences et pour les architectures a quatre séquences pour les valeurs de N allant
de 16 a 1024. Dans le tableau 4.3, nous avons reporté les résultats de calcul de la
DFT d'une seule séquence complexe en utilisant une architecture FFT a deux
séquences pour N=16. A partir du tableau on constate que les résultats obtenus par
le modele XSG sont identiques aux résultats obtenus par le circuit FPGA du kit
VC _707. Dans la derniére colonne du tableau, nous avons présenté l'erreur de
quantification qui est la différence entre la DFT calculée par la fonction FFT de Matlab
et la DFT calculée en utilisant I'architecture proposée. A partir de cette colonne on

remarque que l'erreur est de l'ordre de 10™, ce qui signifie qu’elle est négligeable.
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Tableau 4.3 Résultats de simulation et de co-simulation hardware pour I'architecture
FFT MR22-R23-MDC a deux séquences et pour N=16.

Entrée A

DFT

Par matlab

Par XSG

Par VC_707

Erreur

0.6294-0.6388i

3.5027+0.7317i

3.5022+0.7314i

3.5022+0.7314i

0.0005 +0.0003i

0.8116-0.9099i

4.2658-0.8351i

4.2656-0.8350i

4.2656-0.8350i

0.0002-0.0002i

-0.7460+0.4463i

1.6697-2.9096i

1.6689-2.9094i

1.6689-2.9094i

0.0008-0.0002i

0.8268-0.3051i

0.3433-3.9242i

0.3428-3.9241i

0.3428-3.9241i

0.0005-0.0002i

0.2647+0.3212i

-1.8587-0.2113i

-1.8596-0.2114i

-1.8596-0.2114i

0.0009+0.0002i

-0.8049-0.2323i

-1.3011-2.7060i

-1.3008-2.7058i

-1.3008-2.7058i

-0.0003-0.0002i

-0.4430+0.2547i

-4.2600-1.9626i

-4.2595-1.9622i

-4.2595-1.9622i

-0.0005-0.0005i

0.0938-0.9567i

-1.8415-1.8042i

-1.8416-1.8035i

-1.8416-1.8035i

0.0001-0.0007i

0.9150+0.8211i

-0.6024 +2.4959i

-0.6023+2.4961i

-0.6023+2.4961i

-0.0001-0.0002i

0.9297+0.6011i

3.7277-1.3118i

3.7275-1.3120i

3.7275-1.3120i

0.0002+0.0002i

-0.6848+0.4917i

0.1258 +6.2753i

0.1260+6.2747i

0.1260+6.2747i

-0.0002+0.0007i

0.9412+0.6262i

-0.6771+0.9366i

-0.6772+0.9358i

-0.6772+0.9358i

0.0001+0.0008i

0.9143- 0.2334i

3.8685-0.0577i

3.8684-0.0571i

3.8684-0.0571i

0.0001-0.0006i

-0.0293+0.2346i

0.3674-0.2664i

0.3672-0.2659i

0.3672-0.2659i

0.0002-0.0005i

0.6006+0.1510i

1.2729-0.4832i

1.2732-0.4822i

1.2732-0.4822i

-0.0003-0.0010i

-0.7162+0.0601i

1.4678-4.1881i

1.4685-4.1873i

1.4685-4.1873i

-0.0007-0.0008i

Afin de bien évaluer l'erreur de quantification nous avons procédé au calcul du
rapport SQNR « Signal to Quantification Noise Ratio ». Le tableau 4.4 reporte
I'évolution des SQNRs des quatre séquences d’entrée en fonction de la taille N. a
partir du tableau, nous constatons que les architectures permettent d’assurer un
SQNR trés élevé ce qui signifie que I'erreur de quantification influe Iégerement sur les
performances du system. En outre, nous remarquons que le SQNR diminue avec

'augmentation de la taille N.

Tableau 4.4 Evolution du SQNR pour les architectures MR2%-R23-MDC a quatre

séquences.
N 16 32 64 128 256 512 1024
SONRA 71.1 68.8 68.4 65.9 65.0 61.7 61.4
SONRg 71.4 68.8 68.5 66.3 65.1 61.8 61.6
SQONRc 71.2 68.8 68.1 66.2 65.2 61.9 61.5
SQNRp 71.7 67.2 68.1 66.0 65.2 61.7 61.3
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Les architectures développées ont été évaluées par implémentation en utilisant
loutil ISE pour les différentes valeurs de la taille N allant de 16 a 1024. De plus,
I'utilisation de la technique de Radix mixés permet la réalisation du processeur FFT
par plusieurs combinaisons pour chaque valeur de la taille N. Par exemple, un
processeur FFT de taille N=256 peut étre réalisé par un module Radix-2% suivi d’un
module Radix-22 suivi & son tour d’'un module Radix-2°, ce qui donne la combinaison
(23-22-2%). Le méme processeur peut étre réalisé par la combinaison (23-23-2%) ou par

la combinaison (2%-22-22-2?)

Les blocs de RAM (BRAM) sont utilisés pour I'implémentation des RAMs de l'unité
d’ordonnancement des entrées, et des ROMs de stockage des facteurs de rotation.
Les éléments de retard utilisés dans les unités de réarrangement des échantillons, et
ceux utilisés pour garder la synchronisation sont implémentés a l'aide de ressources
SRL «Shift Register Look-up table ». Les multiplieurs standards non-triviaux sont
implémentés par les ressources FPGA de type DSP48E. Tous les autres composants
des architectures sont implémentés par des ressources logiques de type Slices
standards du circuit FPGA. Les processeurs FFT développés ont été implémentés
sur les deux circuits FPGA Virtex-7 FPGA XC7VSX485T-2FFG1761 [59], [60] et
Virtex-5 FPGA XC5VSX240T-2FF1738 [110], et ils sont évalués en termes de
ressources FPGA utilisées, de la fréquence maximale qui est en relation directe avec

le débit et de la puissance dynamique consommeée.

Les deux tableaux 4.5 et 4.6 donnent les ressources FPGA consommées par les
architectures fonctionnant a haute fréquence, pour deux et pour quatre séquences
respectivement. Les ressources sont comparées avec celles consommées par des
architectures équivalentes qui fonctionnent avec des fréquences basses. Notant que
les architectures a basses fréquences n’utilisent aucun registre de pipeline pour
ameliorer la fréquence de fonctionnement, ce qui signifie que les composants de
cette architecture ne présentent aucun retard de réponse exprimé en nombre de

cycles horloge.

Pour faire la comparaison entre les architectures a haute fréquence et celle a

basse frequence, un rapport de ressources utilisées « Resource Utilisation Report »
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RUR a été calculé pour chaque cas d’implémentation. Pour chaque type de
ressource, le RUR est le rapport entre le nombre de ressources utilisées par
I'architecture a haute fréquence et le nombre de ressources utilisées par I'architecture
a basse fréquence. Les deux tableaux 4.5 et 4.6 montrent que le rapport RUR ne
dépasse pas dans le pire des cas la valeur 1.41 pour I'architecture a deux séquences
et 1.74 pour larchitecture a quatre séquences. Ce qui signifie que la grande
amélioration du débit n'est pas pénalisée par une augmentation excessive des
ressources utilisées. A partir des deux tableaux, on peut constater que 'augmentation
du débit de traitement ne demande aucune augmentation de nombre de BRAM ou de

DSP48E. On outre, les résultats montrent que I'utilisation du Radix mixé offre une

Tableau 4.5. Ressources utilisées par les architectures MR2%-R23-MDC & deux
séquences implémentées sur le circuit Virtex-5 FPGA XC5VSX240T-2FF1738

Slice LUTs Slices
N Structure BRAM DSP48E
Basse Haute RUR Basse Haute RUR
Freq. Freq. Freq. Freq.

16 22.0? 674 787 |1.17| 279 347 |1.24 8 8
- 23.22 1071 1279 |1.19| 400 501 [1.25 8 8
22.23 1070 1342 |1.25| 391 535 [1.37 8 8
64 | 2%-2%-2 1100 | 1222 (1.11| 413 534 [1.29| 12 16
23.23 1467 1840 |1.25| 553 674 |1.22 8 8
128 22.22.23 1519 1850 [1.22| 537 684 |[1.27| 12 16
23-22.22 1527 1794 |1.17| 557 679 |[1.22| 12 16
22.2.92.p? 1749 1927 |1.10| 685 760 |1.11| 16 24
256 23-22.23 2102 2516 [1.20| 709 906 |[1.28| 12 16
23-23.22 2090 2485 [1.19| 703 851 [1.21| 12 16
232823 2887 3497 |1.21| 1012 1280 [1.26] 12 16
512 | 23-22.22-22 2547 2879 |1.13| 937 1141 [1.22] 16 24
22.22.92.93 2543 2932 |1.15| 781 1102 [1.41] 16 24
22.22.22.22.22| 3465 3717 |1.07| 1089 1372 [1.26] 20 32
1024 | 23-28.22.22 3799 4287 (1.13]| 1171 1386 [1.18| 16 24
23.22.92.93 3798 4343 (1.14| 1247 1655 [1.33] 16 24
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Tableau 4.6 : Ressources utilisées par les architectures MR2%-R23-MDC &
guatre séquences implémentées sur le circuit Virtex-5 FPGA XC5VSX240T-2FF1738

Slice LUTs Slices
N | Structure BRAM | DSP48E
Basse | Haute RUR Basse | Haute RUR
Freq. Freq. Freq. | Freq.
16 22.22 1249 1355 |1.08| 508 619 | 1.22 30 12
28.22 1956 | 2301 [1.18| 693 991 | 1.43 32 16
32
22.23 1938 | 2327 |1.20| 751 931 |1.24| 30 12
22.22.22 [ 1920 | 2059 |1.07| 633 895 | 1.41 36 24
64
23.23 2637 | 3294 |1.25| 924 | 1284 | 1.39 32 16
22.22.2% | 2607 | 3052 |1.17| 992 | 1123 | 1.13 36 24
128
23-22.22 | 2632 3002 |1.14| 935 1262 | 1.35 38 28
22.22.22.22| 2762 2914 |1.06| 629 1095 | 1.74 42 36
256 | 23-22-2% | 3439 4152 |[1.21| 1256 | 1744 | 1.39 38 28
23-2%.22 | 3426 4125 |1.20| 1222 | 1518 | 1.24 40 32
23-23.2% | 4530 5443 [1.20| 1656 | 2067 | 1.25 40 32
512 [23-22-22.22| 3889 4256 |1.09| 1378 | 1596 | 1.16 44 40
22-22.22.23| 3859 4283 |[1.11| 1607 | 1554 | 0.97 42 36
22.2%.22.22.
‘ 4932 | 4915 |1.00| 1850 | 1659 | 0.90 | 48 48
2
1024 | 23-23-22.22| 5470 6133 [1.12]| 2063 | 2342 | 1.14 46 44
23-22.22.23| 5483 6192 |1.13| 1897 | 2433 | 1.28 44 40

grande flexibilité vis-a-vis des ressources FPGA disponible. Par exemple, un
processeur FFT de taille 256 utilise 42 BRAMs et 36 DSP48E pour la combinaison 22-
22-22-22 alors que le processeur pour la méme taille utilise 38 BRAM et 28 DSP48E

pour la combinaison 23-22-23. |l est important de noter ici que la surface FPGA

moyenne occupée « FPGA’s occupied area » par le circuit ; qui est la moyenne des

pourcentages d’occupation des BRAMSs, slices et DSP48E ; varie de 0.82% a 2.88%

pour l'architecture a deux séquences et de 1.89% a 4.96% pour I'architecture a
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quatre séquences. Par conséquent, les circuits proposés occupent une trés petite
portion de la surface totale du circuit FPGA. La surface restante peut étre exploitée

pour I'implémentation d’autres modules du systéme de télécommunications.

Les performances des architectures a haute fréquence sont comparées avec ceux

des architectures équivalentes a basse fréquence dans les deux tableaux 4.7 et 4.8.

Tableau 4.7 : Performances de I'architecture MR2%-R23-MDC & deux séquences
implémentée sur le circuit Virtex-5 FPGA XC5VSX240T-2FF1738

Fréquence (MHz) Débit (Ms/S) Latence (ns)
N Structure | Basse | Haute | Basse | Haute Basse | Haute
Freq. Freq. Freq. Freq. R Freq. Freq.
16 22.2° 62.8 458 125.6 916 7.29 127 48
23.22 45.5 455 91.0 910 10.00 352 81
%2 22.28 62.6 447 125.2 894 7.14 256 85
2%.2%2.2° 41.7 444 83.4 888 10.65 767 126
> 23.28 43.5 439 87.0 878 10.09 736 139
18 22.22.2° 40.0 442 80.0 884 11.05 | 1600 217

23-22.22 30.3 439 60.6 878 14.49 | 2112 216

22.02.92.9? 30.3 442 60.6 884 14.59 | 4224 367

256 232228 30.3 436 60.6 872 14.39 | 4224 383

232822 25.0 440 50.0 880 17.60 | 5120 377

23.23.28 25.0 445 50.0 890 17.80 | 10240 679

512 | 23-22.22-22 24.4 440 48.8 880 18.03 | 10492 675

22.22.92.93 29.4 440 58.8 880 14.97 8707 677

22.22.22.22.22| 238 429 47.6 858 18.03 | 21513 | 1296

1024 | 23-23-22.22 20.7 431 41.4 862 20.82 | 24734 | 1299

23.22.92.93 23.9 433 47.8 866 18.12 | 21423 | 1293
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La fréquence, la latence et le débit de traitement sont reportés dans les deux
tableaux 4.7 et 4.8. La latence est le temps entre l'instant de début de traitement et
I'instant ou le premier échantillon de la DFT est disponible a la sortie du processeur.
Le débit de traitement est égal au nombre d’échantillons traités par le processeur par
unité de temps. Il est exprimé en Mega échantillons par second « Mega samples per
Second » Ms/S, et il est égal a deux fois la fréquence pour I'architecture a deux

chemins et a quatre fois la fréquence pour 'architecture a quatre chemins.

Tableau 4.8 : Performances de larchitecture MR2%-R23-MDC & quatre séquences
implémentée sur le circuit Virtex-5 FPGA XC5VSX240T-2FF1738

Fréquence (MHz) Débit (Ms/S) Latence (ns)

N Structure Basse | Haute TR Basse | Haute Basse I;?z;e.:
Freq. Freq. Freq. Freq. Freq.)

16 22-2° 62.6 439 7.01 250.4 | 1756 64 36

23.22 46.6 424 9.10 186.4 | 1696 172 64

%2 22.28 56.4 422 7.48 225.6 | 1688 142 64

64 2%-22-2? 55.7 421 756 | 222.8 | 1684 287 88

23.28 43.6 417 9.56 174.4 | 1668 367 101

108 | 2%2%-2° 50.1 417 8.32 | 200.4 | 1668 639 144

2%.22.22 33.4 411 12.31 | 1336 | 1644 958 146

22.22.22.2% | 48.9 404 8.26 195.6 | 1616 1309 233

256 282223 33.4 413 12.37 | 1336 | 1652 1916 240

2%.23.22 26.3 417 15.86 | 105.2 | 1668 2433 237

2%-2%.2° 25.0 409 16.36 | 100.0 | 1636 5120 416

P12 1 53 020292 | 294 412 14.01 | 117.6 | 1648 4354 400

22.22.22.2% | 4717 417 8.74 190.8 | 1668 2683 396

22.2%.22.22.22| 426 400 9.39 170.4 | 1600 6009 738

10241 55 030202 | 215 411 19.12 86.0 1644 | 11907 730

2%.22.22.2% | 295 405 13.73 118 1620 8678 741




162

Afin de mettre en évidence la comparaison entre les architectures a haut débit
proposees et leurs équivalents a basse fréquence, le rapport de débit TR « Through-
put Ratio » a été calculé. Les deux tableaux montrent que les architectures a haute
fréquence portent une amélioration trés significative du débit de traitement. Ce débit
peut atteindre 916 Ms/S pour l'architecture a deux séquences et 1756 Ms/S pour
I'architecture a quatre séquences. En termes de comparaison avec les architectures
a basse fréquence, le rapport d’amélioration atteint jusqu’a 20.82 pour I'architecture a
deux séquences et jusqu’a 19.12 pour l'architecture a quatre séquences. Ce qui est
trés important, c’est que cette grande ameélioration de débit est accompagnée par
seulement une légere augmentation de ressources FPGA utilisées. Cela peut étre
directement déduit en comparant les valeurs du paraméetre RUR des deux tableaux
4.5 et 4.6 avec les valeurs du rapport TR données dans les deux tableaux 4.7 et 4.8
respectivement. Par conséquent, les architectures a haute fréquence proposées sont
tres efficaces et assurent un tres bon rapport débit de traitement a ressources FPGA

utilisées.

La puissance dynamique consommée par les architectures MR2%-R23-MDC &
haute fréquence est comparée avec celle consommée par les architectures
équivalentes a basse fréquence. Les résultats de comparaison, pour les deux
architectures a deux séquences et a quatre séquences, sont présentés dans les deux
tableaux 4.9 et 4.10 respectivement. Comme prévu, la puissance dynamique
consommeée par les architectures a haute fréquence est supérieure a celle
consommee par les architectures a basse fréequence. En effet, la théorie et les
résultats expérimentaux montrent que la puissance dynamique consommée par un
processeur implémenté sur FPGA ou ASIC est proportionnelle a la fréequence de
fonctionnement du processeur. Pour faire une comparaison plus significative de la
consommation de puissance des architectures a haute frequence et leurs équivalents
a basse fréquence, le rapport puissance dynamique a débit de traitement « Dynamic
Power to Throughput Ratio » DPTR a été calculé et reporté dans les deux tableaux
4.9 et 4.10. Les résultats montrent que le DPTR des architectures a haute fréquence
est légerement supérieur a celui de leurs équivalents a basse fréquence pour les

tailles N inférieures a 64. Au-dela de la taille 64, le DPTR des architectures a haute
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fréequence est inférieur a celui de leurs équivalents a basse fréquence. Par
conséquent, il N’y a pas de puissance supplémentaire consommeée lorsqu’on utilise
un seul processeur a haute fréquence au lieu d’utiliser plusieurs processeurs a basse
fréquence pour assurer le méme débit de traitement. On peut méme avoir un gain de
puissance pour les processeurs FFT de taille supérieure a 64, ce qui est le cas de la
plupart des standards pour les systemes des télécommunications qui utilisent
'OFDM.

Tableau 4.9 : Puissance dynamique consommée par I'architecture MR22-R23-MDC &
deux séquences implémentée sur le circuit Virtex-5 FPGA XC5VSX240T-2FF1738

Basse fréquence Haute Fréquence

16 2%.2° 0.128 1.02 1.079 1.18
28.2° 0.110 1.21 1.095 1.20

- 22.28 0.147 1.17 1.145 1.28
222227 0.107 1.28 1.162 1.31

> 28.2° 0.111 1.28 1.176 1.34
22.22.23 0.106 1.33 1.180 1.33

128 2%-2%2.27 0.087 1.44 1.186 1.35
2%.22.22.92 0.091 1.50 1.101 1.25

256 2%-22.23 0.092 1.52 1.044 1.20
23.23.22 0.077 1.54 0.968 1.10

23.23.23 0.089 1.78 1.120 1.26

512 2%.22.22.2% 0.087 1.78 1.190 1.35
2%.22.22.28 0.095 1.62 1.227 1.39
22.2%.22.2%.22 0.092 1.93 1.345 1.57

1024 23.2%.2%.22 0.084 2.03 1.291 1.50
2%.22.22.28 0.088 1.84 1.364 1.58
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Tableau 4.10 : Puissance dynamique consommée par I'architecture MR2%-R23-MDC
a quatre séquences sur le circuit Virtex-5 FPGA XC5VSX240T-2FF1738.

Basse fréquence Haute Fréquence

L ] et | T et 7T
16 22.2? 0.295 1.18 2.16 1.23
2%.2° 0.236 1.27 2.251 1.33

> 22.28 0.253 1.12 2.225 1.32
222222 0.278 1.25 2.239 1.33

> 28.28 0.225 1.29 2.346 1.41
22.22.28 0.264 1.32 2.033 1.22

128 232222 0.183 1.37 1.817 1.11
22.2%.2%.22 0.261 1.33 1.897 1.17

256 232223 0.195 1.46 2.069 1.25
2%-2%.22 0.159 1.51 1.811 1.09

2%.2%.23 0.165 1.65 2.107 1.29

512 28.22.22.92 0.182 1.55 2.071 1.26
22.22.22.28 0.284 1.49 2.191 1.31
22.2%.22.2%.22 0.270 1.58 2.132 1.33

1024 2%.23.22.22 0.160 1.86 1.708 1.04
2%.22.22.28 0.201 1.70 2.113 1.30

Dans le but de connaitre les améliorations en performances, en ressources et en

puissance que peut porter l'utilisation d’'un circuit FPGA récent comme cibles

d'implémentation, nous avons aussi implémenté les architectures proposées sur un
circuit FPGA récent de type Virtex-7 FPGA XC7VSX485T-2FFG1761. Le tableau 4.11

donne les ressources consommeées par les architectures a haut débit pour deux et

pour quatre séquences implémentées sur le circuit FPGA Virtex-7.



165

Tableau 4.11 : Ressources utilisées par les architectures MR2%-R23-MDC & haut débit
implémentées sur le circuit Virtex-7 FPGA XC7VSX485T-2FFG1761.

Deux séquences Quatre séquences
N Structure : : : :
Slice LUTs Slices Slice LUTs Slices
16 2% 2° 806 278 1575 606
2% 22 1277 391 2534 850
32
2> 28 1340 413 2527 882
64 22 22 2?2 1232 388 2258 814
2% 28 1788 539 3466 1141
128 2% 22 28 1824 556 3236 1059
2% 22 22 1770 529 3190 1054
2% 22 9% 97 1911 587 3117 1033
256
2% 22 28 2461 722 4334 1352
2% 23 22 2418 706 4290 1367
2% 2% 28 3408 958 5559 1694
o1 2% 22 2% 97 2823 828 4418 1404
2% 22 2% 23 2886 858 4435 1405
2% 2% 2% 2% 92 3719 1052 5063 1569
1024
2% 23 2% o7 4192 1182 6240 1920
2% 2% 2% 28 4271 1187 6307 1872

Les résultats montrent que le nombre de LUTs utilisés par le circuit Virtex-7 est

presque le méme que celui utilisé par le circuit Virtex-5. Cependant, le nombre de

Slices consommés par le circuit FPGA Virtex-7 est inférieur au nombre de Slices

consommes par le circuit Virtex-5. Donc, I'utilisation du Virtex-7 permet la réduction du

nombre de Slices utilisés en comparaison avec le Virtex-5. On note que les deux

circuits FPGA (Virtex-5 et Virtex-7) utilisent le méme nombre de BRAM et le méme
nombre de DSP48E.
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Les performances en termes du débit et de la latence des architectures a haute

fréquence implémentées sur le circuit Virtex-7 sont reportées dans le tableau 4.12.

Tableau 4.12 : Performances des architectures MR2%-R23-MDC implémentées sur le
circuit Virtex-7 FPGA XC7VSX485T-2FFG1761738.

Deux séquences Quatre séguences
N Structure : .
Débit (M.s/S) | Latence (ns) | Débit (M.s/S) | Latence (ns)
16 22 2° 954 46 1908 34
- 2% 2?2 954 78 1884 57
2?_2° 954 80 1908 57
64 22 2% 2° 954 117 1908 78
2% 2° 954 128 1900 88
128 22 2% 2° 954 201 1908 126
2% 22 2° 954 199 1904 126
222222 27 954 340 1908 197
256
2% 22 2 954 350 1892 209
2% 2% 2° 954 348 1888 210
2° 2% 2° 954 633 1900 358
512
2% 2222 27 954 623 1896 348
222222 2° 954 625 1900 347
2?2 2% 2% 22 27 954 1166 1888 625
1024
2° 2% 2% 2° 954 1174 1896 633
2% 22 22 2° 954 1174 1888 636

Le tableau 4.12 montre que l'implémentation sur le circuit FPGA Virtex-7 permet
d’améliorer le débit de traitement et de réduire la latence du processeur par rapport a
'implémentation sur le circuit FPGA Virtex-5 pour les deux architectures a deux
séquences et quatre séquences. Cette amélioration devient plus significative pour les

grandes valeurs de la taille N.
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La puissance dynamique consommée par les architectures proposées
implémentées sur le circuit FPGA Virtex-7 est donnée dans le tableau 4.13. Pour
comparer avec le cas d’implémentation sur le circuit FPGA Virtex-5, le rapport DPTR
a été aussi calculé. Les résultats du tableau 4.13 montrent que l'implémentation sur
le circuit Virtex-7 permet de réduire la puissance consommeée et le rapport DPTR a

presque la moitié par rapport a 'implémentation sur le circuit Virtex-5.

Tableau 4.13 : Puissance dynamique consommée par les architectures MR2%-R23-
MDC implémentées sur le circuit Virtex-7 FPGA XC7VSX485T-2FFG1761738.

Deux séquences Quatre séguences
N Structure dPuissqnce DPTR OIF’uissa.nce DPTR
y”"g‘vrc)'q“e (MW/M.5.S™) y”"z‘vrc)'q“e (MW/M.s.S)
16 2% 2? 0.508 0.53 1.097 0.57
2% 22 0.511 0.54 1.173 0.62
32
2> 28 0.528 0.55 1.162 0.61
64 22 22 22 0.575 0.60 1.249 0.65
2% 28 0.557 0.58 1.245 0.66
128 2% 22 28 0.605 0.63 1.201 0.63
2% 2% 27 0.604 0.63 1.250 0.66
2% 2% 2% 27 0.654 0.69 1.328 0.70
256 >
2% 2% 28 0.592 0.62 1.310 0.69
2% 2% 27 0.615 0.64 1.340 0.71
2% 2% 28 0.668 0.70 1.492 0.79
512
2% 2% 2% 27 0.743 0.78 1.483 0.78
2% 2% 22 8 0.721 0.76 1.426 0.75
2% 22 2% 2% 2?2 0.861 0.90 1.620 0.86
1024 —
28 23222 0.508 0.93 1688 0.89
2% 22 2% 23 0.511 0.87 1.572 0.83
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Cette réduction de la puissance dynamique consommée est trés importante pour
I'évaluation des processeurs implémentés sur FPGA, surtout pour les appareils qui
utilisent la batterie comme source d’alimentation, afin d’augmenter la durée de leur
autonomie. En effet, 'augmentation de la durée de I'autonomie de la batterie est un
défi pour les concepteurs des appareils de télécommunication portables qui
fonctionnent a trés haut débit.

La figure 4.22 met en évidence la comparaison ; en termes de I'évolution de la
fréquence de fonctionnement en fonction de la taille N; entre les deux cibles

d’'implémentation pour les architectures a deux et a quatre séquences.
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Figure 4.22 : Fréquence de fonctionnement en fonction de la taille N : comparaison

entre I'implémentation sur le Virtex-5 et le Virtex-7 des architectures proposées.

A partir des courbes de la figure 4.22 on peut conclure que :
e limplémentation sur le FPGA Virtex-7 permet d’achever une fréquence
nettement supérieure a celle du circuit FPGA Virtex-5,
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¢ limplémentation sur le FPGA Virtex-7 ne présente pas de grande différence de
fréquence entre l'architecture a deux séquences et celle a quatre séquences,
contrairement a 'implémentation sur le FPGA Virtex-5,

¢ |a taille N influe Iégérement sur la fréquence du processeur implémenté sur le
Virtex-7, a l'opposé du FPGA Virtex-5 ou la fréqguence diminue avec
'augmentation de la taille N.

Les comparaisons de la puissance consommeée par les processeurs FFT a deux et
a guatre séquences réalisés sur les circuits Virtex-5 et Virtex-7 en fonction de la
fréquence sont illustrées dans les deux figures 4.23 et 4.24 respectivement. Pour
mettre en évidence l'influence de la taille N sur la puissance nous avons tracé les

graphes pour les deux valeurs extrémes de la taille (N=16 et N=1024).

15 r r
—@— N=16, Virtex-5
—— N=1024, Virtex-5
—O0— N=16, Virtex-7
—¥— N=1024, Virtex-7

Dynamic Power (Watt)

N\
\\

\
\
\

0 t t
50 100 150 200 250 300 350 400 450
Frequency (MHz)

Figure 4.23: Puissance dynamique consommée par le processeur FFT a deux

séquences en fonction de la fréquence : comparaison entre le Virtex-5 et le Virtex-7.
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Figure 4.24 Puissance dynamique consommeée par le processeur FFT a quatre

séquences en fonction de la fréquence : comparaison entre le Virtex-5 et le Virtex-7.

Les courbes des deux figures 4.23 et 4.24 montrent clairement que :

e la puissance consommée augmente linéairement avec la fréquence de
fonctionnement ces résultats expérimentaux sont en concordance avec la
théorie.

e limplémentation sur le FPGA Virtex-7 permet de réduire considérablement la
puissance consommeée par rapport au Virtex-5. Cette réduction devient de plus
en plus importante pour les fréquences élevées.

e |a taille N du processeur FFT influe sur la puissance consommée, sauf le cas

des circuits a quatre séquences implémentées sur le Virtex-5.

La comparaison des résultats d’implémentation des architectures a haute
fréquence pour quatre séquences avec d’autres architectures récentes est reportée

dans le tableau 4.14.
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Tableau 4.14 : Comparaison des résultats d'implémentation des architectures

proposées avec d’autres travaux.

N Référence Type FPGA Slice LUTs Slices DSPs (Eﬂrﬁg)'
XC5VSX240T-2FF1738 1355 619 12 439
Proposé | XC7VSX485T-2FFG1761 1575 606 12 477
[111] | XCB6CSX475T-1 FF1156 1307 506 12 400
XC5VLX20T 1136 534 12 384
16 [82] XC5VSX240T-2FF1738 - 386 12 458
[83] XCB6CSX475T-1 FF1156 - 567 12 335
[81] XCBVLX20T 2348 1046 - 370
[112] XC5VSX240T-2FF1738 2688 16 322
| XC5VSX240T-2FF1738 | 2301 -2327 | 931-991 | 12- 16| 422 - 424
o Pr[‘i‘i‘i]se XC7VS485T-2FFG1661 | 2527 - 2534 | 850-882 | 12 - 16| 471 - 477
XC5VLX20T 2109 - 2135 | 829-835 | 12 - 16| 382 - 385
[81] XCBVLX20T 3088 1290 - 370
XC5VSX240T-2FF1738 | 2059 - 3294 | 895 - 1284 | 16 - 24| 417 - 421
Proposé | XC7VS485T-2FFG1661 | 2258 - 3466 | 814 - 1141 16 - 24| 475 - 477
[111] | XCB6CSX475T-1 FF1156 | 2831 - 4028 | 699 - 1006 | 16 - 24| 394 - 400
XC5VLX20T 2007 - 3026 | 811- 1151 16 - 24| 375 - 394
o4 [82] XC5VSX240T-2FF1738 - 695 24 384
[83] XCB6CSX475T-1 FF1156 - 782 24 335
[81] XCBVLX20T 3832 1560 - 370
[112] XC5VSX240T-2FF1738 4440 - 32 303
| XC5VSX240T-2FF1738 | 2914-4152 | 1095- | 28 - 36| 404 - 417
Pr[‘i'i‘;]se XC7VS485T-2FFG1661 | 3117-4334 | 1033- | 28- 36| 472 - 477
XC6CSX475T-1 FF1156 | 2837-4046 | 928 - 1305 28 - 36| 400
256 [82] XC5VSX240T-2FF1738 - 1024 36 389
[83] XCB6CSX475T-1 FF1156 - 924 36 240
[112] XC5VSX240T-2FF1738 6932 : 48 297
| XC5VSX240T-2FF1738 | 4932-5483 | 1659- | 40- 48| 400 - 411
Pr[‘i'i‘;]se XC7VS485T-2FFG1661 | 5063 - 6307 | 1569- | 40 - 48| 472 - 474
XCB6CSX475T-1 FF1156 | 4828-6011 1434 - 400
1024 [82] XC5VSX240T-2FF1738 - 1425 48 270
[83] XCB6CSX475T-1 FF1156 - 1351 48 227
[112] XC5VSX240T-2FF1738 11216 - 64 208
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Il est important de noter que Ayinala et al ont proposé dans [81] une architecture a
deux chemins de traitement, mais qui permet de traiter uniquement une seule
séquence puisqu’elle n'utilise pas d’unité de réordonnancement des entrées. Wang et
al ont proposé dans [112] une architecture a un seul chemin de traitement pour le
calcul de la DFT d’'une seule séquence d’entrée. Donc, pour fournir une comparaison
valide, les ressources utilisées par ces architectures ont été multiplié par 2 pour [81]
et par 4 pour [112] afin de refléter le méme nombre de chemins de traitement que les

architectures proposées.

Le tableau 4.13 montre clairement que les architectures proposées permettent
d’achever la plus haute fréquence de fonctionnement, en comparaison avec toutes
les autres architectures. L’amélioration de la fréquence de fonctionnement devient de
plus en plus importante l'orque la taille de la DFT, N augmente. En outre, et
contrairement aux autres méthodes, la méthode proposée permet I'implémentation du

processeur FFT pour toutes les valeurs de la taille N qui sont une puissance de deux

(N =2").

En terme du nombre de Slice de type DSP48E, la technique proposée nécessite
moins de DSP que la technique proposée par Wang et al [112] et le méme nombre
de DSP ; ou méme moins pour certaines combinaisons ; que I'architecture proposée
par Gariddo et al dans [82], [83]. Il est difficile de fournir une comparaison valide avec
le travail de Garrido et al [82], [83] en nombre de Slices et de LUTs, car les
architectures ne contiennent pas d'unité de réordonnancement des entrées.
Cependant, les architectures proposeées utilisent moins de LUTs et de Slices que
I'architecture présentée dans [81]. De plus, nos architectures utilisent moins de LUTS
que [112] alors que le nombre de Slices utilisés dans [112] n’est pas fourni dans le

rapport d’utilisation des ressources.

4.6. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les architectures proposées pour
'implémentation efficace sur FPGA d'un processeur FFT a haut débit, et qui est

capable de traiter deux ou quatre séquences indépendantes. Les architectures
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proposées sont caractérisées par un processus de contrfle tres simple, qui ne
nécessite qu’'un simple compteur binaire qui fournit les signaux de contréle pour les
différents étages des architectures. Les architectures sont basées sur I'utilisation d’'un
mélange de modules Radix-2? et Radix-23, ce qui permet une grande flexibilité vis-a-
vis de la taille N. Les circuits sont implémentés sur un circuit Virtex-5 et sur un autre
circuit de type Virtex-7, pour les déférentes valeurs de la taille N, et pour plusieurs
combinaisons de Radix-2° et Radix-2® pour chaque valeur de la taille. Les
architectures proposées montrent un rapport d’amélioration de débit jusqu’a 20.82
pour I'architecture a deux séquences, et jusqu'a 19.12 pour l'architecture a quatre
séquences, par rapport aux architectures a basse fréquence. En outre,
'implémentation des architectures sur le circuit de type Virtex-7 permet une
amélioration en termes du débit, de la puissance dynamique consommeée, et du

nombre de Slices utilisés en comparaison avec le circuit Virtex-5.
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CONCLUSION GENERALE ET PERSPECTIVES

Conclusion générale

Le nombre d'utilisateurs des réseaux de télécommunications mobiles ne cesse
d’augmenter d’une fagon exponentielle ces derniéres années. En outre, et avec la
diversification des services et de type de données transmises qu’offrent les réseaux
actuels (3G et 4G) ou ceux qui sont envisagés pour les générations futures (5G), les
exigences en débit et en qualité de service sont devenu de plus en plus rigoureux. De
ce fait, il est indispensable d’utiliser des techniques avancées de communication
numeérique, permettant une utilisation efficace du spectre radio disponible en assurant
un maximum de débit, un maximum de nombre d'utilisateurs, et une bonne
robustesse. Parmi ces techniques, le trio MIMO, OFDM et CDMA est presque
omniprésent dans les agendas des chercheurs et des industriels du domaine de
télécommunications.

L'utilisation des techniques avancées de communication numeérigue comme le
MIMO, I'OFDM et la CDMA nécessite des circuits et des techniques d’'implémentation
et de mise en ceuvre trés puissantes, efficaces et flexibles. Le développement dans le
domaine des circuits intégrés numeriques, et spécialement dans le domaine des
circuits reconfigurables de type FPGA, offre une alternative pour la conception de
systémes qui assure un meilleur compromis entre performances et puissance
consommeée d’un coté et flexibilité de I'autre coté.

Le présent travail de thése, a porté sur la contribution a I'implémentation sur FPGA
d’'un systéme de télécommunications qui combine le codage spatio-temporel ; qui fait
partie des techniques MIMO ; avec la modulation OFDM ou avec la technique MC-
CDMA. Dans le cadre de cet objectif, nous avons ciblé deux blocs importants dans le

systéme qui sont le bloc FFT et le bloc de décodage spatio-temporel d’Alamouti. Ces
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deux blocs sont connus par leurs complexités arithmétiques élevées dont leur
implémentation sur un circuit numérique présente un vrai défi pour les chercheurs.

Nous avons commencé le chapitre 1 par la présentation des notions de base sur
les communications numériques, en débutant par les blocs de base d’un systéme de
communication simple. Puis, les différents modeles de canaux radio et des
phénoménes relatifs a la propagation dans un canal radio ont été présentés. Nous
avons terminé ce chapitre par l'introduction des trois techniques : MIMO, OFDM et
CDMA. Dans ce chapitre, nous avons vu que les canaux radio sont généralement
modélisés par un modéle de Rayleigh en cas d’absence d’un trajet direct dominant
entre I'émetteur et le récepteur, et par le modéle de Rice en cas de présence d’'un
trajet direct. Nous avons vu aussi que le canal peut étre considéré comme plat ou
sélectif en fréquence, selon la bande du signal a transmettre et la bande de
cohérence du canal. Du point de vue temporel, le canal est a évanouissement lent ou
rapide selon son temps de cohérence et la durée de symbole. Dans la derniére partie
du chapitre 1, nous avons vu que les techniques MIMO permettent d’augmenter le
débit par le multiplexage spatial ou la robustesse par le codage spatio-temporel. La
modulation OFDM, quant a elle, convertit le canal sélectif en fréquence en plusieurs
sous-canaux plats, par la répartition de flux de données a haut débit sur plusieurs
sous-porteuses orthogonales. La technique CDMA offre la possibilité a plusieurs
utilisateurs de partager la méme bande de fréquence par I'utilisation de la diversité de
code.

Dans le deuxieme chapitre, nous avons vu que le codage spatio-temporel STC est
une technique qui exploite la dimension spatiale ajoutée par les systemes MIMO afin
d’augmenter la robustesse du systeme. Nous avons constaté que les codes spatio-
temporels en blocs orthogonaux OSTBC forment une classe importante, car elle
assure un décodage ML a complexité réduite du fait que les colonnes de leurs
matrices génératrices des codes sont orthogonales. Un cas particulier des OSTBC,
qui est le codage d’Alamouti, a fait I'objet d’'une étude détaillé dans ce chapitre. Dans
la derniere partie du chapitre 2, nous avons présenté les deux architectures que nous
avons proposées pour l'implémentation efficace et a haut débit du décodeur

d’Alamouti pour le cas 2x2 et 2x1. Nous avons vu que la premiere architecture
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proposée réduit le nombre de multiplieurs complexes de huit & quatre et le nombre
d’additionneurs complexes de six a trois par rapport a I'architecture conventionnelle.
La deuxieme architecture proposée n’utilise que deux additionneurs et deux
multiplieurs complexes. La premiere architecture assure un débit de 584 Ms/S et la
deuxiéme architecture assure un débit de 300 Ms/S.

Le troisitme chapitre a été dédié a I'étude des algorithmes FFT du cété
représentation mathématique, complexité de calcul, ainsi que du co6té architecture
d'implémentation. Les variantes de I'algorithme FFT sont multiples (Radix-2, Radix-4,
Radix-8, Radix-22...). Chacune est caractérisée par sa complexité arithmétique qui
est exprimée en nombre d’opérations d’additions et de multiplications complexes
nécessaires. Nous avons vu dans ce chapitre que les architectures en pipeline sont
les plus adaptées aux systemes a haut débit et fonctionnant en temps réel en
comparaison avec les architectures a base de mémoire. Nous avons expliqgué dans
ce chapitre que les processeurs FFT dédié aux systemes MIMO-OFDM ou MIMO-
MC-CDMA sont basés sur un concept d'implémentation qui utilise plusieurs chemins
de traitement d’'un c6té, et qui permet de partager au maximum les ressources de
autre c6té dans le but de minimiser les ressources, sinon le nombre de ressources
nécessaires augmente intensivement avec 'augmentation du nombre d’antennes.

Dans le dernier chapitre de ce document, nous avons détaillé les architectures que
nous avons proposées pour I'implémentation d’'un processeur FFT dans le contexte
du MIMO-OFDM et MIMO-MC-CDMA. Nous avons montré d’abord l'intérét des deux
algorithmes Radix-2? et Radix-2°%, du fait qu’ils réduisent le nombre de multiplieurs par
rapport a I'algorithme Radix-2 tout en gardant la structure Butterfly simple du Radix-2.
Les circuits que nous avons proposés sont basés sur I'utilisation du Radix mixé 22-2°
et de 'approche MDC. Les processeurs proposés sont capables de traiter deux ou
quatre séquences indépendantes en utilisant deux ou quatre chemins de traitement,
pour n'importe quelle taille du FFT qui est une puissance de deux. On outre, nous
avons démontré que les architectures proposées présentent une grande flexibilité, du
fait qu'un processeur FFT pour la méme taille peut étre réalisé par plusieurs
combinaisons de module Radix-2? et Radix-2%. Les architectures sont configurées

pour pouvoir fonctionner a des fréquences trés élevées dans le but d’assurer un débit
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de traitement trés élevé. Les résultats d'implémentation des architectures montrent

que la fréquence maximale de fonctionnement peut atteindre jusqu'a 477MHz pour le

Virtex-7 et jusqu’a 458 MHz pour le Virtex-5. Cette amélioration importante de la

fréequence et du débit n’est pas pénalisée par une augmentation excessive des

ressources utilisées et de la puissance consommée.

Perspectives :

Le travail mené dans cette these peut conduire a plusieurs perspectives, entre

autres, on peut citer :

L’extension des architectures FFT proposées a plus de quatre chemins de
traitement. Afin de permettre de traiter un nombre important de séquences
indépendantes dans un contexte de systemes MIMO a grande échelle « Large
Scale MIMO » LS-MIMO envisagés pour les réseaux de la cinquiéme génération
5G. Pour ce faire, il faut chercher une stratégie efficace pour 'ordonnancement
des entrées. En plus, il faut trouver une architecture de calcul a chemins
multiples, mais avec une complexité matérielle réduite. Dans ce cadre, on peut
méme envisager une architecture a nombre d’entrées variables selon le nombre
d’antennes en émission et en réception pour l'utiliser dans les systémes
adaptatifs.

Les deux architectures que nous avons proposées dans le chapitre 2 pour le
décodage d’Alamouti peuvent étre modifiées, pour les rendre capables de
décoder d’autres codes espace-temps et pour plusieurs configurations de
nombre d’antennes d’émission et de nombre d’antennes de réception. Une autre
piste de recherche consiste a modifier les architectures afin de les utiliser aussi
pour la détection en multiplexage spatial. De telles architectures sont
souhaitables pour les systémes qui basculent entre le codage espace-temps et
le multiplexage spatial.

Dans ce présent travail, nous avons proposé des architectures pour deux blocs
importants d’'un systtme MIMO-OFDM ou MIMO-MC-CDMA. Nous pouvons
envisager a implémenter la totalité du systeme en émission et en réception en

proposant des architectures pour les différents blocs restants du systeme.
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Ensuite, il est possible de faire une étude sur les performances et sur la
consommation des ressources et de la puissance de la totalité du systeme.

Récemment, la firme Xilinx a développé un circuit Zynq [113] qui regroupe, en
une seule puce, un processeur ARM dual cortex A9 et un FPGA de la série 7.
Un tel circuit fournit & la fois les performances et la consommation en puissance
des ASICs et la flexibilité des processeurs ARMs et des circuits FPGA. Il est tres
bénéfique d’envisager une implémentation de parties ou de la totalité d’un
systéme a base de MIMO-OFDM/MIMO-MC-CDMA sur ce type de circuit. Dans
ce cadre, on peut examiner plusieurs configurations de partage de taches entre
le systeme de traitement « processing system » PS et la logique programmable
« Programmable Logic » PL, pour assurer un meilleur compromis entre

performance, ressources et puissance.
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LISTE DES SYMBOLES ET ABREVIATIONS

: Application Specific Integrated Circuits
: Additive White Gaussian Noise

: Bit Error Rate.

: Butterfly Processor Element

: Block Random Access Memory.

: Code Division Multiple Access CDMA.
: Common Factor Algorithms.

: Channel State Information.

: Digital Audio Broadcasting.

: Discrete Fourier Transform.
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: Fast Fourier Transform.
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PDF
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: Independent Identically Distributed.

. Isotropic Orthogonal Transform Algorithm
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: Joint Test Action Group.
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: Prime Factor Algorithms.

: Parallel interference Cancellation.

: Radix-2- Single path Delay Feedback.

: Random Access Memory.



ROM: : Read Only Memory.

RTL : Register Transfer Level

RUR : Resources Utilization Ratio.

SD : Sphere Decoding .

SDF : Single path Delay Feedback.

SFG : Signal Flow Graph.

SIC : Successive interference Cancellation.
SISO : Single Input Single output.
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SONR : Signal to Quantification Noise Ratio.
SRL : Shift Register Look-up table.

SS-MC  : Spread spectrum-Multiple Carrier.
STBC :Space Time Bloc Coding.

STC : Space Time Coding.

STTC : Space Time Trellis Coding.
TR : Through-put Ratio.

us : Uncorrelated Scattering.
WSS : Wide Sense Stationary.
XSG : Xilinx System Generator.
ZF : Zero Forcing.

A : la longueur d’onde.

|[x-y[° :Distance Euclidienne entre les deux vecteurs complexes x et y.
<X>y : X moduloy.

arg : fonction argument.

exp(x) : exponentiel de x.

GCD(a,b) : plus grand commun diviseur de a et b.
Gy : Gain de diversité.

Gnm : Gain de multiplexage.



Im(X)

min(X, y)

x(n)
X (k)

: Matrice d’un canal MIMO.

: Matrice identité.

. partie imaginaire du nombre complexe x.

: le minimum de x et y.

: La taille de la DFT.

: vecteur de bruit AWGN.

: Matrice de bruit AWGN.

: le nombre d’étages pour un FFT de taille N.

: nombre d’antenne d’émission pour un systeme MIMO.

: nombre d’antenne de réception pour un systéeme MIMO.
: nombre de sous porteuse utilisées pour la modulation OFDM.
: matrice de signaux regus.

. vecteur de signaux regus.

: partie réelle du nombre complexe x.

: vecteur de signaux émis.

: matrice de transformation pour les décodeurs linéaires.
: longueur d’'un mot binaire en virgule fixe.

: séquence d’entrée de l'algorithme FFT.

: Séquence de sortie de I'algorithme FFT.
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