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Résumé - Mots Clés

Résumé : Les principaux résultats de recherche présentés dans cette these de Doctorat
concernent la proposition de nouvelles méthodologies de spécifications et de dimensionne-
ment ainsi que des techniques de mise en ceuvre de structures de filtrage et de conception
d’architectures matérielles reconfigurables pour la sélection numérique des canaux radio
dans un contexte de réception multistandard. Les résultats obtenus a 'issue de cette these
constituent une contribution a un nouvel axe de recherche qui vise a développer de nou-
velles technologies pour des équipements radio flexibles, multi-service, multi-standards,
multi-bandes, re-configurables mais tout en limitant la complexité de traitement et d’im-
plantation matérielle en vue de réduire d’avantage ’encombrement des équipements por-
tables ainsi que leur consommation d’énergie. Notre premiere étape d’étude a concerné la
définition de structure et de méthode de dimensionnement d’un récepteur radio a conver-
sion directe doté de fonctionnalités large bande et multi-bande. Une méthode a aussi
été établie pour déterminer les spécifications des étages de sélection des canaux en te-
nant compte de la structure de filtrage en cascade, des profils des signaux et interférents
radio ainsi que des effets de repliement de spectre. Les spécifications obtenues pour les
normes UMTS, DECT et GSM ont conduit a la synthese de filtres FIR et de filtres TR
a phase presque linéaire. En tenant compte du meilleur compromis entre programmabi-
lité, espace mémoire et complexité de traitement le processeur de filtrage de décimation
optimisé est composé d’un circuit filtre en peigne a structure récursive, un circuit filtre
demi bande FIR réalisé par une structure a partage d’éléments commun ou a base de
multiplieurs génériques et en dernier étage un filtre sélecteur FIR réalisé seulement a base
de multiplieurs génériques. Les résultats de synthese sur FPGA ont permis de mettre en
évidence les performances en terme de qualité de filtrage et d’optimisation des ressources

d’implantation matérielle.

Mots clés : Radio Communications, Réception multistandard, Sélection numérique

des canaux, Filtrage de décimation, Implantation VLSI a faible consommation.
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Introduction Générale

L’histoire de ’économie contemporaine nous renseigne que depuis le début du 2097

siecle I'introduction sur le marché de technologies innovantes a toujours été a 1’origine
du développement des secteurs associés. Ceci s’applique parfaitement au secteur des
télécommunications qui occupe de nos jours la premiere place des secteurs économiques
a forte croissance. En effet, ce secteur a été propulsé depuis le début des années 80 par
la mise sur le marché des techniques de transmission numérique dans le RTCP (réseau
téléphonique commuté publique), le début des années 90 a été marqué par I'introduc-
tion en masse de la radio téléphonie mobile et le service Internet ainsi que toutes les

technologies des réseaux haut débits.

La crise récente du secteur des télécommunications a motivé d’avantage les chercheurs
et les industriels a explorer de nouveaux concepts qui apporteront une nouvelle révolution
technologique. Le choix de développement a été presque focalisé vers la consolidation des
services mobiles qui doivent supporter un fonctionnement multiservices a hautes perfor-
mances et a cotits réduit d’infrastructure. Ainsi, de nombreuses contributions ne cessent
d’étre apportées tant au niveau algorithmique qu’au niveau architectures matérielles. C’est
dans ce cadre bien particulier qu'un nouveau concept de radio multiservices et configu-
rable est entrain d’étre défini et qui porte déja le nom de “Software Radio” ou “Radio
Logicielle” en francais [1-5]. Ce concept vise un objectif trés ambitieux de disposer d’in-
frastructure radio complétement numérique et programmable permettant de supporter
avec les mémes circuits matériels différents types de standards de radiocommunications
(GSM, DECT, UMTS, WiFi,...) et différents services (phonie, données, image, video,
interactivité,. . .) [1,4,6].

La complexité de la mise en ceuvre d’un tel objectif vient des contraintes des techno-
logies radio actuelles pour assurer les fonctionnalités de la radio logicielle avec des dis-
positifs a faible encombrement, faible consommation et surtout a cott réduit. Parmi ces

contraintes technologiques on peut citer la complexité de réalisation d’antennes intégrables



multi bandes [7-9], les non linéarités des circuits RF qui dégradent leurs performances
spectrales et énergétiques [10], les probléemes de dérive des caractéristiques et les difficultés
de programmabilité des circuits analogiques [11], les limites en rapidité et résolution des
techniques de conversion analogique numérique [12], les limites des capacités de traitement
des processeurs numériques ajouté au probleme de consommation et d’échauffement des
circuits a haute vitesse [13,14]. De méme, l'utilisation de différentes technologies de semi-
conducteurs pour les différents étages d’un systeme radio pose un probleme d’intégrabilité

de ce dernier [15].

Ainsi, et pour faire face a ces difficultés technologiques les équipes de chercheurs a
travers le monde ont préféré concentrer leurs efforts chacun sur la proposition de nouvelles
solutions partielles pour s’approcher des objectifs de la radio logicielle. Dans ce cadre
les travaux de recherche menés avancent dans différents axes selon les spécialités des
chercheurs. On distingue ’axe de Iintelligent RF qui vise le développement de nouvelles
techniques et nouveaux circuits RF large bande, programmables, intégrables, a haute
sensibilité coté réception et haute efficacité énergétique et spectrale coté émission [16,
17]. Le deuxiéme axe concerne la numérisation des signaux radio en s’intéressant aux
techniques et circuits de conversion analogique / numérique et de sélection des canaux
radio des signaux large bande et & grande plage dynamique [18]. Le troisiéme axe concerne
I'optimisation de l'implantation logicielle reconfigurable sur cibles DSP des algorithmes

de traitement en bande de base [5].

Le sujet de cette these vise en particulier le concept de sélection numérique des signaux
radio qui représente 1’élément clé pour la concrétisation d’une solution de réception radio
multistandard. Les travaux de recherche publiés ces dernieres années ont proposé des cas-
cades de filtres FIR numériques pour des normes de deuxiéme génération (GSM, DECT,
PHS, 1S95,...) [19,20]. Néanmoins, les résultats de recherche présentés dans ce domaine
se limitent a des descriptions techniques dédiées a des applications particulieres sans pour

autant présenter un caractere général et une claire méthode de mise en ceuvre.

Ainsi, et dans le but d’apporter une contribution scientifique significative a ce type
de problématique, nous nous sommes particulierement attachés, dans cette these, a ana-
lyser les aspects de mise en ceuvre d’un récepteur radio multistandard adapté a la fois
aux anciennes (2G, 2.5G) et nouvelles générations radio (3G, 4G,...) et ceci par la re-
cherche d’architectures systeme et de topologies de circuits offrant des fonctionnalités
large bande, multi-bande, intégrable, programmable et a faible consommation. Nous nous
sommes intéressés aux étages radio fréquence (RF) et de numérisation des signaux radio
(conversion analogique/numérique et filtrage de sélection de canaux). Le rapport de cette

these se compose de trois parties.



La premiere partie qui concerne la conception du récepteur radio multistandard est

structurée en deux chapitres.

— Le premier chapitre est consacré a la définition de I’architecture d’un tel récepteur ra-
dio multistandard. Nous commencons par une mise en évidence de la problématique
et des exigences de la réception multistandard en mettant 'accent sur la diversité
des normes de radio communications et en présentant la solution de la radio logi-
cielle. Dans le but de définir une structure optimisée de réception radio large bande
et multi-bande nous étudions la mise en ceuvre de ces deux aspects dans le mode de
sélection des canaux radio, 'architecture RF ainsi que la technique de conversion
analogique numérique. Nous terminons ce chapitre par la présentation des choix
adéquats et justifiés pour les différents étages du récepteur radio multistandard qui
seront pris en considération dans le suite du travail de recherche.

— Dans le deuxieme chapitre, nous définissons une méthode de dimensionnement d’un
récepteur radio multistandard. Aprés un rappel des définitions et des expressions
analytiques des différents parametres caractéristiques d’un récepteur radio, nous
proposons des méthodes graphiques et analytiques pour calculer les parametres glo-
baux du récepteur (gain, facteur de bruit, facteurs de linéarité et d’intermodulation,
dynamique, . ..) ainsi que les gabarits des filtres RF et anti-repliement. La méthode
ainsi définie sera appliquée pour dimensionner un récepteur multistandard suppor-
tant les normes UMTS, DECT et GSM. Un modele de simulation, ADS d’Agilent
Technology, du récepteur radio sera défini puis exploiter pour valider les résultats

de dimensionnement.

La deuxieme partie du rapport est consacrée aux spécifications et a I’optimisation du

filtrage de sélection des canaux. Elle est aussi organisée en deux chapitres.

— Dans le troisieme chapitre nous rappelons d’abord le principe de décimation des
signaux radio et nous étudions les structures de filtrage de décimation présentées
dans la littérature puis nous justifions la structure de filtrage optimisée pour le
récepteur radio multistandard. En seconde étape nous allons nous intéresser a la
définition des spécifications des étages de sélection des canaux radio en cherchant a
proposer une méthodologie pratique pour ce type de probléeme vu le manque dans
la littérature de méthodes généralisées pour la détermination des spécifications des
filtres de décimation de signaux radio large bande et multi-bande. Dans un souci de
faisahilité pratique nous chercherons a appliquer cette méthode aux cas des normes
UMTS, DECT et GSM afin de déterminer numériquement les spécifications des
filtres qui seront utilisées dans la suite de nos études.

— Le quatrieme chapitre est consacré a la synthese et I'optimisation des circuits de



filtrage. Ainsi, par rapport a l'utilisation classique des filtres FIR pour ce type de
probleme, nous avons cherché a explorer, pour la premiere fois dans ce contexte, la
possibilité de faire appel a des filtres ITR connus pour avoir un ordre plus réduit que
leur équivalent FIR pour le méme gabarit. Cette étude est d’autant plus difficile qu’il
fallait linéariser la phase des filtres ITR pour respecter les exigences des modulations
utilisées dans les standards de radiocommunications. Trois techniques de synthese
de filtres ITR a phase presque linéaire sont étudiées et leurs résultats sont comparés
en terme de complexité des filtres obtenus. Avant de procéder au choix final des
types de filtres a utiliser une étude comparative détaillée est présentée en tenant
compte de tous les parametres liés a la complexité d’implantation des circuits de
filtrage tels que le nombre de cases mémoire, la taille des données, le nombre de

registres, le nombre de transitions par seconde ainsi que la consommation d’énergie.

La troisieme et derniéere partie du mémoire est dédiée a I'implantation matérielle du

processeur de filtrage de sélection numérique des signaux et regroupe aussi deux chapitres.

— Dans le cinquieme chapitre nous nous intéressons a l’optimisation de ’architecture
matérielle des circuits de filtrage. Dans un premier niveau d’optimisation nous cher-
chons & optimiser la définition des opérateurs de traitement de base (additionneur,
multiplieur). Dans ce cadre nous comparons les architectures d’additionneur a rete-
nue propagée et conservée, avec calcul de préfixe et additionneur série ainsi que les
architectures de multiplicateur parallele-série et recodage modifié de Booth. Dans
un deuxieme niveau d’optimisation nous analysons d’une maniere précise 1’archi-
tecture conventionnelle de filtrage par rapport aux approches avancées basées sur
Iarithmétique distribuée et sur le partage d’éléments communs des coefficients.

— Le sixieme chapitre est consacré a 'implantation matérielle et a la validation expéri-
mentale des performances du processeur de filtrage de sélection de canaux développé
tout au long de ce travail de recherche. Ainsi les schémas de conception des circuits
de filtrage, tout en comparant les architectures d’implantation, seront présentés en
indiquant les parametres de configuration et les ports d’entrées/sorties. Pour tenir
compte de tous les aspects d’implantation expérimentale du processeur de filtrage
développé une étude détaillée est présentée sur 'organisation des commandes et la
gestion des flux de données pour les différents circuits. La faisabilité expérimentale
du processeur est explorée a travers ’analyse des résultats de synthese sur FPGA
Stratix de la firme Altera.
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Chapitre 1

Définition de I’architecture d’un

récepteur multistandard

1.1 Introduction

Dans ce premier chapitre nous allons définir une architecture bien adaptée a la réception
multistandard. Dans une premiére partie nous allons mettre en évidence l'intérét pratique
et économique d’un tel récepteur. Puis nous allons mettre en évidence les problemes liés
a ce contexte de réception. Ces problemes sont essentiellement dus au grand écart entre
les spécifications physiques des différentes normes de radio communications. En effet, ces
normes ont beaucoup évolué ces dernieres années [21-23]. Elles supportent de nouveaux
services demandant de plus en plus de bande passante et nécessitent des circuits avec des
grandes capacités de traitement des signaux a grande dynamique dans un environnement
hostile, tout en garantissant une bonne qualité de service. Compte tenu des exigences
d’un tel récepteur nous allons étudier dans une deuxieme partie les différentes techniques
de réalisation d’architectures de réception multistandard en s’intéressant aux mode ana-
logique et numérique de sélection des canaux radio, aux architectures RF large bande et
multibande ainsi qu’aux circuits de numérisation des signaux large bande. Dans la derniere
partie de ce chapitre nous allons proposer une démarche pour optimiser le choix de ’ar-
chitecture de réception en proposant une structure RF large bande qui sera analysée puis

ajustée pour une réception multistandard tout en vérifiant sa faisabilité technologique.



1.2 Problématique et exigences de la réception multi-

standard

Dans un contexte de services radio multistandard 'infrastructure matérielle des équi-
pements de réception (stations de base et terminaux utilisateurs) doit étre capable de trai-
ter des signaux radio correspondant a une multitude de normes avec des caractéristiques
différentes, tant au niveau de la couche physique qu’au niveau des couches protocolaires.
Les paragraphes qui suivent contiennent une analyse de quelques aspects fondamentaux

de la réception multistandard.

1.2.1 Diversité des normes de radio communications

Les normes sont des accords documentés contenant des spécifications techniques ou
autres criteres précis destinés a étre utilisés systématiquement en tant que regles, lignes
directrices ou définitions de caractéristiques pour assurer que des matériaux, produits,

processus et services sont aptes a leur emploi.

Les normes de radio communications ont connu un développement rapide avec 1'in-
troduction des services radio mobile dans les télécommunications publiques vers le début
des années 90. De nos jours, on voit apparaitre un nombre de plus en plus important
de normes radio correspondant a différents services (voir Figure 1.1). Chacune de ces
normes se caractérise par un ensemble de parametres tels que les services et la qualité
offerts, la bande occupée, le type de modulation, la sensibilité, le profil des bloqueurs et

des interférants. La Figure 1.2 illustre 'occupation spectrale de quelques normes radio.

Terminal
multistandard

PC Portable
Bureau

Figure 1.1 — Synoptique de services multistandard.
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Figure 1.2 — Occupation spectrale des normes de radio communications.

L’utilité de la réception multistandard s’impose a mesure que les normes proliferent.
La téléphonie mobile compte a elle seule plusieurs générations : la 2G avec principalement
le GSM, I'IS95, la 2,5G comptant le GPRS et L’EDGE, la 3G comprenant PUMTS, le

W-CDMA, le CDMA 2000 et on parle aujourd’hui de la 4G avec le WIMAX, sans oublier
les réseaux locaux sans fil tels que bluetooth, WI-FI ou encore TEEE802.20 [24]. Les

principales différences entre ces générations sont indiquées sur le Tableau 1.1.
1G 2G 3G 4G
Technique de transmission M QPSK, GMSK CDMA OFDM
Débit 5-40 kbps 0.010 - 10 Mbps 100-500 Mbps
Défit Technologique Integration | compression de données Multi-trajet Consommation
Traitement numérique 4 MTPS 40 MTPS 400 MTPS 4 GIPS
Tableau 1.1 — Evolution des normes de radio communication mobile.

Pour mettre en évidence la diversité des spécifications des normes radio nous nous

proposons d’analyser, pour 4 normes des génerations (2G, 3G et 4G) les principales ca-

ractéristiques qui entrent en jeu dans la conception des récepteurs radio. Ainsi, et comme
le montrent les données du Tableau 1.2, pour les normes GSM, DECT, UMTS et IEEE

802.11a le récepteur multistandard doit étre capable de traiter des signaux dont la diver-

sité est illustrée comme suit :
x Fréquences radio variant de 890 MHz a 5825 MHz

% Bandes radio variant de 35 MHz & 675 MHz

x Largeur de bande des canaux variant de 0.2 MHz a 20 MHz
GMSK, GFSK et large bande

% Modulation & bande étroite

M_QAM/OFDM.

: QPSK/CDMA et



GSM DECT UMTS IEEE 802.11a
Voie montante (MHz) 890-915 | 1880-1900 1920-1980 5150-5825
Voie descendante (MHz) | 825-960 - 2110-2170 -
Largeur de bande (MHz) 35 20 60 675
Largeur de canal (MHz) 0.2 1.4 3.84 20
Modulation GMSK GFSK QPSK-CDMA | M_QAM-OFDM

Tableau 1.2 — Caractéristiques techniques de différentes normes de radio communication.
1.2.2 Intéréts et exigences de la réception multistandard

La concrétisation matérielle de la réception multistandard présente surtout un intérét
d’exploitation pour l'utilisateur des services radio mobile qui disposera d’un terminal
universel compatible avec différents standards de radiocommunications. Ceci présente
un avantage a la fois de confort et d’économie pour 'utilisateur qui aura la souplesse
d’utiliser ce terminal unique pour différents réseaux et dans différents pays. De méme ce
type de concept favorisera d’avantage la co-existence et 'interopérabilité des différents
réseaux radio : cellulaires, VSAT, WLL, WLAN, ... Il limitera aussi les coiits matériels
additionnels lors des migrations d’une génération de systeme radio vers la suivante. Ainsi,

la réception multistandard aura aussi un impact positif a ’échelle macroéconomique.

Les exigences de la réception multistandard concernent d’abord les aspects fonction-
nels mais la mise en ceuvre pratique d’un tel concept nécessite aussi le respect d’autres

exigences en terme de performances, de portabilité et de cofit.

D’un point de vue fonctionnel, la réception multistandard nécessite des circuits ca-
pables de traiter des signaux large bande, a grande plage dynamique et autour de différentes
fréquences porteuses. L’architecture matérielle de réception doit pouvoir supporter diff-
érentes techniques de communication (modulation, codage, filtrage,. . .) ainsi que différentes
techniques d’acces (TDMA, FDMA, CDMA, SDMA,...) et différents protocoles et ser-

vices de communication.

La mise en ceuvre d’une solution matérielle de réception multistandard est d’autant
plus difficile que la réalisation des exigences fonctionnelles doit se faire tout en garantissant
de hautes performances de communication avec une complexité matérielle réduite qui
permettra de respecter les contraintes en termes d’encombrement, de consommation et de

colt du terminal radio multistandard.

Toutes ces exigences qui deviennent de plus en plus séveres avec les nouvelles normes
radio 3G et 4G nécessitent 1’établissement de méthodologies et de techniques originales et

innovantes permettant d’assurer la faisabilité de réalisation de terminaux radio multistan-



dard. Le nouveau concept de la Radio Logicielle “Software Radio” de par sa définition
permettra d’atteindre cet objectif mais le développement de ce nouveau concept est encore

au stade de recherche.

1.2.3 Solution de la radio logicielle

Le concept radio logicielle a été introduit par J. Mitola [1]. Tl s’agit d’une formali-
sation d’idées et de concepts radio sans fil portant sur ’adaptation a ’environnement,
I'intelligence du réseau et du terminal, I'indépendance du terminal vis a vis du réseau et

la transparence de la technique vis a vis de 'utilisateur.

Pour un émetteur/récepteur radio, "application de la radio logicielle signifie la possi-
bilité de définir par logiciel les fonctionnalités typiques de 'interface radio habituellement
implantées par des circuits matériels dédiés. Ainsi le logiciel sera utilisé pour définir :
la fréquence porteuse, la largeur de bande du canal radio, les schémas de modulation
et de codage, les ressources radio et les protocoles de gestion de mobilité ainsi que les

applications utilisateurs.

Du point de vue matériel, le schéma idéal d’un terminal radio ne comportera, selon le
concept Software Radio, en partie analogique que 'antenne, le filtre passe bande (BPF)
et Pampli a faible bruit (LNA) (voir Figure 1.3).

®
T
T

ADC DSP

I

Figure 1.3 — Schéma idéal d’un récepteur Software Radio.

Actuellement, la réalisation de cette architecture idéale de la radio logicielle reste assez
utopique a cause de nombreuses contraintes technologiques. Les travaux de recherche en
cours dans ce domaine visent deux principaux objectifs : premierement, le déplacement,
dans les TX et RX, de la limite entre les parties analogiques et numériques vers la fréquence
radio (RF) en utilisant des convertisseurs analogique-numérique (ADC) et numérique-
analogique (DAC) large bande le plus proche possible de 'antenne. Deuxiémement, en
remplagant les circuits intégrés a application spécifique (ASICs) (matériel dédié) par des
DSPs (implantation logicielle) pour le traitement en bande de base dans le but de réaliser

le plus possible de fonctionnalités radio par logiciel [4].
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Etant donné que les ressources technologiques actuelles ne permettent pas la réalisation
du schéma idéal du Software Radio, les constructeurs des téléphones portables ont dév-
eloppé une solution dite “Software Defined Radio” SDR qui permet de tirer profit de la
programmabilité du traitement en bande de base en utilisant des DSP [5]. L’architecture
matérielle d’une telle solution est composée, comme le montre le schéma de la Figure
1.4, d’'un étage RF analogique, d’'un étage FI (fréquence intermédiaire) et d’un étage
bande de base numérique. Cette architecture fait encore appel a la structure convention-
nelle du récepteur superhétérodyne qui offre de tres bonnes performances de point du
vue sensibilité et sélectivité. Cependant, cette architecture ne garantie un fonctionnement
multistandard que pour le traitement en bande de base puisqu’il est programmable grace
a son implantation logicielle. Par ailleurs, la réception multistandard exige surtout des
possibilités de réception de signaux RF multi-bandes et des signaux information multi-
canaux large bande avec une programmabilité de sélection des canaux radio. De point
de vue topologie le récepteur SDR peut assurer certaines fonctionnalités multistandard
a condition de dimensionner les circuits des étages RF et IF pour ce type de traitement
de signal. Afin de mieux analyser ce probleme nous proposons de détailler I’étude de ces

aspects dans le paragraphe 1.3.

Emmetteur
. . . du terminal

Traitement numérique du signal I

Partie RF Partie Bande de base
Switch Traitement " Traitement Traitement

> ER - RF —»| Transposition I —><ADC > BB > DAC>——> E/S

A

A Y

Interface

Controe <> )
homme-machine

Figure 1.4 — Schéma de 'architecture Software Defined Radio (SDR)
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1.3 Techniques de réalisation de topologies de réception

multistandard

D’apres le paragraphe 1.2.3, 'application d’approche radio logicielle permet la pro-
grammabilité du traitement en bande de base des signaux radio multistandard (modula-
tion, codage, protocoles d’acces et services de communication) et ceci par une implantation

sur DSP de ces différents algorithmes.

Cependant la tache la plus difficile reste ’acheminement a 1’étage DSP des signaux ra-
dio multistandard en utilisant une architecture de réception unique. Une telle architecture

de réception doit permettre de répondre, essentiellement, aux exigences des suivantes :

x Signaux RF multi bande
% Signaux large bande multicanaux

x Signaux a grande plage dynamique

Dans notre démarche conceptuelle de définition d’architecture de réception multistan-
dard nous proposons d’abord d’étudier les modes de sélection des canaux radio afin de
définir le mode optimiser pour la réception multistandard et qui sera considéré dans les
architectures RF a étudier.

1.3.1 Modes de sélection des canaux radio

Le récepteur doit étre en mesure d’effectuer la sélection du canal désiré. Et ceci méme
en présence de signaux interférants dont la puissance est supérieure a celle du canal. La

Figure 1.5 illustre le principe de sélection de canal.

o—% — Interférents

Canal
M sélectionné
fo f o f
Canal désire
Récepteur -

Figure 1.5 — Principe de sélection de canal.

Le choix du type de convertisseur analogique/numérique dépend du choix du domaine,

analogique ou numérique, ou opérer la sélection du canal. La sélection du canal dans le
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domaine analogique (voir Figure 1.6) est effectuée en utilisant des filtres RC actifs ou
passifs qui doivent étre tres sélectifs et capables de traiter des signaux a grande dynamique.
Dans ce cas, la plage dynamique du convertisseur A/N sera tres réduite mais il sera tres

difficile d’obtenir la programmabilité requise par le multistandard.

Etage ADC Traitement
RF o T "~ | numeérique

Filtre
sélectif
analogique

Convertisseur
A/N

Figure 1.6 — Schéma bloc d’un récepteur avec sélection analogique des canaux radio.

Il devient alors interéssant, pour le multistandard, d’opter pour une sélection du canal
dans le domaine numérique (voir Figure 1.7). Dans ce cas 'ADC doit avoir une linéarité
élevée ainsi qu’un bruit thermique et un bruit de quantification nettement inférieurs au
niveau du signal. Un filtre anti-repliement et un amplificateur a gain variable (AGC)

doivent étre placés a l'entrée de ’ADC pour alléger les contraintes sur ce dernier [25].

Etage -1 G ADC > > Traltgment
RF numérique

Filtre . Filtre
anti-repliement Convertisseur sélectif
analogique AN numérique

Figure 1.7 — Schéma bloc d’un récepteur avec sélection numérique des canaux radio.

Compte tenu des possibilités de programmabilité offertes par la sélection numérique
des canaux nous considérons ce choix conceptuel dans la suite de ce travail de recherche.
Cependant, ce choix nécessite la définition d’architecture RF garantissant a la fois les
aspects large bande et multibande. Nous proposons d’étudier ces deux aspects dans le
paragraphe 1.3.2.
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1.3.2 Récepteur RF large bande et multibande

a. Aspect large bande

Les normes de radio communications récentes visent des débits de plus en plus élevés
et occupent ainsi des bandes de plus en plus larges. D’ott la nécessité d’un récepteur large

bande pour la radio multistantard.

En se basant sur 1’état de 'art des architectures de réception RF [11,26,27], nous
pouvons identifier les deux classes d’architectures suivantes qui permettent la réalisation
de récepteurs large bande :

— architectures a fréquence intermédiaire (IF)

— architectures a conversion directe (homodyne)

a.l Architectures de réception a fréquence intermédiaire

Les architectures de réception a fréquence intermédiaire nécessitent une rejection de
la fréquence image. Les travaux récents font état de trois techniques pour la réalisation

de récepteur IF large bande.

La premiere technique nommeée “wide-bande IF”, utilise la méthode de weaver, comme

le montre le schéma de la Figure 1.8 [28], pour la rejection de la fréquence image.

/
X \ # ﬁ |\ Haee
f Iy
m % Filtre IF Filtre Anti-repliment
. -
Filtre RF - E { ADC
A

Filtre IF Filtre Anti-repliment

0° o
901 : 909 C

L 7 Lo, L 7 LO

2

Figure 1.8 — Architecture de réception wide-bande TF.

Un cas particulier de cette architecture large bande est I’architecture a faible fréquence
intermédiaire dite “wide-bande Low IF” [29]. Cette architecture transpose la bande regue

vers une fréquence intermédiaire suffisamment faible pour que le niveau de la fréquence
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image soit celui des premiers interférants dont la puissance est généralement équivalente

a celle du canal. Ceci permet de relacher les contraintes sur la rejection nécessaire.

Ces deux architectures présentent une complexité matérielle a cause de 'utilisation de

six mélangeurs analogiques.

La troisitme architecture dite “IF-sampling” (Figure 1.9) permet une transposition
analogique en quadrature, puis apres la numérisation du signal IF la transposition en
bande de base se fait par un traitement numérique. Ce type d’architecture exige une

dynamique élevée du convertisseur analogique numérique [30].

—»@—»D ADC

[\ } Filtre IF
Filtre RF > i ADC

Filtre IF

0°
90 C

LO,

-

Filtre canal

Lo,

Traitement numérique

Figure 1.9 — Architecture de réception IF-sampling.

a.2 Architectures de réception a conversion directe

Les architectures de réception a conversion directe sont bien adaptées a la réception
large bande [31]. Elles utilisent une transposition en quadrature pour ramener la bande

directement en bande de base (Figure 1.10) réduisant ainsi les circuits la partie RF [32].

ﬁ)—» E 4<ADC |

/—\ LN) ) Flltr(_es
anti-repliement

Filtre RF > ‘l ——<ADC -» Q

0°
90° :

Lo,

Figure 1.10 — Architecture de réception & conversion directe.
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b. Aspect multibande

La réception multistandard exige en plus du caractere large bande un fonctionnement
multibande. Ainsi, nous nous proposons d’étudier dans ce paragraphe comment doter les
architectures large bande de I'aspect multibande et ceci en exploitant les possibilités de
fonctionnement en multibande de tous les circuits de la chaine de réception RF : antenne,

filtre RF, LNA, mélangeur et enfin le filtre anti-repliement.

L’antenne constitue le premier élément de la chaine de réception. La technologie ac-
tuelle des antennes PTFA (Planar Inverted-F Antenna) permet de réaliser des antennes

multibandes suffisamment intégrées ainsi que large bande [7-9].

Les filtres RF qui permettent de sélectionner toute la bande de réception peuvent étre
multibandes si les bandes de réception ne sont pas trop éloignées. Si ce n’est pas le cas,
la réception multibande nécessitera 1'utilisation de plusieurs filtres RF pour sélectionner
les bandes des différents standards. La sélection du filtre RF correspondant au standard

en cours d’utilisation se fera par des switches analogiques (Figure 1.11) [33,34].

N N m [ N

Filtres RF 4’®—' E ; ADC '

R an YR > J Filtres
anti-repliement
3 > % ADC > Q

0°
90 C

L > m >~

Figure 1.11 — Architecture de réception multistandard.

Le LNA choisi doit avoir une bande passante suffisamment large pour contenir les
bandes des normes choisies [35]. Certains fabricants tels que Analog Devices offrent des
LNAs qui peuvent opérer dans la bande de la norme GSM ainsi que celle de la norme
UMTS. 1l existe des travaux de recherches sur la réalisation des LNA multibande qui

peuvent étre utiles lors d’une réception multistandard [36].

L’étape qui suit 'amplification du signal, est la transposition de la bande vers les
basses fréquences. La réception multibande augmente les contraintes sur le synthétiseur
de fréquence local car la gamme de fréquence a synthétiser est plus large. Les synthétiseurs

a modulation XA sont conseillés pour ce type d’application [32,37,38].
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La derniere étape avant la numérisation du signal est le filtrage anti-repliement. Ce
type de filtre peut étre commandé pour s’adapter a chaque standard en ayant recours a
des filtres Gm-C ou MOS-C par exemple [33]. La Figure 1.11 illustre le schéma général

de ’architecture de réception multistandard.

1.3.3 Numérisation des signaux large bande

L’un des points critiques de la radio logicielle est la numérisation des signaux, c’est a
dire la conversion analogique numérique. Il est difficile aujourd’hui d’envisager des solu-
tions de numérisation en RF, c’est a dire juste apres ’antenne. En effet, la dynamique du
signal a ’entrée du convertisseur peut s’avérer tres importante, surtout, si I’on considere
des récepteurs fonctionnant pour plusieurs systeémes radio. Par conséquent, le nombre de
bits de quantification nécessaires pour coder ’échantillon en numérique doit étre impor-
tant. Il peut étre diminué en augmentant la vitesse d’échantillonnage mais il existe la
encore des limitations technologiques. C’est pourquoi la numérisation des signaux multi-
standard large bande n’est envisageable qu’en IF apres un premier filtrage qui limite la
bande passante du signal & numériser [33].De méme les circuits des convertisseurs analo-
gique numérique doivent étre a faible consommation et avoir une surface minimale pour
augmenter le taux d’intégration. Nous proposons d’étudier dans ce paragraphe les types

de convertisseurs adaptés a la numérisation des signaux large bande :

a. convertisseur de type Nyquist & comparaison directe

Le convertisseur de type Nyquist a comparaison directe dit flash. comporte un réseau
de comparateurs mis en parallele. Un codage sur n bits nécessite 2"~! comparateurs et

résistances (Figure 1.12).

Vref Vin
3/4
Q1
1/2
Q2
1/4

Figure 1.12 — Schéma de principe d'un convertisseur flash & 2 bits.
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La conversion est faite en un coup d’horloge, c’est 1un systéme tres rapide mais cotiteux
en terme de surface silicium et consommation de puissance [39]. Nous pouvons diminuer
la surface de silicium nécessaire en effectuant la conversion sur deux étapes. Pendant la
premiere étape un convertisseur flash est utilisé pour déterminer les bits de poids fort.
En deuxieme étape, la tension des bits de poids forts est soustraite de la tension d’entrée
pour déterminer les bits de poids faibles (voir figure 1.13). Ce type de convertisseur dit
semi-flash. permet d’augmenter la résolution tout en diminuant la surface mais, cela, au

depend du temps de conversion.

Vin Flash n
n, bit Poids forts
DAC
Flash N, Poids faibles
n,bit

Figure 1.13 — Schéma de principe d'un convertisseur semi-flash & n bits

b. Convertisseur Pipeline

Le convertisseur Pipeline, aussi de type Nyquiste se comporte comme 1n convertisseur
semi-flash auquel un échantillonneur bloqueur est ajouté entre chaque étage(voir Figure
1.14) [39]. Si le convertisseur est composé de n étages alors a chaque coup d’horloge
n conversions sont effectués en parallele. Chaque conversion est dédiée a une partie du
code en commencant par les bits de poids forts et finissant par les bits de poids faibles.
Ce convertisseur possede un temps de latence dii a la propagation de l'entrée dans les
différents étages. Cependant, une fois tous les étages ayant recu une entrée, un code est

délivré a chaque coup d’horloge.

Ce type de convertisseur impose des contraintes séveres sur le filtre anti-repliement
d’entrée. En effet, si la bande du signal a numériser est proche de la fréquence de Nyquist,
la bande de transition du filtre sera tres étroite.
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Poids forts

2 Poids faibles

Figure 1.14 — Schéma de principe d’un convertisseur pipeline
c. Convertisseur a suréchantillonnage

Dans un convertisseur de type Nyquist, ’amélioration du rapport signal a bruit nécessite
une augmentation du nombre de bits, c’est a dire la précision. Dans les convertisseurs a
suréchantillonnage, le bruit de quantification est étalé sur une bande de fréquence plus
large améliorant ainsi le rapport signal sur bruit. Un gain de 3 dB est obtenu sur le rap-
port signal a bruit a chaque fois que 'on double la fréquence d’échantillonnage. Cette

technique permet ainsi d’améliorer la résolution [12].

Les performances des convertisseurs a suréchantillonnage peuvent étre améliorées en
utilisant la technique Sigma-Delta (XA) [18]. Cette technique permet de moduler le
bruit de quantification vers les hautes fréquences améliorant ainsi le rapport signal a
bruit(Figure 1.15).

bruit de
quantification

€

Figure 1.15 — Spectre du bruit et du signal & la sortie d’'un modulateur Sigma-Delta.
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1.4 Optimisation de I’architecture d’un récepteur mul-

tistandard

La structure d’une chaine de réception peut étre représentée d’une maniere générale
par la Figure 1.16. La chaine de réception est composée d’une partie radiofréquence ana-
logique réalisant les fonctions de filtrage, d’amplification et de transposition de fréquence
(mélangeur). Un convertisseur A/N assure la transition entre la partie analogique et la
partie numérique du récepteur. Le dernier étage assure le traitement numérique en bande

de base.

RF ADC DSP

Figure 1.16 — Architecture générale d’un récepteur

La multitude des fonctions a réaliser depuis ’antenne jusqu’a la partie numérique
impose le recours a différentes technologies de fabrication des circuits. En effet, certains
blocs de la partie de réception RF sont réalisés en technologie AsGa tels que les switchs
d’antennes, d’autres le sont en technologie SiGe ou BiICMOS tels que les LNAs. Les filtres
RF sont réalisés a base de composants & onde de surface (SAW) ou de volume (BAW). Les
filtres a ondes acoustiques de volume peuvent étre intégrés directement sur du silicium
et sont compatibles avec les éléments micro-électroniques. Quant a la partie numérique,
elle utilise la technologie CMOS. Un tel systeme Multi-technologique reste difficilement

intégrable et présente un cott élevé.

Ainsi, plusieurs travaux de recherche ont été menés ces dernieres années pour le
développement d’architectures radio monolithique en technologie CMOS vu son faible
cofit et sa capacité d’offrir la possibilité d’intégrer les parties analogique et numérique

dans une seule puce : on parle de “System on Chip (SoC)” [25].
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1.4.1 Configuration de la structure d’un récepteur RF homo-

dyne

Comme il a été décrit dans le paragraphe 1.2.2, I'architecture de réception radio la
mieux adaptée pour le multistandard doit garantir le maximum de reconfigurabilité. Ceci
n’est facilement réalisable que si une grande partie du traitement du signal recu se fait
dans le domaine numérique. De méme, cette architecture doit étre suffisamment intégrable
pour limiter la surface occupée et la consommation. Ces criteres font de l'architecture
homodyne une proposition intéressante pour la réception multistandard [6,25,40,41]. En
effet, ’architecture homodyne est une architecture large bande qui transpose directement
le signal en bande de base et laisse au reste de la chalne, constituée par le convertisseur

analogique numérique et 1’étage numérique, le soin de filtrer et de sélectionner le canal.

Les techniques de modulation utilisées dans les standards actuels de radio communi-
cation nécessitent 'utilisation d’architecture homodyne a 2 voies I et ) (Figure 1.10) et

ceci pour ne pas perdre I'information sur la phase et 'amplitude du signal requ [42].

L’architecture homodyne offre deux avantages par rapport aux architectures a fréquence

intermédiaire :

— Le probleme de la fréquence image est contourné w;r = 0 donc, il n’est pas nécessaire
d’utiliser un filtre image ni meéme le besoin de 'adaptation 50 Ohms avec le .LNA.
— Le filtre IF a onde de surface et les étages suivants sont remplacés par un filtre passe

bas et un amplificateur bande de base. Ceci facilitera 'intégration monolithique.

Bien que la structure d’un récepteur homodyne est moin complexe que les architectures
IF large bande, elle présente les contraintes liées essentiellement au mauvais appariement
des voies I et Q, ainsi que, le DC offset causé par la difficulté d’isoler les ports des circuits
RF a la fréquence porteuse. Afin de justifier la faisabilité de I'utilisation de ’architecture
homodyne, nous analysons dans les paragraphes suivants chaque contrainte et étudions

les techniques de compensation possibles.
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1.4.2 Analyse et compensation des contraintes du récepteur ho-

modyne

a. Analyse et compensation du DC Offset

Le DC offset est un probleme rencontré dans les architectures a conversion directe. Tl

a souvent été le principale obstacle au déploiement de ce type d’architecture.

a.1l Description du phénomene

Dans la pratique, l'isolation entre le port de 'oscillateur local, les entrées du mélangeur
et 'amplificateur n’est pas infinie ; ce qui traduit a la fréquence porteuse nun couplage entre
le port de loscillateur et les entrées/sorties de "amplificateur (voir les points A et B dans
la Figure 1.17(a)). Le signal de loscillateur se trouve amplifié puis mélangé avec lui-méme

ce qui produit une composante de fréquence nulle au point C dite DC offset [40].

Filtre Filtre de
anti-repliement ADC »| sélection de
canal
fuites de w
l'oscillateur Lo (a)
Filtre Filtre de
™ ADC » sélection de

anti-repliement
canal

fuites
d'interférents (b)

Figure 1.17 — Phénomene de DC offset dans I’architecture homodyne.

Un phénomene similaire se produit si des interférants fuient de la sortie de I’amplifi-

cateur ou de l'entrée du mélangeur vers 'oscillateur local (voir Figure 1.17(b)).

Le phénomene du “self-mixing” s’aggrave s’il varie dans le temps. Ceci se produit
quand il v a des fuites de l'oscillateur vers ’antenne qui rayonne le signal puis recoit le

signal réfléchi sur des objets en mouvement.
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a.2 Technique de compensation du DC offset

Un filtre passe-haut peut étre une solution triviale pour éliminer le DC offset, mais
généralement, le signal désiré présente un pic d’énergie a la fréquence zéro. Cette méthode
n’est donc souhaitée que pour des canaux large bande car la perte de quelques kHz n’affecte
pas le taux d’erreur binaire. Le probleme du DC offset peut aussi étre éliminé si on utilise,
au niveau de ’émetteur, nun encodage de maniere a ce qu’il contienne peu d’énergie proche

de la fréquence zéro [10].

Dans les systemes radio TDMA, les terminaux entrent périodiquement en mode d’écoute
pour permettre aux autres utilisateurs d’accéder a la station de base. Pendant ces périodes,
le DC offset peut étre emmagasiné dans une capacité pour qu’il soit soustrait au signal
pendant la réception [42].

L’annulation du DC offset peut aussi étre réalisée par des algorithmes numériques. La

méthode consiste a calculer la moyenne du signal, sur une période suffisamment longue,

puis la déduire du signal [43] (Figure 1.18).

-V[\ + Y-
> D)
— D \ @ o
/—\ J Filtres
anti-repliement
Filtre RF { =< e
A-

Moyenne
Mémoire

ADC
DAC

Figure 1.18 — Principe de compensation numérique du DC offset.

b. Analyse et compensation du déséquilibre des voies I et Q
Le probleme du mauvais appariement entre les voies I et Q) est toujours présent dans

les architectures qui utilisent une double voie pour transposer un signal et rejeter son

image.
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b.1 Description du phénomene

Pour une modulation de phase et de fréquence le récepteur homodyne doit permettre
une transposition en quadrature. Ceci nécessite un déphaseur de 90° du signal RF au
niveau de loscillateur. Une erreur sur le déphasage et une différence entre les amplitudes
des signaux en phase et en quadrature affectent la constellation du signal et augmentent
le taux d’erreur binaire. Supposons que, le signal requ est x;,(t) = acosw.t + bsinw,t,
ol a et b prennent -1 ou +1. Supposons aussi que, les signaux I et () de 'oscillateur sont

décrits par le systeme d’équations (1.1) [10].

ros(t) = 2(1+5)cos(wet + §)
Tro,0(t) = 2(1—%)sin(w.t — %) (1.1)

£ et 6 sont, respectivement, l'erreur d’amplitude et de phase. Apres multiplication de
T (t) avec les signaux de V'oscillateur et filtrage avec un filtre passe bas, nous obtenons

les signaux en bande de base décrits par le systéme d’équations (1.2).

rppi(t) = a(l+35)cos(5) —b(1+ 5)sing
tpna(t) = —a(l = 5)sin(3) +b(1 - 5)cos (1.2)

La Figure 1.19 illustre 'effet des erreurs d’amplitude et de phase sur la constellation.
Cet effet peut étre mieux constaté dans le domaine temporel pour une démodulation
QPSK. L’erreur sur le gain apparait comme un facteur non unitaire sur I'amplitude. Par
contre I'erreur sur la phase affecte le signal de chaque voie par les données de ’autre voie
(Figure 1.20).

\
\

(@ (b)

Figure 1.19 — Effet du mauvais appariement des voies T et Q sur la constellation d’un signal QPSK :

(a) erreur de gain, (b) erreur de phase.
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Figure 1.20 — Effet du mauvais appariement des voies T et Q sur un démodulateur QPSK (a) erreur

de gain, (b) erreur de phase.

b.2 Technique de compensation

Le probléme du mauvais appariement entre les voies I et () est un obstacle pour I'im-
plantation numérique. Cependant, 'intégration monolithique qui rassemble de plus en
plus de composant de l'architecture homodyne diminue ce probleme. De plus, le mau-
vais appariement varie peu dans le temps ce qui permet d’amener des corrections sur la
constellation. H. Sohn propose dans [44] une méthode de compensation qui se base sur un
algorithme de minimisation de 'erreur quadratique pour estimer le mauvais appariement

des voies T et QQ ainsi que le DC offset en utilisant une séquence d’apprentissage.

1.4.3 Structure du récepteur multistandard a sélection numérique

des canaux

Compte tenu des exigences de la réception multistandard en termes d’intégration, de
largeur de bande et de dynamique, les convertisseur de type XA sont les mieux appropriés

comme ca été justifié au le paragraphe 1.3.3.

Le principe de la conversion LA est expliqué en annexe de ce rapport. D’apres [45]
la dynamique d’un convertisseur analogique numérique Sigma-Delta d’ordre n et avec un

facteur de suréchantillonnage M est estimée par la formule 1.3.

2 1
32n+ 1, onit (1.3)

A la sortie du convertisseur analogique numérique, le signal est échantillonné a M fois

la fréquence de Nyquist notée fy. Pour un standard de radiocommunication donné, si I’on
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désire sélectionner un canal, on aura le gabarit indiqué par la Figure 1.21. Ce gabarit est
tres contraignant et nécessite un filtre d’ordre tres élevé; car la bande de transition est
étroite par rapport a la fréquence d’échantillonnage et ’ordre du filtre est proportionnel

a ce rapport.

A H®

Figure 1.21 — Gabarit du filtre décimateur & la sortie du modulateur A.

Il est plus judicieux de procéder au filtrage sur plusieurs étages puis appliquer des
décimations au signal. Cette technique est dite filtrage Multi-cadence. Elle a pour objectif
de réduire le nombre d’opérations de calcul dans les filtres numériques et en particulier
le nombre de multiplications a faire par seconde. Dans un filtre, la complexité s’exprime,
dans un premier temps, par le nombre de multiplication par seconde M PS donné par
I'équation (1.4).

MPS =K x f. (1.4)
ol f. est la cadence a laquelle se font les calculs et correspond a la fréquence d’échantillonnage

du signal. Le facteur K dépend du type de filtre et de ses performances.

Pour réduire la valeur de M PS, il est possible d’agir sur le facteur K, en choisissant
le type et la structure du filtre les mieux appropriés et en optimisant I’ordre de ce dernier
en fonction des contraintes et des caractéristiques a obtenir. On peut également agir sur

Iautre facteur, f., en faisant varier la fréquence d’échantillonnage au cours du traitement.

Afin de respecter le critere de Nyquist, la fréquence d’échantillonnage d’un signal réel
est supérieure au double de sa largeur de bande. Si par exemple au cours du traitement,
la largeur de bande utile diminue, une opération de filtrage qui élimine les composantes
indésirables réduit donc la largeur de bande ; la fréquence d’échantillonnage du signal peut
étre elle-méme réduite. 11 s’en suit que la fréquence d’échantillonnage du signal peut étre
adaptée a la largeur de bande du signal a chaque étape du traitement, pour minimiser la
vitesse de calcul dans un filtre.

En résumé, il est plus judicieux de sélectionner le canal sur plusieurs étapes moyennant
plusieurs étages de filtrage et en diminuant progressivement la fréquence d’échantillonnage
(Figure 1.22).
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CAN i Filtre1 +Jp1 ——————— Filtren +Jpn —

Figure 1.22 — Structure multi-étages pour la sélection du canal.

Afin d’alléger les contraintes sur les circuits de numérisation et de sélection des ca-
naux radio, nous définissons ’architecture de réception multistandard illustrée par la
Figure 1.23. Cette architecture de type homodyne large bande comprend peu d’éléments
externes offrant ainsi une bonne intégration. Pour permettre une réception multibande
plusieurs filtres RF sont utilisés. La sélection de la bande souhaitée est effectuée par des
commutateurs analogiques commandés par la partie numérique. Cette méme partie com-
mande agit sur le synthétiseur de fréquence local et le filtre anti-repliement. La seconde
programmabilité est assurée au niveau de la sélection des canaux par filtrage numérique

précédé par un convertisseur analogique-numérique de type sigma delta large bande et

integrable.
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Figure 1.23 — Architecture de réception multistandard proposée.

1.5 Conclusion

Dans ce premier chapitre nous avons d’abord mis ’accent sur l'intérét de la réalisation
d’un récepteur multistandard qui permettrait aux utilisateurs de disposer d’un récepteur
universel capable d’opérer selon plusieurs normes de radiocommunications. En premier lieu
nous avons mis en évidence les majeurs obstacles rencontrés lors de la réalisation d’un
récepteur multistandard. En effet, chaque norme radio possede ses propres spécificités en

terme de bande passante, de sensibilité, de dynamique et de rapport signal a bruit. Cette
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diversité des normes implique de séveres contraintes sur les différents composants de la
chaine de réception. Un récepteur multistandard nécessite des circuits capables de traiter
des signaux large bande a grande plage dynamique autour de différentes fréquences por-
teuses. La solution proposée doit garantir de hautes performances de communication avec
une complexité matérielle réduite qui permettra de limiter la surface, la consommation
ainsi que le cofit du terminal. Une solution totalement logicielle qui traite le signal direc-
tement issu de l’antenne suivit d’un convertisseur permettra d’atteindre cet objectif mais
actuellement une telle solution n’est toujours pas réalisable. Avant de proposer une solu-
tion de réalisation d’un récepteur multistandard nous avons d’abord démontré qu’un tel
récepteur devrait effectuer une sélection numérique du canal afin de hénéficier de plus de
flexibilité de traitement. Conscient de la nécessité d’un récepteur large bande pour ce type
d’application nous avons choisi d’utiliser ’architecture RF a conversion directe qui utilise
un minimum de composants offrant une meilleur intégrabilité. Bien que cette architecture
présente I'inconvénient du DC-Offset [40] nous avons identifié des techniques de compen-
sation en bande de base qui peuvent étre employées [42,43]. Un probléme de mauvais
appariement entre les voie I et Q peut aussi s’ajouter [10] mais il existe des algorithmes
qui permettent de I’éliminer [44]. Afin d’adapter cette architecture a la réception multi-
standard les aspects multibande et configurabilité ont été aussi étudiés. Nous avons vérifié
dans la littérature la possibilité de réalisation d’une antenne multibande ainsi que large
bande grace a la technique PIFA (Planar Inverted-F Antenna) [7-9]. Concernant le choix
de la bande de réception il peut étre effectué grace a des switchs analogiques permettant
de sélectionner un filtre RF parmi un banc de filtres [33,34]. L’amplificateur a faible bruit
peut étre concu de telle sorte qu’il possede une largeur de bande suffisante pour traiter
plusieurs normes a la fois [35] ou bien d’étre multibande [36]. Les contraintes séveres sur
Poscillateur local en terme de gamme de fréquence et précision peuvent étre satisfaites par
des synthétiseurs a modulation YA [32,37,38]. Le filtre anti-repliement peut étre congu
de fagon a avoir une fréquence de coupure réglable selon la norme désirée moyennant des
filtres Gm-C ou MOS-C [33]. Enfin, & l'aide d'un convertisseur a suréchantillonnage de
type YA on peut atteindre des dynamiques assez élevées [18]. A la fin de ce chapitre
nous avons proposé une architecture de réception réalisable avec les technologies actuelles
des différents composants de la chaine de réception. Le chapitre suivant sera consacré au

dimensionnement des différents éléments du récepteur multistandard ainsi défini.
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Chapitre 2

Dimensionnement du récepteur radio

multistandard

2.1 Introduction

Apres la définition dans le premier chapitre de ’architecture d’un récepteur radio mul-
tistandard nous cherchons dans ce chapitre a définir une méthode de dimensionnement
des différents éléments de la chaine de réception. Nous commencons cette étude par la
définition des principaux parametres du récepteur, tels que le facteur de bruit, la linéarité
et le gain. Apres la définition des hypotheses d’étude et la présentation des spécifications
des normes a considérer dans le dimensionnement nous allons proposer une formulation
de la méthode de dimensionnement basée sur des expressions analytiques et utilisant les
données des normes. Pour déterminer les gabarits des filtres RF et anti-repliement, ainsi
que les gains nécessaires de ’AGC, la dynamique au niveau du convertisseur analogique-
numérique, le ITP; et le IMR de toute la chaine. Cette méthode analytique de dimen-
sionnement sera appliquée aux normes GSM, DECT et UMTS pour obtenir les résultats
numériques. Enfin la derniere partie de ce chapitre sera consacrée a la validation du di-

mensionnement par des simulations ADS.
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2.2 Spécifications de dimensionnement

Tout travail de dimensionnement nécessite une étape préliminaire dite étape de spécifi-

cations. Dans le cadre particulier de notre sujet de recherche nous nous intéressons durant

I’étape de spécifications a 'identification et définition des parametres d’un récepteur radio

qui entrent en jeu dans les calculs de dimensionnement. Etant donné le caracteére non

conventionnel des étapes de dimensionnement d’un récepteur radio multistandard nous

proposerons dans ce paragraphe une méthode pratique de dimensionnement du récepteur

radio. Nous présenterons aussi les spécifications des trois normes GSM, DECT et UMTS

que nous avons choisies pour valider le dimensionnement du récepteur multistandard a

architecture homodyne (Figure2.1) tel qu’elle a été concue dans le chapitre précedent.

F

NG

N m >

iltres RF

m N

L > m >~

o]

anti

90

— @A (e}

Filtres
-repliement

A pb—oc o

7

LO

Figure 2.1 — Architecture homodyne pour réception multistandard.

2.2.1 Parametres d’un récepteur radio

Indépendamment de la topologie de la chaine de réception, les modules RF qui la

compose sont caractérisés par un certain nombre de parametres dont les plus importants

sont :

— Facteur de bruit,

— Facteurs de linéarité,

— Plage dynamique,

— QGaln.
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a. Facteur de bruit

Le facteur de bruit noté NF (Noise Figure NF) définit la qualité d’un systeme linéaire
en considérant son bruit propre. Le NF est le quotient du rapport signal a bruit a 'entrée
SNR;, et du rapport signal a bruit a la sortie SNR,,;. Il mesure, par conséquent, la
dégradation du rapport signal a bruit. Ce parametre est lié a la sensibilité du récepteur, a
la nature de la modulation et aux caractéristiques technologiques des circuits du récepteur.
Dans la plupart des standards radio, c’est la sensibilité de référence qui est donnée comme

parametre. Elle est définie par 'expression (2.1) [31] :

PsensRe,f = Ppruit + SNRmm (21)

ou
PBruit = kT‘dBm/Hz + 10 10g(B) + NF|dB (2.2)
SNRyin = Ey/Nolap + 1010g(R) — 10log(B) (2.3)

k étant la constante de Boltzmann (égale & 1,38.107%% J/K) et T la température en degré
Kelvin. Le SNR,,;, est le SNR requis pour démoduler le signal avec un BER donné en
présence de bruit blanc additif gaussien de niveau de puissance Ny. B est la largeur de

bande effective du bruit, R le débit d’information binaire et Ej est 1’énergie d’un bit.

Pour un récepteur ayant une structure en cascade avec différents gains et facteurs de
bruits, telle qu’elle est décrite par la Figure 2.2, le facteur de bruit NF global est donné
par la formule (2.4).

Entrée Sortie

—» G, NF Gn,NFn >

11

Figure 2.2 — Structure en cascade d’un récepteur.

NF2—1+ NF, -1
G, Gi x Gy x Gy

NF = NF, + (2.4)

b. Non-linéarité

Plusieurs dispositifs de traitement des signaux utilisés en télécommunications sont

supposés étre linéaires. Mais en toute rigueur, ces dispositifs sont affectés par une certaine
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non-linéarité due aux caractéristiques intrinseques des composants qui les constituent. Une
approximation du signal de sortie y(t) en fonction de celui d’entrée z(t) de tels systémes

supposés aussi invariants peut étre donnée par la relation polynomiale (2.5) [10].
y(t) = arx(t) + apz®(t) + a(t) + - - - (2.5)

L’évaluation de cette non linéarité peut étre obtenue par la mesure de plusieurs parametres
tels que le taux de distorsion harmonique, la compression du gain a 1 dB, I'intermodu-
lation, etc. Il est d’usage de calculer le taux de distorsion harmonique dans le cas de
la conception de circuits intégrés basses fréquences. Cependant, pour la conception d’un
circuit RF il est d’usage d’estimer le point de compression a 1 dB et les produits d’inter-

modulation.

b.1. Définition du point de compression 4 1 dB

Pour les circuits RF 1effet de saturation est quantifié par le point de compression a
1dB. Ce dernier, noté II1P;, définit le niveau du signal d’entrée causant une chute du
gain du systeme de 1dB. L’application d’un signal sinusoidal a l’entrée d’un systéeme
non linéaire produit des composantes fréquencielles multiples de la fréquence du signal

d’entrée. Soit un signal d’entrée décrit par ’équation (2.6).
x(t) = Acos(wt) (2.6)

En se limitant au troisieme ordre, le signal de sortie serait de la forme décrite par I’équation
(2.7).

CBQAQ (6% 3
y(t) = ajAcos(wt)+ (1 4 cos(2wt)) + (3 cos(wt) + cos(3wt))
A? A3 A? A3
y(t) = 0422 + (0 A+ ; ) cos(wt) + c cos(2wt) + “ cos(3wt) (2.7)

Lorsque 'amplitude A du signal d’entrée est faible et le terme a; A est plus grand que
les autres termes, le gain du systeme est alors égal a a;. Cependant, comme "amplitude
du signal d’entrée peut augmenter, le gain est amené lui aussi a varier. La non-linéarité
peut étre considérée comme une variation du gain en fonction du signal d’entrée. Le terme
3a3 A3 /4 dans I’équation (2.7) justifie cette variation. La plupart des circuits saturent en
présence d’un signal a forte amplitude, ce qui implique que a3 < 0. Une évaluation du

point de compression peut étre déterminée a partir des équations de l’expression (2.8).

20log oy + 23 A2, 5| = 201og oy | — 1dB
= A,]d]g = 0145‘3—;| (28)
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Pour une chaine de réception, ce niveau du signal correspond au niveau du signal maximum

présent a l'antenne (voir Figure 2.3).

>

gain idéal

ain réel \ --------------
i : I 1dB

-
L
%
7
-
>

20log(A,,)

>
20log(A;,)

Figure 2.3 — Interprétation Graphique du calcul de TP,

b.2. Définition de I'intermodulation
La distorsion d’intermodulation (IM D) est liée a V'existence de produits d’intermo-
dulation. Ceux-ci apparaissent lorsque ’entrée est constituée par une somme de termes,

comme il est considéré dans I’equation (2.9).

z(t) = A; cos(wit) + Ag cos(wet) (2.9)

En se limitant au troisieme ordre, le spectre du signal de sortie est une combinaison
de termes a fréquences wy, wy ainsi que leurs multiples. La sortie y(t) est ainsi exprimée

par I'équation (2.10).

y(t) = a1(A; cos(wit)+Ay cos(wat))+an( A cos(wit)+ Ay cos(wat))*+as(A; cos(wit)+ Ay cos(wyt))?
(2.10)

La décomposition de la sortie donne les termes suivants :

composante continue :

%(Af + A2 (2.11)
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composantes fondamentales :

3 3 3 3
(ag Ay + ZagA?l’ + §a3A1A§) cos(wit) + (a1 Az + ZagAg + §a3A2Af) cos(wet)  (2.12)
composantes harmoniques :
%A% cos(2wit) + %A% cos(2wst) (2.13)

%A?{ cos(3wit) + %Ag cos(3wat) (2.14)

composantes d’intermodulation :

ay Ay Ag cos(wy + wa)t + an Ay Ag cos(wy — we)t (2.15)
2 2
304313]142 COS(QUM 4 wg)t + %ﬁ COS(2U)1 — w2)t (216)
2 2
3043122141 COS(QUJQ 4 wl)t + 30‘3‘2—2‘41 COS(2U)2 — wl)t (217)
0 M DC
Wyw, ||\/|2
w-w, —» IM,
W1 > F
W2 » F
W, W, IM,
W, —> HD,
[/ IM,
2W2 —-y HD2
w, > HD,
2w+, —» IM,
W, W, —> IM,
3w, —» HD,
Wy

Figure 2.4 — Décomposition spectrale de la distorsion d’intermodulation.

Le résultat de sortie contient une distorsion harmonique notée H Dy et H D3 (voir Fi-
gure 2.4). Si w; et wq sont choisies proches 'une de autre, les produits d’intermodulation

de troisieme ordre I M3 des composantes 2w; — wq et 2wy — w; apparaissent au voisinage

34



de wy et wq alors que les composantes H Dy et H D3 sont situées loin des fréquences fon-
damentales, d’ou I'importance d’une mesure de I’/ M;. En considérant qu’a ’entrée du
systeme 4 = A} = Ay, il en résulte les équations (2.18) et (2.19).

CYQA
M, = —————— 2.18
2 a1+%a3A2 ( )
A2
M, = S (2.19)

1 o1 + %Oé?,/p

Il est important de noter que les mesures IM, et T M; doivent étre toujours précisées en
fonction de 'amplitude A du signal d’entrée. Les points de compression de second ordre
et de troisieme ordre, notés respectivement I P, et IP;, ont été définis dans ce sens pour

s’affranchir de la dépendance de 'amplitude du signal d’entrée.

Le point d’interception d’ordre trois est un point théorique en lequel 'amplitude du
signal utile aux fréquences w; et wq et celle du signal aux fréquences 2w, — wy et 2wy — w1
deviennent identiques. Selon les équations (2.12), (2.16) et (2.17) il advient Iexpression

(2.20) .
9 3 3 3
arArps + Zai’,A[pg = 104314[133 (220)
Ainsi 'amplitude du signal au point de compression a l'entrée ITP; est exprimée par
I'équation (2.21).
4 (05}

Arps =4/ = | (2.21)
6 3
1l en résulte :

huy o1+ fo o

Arms %043Az2n '

Awlz A2

2 =9 IPS 4 3 2.23
A A2 T (2.23)

En tenant compte du fait que a3 << a1, une approximation de 1’équation (2.23) aboutit
a I'équation (2.24) ou en dBm a l'équation (2.25).

—

20 log(A1P3) ~ _( Olog(Awl,w2) — 20 log(AAIMB)) +20 1Og(Am) (2'24)

[N}

AP)|dBm

I P34pm & + Pinjam (2.25)

La Figure 2.5 illustre l'interprétation graphique du calcul de I'J1P;.

De la méme facon, le point d’interception d’ordre deux noté I P caractérise lui aussi la

linéarité d’un systeéme. En ce point, les amplitudes du signal utile aux fréquences wy et wo
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Figure 2.5 — Interprétation Graphique du calcul de IIP3.

et celles aux fréquences wi — wsy et wy — w; sont égales. On en déduit apres approximation,

le point d’interception d’ordre deux comme c’est montré par les équations (2.26), (2.27)

et (2.28).

Arpy ~ 2 (2.26)

8]
= 20log(Arp2) =~ 20log(Aw, w,) — 2010og(Ararm) +201log Az, (2.27)
= IIPyapm ~ APipm + Pinjapm (2.28)

La Figure 2.6 illustre l'interprétation graphique du calcul de I'J1F;.

A A, (dBm)
OIP, ey
o Ant+(9/4) s A,
"""""""" oo
! AP
A
(ZZA‘%
S S . :
Wy W, 2WW, W W, 2W, W, P, A, (dBm)

Figure 2.6 — Interprétation Graphique du calcul de TIP,.

c. Dynamique des signaux RF

La dynamique est définie comme étant la différence entre la puissance maximale et la

puissance minimale d’un signal. Il n’est pas souvent évident de connaitre avec précision
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le niveau maximum d’un signal. Au niveau de I’antenne, c’est généralement les bloqueurs
hors bande qui ont le niveau le plus élevé. Cependant, le filtrage RF ramene leurs niveaux
a celui des bloqueurs a l'intérieur de la bande. Ainsi, le signal le plus élevé peut étre le

signal utile lui méme. Ainsi, la dynamique peut étre définie par I’équation (2.29).
DR = P, — PSensRef (229)

Dans un systeme non linéaire, un signal d’entrée de forte amplitude causerait des produits
d’intermodulation. Ces signaux affectent la dynamique du signal. L.a prise en compte de
ce comportement est assurée par le parametre SFDR (Spurious-Free Dynamique Range).
La puissance maximale est désormais définie comme étant le niveau du signal maximum a
I’entrée pour lequel le systeme ne crée pas de distorsion de troisieme ordre caractérisée par
I'TIP; [31]. Le SFDR est donné par ’équation (2.30) ainsi que son interprétation graphique

est donnée par la Figure 2.7.

2
SFDR = S(I1Py ~ Psenshe) (2.30)

©

Bm)

AOUI (d

O

T
w

_J\P_bruil

SFDR _ |

DR s

1P, 1P, A, (dBm)

A

Figure 2.7 — Interprétation Graphique du calcul de SFDR.

d. Gain et contrdle de gain

Le gain dans une chaine de réception sert essentiellement a ramener les signaux faibles a
un niveau de puissance suffisant pour qu’ils soient traités par le convertisseur analogique
numérique. Le contréle de gain sert a adapter la dynamique du signal recu a celle du

convertisseur.
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2.2.2 Etablissement de la méthode de dimensionnement

Dans ce paragraphe nous décrivons 'approche et les différentes hypotheses adoptées
pour le calcul des parametres des circuits du récepteur : filtre RF, filtre anti-repliement,

AGC et ADC tout en tenant compte des parametres de non linéarité des circuits RF.

a. Synthese du filtre RF

Le filtre RF sert a sélectionner la bande utile et a atténuer les signaux hors-bande. 11
doit donc ramener les signaux hors-bande au niveau des signaux existant a 'intérieur de
celle-ci [31]. Le gabarit de ce filtre, généralement défini dans les spécifications des normes

radio, permettra de faire la synthese du type et de I'ordre du filtre nécessaire.

b. Synthese du filtre anti-repliement

Le filtre anti-repliement doit au moins faire passer toute la bande utile avec une marge
fixée & 30% pour tenir compte des variations des résistances et des capacités du circuit
de filtrage en fonction de la température [11]. Ce filtre doit atténuer les bloqueurs qui se
replieront sur le signal utile apres conversion A/N et ceci de maniére a garantir le SNR

requis avec une certaine marge.

En effet, connaissant la fréquence d’échantillonnage du convertisseur A/N et la largeur
de bande du signal utile nous pouvons facilement déduire a partir de la norme le niveau du
bloqueur qui se repliera sur le signal utile. Selon la Figure 2.8 le bloqueur qui se repliera
sur le signal se situe dans la bande [f. — B, f.], avec f. la fréquence d’échantillonnage et
2 x B la largeur du canal. Ainsi, nous calculons 'atténuation minimale au niveau de la

fréquence du bloqueur en utilisant la formule (2.31).

Apin = Nolam — Stlagm + SNR|ap + M |ap (2.31)

Ou A,,;n est atténuation minimale, N, est le niveau du bloqueur, S; est le niveau du
signal test et M est une marge.

Nous choisissons un filtre de type Butterworth puisqu’il n’affecte pas la phase du signal.

L’atténuation de ce filtre en fonction de la fréquence est donnée par expression(2.32) [46].
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Figure 2.8 — Principe d’action du filtre anti-repliement.

F\2N
A(f) = 101log (1 n 52(—) ) (2.32)

o
Ot f, est la fréquence passante, e2 = (104me/10 — 1) N est 'ordre du filtre et A0,
est 'atténuation maximale dans la bande passante qui contribue a la perte du signal. La
valeur de A,,,,doit étre relativement faible, une valeur de 0.3 dB serait raisonnable car
elle n’introduit pas une perte importante et permet la réalisation du filtre avec un ordre

pas trop élevé.

Une fois que tous les parametres sont connus, nous pouvons inverser la fonction A(f)

dans I'équation (2.32) et estimer l'ordre du filtre de Butterworth par la formule (2.33).

Amin
n (10 1502 71)
N=— (2.33)
21n (ﬁ)

Ou f, est la fréquence de coupure pour laquelle correspond 'atténuation A,,;,.
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c. Détermination du gain de ’AGC

Pour calculer le gain de 'AGC, on définit, les parametres de calcul suivants :

1. La chaine de transposition de fréquence, composée du filtre RF, du LNA, du mé-
langeur et du filtre anti-repliement, introduit une perte sur le signal utile. Elle sera
notée Loss.

2. Le gain de I'amplificateur a faible bruit est noté Gy 4.
3. Le niveau du signal a ’entrée de la partie bande de base est noté Ppp.

Les valeurs de ces parametres dépendent de la technologie utilisée. Cependant, le principe

de calcul adopté dans la suite est indépendant des valeurs numériques de ces parametres.

c.1. Gain de ’AGC maximum (Gagcmax)

Le gain de I’AGC est limité par le niveau du plus fort bloqueur. En effet, le gain doit
étre suffisamment élevé pour ramener le signal le plus faible a un niveau qui lui permet
d’étre traité par le convertisseur. Cependant, 'existence d’un bloqueur au méme temps

que le signal peut saturer le reste de la chaine [11].

V LNA AGC

G

AGCmax

} l Los

G

LNA

bmax

Figure 2.9 — Détermination du gain maximum de PAGC.

D’apres la Figure 2.9, le gain maximum de ’AGC est donné par la formule (2.34).

GAGC’max|dB - PBB|dBm - meaw|dBm + L053|dB - GLNA|dB (234)

Avec Nypae le niveau du bloqueur maximum, Loss la perte du signal dans toute la chaine

de transposition et Gy le gain de amplificateur a faible bruit.
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c.2. Gain de 'AGC minimum (GAgCmin)

Le récepteur doit fournir le gain minimum en présence du signal le plus fort. Dans ce
cas, il est nécessaire de ne pas amplifier le signal par le .LNA pour respecter le niveau du

signal présenté a l’entrée du convertisseur A/N.

V LNA AGC

¢

AGCmin

Sigmax

Loss

Figure 2.10 — Détermination du gain minimum de 'AGC.
D’apres la Figure 2.10 le gain minimum de PAGC est donné par la formule (2.35).

GAGsz'n|dB — PBB|dBm - Sigmax‘dBm + L053|dB (235)

Avec Sigmas le niveau du signal maximum qui peut étre présent a ’antenne.

d. Détermination de la dynamique du convertisseur A /N

La dynamique du convertisseur A/N est la différence entre le signal le plus élevé et le
moins élevé a l'entrée de celui-ci augmentée par le rapport signal a bruit minimal pour
démoduler le signal avec un taux d’erreur binaire exigé par la norme. La dynamique du

convertisseur sans I’AGC est donnée par la formule (2.36) [47].

DRCAN|dB = (Sigm,m + Gam) — (Szgmm + Gam) 4+ SNR,in
- Sigmax - Sngzn + SNRmzn
- DRantenne|dB + SNRmm|dB (236)

ol DRantenne - Sigmax - Sngzn et Sngzn - PBruit + NF.
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Avec un AGC, la dynamique se trouve réduite. En effet, 'AGC présente un gain
maximum, lorsque un signal faible est appliqué, et présente un gain minimum lorsque
un signal fort est appliqué. La Figure 2.11 illustre le principe de détermination de la
dynamique du convertisseur. La dynamique de ’ADC en présence d’'un AGC est donnée
par la formule (2.37). Une marge peut étre ajoutée a cette valeur pour tenir compte des

non linéarités du convertisseur.

DRC’AN |dB - (Sigmax — Loss + GAG’Cmin - [Slgmm — Loss + CJLNA + GAGC’max]) + SNRmm
(2.37)

V LNA AGC

SCANmax I ]
DR
ADC G
EANmin }{ AGCpin
R
Y.
. GAGCmax
Slgmax
iLGSS
iLOSS
N,
Sigmm

Figure 2.11 — Principe de détermination de la dynamique du convertisseur A /N en présence d’un
g p Yy q p

AGC.

e. Calcul de ’intermodulation

Les normes radio définissent les conditions de test de linéarité de la chaine de réception.
Elles définissent également les intervalles entre les fréquences tests ainsi que leurs niveaux.
On se propose de calculer I'/1P; qui doit étre respecté par toute la chaine de réception.
La Figure 2.12 illustre les conditions de test sur le produit d’intermodulation d’ordre
impair. Le produit d’intermodulation de troisieme ordre doit étre, par conséquent, ra-
mené au niveau du Pgg/(N)|4p. Ceci se traduit par une rejection minimale du produit

d’intermodulation exprimé par 1’équation (2.38).

IMR = (Pujsm+G) — IM,
P
= (Pjasm +G) — (Psigrocs|dBm — %MB + Glyn)
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P
= Pinjam — (Psigsees|dBm — % dB) (2.38)
ol G est le gain global de la chaine de réception et N le bruit en bande de base. Il en

résulte selon (2.25) que I'I1 P pour toute la chaine de réception soit estimé par I’équation

(2.39).
IM Rz

I P34Bm = T + PinjaBm (2.39)
out
A /
Pin -
i IMR
I}
Siglesl PBB/N Y y
A A
PBB/N ! m
i | » " i ] »
0, Ww, W W, Ww, W

Figure 2.12 — Condition de test d’'un produit d’intermodulation sur le signal utile.

2.2.3 Spécifications des normes GSM, DECT et UMTS

Afin de valider la méthode de dimensionnement définie dans ce travail nous proposons
de 'appliquer a un récepteur radio multistandard supportant les normes GSM, UMTS et
DECT.

L’étude des documents et textes de spécifications de ces normes [21-23] nous a permis

d’extraire les données nécessaires pour le dimensionnement du récepteur radio.

La Figure 2.13 illustre les différentes bandes de fréquences occupées par chacune de ces
normes, tandis que le Tableau 2.1 résume les parametres les plus significatifs de celles-ci.
Les valeurs du Tableau 2.1 notées en Italic ne sont pas fixées par les normes mais plutot

données dans certaines références bibliographiques.
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Figure 2.13 — Spectre des bandes occupées par les normes GSM, DECT et UMTS.

GSM DECT UMTS
Bandes MHz 1880-1900
890-915 Voie montante 1920-1980
925-960 Voie descendante 2110-2170
Largeur du canal (MHz) 0,2 1,4 3,84
Fréquences Centrales (MHz) 980+ 0,2 x n 1897,344 4+ n x 1,728 | n x 0,200
Tolérance sur la fréq centrale (kHz) 50
Pin max (dBm) -12 -14 -25
Duplxeur TDD TDD FDD
Modulation GMSK GFSK QPSK
BT et Roll off 0.3 0.5 0.22
Sensibilité (dBm) -102 -83 -106,7
Bruit & I’entrée (dBm) -120,8 -112,8 -108,1
SNR (dB) 9 10,3 6,8
NF (dB) 9,8 19 9
CNR (dB) 18,8 29,3 15,8
Débit symbole(kS/s) 270,833 1152 3840

Tableau 2.1 — Caractéristiques des interfaces radio des normes GSM, DECT et UMTS.

sionnement

du récepteur radio multistandard.
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2.3 Formulation analytique de la méthode de dimen-

Pour faciliter la compréhension et l'utilisation de cette démarche nous avons défini
le graphe flot de la Figure 2.14 qui met en évidence ’ordre chronologique des étapes de

calcul ainsi que les données et les expressions nécessaires pour chaque étape.

Dans ce paragraphe et en se basant sur les expressions analytiques établies au para-

graphe 2.2, nous définissons une démarche de calcul des parametres des différents circuits
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Figure 2.14 — Etapes de la méthode de dimensionnement du récepteur RF multistandard.
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La premiere étape consiste a choisir, selon la largeur de bande, un coefficient de
suréchantillonnage M élevé pour diminuer le bruit dans la bande du signal utile sans pour
autant augmenter la complexité de réalisation du convertisseur analogique numérique. Il
s’agit donc de trouver un compromis entre la rapidité et la complexité du convertisseur.
Ce compromis est gouverné par un certain nombre d’équations étroitement liées. En ef-
fet, si 'on fixe le ceefficient de suréchantillonnage selon le paragraphe 2.2.2, le niveau
du bloqueur qui se repliera sur le signal peut étre déduit a partir de la norme. Moyen-
nant la formule (2.31), I'atténuation minimale A,,;, qui doit étre introduite par le filtre

anti-repliement au niveau de ce bloqueur sera déduite.

Si 'on admet D'utilisation d’un filtre de Butterworth comme filtre anti-repliement,
l'ordre de celui-ci peut étre estimé par la formule (2.33). On peut ainsi déduire, grace a
la formule (2.32), les atténuations aux niveaux de tous les bloqueurs et trouver ainsi celui

qui possede le niveau le plus élevé apres filtrage.

Connaissant les niveaux du signal le plus élevé, et du signal le moins élevé le gain
minimum et le gain maximum de ’AGC peuvent étre calculés par les équations (2.34) et

(2.35). La dynamique sera calculée en utilisant I’équation (2.37).

Selon I’équation (1.3), il faut choisir ’ordre du convertisseur Sigma-Delta adéquat pour

qu’il ait une dynamique supérieure ou égale a celle qui est requise.

Le IMR et le I1P; sont déterminés a partir des conditions du test d’intermodulation

fournies par la norme et les deux équations (2.38) et (2.39).

Pour le calcul des différents parametres de la chaine de réception multistandard : GSM,

DECT et UMTS nous avons consideré les hypotheses suivantes [11] :

— Le gain du LLNA : G y4=18 dB,

— La perte dans la chaine de transposition de fréquence est de 3 dB,

— La perte introduite par le filtre anti-repliement est de 0.3 dB

— Le niveau du signal a lentrée de la partie basses fréquences est de 6 dBm (cette
valeur correspond a une tension efficace de 0.44 volt).

— Aucune marge n’est prise sur le SNR.

2.3.1 Dimensionnement des filtres analogiques

Dans ce paragraphe, nous avons appliqué la méthode décrite dans le paragraphe 2.2.2

pour déterminer les gabarits des filtres RF et anti-repliement des trois normes GSM,
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DECT et UMTS.

a. Cas du GSM

Le gabarit du filtre RF qui a pour role, selon le paragraphe 2.2.2, de filtrer la bande
de réception et de ramener les bloqueurs bruit hors bande donné par la norme au niveau
de celui des signaux bloqueurs a U'intérieur de la bande (voir Figure 2.15 (a)) est illustré
par la Figure 2.15 (b). La Figure 2.16 illustre le gabarit du filtre anti-repliement pour
un canal de largeur effective de 200 £H z et qui a pour role de limiter le spectre avant la

conversion.

Comme la bande d’un canal GSM est relativement étroite, on peut choisir un ceeffi-
cient de suréchantillonnage élevé sans rendre la réalisation du convertisseur analogique
numérique difficile. Un ccefficient de 65 a été choisi [45]. Ceci implique une fréquence
d’échantillonnage f, égale a 13000 kH z. Le bloqueur, qui se repliera sur le signal utile, se
trouve entre f, — B = 12900 kHz et f. = 13000 kH z. Le niveau du bloqueur, a cet inter-
valle de fréquence, est -23 dBm. Pour un signal pris & 3 dB au dessus de la sensibilité, soit
-10243=-99 dBm et un rapport signal a bruit de 9 dB, le bloqueur doit étre ramené au
niveau -99-9=-108 dBm. Ceci requiert une atténuation de 85 dB. Le filtre anti-repliement
de type Butterworth, qui présente une atténuation de 85 dB a la fréquence 12900 kHz
et une atténuation de 0.3 dB dans la bande utile, a un ordre N = 3 [46]. Le Tableau
2.2 décrit le niveau des bloqueurs et des interférants avant et apres filtrage. Le niveau du

bloqueur le plus élevé est de -58,9 dBm.

Amax = 0.8 dB

fploquenr /interforont (KHZ) 200 400 600 | 6001 | 1600 | 3000 | 12900
Niveau du bruit avant filtrage (dBm) -73 -41 -33 -43 -33 -23 -23

Atténuation 2.89 17.90 28.40 28.40 53.95 70.33 108.34
Niveau du bruit apreés filtrage (dBm) | -75.89 | -58.90 | -61.40 | -71.40 | -86.95 | -93.33 | -131.34

Tableau 2.2 — Niveau des bloqueurs de la norme GSM avant et apres filtrage anti-repliement.

L. geme gagt
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Figure 2.15 — Gabarit du filtre RF pour la norme GSM.
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Figure 2.16 — Gabarit du filtre anti-repliement pour la norme GSM.

b. Cas du DECT

Les bloqueurs et le gabarit du filtre RF sont illustrés respectivement par les Figures
2.17 (a) et (b). La Figure 2.18 illustre le gabarit du filtre anti-repliement pour une largeur

de canal effective de 1400 kH z et qui a pour réle de limiter le spectre avant la conversion.

Comme la bande d'un canal DECT est plus large que celle de la norme GSM, on a choisi
un ceefficient de suréchantillonnage moins élevé pour rendre la réalisation du convertisseur
analogique numérique moins difficile. Un ccefficient de 32 serait suffisant mais la fréquence
d’échantillonnage a été choisie de sorte qu’elle soit un multiple commun de la fréquence
porteuse et la fréquence symbole. Soit 32x 1728k H z=48x 1152k H z ~ 39 x 1400k H z. Ceci
induit a une fréquence d’échantillonnage f, égale a 55296 kH z. Le bloqueur qui se repliera
sur le signal utile, se trouve entre f, — B = 54596 kHz et f. = 55296 kHz. Le niveau du
bloqueur a cet intervalle de fréquence est -43 dBm. Pour un signal, pris a 3 dB au dessus
de la sensibilité soit -834+3=-80 dBm et un rapport signal a bruit de 10.3 dB, le bloqueur
doit étre ramené au niveau -80-10.3=-90.3 dBm. Ceci requiert une atténuation de 47.3
dB. Le filtre anti-repliement de type butterworth, qui présente une atténuation de 47.3
dB a la fréquence 54596 kHz et une atténuation de 0.3 dB dans la bande utile, a un ordre
N = 2. Le Tableau 2.3 décrit le niveau des bloqueurs et des interférants avant et apres

filtrage. Le niveau du bloqueur le plus élevé est de -51 dBm.
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AnLax=03dB

foloqueur /interferent (KHZ) 1728 | 3456 | 5184 | 6000 | 54596
Niveau du bruit avant filtrage (dBm) | -60 | -39 | -33 -43 -43

Atténuation 2.85 12 18.82 | 21.34 | 59.56
Niveau du bruit apres filtrage (dBm) | -62,85 | -51 | -51.82 | -64.34 | -102.66

Tableau 2.3 — Niveau des bloqueurs de la norme DECT avant et aprés filtrage anti-repliement.
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Figure 2.17 — Détermination du gabarit du filtre RF pour le standard DECT.

20




A
dB
Amax+(Nb_Sigmln+SNR) 7,
0.700+30%
AmaX
[ //L4_>
0 S O S
N & N MHz

Figure 2.18 — Gabarit du filtre anti-repliement pour la norme DECT.

c. Cas de ’'UMTS

Les bloqueurs et le gabarit du filtre RF sont illustrés respectivement par les Figures
2.19 (a) et (b). La Figure 2.20 illustre le gabarit du filtre anti-repliement pour une largeur

de canal effective de 3840 kHz qui a pour réle de limiter le spectre avant la conversion.

Comme la bande d’un canal UMTS est plus large que celle de la norme DECT, le
ceefficient de suréchantillonnage minimal que nous pouvons choisir, sans augmenter pour
autant la complexité, est égal a 16. Ceci induit une fréquence d’échantillonnage f. égale a
61440 kH z. Le bloqueur qui se repliera sur le signal utile, se trouve entre f. — B = 59520
kHz et f, = 61440 kHz. Le niveau du bloqueur, a cet intervalle de fréquence, est -44
dBm. Pour un signal, pris a 3 dB au dessus de la sensibilité soit -106.7+3=-103.7 dBm et
un rapport signal a bruit de 6.8 dB, le bloqueur doit étre ramené au niveau -103.7-6.8=-
110.5 dBm. Ceci requiert une atténuation de 66.5 dB. Le filtre anti-repliement de type
Butterworth, qui présente une atténuation de 66.5 dB a la fréquence 59520 kHz et une
atténuation de 0.3 dB dans la bande utile, a un ordre N = 3. Le Tableau 2.4 décrit le
niveau des bloqueurs et des interférants avant et apres filtrage. Le niveau du bloqueur le
plus élevé est de -54.89 dBm.
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AnLax=03dB
foloqueur/interferent (KHZ) 5000 | 10000 | 15000 | 59520
Niveau du bruit avant filtrage (dBm) | -52 -56 -44 -44
Atténuation 2.89 | 17.90 | 28.4 71.18
Niveau du bruit apres filtrage (dBm) | -54.89 | -73.9 | -72.4 | -115.18
Tableau 2.4 — Niveau des bloqueurs de la norme UMTS avant et aprés filterage anti-repliement.

dBm
hors bande, bande utile Hors bande,
-15

-30

T T T
N N IN N N N N
N 223 ry o XY ¥ f
r S S =S S S S S ! S 5 S S
S S2 18888
=~ 8 83 PSP + v 9 8 KN
N N N S WL Iy v Ny
' ol
I 2
1= S|
IS5 Si
I S
'~y Bande de réception <!

dB 4 (@)

29dBHA, o
14dB+A %77 %

2170
2230

2025 |
2050
2119 |
=

Figure 2.19 — Détermination du gabarit du filtre RF pour la norme UMTS
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Figure 2.20 — Gabarit du filtre anti-repliement pour la norme UMTS.
2.3.2 Bilan des gains

Dans ce paragraphe, nous avons appliqué la méthode de dimensionnement proposée
dans le paragraphe 2.2.2 pour déterminer les gains de ’AGC et la dynamique du conver-
tisseur nécessaires pour les trois normes GSM, DECT et UMTS.

a. Cas du GSM

Selon le Tableau 2.2 le niveau du bloqueur le plus élevé apres filtrage est de -58,9
dBm. Si nous considérons, que le signal minimal correspondant a la sensibilité soit a -102
dBm et que le signal maximum soit & -12 dBm, selon les équations (2.35) et (2.34), le

gain minimum de ’AGC sera de 21 dB et son gain maximum sera de 49.9 dB.

Comme la dynamique, au niveau de ’antenne, est de 90 dB et le SNR vaut 9 dB,
la dynamique, au niveau du convertisseur analogique numérique sans un AGC, est de 99
dB selon la formule (2.36). Cependant, d’apres ’équation (2.37), la dynamique au niveau
de PADC moyennant un AGC, est de 52 dB. D’apres I’équation (1.3), pour un ccefficient
de suréchantillonge de 65 un convertisseur Sigma-Delta d’ordre 2 suffit pour fournir une

dynamique de 79 dB.
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b. Cas du DECT

Selon le Tableau 2.3, le niveau du bloqueur le plus élevé apres filtrage est de -51 dBm.
Si 'on considere que, le signal minimal correspondant & la sensibilité, soit -83 dBm, et le
signal maximum selon la norme soit de -14 dBm et en tenant compte des équations (2.35)
et (2.34), le gain minimum de 'AGC sera de 23 dB et son gain maximum sera de 42 dB.

Comme la dynamique, au niveau de ’antenne, est de 69 dB et le SNR vaut 10,3 dB,
la dynamique, au niveau du convertisseur analogique numérique sans un AGC, est de
79,3 dB selon (2.36). Tandis que, d’apres la formule (2.37), la dynamique au niveau de
I’ADC moyennant un AGC est de 42,92 dB. D’apres I’équation (1.3), pour un ceefficient
de suréchantillonge de 39, un convertisseur Sigma-Delta d’ordre 2 suffit pour fournir une

dynamique de 68 dB.

c. Cas de ’'UMTS

Selon le Tableau 2.4, le niveau du bloqueur le plus élevé apres filtrage est de -54.89
dBm. Si I'on considere que, le signal minimal correspondant a la sensibilité, soit de -106.7
dBm, et le signal maximum selon la norme soit de -25 dBm. Selon les équations (2.35) et

(2.34) le gain minimum de PAGC sera de 34 dB et son gain maximum sera de 50.49 dB.

Comme la dynamique, au niveau de l’antenne, est de 81,7 dB et le SNR vaut 6,8
dB, la dynamique, au niveau du convertisseur analogique numérique sans un AGC, est
de 88,4 dB selon la formule (2.36). Tandis que, d’apres 'équation (2.37), la dynamique
au niveau de PADC moyennant un AGC, est de 53,90 dB. D’apres 1’équation (1.3), pour
un ceefficient de suréchantillonge de 16 un convertisseur Sigma-Delta d’ordre 3 suffit pour

fournir une dynamique de 64 dB.

2.3.3 Facteurs de linéarité

Dans ce paragraphe, nous avons calculé les ITP3 et les IMR nécessaires pour chacune
des norme GSM, DECT et UMTS selon la méthode décrite dans le paragraphe 2.2.2.
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a. Cas du GSM

La norme GSM [22] définit les conditions de test d’intermodulation. Elle suppose que
le signal utile a la fréquence fy a une puissance supérieure de 3 dB a la sensibilité. Elle
suppose, aussi, I’existence d’une sinusoide pure a la fréquence f; ayant une puissance
de -49 dBm et un signal pseudo aléatoire modulé en GMSK a la fréquence f; ayant une
puissance de -49 dBm. Les fréquences sont choisies de sorte que fo = 2f; — fo et | fo— f1] =
800k H z. Sous ces conditions, la réjection minimale du produit d’intermodulation est selon
la formule (2.38) égale & IMR = —49 — (—102 + 3 — 9) = 59 dB. On en déduit selon
I'équation (2.39) que I1P; = (59/2) + (—49) = —19.5 dBm.

Le Tableau 2.5 résume les résultats du dimensionnement du récepteur pour la norme

GSM.

b. Cas du DECT

La norme DECT [21] définit les conditions de test d’intermodulation. Elle suppose
que le signal utile a la fréquence fy a une puissance supérieure de 3 dB a la sensibilité.
Elle suppose, aussi, ’existence d’une sinusoide pure a la fréquence f; ayant une puissance
de -48 dBm et un signal modulé en GFSK a la fréquence f,; ayant une puissance de -48
dBm. Les fréquences sont choisies de sorte que ni f; ni f; ne soient un canal adjacent a
fo- Sous ces conditions, la réjection minimale du produit d’intermodulation est selon la
formule (2.38) égale & TMR = —48 — (=83 + 3 — 10.3) = 42.3 dB. On en déduit selon
I'équation (2.39) que I'TP; = (42.3/2) + (—48) = —26.85 dBm.

Le Tableau 2.5 résume les résultats du dimensionnement du récepteur pour la norme

DECT.

c. Cas de ’'UMTS

La norme 'UMTS [23] définit les conditions de test d’intermodulation. Elle suppose
que le signal utile a la fréquence fy a une puissance supérieure de 3 dB a la sensibilité. Elle
suppose, aussi, ’existence d’une sinusoide pure a la fréquence f; ayant une puissance de
-46 dBm et un signal modulé en W-CDMA a la fréquence f, ayant une puissance de -46
dBm. Les fréquences sont choisies de sorte que f; et f, ont respectivement un décalage
de 10 et 20 M H z par rapport a fy. Sous ces conditions, la réjection minimale du produit
d’intermodulation est selon la formule (2.38) égale A IMR = —46 — (—106.7+3 —6.7) =
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64.4 dB. On en déduit selon I'équation (2.39) que ITP; = (64.4/2) 4 (—46) = —13.8 dBm.

Le Tableau 2.5 résume les résultats du dimensionnement du récepteur pour la norme

UMTS.

FI=0 kH=z UMTS | DECT | GSM
M 16 ~39 65

A nax dB 0.3 0.3 0.3

f. kH=z 59520 54595 | 12900
Nbutterworth 3 2 3
DR.ntenne dB | 81.7 69 90
Gaccemax dB | 5049 | 42 49.9
Gacemn dB | 34 23 21
DRsa dB 64 68 79.17
nsa 3 2 2
IMR dB 64.4 42.3 59
ITIP3 dBm -13.8 -26.85 | -19.5

Tableau 2.5 — Résumé des résnltats de dimensionnement du récepteur RF.

2.4 Validation du dimensionnement par simulation

ADS

Afin d’évaluer les performances de l'architecture a conversion directe proposée, et
valider les résultats de dimensionnement, nous avons réalisé des simulations des circuits

de réception a I'aide du logiciel ADS (Advanced Design System) d’Agilent Technology.

2.4.1 Définition des modeles ADS des étages du récepteur radio

Afin de simuler la chaine de réception, nous avons défini des modeles pour les circuits
RF en utilisant les caractéristiques présentées dans les fiches techniques des composants

du commerce.
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Concernant 'amplificateur a faible bruit (LNA), nous avons utilisé un circuit large
bande de chez Infineon le “BGAG22L7". Ses principales caractéristiques sont résumées
dans le Tableau 2.6. La largeur de bande de ce composant suffit pour couvrir les bandes
des trois normes GSM, DECT et UMTS. De méme, son gain typique correspond a celui

choisi pour le dimensionnement.

Gain 18dB & 1.575 GHz
NF 1.1 dB & 1.575 GHz
Largeur de bande | 0.5-6 GHz

IP148 -20 dB

1IP3 -1.9 dB

Tableau 2.6 — Caractéristiques du LNA BGA622L7.

Pour le mélangeur, nous avons choisi un composant large bande de chez Analog Devices

le “AD8343” dont les principales caractéristiques sont illustrées dans le Tableau 2.7.

Gain de conversion | 7.1 dB

NF 14.1 dB
Largeur de bande DC-2.5 GHz
IP148 2.8 dB
IT1P3 16.5 dB

Tableau 2.7 — Caractéristiques du mélangeur AD8343.

Pour PAGC, nous avons choisi un composant large bande de chez Analog Devices le

“ADR&331” dont les principales caractéristiques sont illustrées par le Tableau 2.8.

range Gain 7.5-55.5 dB

NF 6 dB

Largeur de bande | 120 MHz
OIP3 38 dBm

Tableau 2.8 — Caractéristiques de ’AGC AD8331.

Enfin, les caractéristiques des filtres correspondent a celles données par les résultats

de dimensionnement pour les trois normes.

Nous avons implanté sur le simulateur ADS le schéma global (Voir Figure2.21) per-
mettant de modéliser les caractéristiques des composants de commerce choisis (LNA,
mélangeur, AGC), les filtres SAW RF de sélection de bande et les filtres de butterworth

d’anti-repliement.
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Figure 2.21 — Schéma de simulation sous ADS du récepteur RF.

2.4.2 Résultats des simulations ADS et Analyse des performances

globales du récepteur multistandard

Gréce a des simulations ADS, nous avons evalué 1’évolution du gain tout au long de
la chaine de réception RF (voir Figure 2.22). Nous remarquons que apport de 'AGC
en terme de gain est le plus important dans toute la chaine. Les pertes sont réparties
sur le filtre RF et le mélangeur en tant que pertes d’insertion. La Figure 2.23 montre
I’évolution du facteur de bruit a travers la chaine. Nous remarquons l'importance du
ILNA. En effet, il n’affecte pas trop le facteur de bruit et son gain permet d’atténuer la
dégradation du SNR due au mélangeur dont le facteur de bruit est élevé. Nous avons aussi
évalué les performances de la chaine en terme de I'TP; (voir Figure 2.24). Les performances
de la chaine pour les trois normes ont été obtenues en ne modifiant que les parametres
des filtres analogiques, les gains de ’AGC, les fréquences porteuses et les bloqueurs. Le
Tableau 2.9 résume les performances de la chaine RF pour les trois normes choisies. Nous
remarquons que le prototype proposé satisfait les exigences fournies par la méthode de

dimensionnement.
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Figure 2.22 — Courbe d’évolution du gain dans la chaine RF pour la norme DECT.
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Figure 2.23 — Courbe d’évolution du facteur de bruit dans la chaine RF pour la norme DECT.
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Gain (dB) | Facteur de Bruit (dB) | IIP3 dBm | P14 dBm
GSM 69 4.718 -12.5 -39
DECT | 61.1 4.718 -18.5 -34.5
UMTS | 69.6 4.718 -12.7 -40

Tableau 2.9 — Performances globale du récepteur RF.
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Figure 2.24 — Détermination graphique du facteur TIP3 de la chaine RF pour la norme DECT.

2.5 Conclusion

Ce chapitre termine la premieére partie de ce rapport qui concerne la conception du
récepteur radio multistandard. Nous avons défini dans celui-ci une méthode de dimen-
sionnement des différents éléments constituants la chaine de réception multistandard. En
premier lieu nous avons défini les parametres nécessaires au dimensionnement de la chaine
qui sont le facteur de bruit, les facteurs de linéarité, la dynamique et les gains. Nous avons
ensuite décrit 'approche de dimensionnement et défini les différentes hypotheses adoptées
pour le calcul des parametres des circuits du récepteur : filtre RF, filtre anti-repliement,
AGC et ADC tout en tenant compte des parametres de non linéarité des circuits RF. La
démarche de dimensionnement a été illustrée par un graphe flot qui met en évidence ’ordre
chronologique des étapes de calcul ainsi que les données et les expressions nécessaires pour
chaque étape. Cette méthode a été appliquée pour les normes GSM, DECT et UMTS.
Dans la derniere partie la méthode de dimensionnement a été exploitée pour évaluer les
performances de 'architecture a conversion directe proposée et valider les résultats de di-
mensionnement grace a des simulations des circuits de réception a ’aide du logiciel ADS
(Advanced Design System) d’Agilent Technology. Ces simulations ont été effectuées en
définissant des modeles pour les circuits RF en considérant les caractéristiques présentées
dans les fiches techniques des composants du commerce. Les résultats de simulation obte-
nus ont permis de vérifier les performances globales du récepteur radio en terme de bruit

et linéarité calculées par la méthode de dimensionnement.
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Apres I'étude des étages RF du récepteur multistandard menée dans cette premiere
partie du rapport. Nous allons consacrer la deuxieme partie de notre étude au traitement

poste conversion portant essentiellement sur la sélection numérique du canal radio.
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Spécifications et optimisation du

filtrage de sélection des canaux
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Chapitre 3

Définition et spécifications des étages

de sélection des canaux

3.1 Introduction

A partir de ce chapitre nous allons entamer le deuxieme volet de recherche mené dans
le cadre de nos travaux de these. L’objectif de ce chapitre est de définir les spécifications
des étages de sélection des canaux. Dans la conduite de cette étude nous allons d’abord
rappeler les principes de décimation et de sélection de canal dans un récepteur radio. Puis
nous allons étudier les structures usuelles de filtrage de décimation afin de définir une
structure de filtrage optimisée pour la réception multistandard. Une fois la structure de
filtrage définie nous cherchons a établir, une méthode de spécification des différents étages
de filtrage utilisés dans cette structure. A la fin de ce chapitre nous allons présenter les
résultas d’application de la méthode établie pour déterminer les spécifications des filtres
de sélection de canal pour les trois normes UMTS, DECT et GSM.

3.2 Optimisation de la structure du filtrage de décimation

D’apres le choix conceptuel adopté pour le récepteur multistandard dans la premiere
partie de ce rapport, nous avons opté pour une conversion analogique numérique en

bande de base en utilisant une conversion a suréchantillonnage de type Sigma-Delta.
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Par conséquent, un filtre de décimtation poste conversion doit étre défini pour assurer les

fonctions suivantes (voir Figure 3.1) [48] :

— sélectionner le canal désiré (enlever les signaux hors bande),
— enlever le bruit de quantification,

— et réduire la cadence du signal d’un facteur M.

M étant le facteur de suréchantillonnage qui est égal au rapport de la fréquence
d’échantillonnage sur la fréquence de Nyquist. En effet, le filtre effectue une moyenne

pondérée sur chaque M valeurs a la sortie du convertisseur Sigma-Delta.

Le bruit de quantification ayant été modulé vers les hautes fréquences, il faudrait
ainsi faire un filtrage pour diminuer les effets de repliement du spectre. Dans le cas d’une

sélection numérique de canal, le role du filtre décimateur est, de sélectionner le canal désiré.
i bruit hors bande

canal désiré

bruit de
quantification

converfiseur
sigma4delta

filire
numérique

i

décimateur bruit résiduel

Figure 3.1 — Etapes des opérations de sélection numérique du canal.
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3.2.1 Principe de décimation d’un signal radio numérisé

Avant de développer la méthodologie de conception des filtres décimateurs, il convient

d’abord d’analyser l'effet de la décimation sur le signal et son spectre.

x(n) y(m)

e M >

Figure 3.2 — Schéma bloc d'un décimatenr.

Soit une suite d’échantillons notée z(n) qui subit une décimation pour obtenir un
signal y(m) tel que y(m) = x(mM) (voir Figure 3.2), nous nous proposons de trouver la
relation entre le spectre de x noté X (f) et le spectre de y noté Y(f).

Nous pouvons toujours construire nn nouveau signal noté z'(n) tel que z'(n) = x(n)
aux instants d’échantillonnage de y(m) et zéro ailleurs tel que c’est décrit par I’équation
(3.1).

z(n) n=pM, peZ
2'(n) = Q ’ (3.1)

0 sl non

Nous pouvons écrire z'(n) d’une maniére plus commode grace a 1’équation (3.2).

M—1
1 .
1o\ — 2rin/M _
z'(n) = x(n){ ZE_O e’ }, 00 < n < 00 (3.2)

Nous avons donc I'égalité donnée par I’équation (3.3).
y(m) =2 (Mm) = z(Mm) (3.3)

Nous pouvons maintenant écrire la transformée en z de y(m) telle qu’elle est décrite par
I'équation (3.4).

+o0o

Y(z) = Y ymz

m=—co

+oo

= Y Jd(Mm)z" (3.4)

m=—c

Comme z'(n) est nulle sauf aux multiples de M, I"équation (3.4) peut étre réécrite par

’équation (3.5) :
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+oo

Y(z) = Y a/(Mm)z ¥

—T,—oo 1 M-1
= 3 wm)[ Y e
m=—00 M 1=0
1 M—1
Y(z) = MZX(e—ﬂ”/le/M) (3.5)

=0

Ce qui correspond, en domaine fréquentiel, aux expressions (3.6) et (3.7) qui se tra-
duisent par une périodisation du spectre initial aux multiples de la nouvelle fréquence
d’échantillonnage (voir Figure 3.3).

1 fol
Y(f)—MIZ;X(T) (3.6)
1~ l
Y(Mf):M]Z;X(f—M) on pose f'= Mf (3.7)
IX(H)]
0 fi2m | | | | "t
[Y(H)I
M=4
"
0 £ MF f

Figure 3.3 — Spectre obtenu aprés décimation.
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3.2.2 Etude des structures usuelles de filtrage de décimation

La Figure 3.3 montre que le spectre résultant est une périodisation du spectre initial
aux fréquences multiples de f./M. Si la bande du signal dépasse la fréquence f./2M il
y aura un recouvrement du spectre. Il faut, donc, introduire un filtre anti-repliement en

amont de la décimation comme le montre la Figure 3.4.

X(n) y(m)

- H - M -

Figure 3.4 — Schéma bloc du filtre décimateur.

En effet, d’apres presque toutes les études sur le filtrage de décimation I'utilisation d’un
filtre en peigne (filtre sinus cardinal), juste apreés le modulateur sigma-delta, représente
le meilleur choix compte tenu de la faible complexité de ses opérations de traitement qui

sont appliquées au signaux a forte cadence d’échantillonnage.

Partant de ce choix commun de filtre en peigne différentes structures ont été proposées

dans la littérature et dont les plus intéressantes sont les suivantes :

M. Laddomada et M. Mondin proposent dans [49] une structure a plusieurs filtres en
peigne avec une fonction de transfert définie par la méthode de J. Kaiser et R. Ham-

ming [50] qui a permis d’améliorer le filtrage en terme de sélectivité.

B. White et M. Elmasry proposent dans [19] une structure composée d’un filtre en

peigne et deux filtres FIR.

Dans [51] les auteurs proposent une cascade de filtre décimateur composée d’un filtre
en peigne et d’un filtre FIR qui acheve la sélection. R. Crochiére et L. Rabiner [52]
conseillent 1'utilisation des filtres demi-bande sous leur forme polyphase afin de diminuer

la complexité de traitement.

C. Barrette [20] propose une solution composée d’un filtre en peigne suivi de deux

filtres demi-bande et un filtre FIR de correction.

Nous remarquons que le choix de la structure de filtrage est intuitif et dépend surtout
de l'application souhaitée. Nous cherchons alors dans la suite de notre travail a définir

une structure de filtrage.
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3.2.3 Définition de la structure de filtrage optimisée

Dans le paragraphe 1.4.3, nous avons mis en évidence la nécessité d’une structure de
filtrage de décimation composée de plusieurs étages. Par ailleurs, il ne faut pas augmenter
le nombre d’étages jusqu’a en perdre le gain de complexité par rapport a un seul étage de
filtrage. Nous cherchons alors a optimiser le nombre et le type de circuits de filtrage de

fagon a obtenir les performances requises avec le minimum de complexité matérielle.

Au niveau de la sortie du convertisseur analogique numérique, la fréquence d’échan-
tillonnage est la plus élevée. 1l est conseillé, donc, d’utiliser un filtre a faible complexité.
Le filtre en peigne est un moyen efficace pour permettre la décimation d’un signal en
sortie d’un convertisseur Sigma-Delta jusqu’a 4 fois la fréquence de Nyquist [53]. Ce filtre
peut étre implanté sans faire appel a aucune opération de multiplication comme il sera

démontré au paragraphe 3.2.3.

A la sortie du filtre en peigne, il faut définir la structure de filtrage complémentaire
qui permettra la décimation du signal ayant la facture de suréchantillonnage “4” restant
et de finaliser 'opération de sélection de canal. Pour atteindre cet objectif nous avons

exploré les trois possibilités de structure de filtrage suivante.

Une premiere structure de filtrage : Composée d’un filtre en peigne suivi d’un

seul étage de filtrage de type FIR.

Une deuxieme structure de filtrage : Elle fait appel aux filtres demi-bandes qui
ont lavantage d’avoir la moitié des ceefficients nuls (voir §3.2.3). Comme ces filtres ne
permettent qu’'une décimation par un facteur de deux, le filtre en peigne doit étre suivi
par deux filtres demi-bande et un dernier filtre de type FIR pour garantir la sélectivité

nécessaire [54,55].

Une troisieme structure de filtrage : composée d’un filtre en peigne suivi d’un
seul filtre demi-bande et un filtre FIR [56].

Afin de comparer ces trois structures en terme de complexité de traitement nous avons
considéré des spécifications préliminaires pour effectuer la synthese des étages de filtrage
pour ces 3 structures. D’apres les résultats présentés au Tableau 3.1 ; pris pour le cas du
DECT, nous remarquons que la troisieme structure composée de trois étages (voir Figure

3.5) présente un avantage de complexité par rapport aux autres.
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Structure de filtrage DECT

Filtre en peigne 4+ Filtre FIR 65800 Mul/s
Filtre en peigne 4 Filtre demi-bande 4 Filtre FIR 32900 Mul/s
Filtre en peigne 4 Filtre demi-bande 4 Filtre demi-bande 4 Filtre FIR | 35700 Mul/s

Tableau 3.1 — Complexité de traitement des structures de filtrage de decimation pour le cas du DECT.

Filtre Filtre Demi- Filtre de
0 eigne bande sélection 1R

Figure 3.5 — Structure en cascade & 3 étages pour le filtre de décimation.

a. Filtre en peigne

Le filtre en peigne effectue une moyenne simple sur N échantillons. Sa réalisation ne
nécessite forcément pas de multiplications. La fonction de transfert en z de ce filtre est

donnée par ’équation (3.8), ot K est le nombre de moyenneurs mis en cascade.

1 1—zN)K (3.8)

S

L’amplitude de la fonction de transfert du filtre en peigne est donnée par 1’équation
(3.9).

|_‘(Sln7rfNT )‘ (3.9)

Nsinn fT,

Le filtre en peigne peut étre réalisé de maniere efficace en séparant I’équation (3.8)
en un numérateur et un dénominateur (voir équation (3.10)) et en déplagant la partie

numérateur apres la décimation ( voir Figure 3.7).

H(z) = (%)K S(1—2 MK, (;)K (3.10)

1— 271

En réalité, le filtre tel qu’il est représenté dans la Figure 3.7 réduit la complexité par
rapport a la réalisation illustrée dans la Figure 3.6, car la partie numérateur opere a une

cadence inférieure a celle qui se trouve a la sortie du convertisseur.
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Figure 3.6 — Réalisation récursive directe.
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(1-21) N

Figure 3.7 — Réalisation récursive optimale.

D’apres [57], & la sortie d’un modulateur sigma-delta d’ordre L, un filtre en peigne avec
K = L + 1 moyenneurs en cascade est suffisant pour atténuer le bruit de quantification

qui se repliera sur la bande désirée. Pour une bande de largeur B les signaux qui vont

fe

I avec une

se replier sur le signal utile se trouvent autour des fréquences multiples de

largeur de bande égale a B.

b. Filtre demi-bande et filtre de sélection de canal

Les fonctions de transfert des filtres demi-bande sont symétriques et ne laissent passer
que la moitié de la bande. Ces filtres, sous leurs formes FIR, ont la particularité d’avoir les
coefficients impairs nuls, excepté, le ceefficient central qui vaut 0.5. Soit h(n) la réponse
impulsionnelle du filtre définie par les expressions (3.11) et (3.12), avec N entier impair

égal a la longueur du filtre.

0 pour n impaire# &=t
hin) = P ifl 75 (3.11)

pour n = “5—

h(n) = h(N — 1 —n) (3.12)

Comme la moitié des ceeficients du filtre sont nuls, et que la réponse impulsionnelle est
symétrique, la complexité de la réalisation du filtre est réduite. Ces filtres sont contraints a

étre a ondulations identiques (equiripples) en bande passante et bande atténuée avec une
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bande de transition symétrique autour de f,/4 ou ’amplitude de la fonction de transfert
est égale a % Ces filtres sont utilisés pour la décimation d’un facteur de 2. La Figure 3.8

illustre la réponse théorique du filtre demi-bande.

4 Amplitude

172

Fréquence

Figure 3.8 — Réponse théorique d’un filtre demi-bande.

Le filtre de sélection de canal est le dernier étage de filtrage. Il a de séveres contraintes
en sélectivité, mais comme la fréquence d’échantillonnage a été réduite par les étages de
filtrage précédents, 'ordre de ce filtre peut étre réduit. La complexité globale des trois

étages sera nettement inférieure a celle d’un seul étage de sélection de canal.

3.3 Etablissement d’'une méthode de spécification des

étages de filtrage

Ce paragraphe présente la démarche originale établie pour la determination des spé-
cifications minimales permettant un dimensionnement optimisé des étages du filtre de

décimation et sélection de canal dans un contexte de réception radio multistandard [58,59].

3.3.1 Mise en évidence de la complexité du probleme

La méthode de dimensionnement des différents étages de filtrage repose plus sur 'intui-
tion que sur une démarche théorique qui doit étre suivie. Elle se résume, essentiellement,
en un ensemble de regles ou de conseils qui doivent étre vérifiés. En effet, la structure en
cascade ayant été choisie, il faudrait penser a une réalisation qui s’appréte au mieux a la
flexibilité au niveau de la réalisation matérielle. Nous essayons donc d’utiliser les mémes
architectures matérielles pour les différentes normes si les spécifications le permettent. Afin
de déterminer les spécifications des étages de filtrage utilisés dans la structure choisie dans

le paragraphe 3.2.3, il faudrait connaitre la cadence et le facteur de suréchantillonnage
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pour déterminer le facteur de decimation du filtre en peigne puisque le facteur des deux

derniers étages a été fixé a deux (Figure 3.5).

La nature du spectre du signal utile permet de déterminer les fréquences passantes et
d’arréts de chacun des deux derniers étages de filtrage. En effet, le filtre demi-bande doit
préserver toute la bande utile et le dernier étage doit sélectionner le canal en préservant

convenablement la bande utile.

Enfin, le profil des bloqueurs et des interférants permet de déterminer les atténuations
nécessaires au niveau de chaque étage, afin de préserver le rapport signal a bruit requis

par la norme.

Nous pouvons résumer la démarche suivie comme suit :

1. Connaitre le ceefficient de suréchantillonnage pour déterminer le facteur de décimation

du filtre en peigne.

2. Connaitre la nature du spectre du signal utile et le profil des bloqueurs et des

interférants pour déterminer les gabarits des différents étages,
3. Essayer de réutiliser les étages de filtrage,

4. Garantir le SNR requis en ajoutant les marges nécessaires sur les spécifications de

chaque étage.

3.3.2 Meéthode de spécification du filtre demi-bande

A la sortie du filtre en peigne, la sélection du canal n’est toujours pas achevée. Le filtre
demi-bande doit donc contribuer a la sélection du canal avant de procéder a la décimation.
La fréquence de bande passante doit donc contenir la bande du signal, c’est a dire f, > B
pour chacune des normes. La fréquence d’arrét de ce filtre notée f, est directement déduite
par symétrie par rapport a Z—e. Selon le profil des interférants et des bloqueurs qui ont
subit un premier filtrage par le filtre en peigne, nous pouvons estimer la valeur du bruit
qui se repliera sur la bande utile une fois la décimation par le facteur deux est effectuée.
Nous pouvons, ainsi, déterminer l'atténuation nécessaire pour préserver le signal pour
chaque norme. Tl faut aussi ajouter une marge contre 'effet de la quantification des coe-
fficients. Si nous considérons le gabarit du filtre ayant la plus petite bande de transition
normalisée et latténuation maximale calculées pour les normes considérées (Voir Figure
3.9), ce gabarit convient pour toutes les normes considérées. Tl est clair que ce gabarit est
surdimensionné. Cependant, il permet d’utiliser le méme étage de filtrage pour toutes les

normes considérées.
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Gabarit pour la norme 1
dB
Gabarit pour la norme 2

Gabarit pour la norme 3

f f fa 05 f, f, f, 1 2fffe

dB

| I
f, 05 f, f, f, 1 2ffe

Figure 3.9 — Détermination du gabarit du filtre demi-bande.

3.3.3 Méthode de spécification du filtre de sélection de canal

La sélection du canal est obtenue par le dernier étage de filtrage. La fréquence de
bande passante de ce filtre doit contenir ’essentiel de la bande utile, et, la fréquence f;
doit correspondre & la fréquence d’arrét de la bande du signal. L’atténuation nécessaire est
calculée de maniere a garantir le rapport signal a bruit requis. Cependant, il faut prévoir
une marge contre ’accumulation du repliement du bruit apres deux étages de décimation
et contre D'effet de la quantification des ccefficients. Ce dernier étage ne peut étre unique

pour toutes les normes considérées car celles-ci different par leurs largeurs de canal.

3.4 Application de la méthode de spécification

Ce paragraphe présente un cas pratique d’application de la démarche de détermination
des spécifications des étages de filtrage de décimation pour les trois normes UMTS, DECT
et GSM.

3.4.1 Spécifications des filtres pour la norme UMTS

La norme UMTS précise I'utilisation d’'une modulation QPSK pour un signal cadencé
a 3840 Ksym/s avec un filtre de mise en forme en cosinus surélevé, dont le facteur de
rolloff est égal a 0.22. La Figure 3.10 illustre le spectre d'un canal UMTS et la fonction

de transfert du filtre de mise en forme. D’apres la Figure 3.10, on peut déduire qu'un
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canal UMTS occupe 5 MHz mais 3840 kHz contiennent 1’essentiel de la puissance. La
fréquence d’échantillonage d’apres le paragraphe 2.3.1, est 16 fois la fréquence symbole et
vaut 61440 kHz. D’apres le Tableau 2.1, les fréquences centrales sont autour des multiples
de 5 MHz.

Dans le calcul qui suit, nous considérons des canaux d’une largeur de 3840 kHz centrés
autour des multiples de 5 MHz, dont la puissance du signal est équi-répartie sur les deux

lobes latéraux de largeur 1920 kHz.
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Figure 3.10 — Spectre d’un canal UMTS.

a. Spécification du filtre en peigne

La Figure 3.11 illustre le profil des bloqueurs et I'attenuation du filtre en peigne. Ce
dernier présente une atténuation maximale autour des fréquences multiples de 4 x 3840
kHz. D’apres le paragraphe 3.2.3, le filtre doit présenter une cascade de K = L +1 =
4 + 1 = 5 moyenneurs. Cependant, une cascade de cing moyenneurs n’est pas suffisante
a cause du bloqueur autour des 15 MHz. Une cascade de six moyenneurs est nécessaire
pour atténuer suffisamment le bruit de repliement. La Figure 3.11 illustre, aussi, le niveau
des bloqueurs apres filtrage et décimation d’un facteur quatre. Le cas des interférants est
illustré par la Figure 3.12 : que ce soit dans le cas des interférants ou celui des bloqueurs,

nous remarquons que le signal utile est bien préservé.
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b. Spécifications du filtre demi-bande

Le filtre demi-bande doit protéger le signal du repliement du bruit apres décimation.
La fréquence passante est choisie de facon a laisser passer toute la bande latérale. Elle est
donc égale a 2500 kHz. Comme c’est un filtre dont la réponse fréquentielle est symétrique
par rapport a 3840 kHz, la fréquence d’arrét est de 5180 kHz. La Figure 3.13 illustre le
bruit engendré par les bloqueurs apres le filtre en peigne et 'atténuation du filtre demi-
bande. Il est possible de partager le bruit des bloqueurs en trois sous bandes : la premiere
entre [3440-3840 kHz], la seconde entre [3840,5180 kHz] et la troisieme entre [5180,7280
kHz]. Comme nous avons supposé que la puissance est équi-répartie sur la bande du canal,
nous pouvons estimer la puissance du bruit dans chaque sous bande. La premiere sous
bande contient presque le dixieme de la puissance donc 81 dBm- 10 dB=-91 dBm. De la
méme facon nous déterminons le niveau du bruit dans les autres sous bandes en tenant

compte de 'atténuation du filtre.

D’apres la Figure 3.13, le bruit qui se replie sur le signal a un niveau égal a -83 dBm
- ¢ dB. Pour que le rapport signal a bruit soit garanti, il faut que le niveau du bruit soit
inférieur au niveau du signal utile diminué du SNR. C’est a dire, il faut que -83-r < -107
-6,8. Ceci implique que ’atténuation doit étre au moins de 30,8 dB. Le méme principe est
appliqué aux interférants et la Figure 3.14 illustre le bruit des interférants qui se replie
sur le signal utile. Pour garantir le rapport signal a bruit, il faut que -58-z < 96-6,8. Ceci

implique que I'atténuation doit étre au moins de 44,8 dB.
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Figure 3.13 — Niveaux des bloqueurs 4 la sortie du filtre demi-bande pour 'UMTS.
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Figure 3.14 — Niveaux des interférants & la sortie du filtre demi-bande pour 'UMTS.
c. spécifications du filtre de sélection de canal

Le dernier étage de filtrage doit fournir un signal utile démuni de tout bruit hors
bande. Il effectue aussi la sélection du canal. La fréquence de bande passante de ce filtre
doit préserver la majorité de la puissance. Elle est donc égale a 1920 kHz. La fréquence
d’arrét correspond a la largeur de la bande latérale, c’est-a-dire 2500 kHz. Les Figures
3.15 et 3.16 présentent, respectivement, le cas des bloqueurs et des interférants apres la
sélection du canal. Les bloqueurs exigent une atténuation de 25,8 dB et les interférants
une atténuation de 42,8 dB.

Si nous effectuons le bilan du bruit replié sur la bande utile, il serait le bruit engendré
par les trois étages de filtrage. Le bruit de repliement a la sortie du filtre en peigne peut

étre négligé. Le rapport du signal a bruit est donné par 1’équation (3.13).
S — (Nuomp + Ny &+ Nerg) = S — (S — SNR) + 3 dB) (3.13)

A cause de I'accumulation du bruit des deux derniers étages, le SNR s’est dégradé de 3 dB.
Il est donc nécessaire d’ajouter au moins une marge de 3 dB sur les atténuations du filtre
demi-bande et du filtre de sélection. Comme les cceficients des filtres seront quantifiés sur
une précision finie, nous ajoutons encore une marge de 3 dB, ce qui fera en tout une marge
de 6 dB sur les atténuations touvées. L’atténuation retenue pour le filtre demi-bande est
donc de 44,8+6~~51 dB et celle du filtre de sélection est de 42,84+-6~49 dB.
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A dB
-6odBm __ _ _ _____ . fs=2 x 3840 kHz
|
|
-0 } ) — — — — —
-96dBm } ) - _
AN
-3 ! /|
1/ !
i/ !
- I I — — = — | 1 1 -
1920 3840 5760 7680
kHz
A dBm Nineaux des interférants et atténuation du filtre sélecteur
(UMTS)
fs=2 x 3840 kHz
-96
P
|
|
I
|
-60-x !
! | [ | ! | -
1920 3840 5760 7680 KHz
Niveaux des interférants apres filtrage
4 dBm
i fs= 3840 kHz
|
i
-96 i
|
i
i
|
,,,,,,, -60-x . !
] [—]
1 i 1 1 1 1 1 -

|
1920 3840 5760 7680 KHz

Niveau du bruit aprés décimation
I

Figure 3.16 — Niveaux des interférants & la sortie du filtre de sélection de canal pour 'UMTS.

78



3.4.2 Spécifications des filtres pour la norme DECT

La norme DECT précise I'utilisation d’une modulation GFSK pour un signal cadencé

a 1152 Sym /s avec une bande normalisée du filtre gaussien BT égale a 0.5.

L’expression d’une gaussienne est donnée par ’équation (3.14).

2

Ke 37 (3.14)

Le lobe & 3 dB correspond & une division de ’amplitude maximale par v/2. La valeur

de z correspondant & une telle diminution est donnée par 1’équation (3.15).

T3dp — O\/ QLH(\/i) (315)

La bande normalisée BT=0.5 correspond au lobe a 3 dB. La valeur de o peut éetre

déterminée par 'expression (3.16)

BT
o= (3.16)

2Ln(v/2)

La Figure 3.17 illustre le spectre d’un signal GFSK avec BT = 0.5 et une fréquence
symbole égale a 1152 Ksym/s. Nous remarquons que la largeur de bande est de 700 kHz
et que le signal utile prend la forme du filtre gaussien. Le spectre du signal peut étre
approché par une distribution gaussienne. Le calcul de la puissance du signal dans une

bande égale a 2 B revient au calcul de 'aire 2 fOB Ke %.

Soit la fonction er f(z) définie par 'expression (3.17).

erf(x \/_/ Pat  eo,1]. (3.17)

Nous posons v = —=—, du = ﬁ

Nous pouvons exprimer la puissance comprise entre [-B,B] en fonction de er f(x) et de
la puissance totale du signal noté P par expression (3.18),Pour B = 22345, p = P x 0.90.
C’est a dire que plus de 90% de la puissance est contenue dans la bande [—22345, 22345]. Ce
qui signifie que pour le DECT la majorité de la puissance est comprise dans la bande [-576,

576 kHz|. Afin de faciliter le dimensionnment, nous considérons dans ce qui suit que la
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majorité de la puissance est equi-répartie dans la bande 2 x 576 kH z soit 82% de la bande
occupée (qui est 2 x 700 kH z). Selon le Tableau 2.1 les canaux sont centrés aux fréquences
multiples de 1728 kHz. D’apres le paragraphe 2.3.1, la fréquence d’échantillonnage est
égale a 32 x 1728 = 48 x 1152 = 55296 kH z.

p = 2KV20¥—— e“du (3.18)

-100

!
-4000 -3000 -2000 -1000 0 1000 2000 3000 4000
fréquence en (kHz)

Figure 3.17 — Spectre dun canal DECT.

a. Spécification du filtre en peigne

La fréquence de Nyquist de chacune des bandes latérales des voies I et () est de 1400
kHz. Comme la fréqgence d’échantillonnage est un multiple de 1152 kHz, a la sortie du filtre
sélecteur nous devons avoir une cadence égale a 2 X 1152 au minimum. Nous avons imposé
des le départ que le filtre demi-bande et le filtre sélecteur aient un facteur de décimation
de deux chacun. Ceci implique qu’a la sortie du filtre en peigne la cadence devrait étre
égale a 8 x 1152kHz. Donc ce dernier doit apporter un facteur de décimation de six.
Ceci implique que le filtre en peigne apporte une atténuation maximale aux fréquences
multiples de 8 x 1152 kH z.

D’apres le paragraphe 3.2.3, une cascade de cing moyenneurs serait suffisante mais
un meilleur résultat est obtenu si nous profitons des six moyenneurs déja implantés pour

PUMTS et ceci en n’apportant qu’'une modification a la partie commande. La Figure
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3.18 illustre le résultat de filtrage et de décimation du filtre en peigne avec un signal en

présence d’interférants.
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Figure 3.18 — Niveaux des interférants & la sortie du filtre en peigne pour le DECT.

b. Spécification du filtre demi-bande

Le filtre demi-bande doit protéger la bande du signal. La fréquence passante du filtre
demi-bande doit étre au moins de 700 kHz et la fréquence d’arrét son symétrique. Cepen-
dant, si nous voulons profiter du filtre demi-bande de 'UMTS afin de garder les mémes
coefficients pour les deux standards et profiter de la méme implantation, nous devons gar-
der la méme bande de transition normalisée. A ce filtre demi-bande utilisé a la fréquence

8 x 1152 kHz correspond une fréquence passante a 1500 kHz et une fréquence d’arrét a
3108 kHz.

La Figure 3.19 illustre les niveaux des bloqueurs et I'atténuation du filtre demi-bande.
L’atténuation nécessaire pour garder le rapport signal a bruit de 10,3 dB doit étre au
moins de 27 dB.
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Figure 3.19 — Niveaux des interférants & la sortie du filtre demi-bande pour le DECT.
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c. Spécification du filtre de sélection de canal
Le dernier étage doit sélectionner le signal utile, ce qui correspond a une fréquence
passante égale a 576 kHz et une fréquence d’arrét égale a 700 kHz.

La Figure 3.20 illustre le filtre de sélection de canal pour le DECT. Ce filtre nécessite
une atténuation minimale de 29 dB pour garder un SNR de 10,3 dB.

De méme que pour 'UMTS une marge de 6 dB peut étre prise pour le filtre sélecteur

de canal, ce qui conduit a une atténuation de 35 dB.
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Figure 3.20 — Niveaux des interférants & la sortie du filtre de sélection de canal pour le DECT.
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3.4.3 Spécifications des filtres pour la norme GSM

La norme GSM précise I'utilisation d’une modulation GMSK dont la bande normalisée
BT est égale a 0.3 avec une fréquence symbole égale a 270.833 Ksym/s. La Figure 3.21
illustre le spectre d’un canal GSM. Nous remarquons que la largeur du canal est de 200 khz
et qu’'une bande de 164 kHz contient la majorité de la puissance. D’apres le paragraphe
2.3.1, la fréquence d’échantillonnage est de 65 x 200 ~ 48 x 270,833 = 13 M H z.

Dans le calcul qui suit, les canaux sont supposés contenir toutes leurs puissances a

Iintérieur de 82% de la bande et étre centrés autour des fréquences multiples de 200 kHz.

Canal GSM

dB

-100 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1
-1000 -800 -600 -400 -200 0 200 400 600 800 1000
Fréquence (kHz)

| | [— canaiGsM
[t e i Filtre de mise en forme | — [ttt
|

Figure 3.21 — Spectre d'un canal GSM.

a. Spécification du filtre en peigne

Comme pour le cas de la norme DECT nous gardons, une structure de filtre en peigne
a 6 étages. Dans le cas de la norme GSM, ce filtre effectue une décimation d’un facteur de
12, il présente une atténuation maximale autour des fréquences multiples de 4 x 270, 833
kHz. Les Figures 3.22 et 3.23 représentent les niveaux des bloqueurs et des interférants

ainsi que l'atténuation du filtre en peigne.
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Figure 3.22 — Niveaux des bloqueurs 4 la sortie du filtre en peigne pour le GSM.
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Figure 3.23 — Niveaux des interférants & la sortie du filtre en peigne pour le GSM.
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b. Spécification du filtre demi-bande

Le filtre demi-bande doit préserver la bande du signal. 11 devrait laisser passer les 100
kHz de la bande latérale. Pour avoir un unique filtre pour les trois normes, nous gardons
la méme bande de transition normalisée que le filtre demi-bande de 'UMTS. La fréquence
passante est donc égale a 176 kHz et la fréquence d’arrét égale a 364 kHz. Les Figures 3.24
et 3.25 illustrent le filtre demi-bande et les niveaux des bloqueurs et des interférants. Pour
garantir un rapport signal a bruit égal a4 9 dB, il faut au moins une atténuation de 47 dB.
Si nous tenons compte de la marge de 6 dB, 'atténuation sera de 56 dB. Afin de garder les
mémes coeflicients pour les trois normes et optimiser 'implantation, 'atténuation retenue

pour ce filtre est 'atténuation maximale des trois déja calculées, soit 56 dB.
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Figure 3.24 — Niveaux des bloqueurs a la sortie du filtre demi-bande pour le GSM.
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Figure 3.25 — Niveaux des interférants & la sortie du filtre demi-bande pour le GSM.
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c. Spécification du filtre de sélection du canal

Le dernier étage doit sélectionner le canal et éliminer le bruit des interférants et des
bloqueurs. La fréquence passante est de 82 kHz et la fréquence d’arrét et de 100 kHz. Les
Figures 3.26 et 3.27 illustrent le filtre de sélection de canal et les niveaux des bloqueurs
et des interférants. L’atténuation nécessaire est d’au moins 35 dB. Avec une marge de 6
dB elle devient 41 dB.
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Figure 3.26 — Niveaux des bloqueurs & la sortie du filtre de sélection de canal pour le GSM.
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Figure 3.27 — Niveaux des interférants & la sortie du filtre de sélection de canal pour le GSM.

3.5 Conclusion

Ce chapitre a été consacré a la définition des spécifications des étages de sélection
des canaux. D’apres le choix conceptuel adopté pour le récepteur multistandard dans la
premiere partie de ce rapport, nous avons opté pour une conversion analogique numérique
en bande de base en utilisant une conversion a suréchantillonnage de type Sigma-Delta. Par
conséquent, nous avons utilisé un filtre de décimation poste conversion pour sélectionner
le canal, enlever le bruit de quantification et réduire la cadence du signal. Pour bien
situer notre contribution de recherche dans la définition d’une structure mieux optimisée
pour le filtrage de décimation nous avons d’abord commencé par analyser les principales
structures présentées dans la bibliographie récente [19,20,49-51]. Dans la définition de la
structure de filtrage nous avons utilisé un filtre en peigne a la sortie du modulateur Sigma-
Delta pour décimer le signal jusqu’a 4 fois la fréquence de Nyquist [53]. Ce filtre peut étre
implanté sans faire appel a aucune opération de multiplication et sa fonction de transfert
peut étre divisée en deux parties en cascade ou la deuxieme fonctionne a la fréquence
de sortie ce qui diminue considérablement la complexité. A la sortie du filtre en peigne
nous avons définit une structure de filtrage formée d’un filtre demi-bande caractérisé par

sa faible complexité et d’un filtre sélecteur de canal. Chacun de ces deux filtres effectue
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une décimation par deux. Apres la définition de la structure de filtrage nous avons défini
une méthode permettant de déterminer les spécifications des étages de filtrage avec le
souci d’aboutir a des spécifications communes aux trois normes UMTS, DECT et GSM
et ceci dans le but d’optimiser ’architecture d’implantation matérielle des circuits de
filtrage. La méthode proposée nécessite la connaissance de la cadence et le facteur de
suréchantillonnage pour déterminer le facteur de décimation du filtre en peigne puisque
le facteur des deux derniers étages a été fixé a deux. La nature du spectre du signal utile
permet de déterminer les fréquences passantes et d’arréts de chacun des deux derniers
étages de filtrage. Fn effet, le filtre demi-bande doit préserver toute la bande utile et le
dernier étage doit sélectionner le canal en préservant convenablement la bande utile. Enfin,
le profil des bloqueurs et des interférants permet de déterminer les atténuations nécessaires
au niveau de chaque étage afin de préserver le rapport signal a bruit requis par la norme.
En appliquant cette méthode aux normes UMTS, DECT et GSM nous avons trouvé qu’il
faut utiliser pour la norme UMTS un filtre en peigne formé d’une cascade de 6 moyenneurs
avec 1un facteur de décimation égale a 4. Ce filtre a été réutilisé pour la norme DECT et
GSM respectivement avec un facteur de 6 et 12. Nous avons aussi réutilisé le deuxieme
étage de filtrage constitué par le filtre demi-bande pour les trois normes. L’atténuation
nécessaire trouvée pour ce filtre est de 56 dB tandis que la bande de transition normalisée
par rapport a f./2 s’étend entre f, = 0.32 et f; = 0.67. Le dernier étage de filtrage differe
selon la norme. Pour la norme UMTS l'atténuation nécessaire de ce filtre est égale a 49
dB et sa bande de transition est égale a [1920 kH z, 2500 kH z]. Pour la norme DECT ce
filtre doit avoir une atténuation de 35 dB et une bande de transition égale a [576 kH z,
700 kHz]. Enfin pour la norme GSM ce filtre doit présenter une atténuation de 41 dB et
une bande de transition égale a [82 kHz, 100 kH z].
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Chapitre 4

Synthese et optimisation des circuits

de filtrage

4.1 Introduction

Dans ce chapitre nous allons présenter I’étude de synthese des étages de filtrage dont les
gabarits ont été définis dans le chapitre précédent. Ces gabarits peuvent étre réalisés avec
des filtres a réponse impulsionnelle finie (FIR) ou infinie (IIR). Les filtres IIR présentent
généralement un ordre moins élevé que les filtres FIR a performances égales. Cependant
les filtres ITR ont I'inconvénient d’avoir une phase non linéaire qui affecte les signaux en
modulation de phase. Nous allons alors étudier les techniques de synthese de filtre IIR
a phase presque linéaire. La premiére technique consiste a utiliser des filtres passe-tout
montés en parallele pour avoir ’équivalent d’'un passe-bas avec une phase quasi-linéaire.
La deuxieme méthode se base sur la minimisation de ’erreur quadratique entre la réponse
d’un filtre ITR et la réponse désirée. La troisieme méthode effectiie une réduction sur 'ordre
d’un filtre FIR de départ. Apres 'application de ces trois méthodes nous présenterons une
étude comparative entre leurs résultats de synthese pour les filtres IIR a phase presque
linéaire ainsi qu'une comparaison de ces derniers avec les filtres FIR. Dans la derniere
partie de ce chapitre nous allons définir les critéres d’optimisation et la configuration
de la solution optimisée avec les résultats d’analyse des performances de filtrage par des

simulations sous Matlab.
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4.2 Techniques de synthese de filtres ITR a phase

presque linéaire

Les filtres numériques a réponse impulsionnelle infinie sont des systémes linéaires dis-
crets invariants dans le temps dont le fonctionnement est régi par une équation de convolu-
tion portant sur une infinité de termes. Ils sont ainsi a mémoire infinie. Une telle mémoire
est réalisée par une boucle de réaction sur des sorties précédentes. L’expression générale
d’un filtre TTR qui, a la suite de données z(n), fait correspondre la suite y(n) est donnée

par 'expression de 1'équation (4.1) :

y(n) = Z az(n —1) — Z bry(n — k) (4.1)

L’ordre d’un filtre ITR noté N est le sup(K, L).

Le recours a l'utilisation de filtres IIR peut étre consideré comme une meilleur alterna-
tive aux filtres FIR puisque pour le méme gabarit de filtrage les structures ITR présentent
un ordre plus faible que celui des filtres FIR. En contre partie, les filtres IIR présentent
I'inconvénient majeur d’avoir une phase fortement non linéaire qui ne peut pas étre tolérée

par les standards des radiocommunication.

Ainsi, nous proposons dans la suite des nos travaux de rechercher d’abord a améliorer
la linéarité de phase des filtres ITR avant d’analyser leurs complexité de traitement dans
la chaine de filtrage de décimation et de sélection de canal d’un récepteur radio multi-

standard.

4.2.1 Synthese de filtre ITR par des filtres passe-tout en parallele

Il s’agit d’une technique de réalisation de filtres a phase presque linéaire, qui consiste
a mettre en parallele des filtres passe-tout (voir Figure 4.1), et d’arranger leurs phases

afin de trouver le gabarit souhaité avec une phase globale presque linéaire [60-68].

Une variante de cette méthode consiste a utiliser dans la branche inférieure un simple
retard z~ ¥ avec K un entier égal & 'ordre du filtre de la branche supérieure (voir Figure
4.2)
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Passe-tout —l

ﬁ@
Passe-tout T

0.5

Figure 4.1 — Filtre TIR & phase presque linéaire 1°"¢ méthode

Passe-tout —l
T

Figure 4.2 — Filtre TIR & phase presque linéaire 27¢ méthode

La fonction de transfert d’un filtre passe-tout est de la forme exprimée par ’équation
(4.2) [69], avec C; = a; + jB; et C7 est son conjugué.

SN Ol
G(z) = % (4.2)
i—0 2

D’apres I’équation (4.2) le numérateur et le dénominateur sont liés de facon a ce que
N(z) = 27"D(z~!). Nous pouvons facilement, déduire la phase de la fonction de G(z) par
O (z) = —nh — 20p(z) avec Pp(z) la phase du dénominateur et # = wT. Ceci mene au

résultat exprimé par I’équation (4.3).

(4.3)

®;(0) = nb + 2arctan (Zko O SIN By, cos )

> hp Qi €08 kO + [y sin k6

Si nous considérons le cas ou les ceefficients du filtre passe-tout seraient réels, I’équation
(4.3) peut étre ramenée a la forme de 'équation (4.4). Cette équation est linéaire par

rapport a «y, elle peut donc représenter la forme de base d’un ensemble d’équations.

; a sin <%(®G +no) — k&) = — sin(%(CPG + no)) (4.4)

En choisissant plusieurs points 6;, en général le cardinal de cet ensemble est plus grand

que n. Ce systeme surdéterminé peut se résoudre selon le critere d’erreur quadratique
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moyenne minimale. Une écriture matricielle est donnée par I’équation (4.5).

Ax =D (4.5)
Avec
Zl"j = Oéj
by = -— sin(%((bg + nb;))
Oui=1,2,....met 5 =1,2,...,n. Ainsi les dimensions de la matrice A sont m x n

avec m > n. La solution a I'équation (4.5) est donnée par I'équation (4.6) [70].
% = (ATWA) 'ATWb (4.6)
Ou W est une matrice de dimensions m X m qui représente des poids de pondération et

qui s’agit généralement d’'une matrice identité.

Soit H; la fonction de transfert du premier filtre passe-tout et Hy celle du deuxieme

filtre passe-tout, nous pouvons déduire le résultat de I’équation (4.7).
M(0) =| cos 5(®; — Ps) |
() = 5(d1 + ¢2) (4.7)
7(0) = 2 (11 + 72)

M(0), ®(0) et 7(0) sont amplitude, la phase et le temps de propagation de la fonction

de transfert globale H = %(Hl + Hy). ¢y, 71 et ¢, To sont respectivement la phase et le

temps de propagation de groupe des deux filtres passe-tout (voir Figure 4.1).

Pour un filtre passe-bas, 'amplitude dans la bande passante est M(#) ~ 1. Ceci
implique selon 'équation (4.7) que ¢ =~ ¢y. Pour que le filtre soit & phase presque linéaire,
il faut que ® ~ —kf avec k > 0. Ainsi, d’apres I’équation (4.7) les phases des deux filtres
passe-tout sont de la forme —k# dans la bande passante. Dans la bande atténuée M (9) ~ 0.
En se référant toujours a I’équation (4.7) on a ¢; =~ ¢, + w. Nous remarquons que la
condition de la linéarité dans la bande atténuée n’est pas nécessaire, le plus important

c’est de garder une opposition de phase entre les deux filtres passe-tout.

4.2.2 Synthese de filtre IIR avec minimisation d’erreur quadra-

tique (LMS)

Dans la littérature beaucoup de références traitent de la réalisation de filtres IIR a

phase linéaire selon le critere des moindres carrés [69,71-80]. En effet, cette méthode tend
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a minimiser 'erreur quadratique entre la réponse fréquentielle désirée et la réponse du
filtre.

Contrairement au cas des filtres FIR, la réalisation des filtres IIR utilisant la minimi-
sation de I'erreur quadratique est un probleme non linéaire di a une interdépendance non
linéaire des coeflicients et la réponse du filtre. Une autre difficulté s’ajoute concernant la
stabilité. En effet, les poles doivent rester dans le cercle unitaire, ainsi toutes les méthodes
numériques utilisées pour la réalisation de filtres ITR moyennant des spécifications sur la

phase et sur 'amplitude doivent aussi contraindre les poles a rester dans ce cercle.

Dans [72] auteur propose une étude exhaustive sur les méthodes des moindres carrés
ainsi qu’une solution de minimisation d’erreur quadratique permettant d’aboutir a des
filtres ITR stables a phase presque linéaire. Cette méthode utilise le critere des moindres
carrés et impose des conditions aussi bien sur 'amplitude que sur la phase du filtre.
Sachant que ce type d’optimisation peut aboutir a des filtres non stables, une condition
sur les poles a été ajoutée. Cette condition consiste a imposer un rayon maximum a
Iintérieur du cercle unitaire a ne pas dépasser par le module des poles. Cette condition
est tres importante car elle garantit la stabilité du filtre ainsi qu'une marge de sécurité

sur les poles qui peuvent se trouver a l'extérieur du cercle unitaire apres quantification.

La fonction de transfert d’un filtre IIR causal est donnée par 1'expression (4.8).

H(z) = B _ 2mo bz ™ (4.8)

Alz) N Jauzm

Nous pouvons assumer que les b, et les a, sont réels, M et N sont des entiers quel-
conques et peuvent ne pas étre égaux. Il est préférable de prendre M supérieure a N
pour mieux approcher la phase linéaire d’un filtre FIR. En effet, les poles contribuent
essentiellement dans la bande passante, par contre les zéros contribuent aussi bien dans

la bande atténuée que dans la bande passante [71].

Soit D(e’) la fonction de transfert souhaitée, la fonction H(e’®) doit approcher au
mieux la fonction de transfert souhaitée. Soit L > M+ N+1 des échantillons de la fonction
D(e%) évalués & des fréquences w; avec i = 0,1,...,L — 1. Notons r,, n = 1,2,..., N
les modules respectifs des poles de H(z) . Le probléme se résume & la minimisation de
'expression (4.9), ot F(w) = D(e’*) — H(e’™) la fonction d’erreur complexe, W (w) est
une fonction de pondération non négative et p le rayon maximum des poles qui ne doit

étre en aucun cas dépassé.
min 330 W (ws) | E(w;)
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avec T < p n=12,...,N
0<p<l1 (4.9)

Il faut noter qu’en formulant le probleme ainsi, c¢’est-a-dire, une minimisation d’erreur
dans le domaine complexe, nous approchons simultanément la phase et 'amplitude de
la fonction de transfert désirée. Ceci est différent des autres méthodes qui essaient d’ap-
procher Pamplitude et le temps de propagation de groupe [81-83]. Tl est plus judicieux
d’approcher la phase plutdét que le temps de propagation de groupe [72].

4.2.3 Synthese de filtre IIR par réduction d’un filtre FIR

La technique de synthese des filtres IIR & phase linéaire basée sur la réduction d’un
filtre FIR a suscité beaucoup d’intérét ces dernieres années [84-87]. Elle se base sur la
détermination d’une base orthonormale composée des vecteurs propres de la matrice
Cross-Gramian notée W ,(équation 4.11). Le principe consiste a approcher la réponse
fréquentielle d’un filtre FIR par celle d’un filtre ITR dont 'ordre a été réduit. La rai-
son majeure de l'utilisation d’un filtre FIR, comme solution de départ, c’est d’essayer de

préserver la linéarité de phase, du moins en bande passante.

L’état d’un systeme linéaire d’ordre N a l'instant n est défini par un ensemble d’au
moins N variables internes représentées par le vecteur U(n) appelé vecteur d’état. Le
fonctionnement de ce systeme est régi par les relations entre ce vecteur d’état et les signaux
d’entrée et de sortie. Le fonctionnement d’un systeéme linéaire, auquel est appliquée la suite
d’entrée z(n), et qui fournit la suite de sortie y(n), est caractérisé en théorie des systemes
par le couple de relation (4.10), appelé équations d’états [88], o A est appelée matrice

du systeme, B la commande, D le vecteur d’observation et C les ceefficients de transition.

Un+1) = AU(n)+ Bz(n)
y(n) = CU(n)+ Dz(n) (4.10)

La suite z(n) est Uinnovation et y(n) observation. La matrice de Cross — Gramian
est définie par (4.11).

W, =Y AFBCA* (4.11)
k=0

Les valeurs singuliéres de la matrice W, notées o; sont données par ’équation (4.12), ou
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les A;(+) sont les valeurs propres de la matrice et | - | les valeurs absolues de ces éléments.

o= N(Wy)l, i=1,2,...,N (4.12)

Soit la transformation T, qui décompose le systeme d’origine (4.10) en deux sous-
systemes qui se basent sur les valeurs propres les plus larges et les plus petits de W,
cette transformation diagonalise la matrice W, en deux blocs : I'un contenant les va-
leurs propres les plus larges, 'autre les valeurs propres les plus petites comme 1’in-
dique 'équation (4.13), ot Wp,, et Wgpeu sont respectivement des matrices n X n et
(N—=n)x(N—n), avec 0; = |[A\;(Wgig)|, 7 =1,2,...,n constituant les modules des valeurs
propres les plus larges de W, et 0; = |[\i(Wspman)], 7 =n+1,n+2,..., N, constituant

les modules des valeurs propres les plus petites de W,,.

T'W,T=W,, = ‘ (4.13)

La matrice T peut étre partagée comme l'indique ’équation (4.14).

T
T=(Tgs Trs) Tl=[ " (4.14)
Trs
Trr I, O
(Tre Trs) = (4.15)
Trs 0 In_p

Si nous appliquons la transformation (4.14) sur le systéme d’origine (4.10), on obtient les

résultats indiqués par 1'équation (4.16).

TLB All AIZ
A(TRB TRS) - - ~
T, s Ay Ay
TLB B _ ]?1
TLS’ B2
C(Trs Trs)=(C: Cy)
D=D (4.16)

Le systeme (A,B,C,D) correspond a la matrice de Cross — Gramian W, [84]. Le

systeme réduit définit par (4.17) et dont la matrice de Cross — Gramian est Wg;, est
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une approxiamtion du systéme d’origine (4.10) [84].Plus 'ordre n est réduit moins 'ap-

proximation est fidele.

= An - AIQ(AQZ - IN—n)_lAgl

= Bl - AIQ(AQZ - IN—n)_IBQ

= C - CQ(Am - IN—n)_lAQI

= D-Cy(Ayp —In_,)'B, (4.17)

-

-

onw >
|

ﬂ
|

La fonction de transfert H(z) d’un filtre FIR est définie par I’équation (4.18) [85],0u
les h; sont les ceefficients du filtre et (A, B, C, D) les variables d’états définies par (4.19)
et (4.20).

N

H(z)=> hz'=D+C(zIy —A)"'B (4.18)
=0
00 - -0 1
10 - -0 0

A=|010 - - B=| . (4.19)
0O - - 10 0

La matrice de Cross — Gramian est définie par (4.21) [86].

hi hy - hy
hy h3 -+ 0

Weo=| (4.21)
hy 0 -+ 0

La fonction de transfert réduite notée H,(z) définie par (4.22) est la fonction de transfert
d’un filtre ITIR dont la réponse approche celle du filte FIR, avec A,, B,, C, et D, des
matrices déduites par I'équation (4.17).
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H,(2) =D, +C,(z1, — A,)'B, (4.22)

La stabilité de ce filtre est garantie puisque le systeme d’origine est stable [87].

4.3 Analyse des résultats de synthese des filtres

Dans ce paragraphe, nous présentons les résultats de synthese des circuits de filtrage
a base de filtres FIR et ITR a phase presque linéaire. Une étude comparative, entre ces

deux types de réalisation, a été menée.

4.3.1 Résultats de synthese a base de filtres FIR

Les filtres numériques a réponse impulsionnelle finie (FIR) sont des systémes linéaires
discrets invariants dans le temps définis par une équation selon laquelle la sortie, représen-
tant un échantillon du signal filtré, est obtenue par sommation pondérée d’un ensemble

fini de nombres d’entrées, représentant les échantillons du signal a filtrer.

Soit un signal z(t) représenté par ses échantillons z(nT), prélevés a la fréquence f, = %,

et soit y(n) la sortie du filtre, les suites z(n) et y(n) sont reliées par la relation (4.23).
N-1
y(n) = a;x(n —1) (4.23)

1=0

Le filtre ainsi défini comporte un nombre N fini de coefficients a;. Considéré comme

un systeme discret, il a pour réponse impulsionnelle la suite h(i) décrite par (4.24).
h(i)=a; si0<i<N-1

(4.24)

h(i) =0 ailleurs.
Si les coefficients sont symétriques, la fonction de transfert peut se mettre sous la
forme d’un produit de deux termes dont I'un est une fonction réelle et I'autre un nombre
complexe de module 1 représentant un temps de propagation 7 constant et égal a un

multiple entier de la demi-période d’échantillonnage. Un tel filtre est dit a phase linéaire.

La réalisation d’un filtre FIR décrit par le relation (4.23) se base sur trois opérations
fondamentales qui sont la mise en mémoire, la multiplication et ’addition. La Figure 4.3
illustre une structure de réalisation d’un filtre FIR.
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Z-l Z-l Z-l ___________ Z-l

Figure 4.3 — Structure directe d’un filtre FIR.

a. Résultats de synthese du filtre demi-bande

Le filtre demi-bande est le deuxieme étage de décimation. 11 offre une faible complexité
grace a ses particularités évoquées dans le paragraphe 3.2.3. Pour optimiser I'implantation
de ce filtre, nous avons choisi d’appliquer le méme filtre pour les trois normes. La Figure
4.4 illustre la fonction de transfert du filtre demi-bande. C’est un filtre d’ordre 19. Les

coefficients de ce filtre sont déterminés par I’algorithme de Parks and McClellan [89).

Filtre demi-bande

20

Fréquence normalisée

Figure 4.4 — Réponse fréquenctielle du filtre FIR demi-bande.
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b. Résultats de synthese du filtre sélecteur du canal

Le dernier étage de filtrage est celui de sélection du canal. Ce filtre varie selon la

norme choisie. La Figure 4.5 présente les réponses des filtres FIR de sélection du canal

des trois normes UMTS, DECT et GSM. Les coefficients de ces filtres sont déterminés

par l'algorithme de Parks and McClellan.

Filtre de sélection de canal pour la norme DECT

Filtre de sélection de canal pour la norme UMTS
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Fréquence normalisée

Figure 4.5 — Réponses fréquenctielles des filtres de sélection de canal.
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4.3.2 Résultats de synthese a base de filtres TIR

Dans ce paragraphe, nous présentons les résultats de synthese des deux derniers étages
de filtrage a l'aide de structures ITR & phase presque linéaire tout en comparant les

résultats de synthese obtenus par chacune des 3 méthodes de linéarisation de phase.

a. Résultats de synthese du filtre ITR demi-bande

Le filtre demi-bande a été synthétisé par les trois méthodes exposées dans le paragraphe
4.2. Dans chacun des trois résultats la stabilité a été vérifiée. D’apres les résultats de
synthese indiquées dans le Tableau 4.1 la solution qui se base sur la minimisation de
I’erreur quadratique entre la réponse désirée et celle du filtre permet d’obtenir 'ordre le
plus petit (8 et 4 respectivement pour le numérateur et le dénominateur). Les réponses
en amplitude et en phase du filtre retenu sont respectivement représentés sur la Figure
4.6. Le résultat de la Figure 4.7 permet de vérifier que tous les poles sont a 'intérieur du

cercle unitaire ce qui confirme la stabilité du filtre.

Fonction de transfert du filtre IIR & phase presque linéaire
T T T

20

dB

500~ — — = - - —

degré

|
|
|
|
-1000- — — — — -——=-
|
|
|
1

-1500

Fréquence normalisée

Figure 4.6 — Réponse en amplitude et en phase du filtre demi-bande TIR.
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Poles et zéros

Patieimegreire

Figure 4.7 — Péles et zéros du filtre demi-bande IIR.

Méthode de synthese Ordre du filtre
Filtres passe-tout en parallele Nuwm=19, Ngen=15
Réduction d’un filtre FIR Npwm=11, Ngepn=11
Minimisation des moindres carrés Nuum=8, Nyen=4

Tableau 4.1 — Ordres des filtres demi-bande TIR a phase presque linéaire.

b. Résultats de synthese du filtre IIR de sélection de canal

En suivant la méme démarche, le filtre de sélection de canal a été synthétisé pour
les trois normes avec les trois méthodes décrites dans le paragraphe 4.2. Le Tableau 4.2
qui résume les résultats de synthese montre que les meilleurs résultats sont obtenus avec
la méthode de minimisation de 'erreur quadratique. La Figure 4.8 illustre les réponses
des filtres de sélection de canal pour chacune des normes. En observant le résultat de la
Figure 4.9, nous pouvons vérifier que tous les poles sont a l'intérieur du cercle unitaire

pour chacun des filtres ce qui confirme leur stabilité.

Méthode de synthése Ordre du filtre

UMTS GSM DECT
Filtres passe-tout en paralléle Npum = 27 Ngenn =27 | Npum =51 Ngen, =51 | Npum = 59 Nge, = 59
Réduction d’un filtre FIR Npum =13 Ngen, = 13 | Npum = 15 Ngen, = 15 | Npum = 13 Nge,, = 13
Minimisation des moindres carrés Npum — 13 Ngen, = 8 Npum — 12 Ngep, = 7 Npum — 10 Ngep, =7

Tableau 4.2 — Ordres des filtres sélecteur ITR & phase presque linéaire.

103



Fonction de transfert du fitre sélecteur IR pour la norme DECT

Fonction de transfert du fitre sélecteur IR pour la nome UMTS

f0F - -

q
-80

f0F - -

Normalized Frequency (xx rad/sample)

Fréquence nomalisée

200 — -
2500

Fréquence nomalisée

Fréquence nomalisée

Fonction de transfert du fitre de sélecteur IR pour la nome GSM

Normalized Frequency (xrad/sample)

40F - -

1500 — —
2000

Fréquence nomalisée

Figure 4.8 — Réponse en amplitude et en phase des filtres sélectenr IIR pour les normes UMTS, GSM

et DECT.
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Les poles et les zéros du filtre sélecteur IIR pour la norme UMTS

alreuiBewr ansed

Partie réelle

Les poles et les zéros du filtre sélecteur IIR pour la norme DECT

aureuibew snied

Partie réelle

Les poles et les zéros du filtre sélecteur IIR pour la norme GSM

alneuibewr aed

Partie réelle

Figure 4.9 — Poles et Zéros des filtres sélecteur IIR pour les normes UMTS, DECT et GSM.
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4.3.3 Etude comparative des solutions FIR et ITR

L’objectif de la comparaison entre les solutions de filtrage FIR et ITR a phase presque
linéaire est d’identifier, a performances de filtrage égales, quelle est la solution qui conduit

a la plus faible complexité de réalisation.

D’une maniere générale, les filtres FIR ont 'avantage de la symétrie des ceeflicients
ce qui réduit a moitié le nombre de multiplications. De méme I'implantation des filtres
FIR sous forme polyphase permet aux opérateurs du circuit de filtrage de décimation de

fonctionner a la cadence de sortie qui est inférieure a celle de 'entrée.

Les filtres ITR nécessitent généralement moins de registres ou de mémoires que les filtres
FIR car ils présentent souvent 1n ordre moins élevé et réalisent une réponse impulsionnelle
“infinie” grace a leur forme récursive. En plus du probléme de stabilité qui se pose pour

les filtres IIR, il se pose aussi le probleme du bruit de calcul lié a la capacité des mémoires.

Toutes ces informations générales sur les caractéristiques des structures FIR et TTR
(voir Tableau 4.3) restent insuffisantes pour formuler notre jugement de choix de structure
a faible complexité d’implantation. Ainsi, nous avons opté pour une méthode de compa-
raison numérique en considérant les spécifications des étages de filtrage telles quelles ont

été définies au chapitre précédant.

Critéres Filtre FIR Filtre ITR

Ordre élevé faible

Linéarité de phase | oui non ou presque linéaire

Symétrie oui si la phase est linéaire | non garantie

Stabilité garantie garantie sous condition

Saturation non oui {nécessite une troncature dans la boucle)

Tableau 4.3 — Comparaison qualitative des filtres FIR et IIR

Le Tableau 4.4 compare les deux solutions FIR et ITR en terme de nombre de multipli-
cations par seconde et de nombre de registres mémoires nécessaires pour chacun des deux
filtres demi-bande et de sélection de canal en se basant sur les résultats des Tableaux 4.1
et 4.2. Nous avons utlisé dans cette comparaison seulement les filtres ITR réalisés par la

méthode des moindres carrés.

La simple analyse des résultats de I’étude comparative du Tableau 4.4 ne permet pas
de tirer des conclusions sur le meilleurs choix sans définir les critéres d’optimisation de la

réalisation matérielle.
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Filtre demi-bande | Filtre sélecteur
UMTS FIR. IR FIR. IR
f (kHz) 76801 153602 3840 7680
Nombre de Multiplications 6 11 12 20
MPS (103/s) 46080 168960 46080 | 153600
Nombre de cases Mémoire 19 8 23 13
DECT FIR IIR FIR IIR
f (kHz) 4608 9216 2304 4608
Nombre de Multiplications 6 11 26 16
MPS (103/s) 27648 101376 59094 | 73728
Nombre de cases Mémoire 19 8 51 10
GSM FIR IIR FIR IIR
f (kHz) 540 1080 270 540
Nombre de Multiplications 6 11 24 18
MPS (103/s) 3240 11880 6480 9720
Nombre de cases Mémoire 19 8 47 12

Tableau 4.4 — Comparaison de la complexité d’implantation des filtres FIR et TIR.

4.4 Définition de la solution optimisée de filtrage

Avant de procéder a la définition du choix optimisé pour les étages de décimation & base
de structures FIR ou ITR nous commencons par la définition des criteres de complexité

d’implantation matérielle qui seront pris en compte lors de cette étude.

4.4.1 Critéres d’optimisation et de mise en ceuvre

Les criteres de choix, entre les structures FIR et les structures ITR a phase presque

linéaire, sont essentiellement la complexité de synthese et la complexité d’implantation.

Pour les filtres FIR, il existe plusieurs méthodes pour déterminer les ceefficients telles
que l'algorithme de Parks and McClellan [89] ou la méthode des fenétres [88]. Tl y a aussi
des méthodes des moindres carrés qui permettent de trouver les ceefficients d’un filtre
avec un module quelconque de la fonction de transfert [90] [91] [92], la routine “fir2.m”
de Matlab réalise cette fonction [93].

Pour les filtres ITR a phase presque linéaire, nous avons évoqué plusieurs méthodes

1 : Fréquence d’entrée

2 : Fréquence de sortie
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dans le paragraphe 4.2 pour déterminer les coefficients d’un filtre passe-bas. Ces méthodes
peuvent étre classées en trois catégories : celles qui se basent sur la mise en parallele de
filtres passe-tout, celles qui se basent sur la minimisation d’erreur quadratique et celles
qui se basent sur la réduction des filtres FIR.

La complexité de 'implémentation du filtre constitue un critére de choix important,
car c’est ce critere qui reflete le cotit de la structure. Cette complexité est relative, dans un
premier stade, a I'ordre du filtre. A un stade plus avancé, interviennent la complexité de la
mise en ceuvre de la structure elle méme a savoir la complexité de I'unité de commande, le
nombre de composants mis en ceuvre, la surface occupée, la taille et le format des données

manipulées.

4.4.2 Configuration de la solution optimisée de filtrage

D’apres le Tableau 4.4, la structure FIR est la meilleure solution pour le filtre demi-
bande et le filtre de sélection de canal utilisé pour la norme UMTS. En revanche, concer-
nant les filtres de sélection de canal utilisés pour les normes DECT et GSM, il faut regarder

de plus pres la différence entre les deux solutions.

Pour pouvoir les départager, nous allons admettre I’hypothese que la taille de ’entrée
de chaque filtre est de 25 bits et que celle des coefficients est de 11 bits. Cette hypothese

sera vérifiée ultérieurement dans le paragraphe 6.3.3.

D’apres le Tableau 4.4, la solution ITR engendre un surcoiit de, respectivement, 24%
et 50% en nombre de multiplications par seconde pour les filtres de sélection de canal des
normes DECT et GSM. Nous pouvons estimer le nombre de registres et a quelle fréquence
ils v sont sollicités pour chacun de ces deux filtres. En effet, nous pouvons estimer le
nombre de registres pour les deux filtres FIR par le nombre de mémoires multiplié par
la taille des données d’entrée. Ces registres sont sollicités au taux d’échantillonnage en
sortie. Dans le cas des deux filtres IIR, le nombre de registres est estimé par le nombre de
mémoires multiplié par la taille des données d’entrée augmentée par celle des ceefficents.
Ces registres sont sollicités au taux d’échantillonnage en entrée. Nous introduisons un
nouveau parametre que nous notons T PS pour le nombre de transitions par seconde. Ce
terme correspond au nombre de registres multiplié par la fréquence a laquelle ils sont
sollicités (voir I’équation (4.25)). Le Tableau 4.5 illustre la comparaison du nombre des

registres et de leur utilisation.
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TPS = Npey X [e

DECT Sélecteur FIR. | Sélecteur ITR
f (kHz) 2304 4608
Nombre de case Mémoire 51 10
Taille de données (bits) 25 25+11
Nombre de registre (monobit) 1275 360
TPS (10%/s) 2937600 1658880
GSM Sélecteur FIR | Sélecteur IIR
f (kHz) 270 540
Nombre de case Mémoire 47 12
Taille de données (bits) 25 25+11
Nombre de registre (monobit) 1175 432
TPS (103/s) 317250 233280

(4.25)

Tableau 4.5 — Comparaison de l'utilisation des mémoires.

D’apres les Tableaux 4.4 et 4.5, la solution ITIR est plus efficace de point de vue
surface occupée. Cependant, ’aspect consommation ne doit pas étre négligé. Si nous
notons I’énergie consommeée lors d’un changement d’état d’un registre par w, et I’énergie
consommeée par un multiplieur par w,,, nous pouvons estimer la puissance consommeée par
la relation (4.26).

P.onsommee X (MPS X wp,) + (TPS X w,) (4.26)

D’apres le Tableau 4.5, la solution FIR engendre un surcoiit de, respectivement, 77%
et 35% en nombre de transitions par seconde pour le filtre de sélection de canal de la
norme DECT et la norme GSM. En résumé, la solution ITR est pénalisée en termes de
consommation liée aux multiplieurs de pres de 24% et de 50%, par rapport a la solution
FIR, dans le cas de la norme DECT et la norme GSM, respectivement. En revanche,
la solution FIR est pénalisée en termes de consommation liée aux registres de pres de
77% et de 35% par rapport a la solution IIR, respectivement, dans le cas de la norme
DECT et la norme GSM. Nous estimons que 1’énergie, consommeée par un registre, est
beaucoup moins importante que celle consommeée par un multiplieur 25 bits X 11 bits et ce,
indépendamment de la facon dont celui-ci a été implanté. De ce fait, le choix de la solution
FIR pour la norme GSM devient évident pour réduire la consommation. Vue la taille des
multipleurs mis en ceuvre, nous estimons que les 24% du surplus de consommation liés

aux multiplieurs priment sur les 77% de surplus de consommation liés aux registres.

En conclusion, nous identifions deux architectures de filtrage. La premiere est constituée

par un filtre en peigne et un filtre FIR demi-bande, tous deux communs aux trois normes,
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suivis par trois filtres en paralleles dont un filtre FIR et deux filtres ITR pour sélection
de canal pour la norme UMTS, DECT et GSM, respectivement. Cette architecture, qui
privilégie 'occupation de surface, est représentée par la Figure 4.10. La deuxieme solution,
qui privilégie la consommation, n’est constituée que par des filtres FIR. Elle est illustrée

par la Figure 4.11.

Filtre sélecteur
— ] FIR -

(UMTS)

Filtre en Filtre demi- Filtre sélecteur
™ - - IR -

peigne bande (DECT)

Filtre sélecteur
L IR -
(GSM)

Figure 4.10 — Structure de filtrage en cascade optimisée de point de vue surface.

Filtre sélecteur

B FIR -
(UMTS)
Filtre en _ [ Filtre demi- - Filtre sélecteur
~"|_peigne ~|__ bande > FIR —
(DECT)

Filtre sélecteur
o FIR -
(GSM)

Figure 4.11 — Structure de filtrage en cascade optimisée de point de vue consommation.

La solution qui devrait étre choisie doit garantir une certaine flexibilité. C’est pourquoi
elle doit étre munie de certains degrés de liberté. Cependant, cette flexibilité ne doit pas
étre trop contraignante. Nous retenons essentiellement deux qualités que devrait présenter
I’architecture de filtrage :la premiere serait la possibilité de configurer les coefficients des

filtres, la seconde serait la possibilité de changer la structure des filtres.

La programmabilité des ceefficients des filtres est une option assez importante. En
effet, elle permet d’ajuster la fonction de transfert si nécessaire. Dans le cas du filtre
demi-bande, elle n’est pas vraiment nécessaire car ses ccefficients sont fixes pour les trois

normes. Cependant, il n’est pas trop pénalisant d’accorder une telle option a ce filtre car
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I’ordre n’est pas trop élevé. Pour le filtre de sélection de canal, les coefficients doivent étre
configurables car ils dependent de la norme traitée. Pour permettre la programmabilité
des ceefficients, il suffit de les stocker dans des mémoires ou des registres et d’y faire appel

lors des opérations de multiplications.

Pour le filtre en peigne et le filtre demi-bande, la programmabilité de la structure ne
se pose pas, car leurs structures ont été fixées des le départ. Le premier filtre possede
une structure récursive et le second une structure non récursive. En revanche, le filtre
de sélection de canal peut prendre les deux structures conformément aux Figures 4.10 et
4.11. Une solution serait d’utiliser une implantation logicielle de ce dernier étage sur un
DSP par exemple. Comme 'objectif majeur de cette étude est de réaliser un accélérateur
de traitement afin de décharger les unités de traitement dans un terminal des taches
répétitives et les impliquer dans d’autres taches plus complexes, nous avons opté pour le
choix d’implanter le filtre de sélection de canal d’une maniere matérielle, c’est-a-dire, a

I’aide par exemple de deux filtres FIR et ITR dont les ccefficients sont programmables.

Afin d’optimiser la complexité de traitement de 1’étage de filtrage, nous avons choisi de
commencer le traitement par un filtre en peigne car il peut étre implanté sans faire appel a
des multiplieurs. Puis nous avons réduit la bande et la fréquence d’échantillonnage grace a
un filtre demi-bande. Nous avons montré que, si ce dernier est implanté avec une structure
FIR, il présenterait une complexité de traitement moindre (voir Tableau 4.4). Concernant
le dernier étage, si nous voulons que la solution soit optimale de point de vue surface
et qu’elle soit programmable, il faudrait implanter deux structures : 'une ITR et 'autre
FIR. Nous avons donc deux structures a implanter, au lieu d’une seule, ce qui rend la
solution sous-optimale. Nous pouvons ’améliorer en profitant de la structure IIR et de la
programmabilité de ses ccefficients pour réaliser le filtre de sélection de canal de 'UMTS
sous sa forme IIR. Mais pour une solution multistandard, nous préférons choisir une
solution a moindre cofit de point de vue complexité de traitement. Nous choisissons donc
une solution basée uniquement sur la structure FIR. Le dernier étage sera un filtre FIR
dont les coefficients seront programmables. La Figure 4.12 illustre I’architecture choisie de
la cascade de filtres décimateurs.

Filtre sélecteur
FIR >
(h, programmable)

Filtre en _ | Filtre demi-
peigne | bande

Y

Figure 4.12 — Structure de filtrage en cascade optimisée pour la reception multistandard.
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4.4.3 Résultats de validation de I’étage de filtrage multistandard

Avant de passer a ’étape de réalisation de la structure en cascade de la Figure 4.12,
nous avons procédé a des tests de validation. A ’aide du logiciel Matlab, nous avons pu
générer des signaux GMSK, GFSK et QPSK en présence d’interférants ou de bloqueurs.
Ces signaux ont été numérisés par un modele Matlab d’un convertisseur Sigma-Delta
d’ordre trois. Les signaux récupérés ont été filtrés par la cascade de filtres simulée par
Matlab. Les Figures 4.13, 4.15 et 4.17 illustrent les performances de la cascade des filtres
décimateurs pour sélectionner un canal en présence d’interférants pour les normes UMTS,
DECT et GSM, respectivement. Dans tous ces tests, les signaux ont pu étre démodulés

correctement.

La Figure 4.14 illustre 1’évolution du SNR a travers la cascade de filtrage dans le
cas de la norme UMTS. Le signal d’entrée du convertisseur est un signal sinusoidal de
fréquence égale & 1900 kH z en présence d’un interférant & +41 dB a la fréquance (1.9 +
5) MHz. A la sortie de la cascade de filtres le SNR est de 15.65 dB ce qui est supérieur

a la valeur 6.8 dB requise.

La Figure 4.16 illustre I’évolution du SN R a travers la cascade de filtrage dans le cas
de la norme DECT. Le signal d’entrée est une sinusoide de fréquence égale & 690 kH z en
présence de 3 interférants a +13 dB, +34 dB et +40 dB, respectivement, aux fréquences
(0.69 + 1.728) M Hz, (0.69 + 2x1.728) M Hz et (0.69 + 3x1.728) M Hz. A la sortie de la
cascade de filtres le SNR est de 12.93 dB ce qui est supérieur a la valeur 10.3 dB requise.

La Figure 4.18 illustre I’évolution du SN R a travers la cascade de filtrage dans le cas
de la norme GSM. Le signal d’entrée est une sinusoide de fréquence égale a 80 kHz en
présence de 2 interférants a +9 dB et +41 dB, respectivement, aux fréquences (80 + 200)
kHz et (80 + 2x200) kHz. A la sortie de la cascade de filtres le SNR est de 27.5 dB ce

qui est supérieur a la valeur 9 dB requise.
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Spectre & la sortie du comertisseur

Spectre dun canal UMTS en présence dun interférant & lentrée du convertisseur
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Figure 4.13 — Performances des étages de filtrage pour la norme UMTS.
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Spectre & la sortie du comertisseur

Spectre & lentrée du convertisseur
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Figure 4.14 — Performances des étages de filtrage pour la norme UMTS en terme de SNR.
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Figure 4.15 — Performances des étages de filtrage pour la norme DECT.
115



Spectre & la sortie du comertisseur
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Figure 4.16 — Performances des étages de filtrage pour la norme DECT en terme de SNR.
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Spectre & la sortie du comertisseur

Spectre dun canal GSM en présence dinterférants a l'entrée du convertisseur
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Figure 4.17 — Performances des étages de filtrage pour la norme GSM.
117



Spectre & la sortie du comertisseur

Spectre & lentrée du convertisseur
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Figure 4.18 — Performances des étages de filtrage pour la norme GSM en terme de SNR.
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4.5 Conclusion

Dans I’étude des filtres numériques présentée dans ce chapitre, nous avons commencé
par 'étude des filtres IIR. L’objectif était de mettre en ceuvre une structure de filtrage
a phase presque linéaire pour tenir compte des exigences des normes radio choisies. Nous
avons étudié trois différentes techniques de synthése qui se basent respectivement sur des
filtres passe-tout mis en parallele, la minimisation d’erreur quadratique et la réduction
d’ordre d’un filtre FIR. La synthese des deux derniers étages de filtrage selon ces trois
méthodes a révélé un avantage de point de vue complexité de calcul pour la méthode de
minimisation d’erreur quadratique. Nous avons comparé ces résultats a une synthese par
de filtres FIR et dans le but de choisir une architecture de filtrage flexible et optimisée
de point de vue complexité de traitement. La cascade de filtre choisie est constituée d’un
filtre en peigne et d’un filtre FIR demi-bande d’ordre 19 commun a toutes les normes,
suivis d’un seul filtre FIR dont les ceefficients sont programmables selon la norme traitée
et dont 'ordre est égale a 23, 47 et 51, respectivement pour la norme UMTS, GSM et
DECT. La cascade de filtre a été testée et validée par simulation Matlab. Nous avons
tout d’abord généré des signaux GMSK, GFSK et QPSK en présence d’interférants ou de
bloqueurs respectivement pour les normes GSM, DECT et UMTS. Ces signaux ont été
numérisés par un modele Matlab d’un modulateur Sigma-Delta d’ordre trois. Les signaux
récupérés ont été filtrés par la cascade de filtres simulée par Matlab. Dans tous les tests
effectués, les signaux ont pu étre démodulés correctement. Puis nous avons effectué des
tests sur des signaux sinusoidaux en présence d’interférents pour les trois normes et nous
avons pu vérifier a chaque fois que le SNR requis est atteint. La troisieme et derniere
partie de ce rapport sera consacrée a la réalisation pratique d’une telle architecture de

filtrage et I’évaluation de ses performances expérimentales.
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Implantation matérielle du
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Chapitre 5

Optimisation de ’architecture

matérielle des circuits de filtrage

5.1 Introduction

L’objectif de cette troisieme et derniere partie de ce rapport, composée elle aussi de
deux chapitres, est de présenter les détails de I'implantation matérielle du processeur de
filtrage de sélection des canaux. Dans ce chapitre en particulier nous allons étudier les ar-
chitectures matérielles des circuits de filtrage afin d’optimiser I'implantation matérielle
des différents étages de filtrage de décimation et de sélection de canal. Nous allons
commencer par étudier les systémes de représentation binaire ainsi que les opérateurs
numeériques de base tels que les additionneurs et les multiplieurs. Ensuite, nous allons
étudier trois approches différentes de conception d’architectures numérique de filtrage.
La premiere consiste en une approche parallele, la seconde se base sur ’arithmétique
distribuée et la derniére exploite la ressemblance entres les différents ccefficients pour
diminuer la complexité. A la fin de ce chapitre nous menerons une étude comparative
entre les différentes approches de conception afin de définir la meilleure configuration

d’implantation matérielle.
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5.2 Conception d’opérateurs matériels pour le filtrage

Dans ce paragraphe nous présentons les différentes représentations binaires coura-
mment utilisées dans les architectures de calcul numérique, ainsi que les opérateurs élé-
mentaires d’addition et de multiplication qui sont a la base des opérations de filtrage

numeérique.

5.2.1 Systemes de représentation binaire

Les représentations binaires définies dans ce paragraphe permettent de coder des
nombres entiers. Ces représentations peuvent étre étendues pour les nombres fractionnels.
Nous pouvons partager les représentations binaires essentiellement en deux familles : les
représentations signées et les représentations non signées. Une représentation non signée
permet le codage binaire des nombres appartenant a N. Elle est définie par I’équation
(5.1).

n—1
X=> 2 x€{0,1} (5.1)
=0
Ou X €[0,2" —1]NN.

Dans la famille des representations signées nous en dénombrons plusieurs; A commen-
cer par la représentation biaisée : Elle permet le codage des nombres appartenant a Z en
ajoutant un biais R. Soit un nombre X € Z, R est choisi de sorte que X + R soit toujours
positif, X est ainsi codé par le nombre Y € N tel que Y = X + R.

Il existe aussi les représentations en complément : La méthode du complément est
basée sur une représentation biaisée appliquée uniquement aux nombres négatifs. Pour
coder sans ambiguité des nombres appartenant a [—P, Q] NZ, il est nécessaire et suffisant
que le biais R soit supérieur ou égal a P+ () + 1. Cette condition garantit I’absence de re-
couvrement entre valeurs négatives et positives. Un cas particulier serait la représentation
en complément a deux dite aussi complément vrai. Elle utilise un biais R égal a 2" et
autorise le codage de nombres appartenant a [—2"7! 2771 — 1]NZ. Y et son complément

o~

Y, qui désigne son opposé, sont ainsi définis par les équations (5.2) et (5.3).

n—2

Vo= =12 )y (5.2)
=0

Y = 2V =(2"-1)-Y+1=Y +1 (5.3)
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Il y a aussi les représentations redondantes qui font en sorte quun élément peut
admettre plusieurs écritures. Nous évoquerons celle d’Avizienis dont le principe consiste a
coder les nombres en base r & I’aide de chiffres appartenant a ensemble D, = {—p, ..., p},
ol p<r—1let2p+1>r.Ladeuxieme condition garantit que tous les nombres possedent
au moins une représentation [94]. Un cas particulier serait la représentation Borrow-save

utilisée pour la base 2. Un chiffre 2; appartenant & D;{—1,0, 1} est codé a I'aide de deux
+

bits z et z; tel que x =z —z; . Le Tableau 5.1 illustre la représentation Borrow-save.

(', 27)
1 (0,1)
0 | (0,0) ou (1,1)
1 (1,0)

Tableau 5.1 — Représentation Borrow-save

Nous dénombrons aussi une représentation dite a retenue conservée (carry-save).
Lors d’une addition de deux nombres X et Y a la main comme I’illustre le Tableau 5.2,
les colonnes de droite a gauche sont parcourues en déterminant pour chacune d’entre elles

la somme z; + y; + ¢; ou ¢; dénote une éventuelle retenue provenant de la colonne ¢ — 1.

En base deux, la valeur x; + y; + ¢; comprise entre zéro et trois se représente a l'aide
d’un bit de somme s; et d’un bit retenue sortante c;,;. La représentation carry-save est

obtenue en définissant r;(c;11, s;) par la relation (5.4).
T :Ti(cz'—i—hsi) = 20i+1 +8; 1 € {0,1,2,3} (54)

La somme X + Y s’écrit selon la représentation a retenue conservée comme l'indique

I'expression (5.5).

n—1
X+Y =) r2 (5.5)
=0
i 5 43 2 10
¢ 1.0 0 0 0
i 1110

8; 01 1 1

Tableau 5.2 — Somme binaire
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5.2.2 Opérateurs d’addition binaire

De la méme maniere que les représentations binaires, nous pouvons partager les
opérateurs d’addition binaire en deux familles : la premiere serait celle qui accepte deux
opérandes et la seconde serait a plusieurs opérandes. Dans ce paragraphe, nous donnerons

un apercu sur ces deux types d’additonneurs.

Lorsque on effectue une addition binaire de deux nombres positifs X et Y, on addi-
tionne tout d’abord les deux bits de poids faible et on détermine le bit sy du résultat ainsi

qu’un bit de retenue ¢; tel que c¢’est défini par les trois équations (5.6), (5.7) et (5.8).

261 + s =g + Yo (56)

Ou
so = (zo + yo) mod 2 =z D Yo (5.7)
c1 = (zo + o) div 2 = zoyo (5.8)

Le circuit effectuant ce calcul est appelé demi-additionneur (half-adder). La Figure 5.1
illustre sa représentation symbolique ainsi que sa réalisation et une possibilité d’implanta-
tion sur un circuit FPGA. Cette derniere utilise un XOR réalisé par une “look up table”
(LUT) pour trouver sq. En revanche, 'obtention de ¢; est plus subtile. En effet, si zq # yo,
on axydyy =1 et ¢ = 0. L’équation (5.8) est vérifiée car xoyo = 0 si o B yo = 1. De

méme, si Ty = Yo = ToYo, C1 = Yo car To D yo = 0 et "équation (5.8) est toujours vérifiée.

X Yo

x
3
<
o
£

LUT T

- el )
0 1
G HA Yo 7

\
w

So

(a () ©

Figure 5.1 — Circuits de réalisation de la cellule demi-additionneur.

En traitant les colonnes restantes de la somme de droite a gauche, nous additionnons
x;, y; et la retenue ¢; afin de générer un bit de somme s; ainsi qu'une retenue sortante

¢iv1 définie par I’équation (5.9).
21+ s =z +yi+o (59)
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Ou

si = (@ tyi+te)mod2 =1;,0y ¢ (5.10)
¢ = (rityite)div2 =y +zic+ yic (5.11)

Le circuit effectuant ce calcul est appelé aditionneur complet (full-adder). Les Figures
5.2 (a) et (b) illustrent respectivement le schéma fonctionnel et le schéma de réalisation

d’une cellule full-adder. La Figure 5.2 (c) illustre un exemple d’implantation sur un circuit
FPGA.

x
=<

LUT T

11 v S| ]S S/
i j )
Y

@ (b) ©

Figure 5.2 — Circuits de réalisation de la cellule additionneur complet.

Les deux cellules décrites précédemment sont suffisantes pour la réalisation matérielle
d’un additionneur a retenue propagée. Il est constitué d’une cellule half-adder et de n — 1

cellules full-adder connectées en cascade.

X -1 Y, -1 Xl yl XO yO
X Y 1 1 Chemin critique i i | l i
b é |
CPA Che— FA; . - FA — HA
i n-1 2 1
i 5 ]
S
Sna Sy So

(@ (b)
Figure 5.3 — Principe de I’architecture d’un additionneur & retenue propagée.

La propagation de la retenue implique théoriquement un temps de calcul proportionnel
a la taille des opérandes (Voir Figure 5.3). Ainsi, en doublant la précision des opérandes
de 'additionneur on divise sa fréquence de fonctionnement. Certains fabricants de FPGA

tel que Xilinx proposent sur leur produit Virtex des lignes dédiées a la propagation de
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retenue. La Figure 5.4 illustre un exemple d’implantation de I'additionneur sur FPGA.
Une fois la premiere LUT traversée, il n’y a plus qu’une succession de multiplexeurs et
une porte logique XOR sur le chemin critique. Le délai de ces composants est nettement
inférieur a celui de la LUT.

LUT

Xn-l J)
Yos 7 0 1

Chemin critique T T T T T T T T >
|
LUT| | c,
|
X1 J) I
|
Y, v, /0 1

-
Cc
—

gl

Figure 5.4 — Architecture d'un additionneur & retenue propagée sur FPGA.

Lorsque deux opérandes en complement a deux comportent un nombre de chiffres iden-
tiques, leur addition s’effectue a ’aide du circuit a retenue propagée étudié précédemment.
S’ils sont de tailles différentes il faudrait faire une extension de signe. Pour réaliser un
soustracteur, il suffit d’inverser tous les bits de Y et de substituer le Half-adder par un

full-adder dont la retenue entrante vaut un.

L’addition de deux nombres de n bits requiert un temps de calcul proportionnel a n.
Toutefois, les entrées x; et y; d’une cellule full-adder sont disponibles bien avant la retenue
entrante ¢;. Il est possible d’exploiter cette infomation pour réaliser I’addition en un temps
inférieur. La méthode de sklansky permet un temps de cycle proportionnel a logsn [94].
Cependant, un tel additionneur occupe beaucoup plus de surface quun additionneur a

retenue propagée.
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La deuxieme famille d’additionneur serait celle des multiopérandes. Si nous désirons
effectuer une addition de m opérandes X; de n chiffres, nous supposons que les X; sont

non signés ou en complément a deux. Le résultat comporte n + Logs(m) bits.

m—1 p
S = Z X; = Z 82, p=mn-+ Loga(m) (5.12)
0 =0

Un cas particulier serait pour seulement trois opérandes dans lequel nous pouvons uti-
liser un additionneur a retenue conservée pour effectuer 'opération en un temps constant
indépendant de la taille des opérandes. Le principe de ’addition a retenue conservée
consiste a traiter chacune des retenues intermédiaires générées par une cellule full-adder
comme une sortie au lieu de la propager (voir Figure 5.5). Cette méthode permet ainsi
I’addition en temps constant : le temps que prend un full-adder. La conversion du résultat

en une représentation non redondante nécessite une addition a retenue propagée.

AT I
|
b4 !
CSA FA FA i/"'/ FA
v
a ] r
Cn Snl Cn Sn-l Cn Snl
(a) (b)

Figure 5.5 — Principe de I'architecture d’un additionneur & retenue conservée.

La Figure 5.6 décrit deux circuits implantant ’équation (5.12). Le premier utilise m—1
additionneurs a retenues propagées connectés en série. Le second calcule la somme des
opérandes a 1’aide de m—2 additionneurs a retenues conservées puis convertit le résultat en
complément a deux grice a une derniere addition a retenue propagée. Les deux solutions
ont un chemin critique semblable mais la seconde permet d’utiliser un calcul préfixe pour
le dernier étage afin d’améliorer le temps de calcul. Une amélioration peut étre amenée
a I'implantation décrite par la Figure 5.6 en utilisant des structures en arbre plutot que

linéaires.
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CPA : Carry Propagate Adder

s
(@ CSA : Carry Save Adder )

Figure 5.6 — Architecture d’additionneurs multiopérande.

Afin de diminuer la surface occupée par un additionneur nous pouvons effectuer I’opé-
ration d’une maniere sérielle qui prend plus d’un cycle d’horloge. L’addition sérielle, non
signée ou en complément a deux, s’effectue sur le chiffre de poids faible en téte a ’aide du
circuit de la Figure 5.7. A chaque itération, ce dispositif calcule un chiffre s; du résultat
ainsi que la retenue c¢;;1, mémorisée dans une bascule dont le contenu initial vaut zéro.
Pour transformer ce circuit en un soustracteur, il suffit d’inverser I’entrée Y et d’initialiser
la bascule avec la valeur un. Ce principe d’addition sérielle peut étre facilement étendu

pour les additionneurs multiopérandes.

X; —»= X, —=
FA > S ! FA > S
Yi /™ i y, = i
reset —am EE preset —m EE
@ (b)

Figure 5.7 — Architecture d’additionnenr et soustracteur sériels.
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Le choix de structure de 'opérateur d’addition est dicté par 'exigence de ’application.
En effet, les additionneurs sériels nécessitent peu de ressources et peuvent fonctionner a
de hautes fréquences. Les additions avec calcul de préfixe présentent un temps de cycle
inférieur a un additionneur a retenue propagée mais occupent plus de surface. Cepen-
dant, si 'opérateur est implanté sur un circuit FPGA 'additionneur a retenue propagée
peut étre plus avantageux que les additionneurs avec calcul de prefixe car les FPGA dis-
posent généralement de ligne de propagation de retenue [94]. Le Tableau 5.3 illustre une

comparaison qualitative entre les différents types d’additonneurs.

Critéres Additionneur A retenue | Additionneur & retenue | Additionneur avec | Additionneur
propagée conservée calcul de préfixe sérielle

Surface faible moyenne importante trés faible

fréquence faible élevée moyenne tres élevée

de fonctionnement | (pour les grandes tailles)

Tableau 5.3 — Comparaison des architectures d’additionneurs

5.2.3 Opérateurs de multiplication binaire

Considérons X et Y deux nombres entiers non signés de n chiffres, leur produit Z un
nombre comportant 2n chiffres s’obtient par exemple en calculant le résultat de I’équation
(5.13).

n—I1

n—1
Z=XY =) yX2=) p? (5.13)
=0

1=0

Ou p; sont les produits partiels.

Le Tableau 5.4 correspond a la méthode utilisée pour calculer a la main le produit de
deux nombres. La conception d’un circuit numérique implantant 1’équation (5.13) s’avere
triviale. Les produits partiels sont déterminés par des portes ET puis leur somme est

déterminée par un additionneur multi-opérandes.

Il est également possible de calculer séquentiellement les produits partiels et d’établir

leur somme avec un additionneur et un accumulateur.
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T3 To a Ty X

X Y3 Yo Y1 Yo Y

Yoz YoT2 YoT1i Yolo yoX - 2°

Y1T3 YTz 11 YiZo y X -2t
Y23 Y2T2  Y2T1  Y2Zo Yo X - 22
YsTz  YsT2 YsT1  YsZo ys X - 23
2 % 25 24 23 29 21 20

Tableau 5.4 — Multiplication de deux nombres de quatre bits.

a. Recodage modifié de Booth

Il existe plusieurs méthodes d’optimisation de la multiplication dont le recodage mo-
difié de booth. Son principe consiste a réécrire le multiplicateur dans une grande base
en exploitant une notation redondante pour diminuer le nombre de produits partiels. Fn

effet, considérons une chaine de ‘1’ de longueur £ débutant a la position 1 :

2i+k—1 2z

oo 1 1 ....1T 1 0

En utilisant 'ensemble des chiffres appartenant & D;{1,0, 1}, cette chaine admet également

la représentation :

2i+k 2z 0

Cette derniere représentation admet moins de produits partiels lors de la multiplication.
Booth propose un algorithme de conversion dans la base deux appelé recodage de Booth.
Chaque chiffre z; du nombre converti X est déterminé par x; et x;_1 comme le décrit
I'équation (5.14).

Ti = Tj-1 — X5 (514)

Nous définissons z; = 2%9;,1 + T2;. Comme X ne comporte aucune chaine de 1 ou de

-1 de longueur supérieure a un, on en déduit que z; € {—2,—1,0,1,2}. On exprime ainsi
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X a l’aide d’une notation redondante en base quatre comme l'indique ’équation (5.15).

p
X=Y 4, p= g (5.15)
=0

Grace a cette conversion de X, appelée recodage modifié de Booth, seuls § + 1 produits
partiels interviennent lors de la multiplication. La valeur des ccefficients z; se déduit de
(5.14) par I’équation (5.16).

2 = 2§2i+1+§2i (516)

= Toi1+ Ty — 2T9i41

et, par conséquent,

p

; n
X = Z ([L‘Qi_l + To; — 21‘2@'_4_1) 417 P = 5 (517)

1=0

NV
{72771707172}

Le principe exploité pour le développement du recodage modifié en base quatre s’applique
a de plus grandes bases. Les recodages en base huit et 2" s’expriment respectivement par
les équations (5.18) et (5.19).

p
: n
X = (wsim1 + T3 + 225 — 42312) 8, p= (5.18)

, 3
2=0

-~
{—4,-3,..,3,4}

p r—2
1 r— \1 L
x=% (:cm-_l + (meﬁzﬂ) —9 lxm(r_l))(z Y, p== (5.19)
i—0 =0

{—2r-1, . 271}

Pour comprendre l'intérét pratique, on étudie le cas ou r = 3. La réécriture du multi-
plicateur en base huit engendre des chiffres z; appartenant a 'ensemble {—4,...,4}. Les
éléments de cet ensemble peuvent étre codés sur 3 bits avec la représentation complément
a deux sauf le chiffre 4 qui nécessite 4 bits. Il suffit donc de substituer ’élément 4 par -4,
a condition de corriger cette erreur, volontairement introduite, par 'ajout d’un 8. Cette
opération de correction correspond au forcage de x3; 1 & un pour le calcul du prochain
produit partiel. La Figure 5.8 illustre le fonctionnement d’un tel multiplieur. Une telle
procédure peut nécessiter une extension de signe pour ne pas introduire une erreur a la

fin du traitement.
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Xeriayai - o0 Xia X X1
|
o (]
J 1
’ Codage Q
r
% >

Figure 5.8 — Architecture du multiplieur adaptée & la subdivision sur 7 bits.
b. Multiplication paralléle-série

Nous supposons que le multiplicateur est recu sériellement, chiffre de poids fort en téte
et autre opérande est enregistrée dans un registre. La Figure 5.9 décrit 'architecture de
l'opérateur [94]. Durant les n premiers cycles d’horloge les portes ET déterminent un
produit partiel p; qui ensuite additionné a l’aide d’un circuit a retenue conservée a la
somme des 1 — 1 premiers produits partiels mémorisés dans les bascules. Le mécanisme de
décalage des bits de somme garantit un alignement correct des opérandes. Au terme de
ces n cycles, nous ne disposons que de n bits de poids faibles du résultat. Il faut donc fixer
a zéro les bits du multiplicateur durant les n prochains cycles afin d’obtenir le résultat

complet du calcul.

v/ v v

EI—» FA =E|~ ----------- — FA =E|—> FA =E|—'

-5 & &

Figure 5.9 — Multiplieur paralléle-série.
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5.3 Conception d’architectures de filtrage numérique

Apres avoir étudié les différents opérateurs arithmétiques élémentaires, nous nous
intéressons a 'optimisation des architectures de filtrage. Dans le chapitre 3, nous avons
montré qu'une opération de filtrage n’est autre qu'un produit de convolution entre un
signal est la réponse impulsionnelle du filtre. Les paragraphes suivants exploitent cette

propriété.

5.3.1 Approche d’architecture parallele

C’est la réalisation la plus évidente d’un filtre FIR. Elle est fidele a la structure illustrée
par la Figure 4.3. 1l s’agit d’utiliser autant d’opérateurs d’addition et de multiplication
qu’il y a de ceefficients dans le filtre. Cette implantation réduit 'opération de filtrage en

un seul cycle d’horloge, mais occupe plus de surface.

5.3.2 Approche d’architecture basée sur ’arithmétique distribuée

Dans le cas d’une réponse impulsionnelle finie, 'opération de filtrage se résume a
I'équation(5.20) [88].

y(n) = hptinp =Y _ hpap(n) (5.20)

ol
y(n)  : laréponse a I'instant n
hye le k**™e coefficient & Iinstant n
zx(n) : la k%™ variable d’entrée & 'instant n

Si nous exprimons x avec la représentation en complément a deux, nous obtenons
I'équation (5.21).
N-2
oh=—zan-12" Y T2 (5.21)
n=0

En substituant z; dans I’équation (5.20) par son expression exprimée par (5.21) nous
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obtenons l'expression (5.22).

K N-2
Yy = Z hk |: — {L'{knyl}QNil + Z x{k,n}Qn} (522)
k=1 n=0
K K N-2
= —Zx{k,Nq}? thy +ZZ:r{k n1 2" hy,
=1 n=0

-2 K
= - Zx{kzv 132Y " hy + Z${k,n}2"hk
0 k=1

3

L’équation (5.22) peut étre développée comme l'indique expression (5.23).

Yy = (${170}h1 + l’{g’o}hz + e+ JJ{K’o}hK)T) (523)
+ (${171}h1 + l’{g@}hg +--- 4+ l’{K’l}hK)Ql

— (zpoy-nh+zpy nhe+- -+ Ty nhr)2V !

Les ceefficients du filtre étant fixes, les sommes partielles exprimées dans 1’équation
(5.23) peuvent étre précalculées et mises dans une “look up table” qui contient 2V mots.
Les puissances de 2 se résument a des opérations de décalage. L.a Figure 5.10 montre un

exemple de filtre avec trois ceefficients.

3
h. | Look

X
X up table
X

¢_ REG

Figure 5.10 — Réalisation d’un filtre, & trois ccefficients, basée sur la technique de I’arithmétique

distribuée.
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5.3.3 Approche d’architecture a partage d’éléments communs

des cceefficients

Le but de la méthode présentée dans [95] consiste & rechercher le nombre minimum
d’opérations d’addition ou de soustraction et de décalage nécessaires pour modéliser une
opération de multiplication en exploitant la ressemblance entre les ccefficients du filtre.

Cette méthode se préte mieux aux représentations redondantes [96].

Le principe est simple. Soit la variable x a multiplier par la constante i dont la
representation binaire est (101000101), le résultat de cette multiplication peut étre calculé
des deux manieres présentées par les équations (5.24) et (5.25). Nous noterons 'opération

de décalage a droite ou a gauche de n bits par >> n et << n.

y = hxz (5.24)
= 4+ (<< 2)+ (x << 6) + (z << 8)

y = hxzx (5.25)
= (z+(x<<2)+(z+(r<<2)<<6

L’équation (5.25) a permit de passer de trois additions a seulement deux additions car
elle exploite le fait que la quantité x + (x << 2) est présente deux fois dans 'opération.
Cette technique est facilement adaptable aux filtres FIR avec des ceefficients constants [97].
Soit un filtre FIR décrit par 1’équation (5.26).

Yn = Z A * Tp—i (5.26)

1=0

ou les a; sont des ceefficients fractionnels exprimés par des éléments appartenant a
I'ensemble D{—1,0, 1} ainsi : a;0.a;1G2 - - - a;pr1- L'équation (5.26) peut étre réécrite selon
I'équation (5.27).

Yp = Z Qij (ZL‘n_i >> j) (527)
i—=0



Ceci revient a ce que y, n’est autre qu'une somme de différentes versions de x décalées
et retardées. Dans ce qui suit nous utilisons la notation adoptée par [98]. Ainsi nous
écrivons x au lieu de x et z1[—i] au lieu de z,, ;. Un filtre tel qu’il est défini par I’équation
(5.27) peut étre exprimé par un tableau X;; dont les colones expriment les décalages, les
lignes expriment les retards et dont les éléments sont les ccefficients a;;. Pour plus de

clarté, 'exemple suivant explique le principe de la méthode.

Exemple

Soit un filtre FIR dont les ceeflicents sont les suivants :

he = 1.000100000
hy = 0.101010010
hy = 0.000100001,

les ceefficients sont écrits en représentation “SD” (Signed Digit). La notation 1 équivaut
a-1.

Selon la Figure 5.11, le filtre peut étre réécrit selon les équations (5.28) et (5.29). Grace
a l'identification des éléments communs, la complexité du filtre passe de sept additions a

seulement quatre additions.

y = z9— (3 >>4) — (12[—1] >> 3) + (xo[—1] >> 8)
To = x1 — (x1 >>4) — (21[—1] >> 3) + (21[-1] >> 8) (5.29)
y = xo— (za2[—1] >>1)
1] 1)
) (I 1
L L

Figure 5.11 — Détermination des éléments communs.
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5.4 Analyse comparative et optimisation des choix

d’architectures de filtrage

L’étude précédente a permis de dégager trois différentes approches d’implantation
du traitement de filtrage. Chacune de ces méthodes possede ses avantages et ses in-
convénients. Il faudrait donc choisir pour chaque étage de filtrage de décimation la méthode
qui conduit au minimum de complexité matérielle. Pour effectuer le meilleur choix, il fau-

drait évaluer les contraintes qui s’exercent sur chaque filtre.

5.4.1 Contraintes de conception

Chaque étage de filtrage opere dans un contexte précis. Le filtre en peigne est celui qui
subit les contraintes les plus séveres. Depart sa place au début de la chaine de décimation

il opere a la fréquence la plus élevée et filtre un signal avec un haut niveau de bruit.

Le filtre demi-bande est soumis a des contraintes moins séveres que celles du filtre en
peigne puisqu’il opere sur un signal deja filtré. La fréquence de traitement a été, elle aussi,
diminuée. C’est un filtre FIR d’ordre 19. Il devrait donc effectuer 19 opérations de mul-
tiplication et 18 opérations d’addition. C’est un filtre a phase linéaire, donc, symétrique.
Ceci ramene le nombre de multiplications a 10. Le fait que sa fonction de transfert est
symétrique par rapport a f./4 et qu'elle est équiripple tous les ceefficients impairs sont
nuls excepté celui du centre. Cette propriété ramene le nombre de multiplications a 6 et
le nombre d’additions a 10. Pour le cas du GSM, l'entrée du filtre varie chaque douze
cycles d’horloge. Pour le DECT, ’entrée varie chaque six cycles d’horloge. Tandis que
pour 'UMTS, l'entrée varie chaque quatre cycles d’horloge. Ce dernier cas est le plus
contraignant pour le filtre demi-bande. Etant donné que ce filtre décime le signal d’un

facteur de deux, le filtre délivre ainsi une sortie chaque deux entrées.

Le filtre de sélection du canal est un filtre qui opere a la fréquence la plus basse. Les
coeflicients de ce filtre different selon la norme traitée. L’ordre de ce dernier pour 'UMTS
est de 23. Il nécessite 12 opérations de multiplication et 22 additions. Le cas du DECT
requiert un filtre d’ordre égal a 51 ce qui se traduit par 26 opérations de multiplication
et 50 opérations d’addition. Pour le GSM l'ordre du filtre sélecteur de canal est de 47.
Le nombre d’opérations de multiplication et d’addition nécessaires pour un tel filtre est
respectivement de 24 et 46. Pour le cas du GSM, I'entrée du filtre varie chaque 24 cycles
d’horloge. Pour le DECT l’entrée varie chaque douze cycles d’horloge. Tandis que pour
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IPUMTS, Dentrée varie chaque huit cycles d’horloge. Comme pour le filtre demi-bande,

celui-ci décime d’un facteur de deux, il délivre donc une sortie chaque deux entrées.

5.4.2 Etude comparative des approches architecturales

L’approche parallele est employée lorsque les contraintes temporelles priment sur celle
de la surface occupée. En effet, elle emploie autant de multiplieurs et d’additionneurs que
nécessaire afin de réduire 'opération de filtrage en un seul cycle d’horloge. Cette méthode
facilite considérablement la partie commande au depend d’une occupation de surface plus

importante.

A D’encontre de ’approche parallele, ’approche qui se base sur 'arithmétique distribuée
est une méthode qui privilégie les contraintes sur la surface occupée. En effet, une telle
méthode nécessite autant de cycles que la taille de ’entrée en bits. Cette approche améliore
I’occupation de surface mais ramene la complexité a la partie commande. L’idée de cette
approche qui se base sur un “multiplexage” temporel au niveau bit peut étre reprise a un
niveau plus haut en utilisant des multiplieurs génériques un certain nombre de fois. De
cette maniere, nous utilisons moins de surface que I’approche parallele mais nous avons

besoin de plusieurs cycles d’horloge.

La derniere approche qui a été proposée et qui exploite la ressemblance entres les coe-
fficients d’un filtre, réalise I’opération de filtrage en un cycle d’horloge tout en optimisant
la surface occupée. C’est une méthode qui ne peut pas étre appliquée pour des filtres a cce-
fficients variables. Le Tableau 5.5 illustre une comparaison entre les différentes approches

d’implantation de la cascade des filtres de décimation.

Critéres Approche paralleéle | Approche distribnée | Approche de partage
d’éléments communs

Surface importante faible moyenne

Nombre de cycles un seul plusieurs un seul

nécessaire pour une sortie

Ceoefficients fixes ou variables fixes fixes

Tableau 5.5 — Comparaison des techniques d’implantations des filtres.
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5.4.3 Configuration optimisée du processeur de filtrage

En tenant compte des contraintes exercées sur chaque filtre de ’étage de décimation,
nous pouvons choisir ’architecture adaptée a chacun d’entre eux. Ainsi pour le filtre en
peigne qui subit les contraintes les plus séveres, nous avons opté pour une implantation
sous la forme récursive n’utilisant que des opérations d’addition qui occupent moins de

surface et de temps de latence que les multiplieurs.

Le filtre demi-bande est un filtre dont les ccefficients sont les mémes pour les trois
normes. L’approche de partage des éléments communs entre ces ccefficients est bien
adaptée pour ce cas de figure. Néanmoins, si on considere le cas le plus contraignant,
nous ne disposons que de quatre cycles d’horloge avant de délivrer un résultat de sortie.
Dans ce cas, on ne peut pas utiliser la méthode de 'arithmétique distribuée qui exige que
les ceefficients soient fixes, par contre nous pouvons utiliser deux multiplieurs génériques

pour effectuer les six multiplications nécessaires pour ce filtre.

Le filtre de sélection du canal est un filtre dont les ceeflicients dépendent de la norme
traitée. Si nous considérons le cas le plus contraignant de la norme DECT ol nous ne
disposons que de 12 cycles d’horloge pour effectuer 26 opérations de multiplication, 3
multiplieurs génériques qui operent en parallele s’averent nécessaires. Nous montrons plus

tard dans la paragraphe 6.2.3 que seulement deux suffisent.

En résumé, deux configurations sont candidates pour cette cascade de filtres. Elles
sont illustrées par la Figure 5.12. Elles ont en commun le filtre en peigne sous sa forme
recursive et le dernier étage qui dispose de trois multiplieurs génériques pilotés par une
partie commande. Cette partie commande adapte, geére le flux de données et emploie les
ressources de chaque filtre selon la norme. La différence entre ces deux configurations réside
dans le filtre demi-bande. Il sera implanté de deux fagons différentes dans chaque structure.
Dans la premiere structure, la méthode de partage des éléments communs sera employée
et, dans la seconde, le filtre disposera de deux multiplieurs génériques pour effectuer la
meéme fonction. Le résultats de synthese de I'implantation matérielle départagera ces deux

configurations.
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Unité de commande

l

Filtre en peigne Filtre demi-bande Filtre sélecteur
strucutre a multiplieurs N
> PR g B e | strucutre d multiplieurs [
structure récursive génériques ou a partage o
.y génériques
d'éléments communs

Figure 5.12 — Configuration optimisée de filtrage.

5.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons commencé par une étude des opérateurs de base qui in-
terviennent dans le traitement de filtrage. Afin de mieux optimiser les circuits de filtrage
nous avons étudié aussi trois approches pour 'implantation du traitement de filtrage. La
premiere approche fait appel a une réalisation directe, qui reprend au niveau circuit, les
opérations élémentaire de I'expression analytique d’un filtre. La deuxiéme approche se base
sur 'arithmétique distribuée alors que la troisieme exploite la ressemblance entre les coe-
fficients pour diminuer la complexité du traitement. Apres avoir déterminé les contraintes
imposées sur chaque étage du filtre décimateur, nous avons choisi deux configurations qui
se prétent au mieux au contexte de filtrage de sélection du canal d'une réception multistan-
dard. Ces deux structures conduisent a une solution optimisée, en terme de complexité de
traitement pour les trois normes GSM, DECT et UMTS. A ce niveau de ’étude nous avons
défini pour la cascade de filtrage un filtre en peigne a structure récursive, un filtre FIR
demi-bande utilisant des multiplieurs génériques ou la méthode de partage des éléments
communs et enfin un filtre sélecteur du canal utilisant des multiplieurs génériques avec
des ceefficients programmables. Les résultats de synthese matérielle a explorer au chapitre
suivant permettront de choisir la meilleure structure de filtrage.
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Chapitre 6

Implantation matérielle et résultats

expérimentaux

6.1 Introduction

Dans ce chapitre nous allons étudier la réalisation matérielle de la structure de filtrage
choisie dans le chapitre précedent en proposant une IP- VHDL. Nous allons commencer par
donner la structure de cette IP-VHDL en présentant le schéma de conception de chaque
étage de filtrage. Ensuite nous allons décrire la partie commande de toute la cascade
de filtrage ainsi que la gestion des flux des données a travers les étages de filtrage de
décimation. La derniere partie de ce chapitre sera consacrée aux résultats d’implantation

matérielle et les performances du processeur de filtrage proposé pour les trois normes
GSM, DECT et UMTS.

6.2 Structuration de I'IP-VHDL

Le filtre numérique est constitué essentiellement de trois unités de traitement qui sont
le filtre en peigne, le filtre demi-bande et le filtre de sélection du canal. Ce paragraphe,

présente l'architecture de chaque étage.
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6.2.1 Schéma de conception du circuit filtre en peigne

Pour le filtre en peigne, nous avons proposé une architecture générique qui peut étre
adaptée pour d’autres cas de figures. Cette architecture permet de réaliser ce dernier
dans sa forme la plus générale. Fn effet, elle est fidele a la fonction de transfert du filtre

exprimée par l’expression (6.1).

H(z) = 14z 4 gz MNE (6.1)
1 — ,~MN\*
- ()
Ou £k est le nombre d’étages mis en cascade, M est le facteur de décimation et N est le
délai du dérivateur. L’architecture proposée possede ces trois parametres d’entrée. Nous
discernons dans celle-ci deux blocs. Le premier est constitué par le dénominateur qui n’est

autre qu’une cascade de k£ accumulateurs. Le second bloc est le numérateur constitué par

une cascade de k dérivateurs.

La Figure 6.1 illustre ’architecture du filtre en peigne avec un dérivateur de délai égal
a un. Dans ce cas de figure, nous avons utilisé ce filtre avec un nombre de cascade k égal
a six. Le facteur de décimation, qui varie selon la norme, est réalisé grace a une entrée de

vérouillage (enable) prévue dans le dérivateur.

EN1 EN2
Unité de commande
E N
> > S
Reg Reg Reg Reg Reg
D D D D
n A
CLK —» . U
NRST ’

Figure 6.1 — Architecture du filtre en peigne.

Le Tableau 6.1 et la Figure 6.2 présentent les parametres et les ports de 'entité filtre

en peigne.
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Filtre en peigne

Parametres de configuration

Ncas Nombre de cascade de moyenneurs.

Nreg Nombre de registres de retard dans le dérivateur.
N Nombre de bits d’entrée.

M Nombre de bits de sortie.

Ports d’entrées/sorties

CLK Horloge qui gouverne tous les registres du filtre.

NRST | Entrée de remise a zéro des différents registres du filtre en peigne.

EN1 Entrée de verrouillage des registres de 'intégrateur.
EN2 Entrée de verrouillage des registres du dérivateur.
E Entrée du filtre.

S Sortie du filtre.

Tableau 6.1 — Parameétres et ports d’entrées/sorties du filtre en peigne.

—» .
enl | Filtreen
— .
en? peigne

Figure 6.2 — Schéma bloc de I'entité filtre en peigne.

6.2.2 Schéma de conception du circuit filtre demi-bande

Le filtre demi-bande est un filtre & ccefficients constants. Il est commun aux trois
normes. Il limite le spectre avant de réduire la fréquence d’échantillonnage a moitié. La

fonction de transfert de ce filtre peut étre écrite selon I'expression (6.2).

[N/2] [N/2]
Yn = Z hoiTn-—2i + Z hoiy1Zn—(2i11) (6.2)
i—0 i—0

Une fois la fonction de transfert ainsi réécrite, nous distinguons deux sous-fonctions de
transferts : La premiere contient les ccefficients d’indices pairs du filtre global, nous la
noterons Hy. La seconde contient les ccefficients d’indices impairs et sera notée Hy. La
transformée en z de I’équation (6.2) est formulée par I'expression (6.3). C’est la forme
polyphase du filtre. Comme & la sortie du filtre nous ne garderons qu’une sortie sur deux,

c’est a dire les yo,, nous pouvons avancer l'opération de décimation avant les deux sous
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filtres Hy et H;. La Figure 6.3 illustre 1a forme polyphase du filtre décimateur demi-bande.
L’avantage de cette forme est que les deux filtres fonctionnent a la fréquence de sortie
qui est inférieure a celle de I’entrée, nous disposons ainsi du double des cycles d’horloges

nécessaires entre deux entrées pour effectuer 'opération de filtrage.

Y (2) = Ho(2?) + 27 Hy (%) (6.3)

b L w

Figure 6.3 — Filtre & structure polyphase.

Dans le cas du filtre demi-bande, les coefficients impairs sont tous nuls excepté h(%)
qui vaut 0,5. Ce dernier peut étre remplacé par une simple opération de décalage. Reste
maintenant a implanter la fonction de transfert Hy. Nous avons retenu deux méthodes
de réalisation : la premiere s’appuie sur la réutilisation des éléments communs entre les

ceefficients et la seconde est une approche DSP qui utilise un multiplieur générique.

a. Implantation par la méthode des éléments communs

La premiere étape de cette approche est la réécriture des ceefficients dans une repré-
sentation plus optimisée. Pour cela, nous avons utilisé 1’algorithme de conversion d’une
représentation en complément a deux en une représentation a retenue conservée décrite
dans [94]. Le Tableau 6.2 contient les deux représentations des ceefficients du filtre demi-
bande. Pour des raisons d’aisance de lecture, les ceefficients sont traduits en nombres

entiers.

Afin de profiter de la symétrie du filtre nous avons procédé a la recherche des éléments

communs entre les ceefficients suivant ’axe horizontal et vertical seulement [99].
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1 h; | complement a deux | retenue conservée
0/18 | 3 00000000011 0000000011
2/16 | -13 11111110011 0000001 101
4/14 | 35 00000100011 0000100011
6/12 | -88 11110101000 000101 1000
8/10 | 318 00100111110 0100111110

9 | 512 01000000000 1000000000

Tableau 6.2 — Quantification des ceefficients du filtre demi-bande.

La Figure 6.4(a) illustre les ceefficients du sous filtre Hy, dans un Tableau dont les
lignes régissent une opération de retard et les colonnes correspondent a une opération de
décalage. Selon cette figure, nous pouvons extraire sur I’axe horizontal la chaine “117 qui
se répete dans la plupart des ceefficients. Cette chaine régit un nouvel élément noté z, et

calculé par ’équation (6.4), avec x; 'entrée du filtre.

To =21+ 11 << 1 (64)

La substitution de I’élément x, dans les ceeflicients du sous filtre Hy est illustrée par
la Figure 6.4(b). Selon cette derniere nous identifions une autre chaine commune entre
ces coefficients qui est “100002”. Cette derniere engendrera un autre élément que nous

noterons z3. Il est a l'origine d’une nouvelle relation illustrée par I’expression (6.5).

T3 =Tog+ 21 << D (65)

Ce dernier élément nous mene a la représentation du filtre comme l'indique la Figure
6.4(c). A ce stade, nous ne trouvons plus d’éléments communs susceptibles d’amener une
amélioration a cette configuration. En exploitant la symétrie des ccefficients du filtre, nous

pouvons extraire 'expression de la sortie. Elle est exprimée par 1'expression (6.6).

(xa[1] + z2[10]) — (21]2] + 21[9]) — (22[2] + 22]9]) << 2 (6.6)
(23]3] + 23[8]) — (wa[4] + 22[7]) << 3 — (z1[4] + z1[7]) << 6
(@o[B] + 22[6]) << 1+ (z3[5] + z3[6]) << 3+ (z1[5] + 21[6]) << 6

<
I

+ +
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Figure 6.4 — Recherche des éléments communs du filtre demi-bande.

La réalisation de I'expression (6.6) est assez simple, il suffit de générer les deux signaux
o et x5 et de les injecter dans des registres FIFO. Les opérations de décalage ne sont
pas cofiteuses car elles sont cablées. Enfin, ’addition de tous ces termes est réalisée grace
a un additionneur a plusieurs opérandes en arbre binaire. Cette structure a l'avantage
d’améliorer la surface occupée et le temps de propagation. Nous avons veillé a grouper
les entrées a tailles équivalentes deux par deux. La Figure 6.5 représente l’architecture
implantée du sous filtre Hy. L’avantage de cette méthode est ’élimination des opérations

de multiplication. En revanche, il y a augmentation du nombre de registres nécessaires.
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Figure 6.5 — Implantation du sous filtre H0 avec la méthode des partages des éléments communs.
b. Implantation par la méthode du multiplieur générique

Cette approche consiste a utiliser un multiplieur générique pendant les cycles libres
entre I'entrée et la sortie du filtre. Le filtre demi-bande contient 19 ccefficients, dont seuls
10 a indices pairs. Grace a la symétrie de la réponse impulsionnelle, nous avons besoin
d’effectuer seulement 5 opérations de multiplication. Il faut vérifier si nous disposons de
suffisamment de cycles pour chacune des normes. Le pire des cas est celui de 'UMTS, ou
nous disposons de huit cycles de libres, nous pouvons donc réaliser le filtre Hy. Quant-au
filtre Hy, il se réduit & son ccefficient central et ne nécessite pas de multiplieur. La Figure
6.6 illustre 'implantation du sous filtre Hy avec un multiplieur générique. Cette approche
nécessite moins de registres que la premiere méthode. Cependant elle ramene la complexité
au niveau de la partie commande. L’analyse de complexité permettra de trancher entre
ces deux approches et démontrera que la seconde méthode est plus favorable de point de

vue surface.
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Figure 6.6 — Architecture d’implantation du sous filtre HO avec un multiplieur générique.

Le Tableau 6.3 et la Figure 6.7 présentent les parametres et les ports d’entrées/sorties

de l'entité filtre demi-bande avec un multiplieur générique.

Filtre demi-bande avec multiplieur générique.

Parametres de configuration

Ncoef Taille des ceefficients en bits.

Nbcoef | Nombre de ceefficients.

Nreg Taille du banc de registre du sous filtre Hg.

Ncount | Nombre de bits de ’entrée count.

N Nombre de bits d’entrée.

M Nombre de bits de sortie.

Ports d’entrées/sorties

CLK Horloge qui gouverne tous les registres du filtre.

NRST1 | Entrée de remise & zéro des différents registres du filtre demi-bande.

NRST2 | Entrée de remise  zéro de "accumulateur du sous filtre Hop.

EN1 Entrée de verrouillage du banc de registre du sous filtre Hg.

EN2 Entrée de verrouillage de ’accumulateur du sous filtre Hyp.

EN3 Entrée de verrouillage du banc de registre du sous filtre Hy.

count Un vecteur d’entrée qui permet de choisir les entrées du multiplieur

générique du sous filtre Hy

1D Entrée du filtre.

S Sortie du filtre.

Tableau 6.3 — Parametres et ports du filtre demi-bande avec un multiplieur générique
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en2 Filtre demi-bande
en3
count

Figure 6.7 — Schéma bloc de I'entité filtre demi-bande.
6.2.3 Schéma de conception du circuit filtre sélecteur

Le filtre de sélection du canal est le dernier étage dans la cascade de filtre utilisée.
Ses ceefficients dépendent de la norme traitée. Nous avons opté pour une réalisation a
base de multiplieurs génériques pour les deux sous filtres de sa forme polyphase. Si nous
considérons le pire des cas, celui de la norme DECT, le filtre nécessite 51 ceefficients.
Dans cette situation le sous filtre Hy contient 26 ccefficients et H; 25 coefficients. Grace
a la symétrie chacun des sous filtres ne nécessitera que 13 multiplications. Dans le cas
de la norme DECT, nous disposons de 24 cycles d’horloge pour effectuer ces opérations.
Les deux autres normes nécessitent moins de ceefficients. Mais nous avons réutilisé ces
deux structures pour les trois normes en forcant les ccefficients de surplus a zéro pour la
norme GSM et la norme UMTS. Pour le filtre de sélection du canal de la norme UMTS
et la norme GSM, nous disposons respectivement de 16 et 48 cycles d’horloge, ce qui est
suffisant pour effectuer le nombre de multiplications nécessaires. La structure de chacun

des sous filtres est semblable a celle de la Figure 6.6 mais avec plus de coefficients.

Le Tableau 6.4 et la Figure 6.8 présentent les parameétres et les ports d’entrées/ sorties

de D'entité filtre sélecteur du canal réalisée avec des multiplieurs génériques.

en3 Filtre sélecteur

HIEEERR

Figure 6.8 — Schéma bloc de I'entité filtre sélecteur.
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Filtre de sélection de canal avec multiplieur générique.

Parametres de configuration

Ncoef Taille des ccefficients en bits.

Nbcoefl | Nombre de ceefficients du sous filtre Hg.

Nbcoef2 | Nombre de ceefficients du sous filtre Hi.

Nregl Taille du banc de registres du sous filtre Hg.
Nreg2 Taille du banc de registres du sous filtre H;.
Ncount Nombre de bits de ’entrée countl et count2.
N Nombre de bits d’entrée.
M Nombre de bits de sortie.

Ports d’entrées/sorties

CLK Horloge qui gouverne tous les registres du filtre.

NRSTI1 Entrée de remise a zéro des différents registres du filtre demi-bande.

NRST2 Entrée de remise & zéro de ’accumulateur du sous filtre Hg.

NRST3 Entrée de remise & zéro de ’accumulateur du sous filtre H1.

ENT Entrée de verrouillage du banc de registres du sous filtre Hy.

EN2 Entrée de verrouillage de accumulateur du sous filtre Hp.

EN3 Entrée de verrouillage du banc de registres du sous filtre Hy.

EN4 Entrée de verrouillage de accumulateur du sous filtre H;.

countl Un vecteur d’entrée qui permet de choisir les entrées du multiplieur

générique du sous filtre Hy

count2 Un vecteur d’entrée qui permet de choisir les entrées du multiplieur

générique du sous filtre Hi

stand Un vecteur de deux bits qui sert a choisir les

ceefficients de chaque norme.

1D Entrée du filtre.

S Sortie du filtre.

Tableau 6.4 — Parametres et ports du filtre sélecteur de canal avec multiplieurs génériques.

6.3 Organisation des commandes et gestion des flux

des données

Le filtre decimateur est constitué d’une cascade de trois filtres qui seront utilisés pour
les trois normes UMTS, DECT et GSM. Une unité de commande et de régulation de flux

s’avere nécessaire.
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6.3.1 Circuit de commande du processeur de filtrage

Les trois normes qui font le sujet de cette étude disposent de 3 horloges différentes.
La partie commande doit étre en mesure de piloter le circuit de filtrage avec 3 horloges.
Pour le cas de la norme UMTS, 16 cycles d’horloge s’écoulent entre ’entrée du filtre en
peigne et la sortie du filtre de sélection du canal. Pour la norme GSM et la norme DECT,
il s’écoule respectivement 48 et 24 cycles d’horloge. Nous avons donc conc¢u une machine

d’états qui se répete tous les 48 cycles d’horloge, car ce chiffre est un multiple commun
de 16 et 24.

La partie commande dispose d’une part d’un compteur modulo quarante huit noté
“count_48"dont la sortie commande les entrées de verrouillage de tous les étages, et d’autre
part d’une entrée que nous noterons “stand”. C’est une entrée de 2 bits qui permet de
sélectionner la norme qui va étre traitée. Si le vecteur stand vaut “00” la norme traitée
est 'UMTS, “01” correspond a la norme GSM et “11” correspond a la norme DECT. Le
bit de poids fort du vecteur stand sera noté stand(1) et celui du poids faible stand(0).
Une entrée de remise a zéro générale est aussi fournie. La Figure 6.9 illustre le schéma

général de 'unité de commande.

-———
puels
-————
A1
|-——————
1SYUN

stand
stand
. EN4_sel
EN_deriv
EN3 sl
EN_integ Unitéde Lo
EN1 sel
commande =
NRST3_sel
NRST
NRST2_sel
CLK NRSTL_sel
CLK
=Z2|=Z2
o|xog|mimim
L lmn|lwn|Z|2Z|=
g M IS =2 =
YYYVYY Y Y Y Y YY YYVYVYYY
E . . Filtre de S
. . Filtre demie- o
— Filtre en peigne bande —»  sélectionde —»
canal

Figure 6.9 — Entrées et sorties de I'imité de commande du processeur de filtrage.

Nous allons présenter la partie commande sur trois parties. Chacune concerne, respec-

tivement, le filtre en peigne, le filtre demi-bande et le filtre de sélection du canal.

151



a. Commande du filtre en peigne

Pour le filtre en peigne, la partie commande agit sur les entrées CLK, NRST, EN1
et EN2 décrites dans le Tableau 6.1. Elle prévoit donc deux signaux que nous noterons
EN_integ et EN _deriv qui seront affectés, respectivement, aux ports EN1 et EN2. L’horloge

et la remise a zéros seront affectées a I’horloge et la remise a zéro générale.

L’entrée de ce filtre regoit des données du convertisseur analogique-numérique. L’entrée
du verrouillage de l'intégrateur est active quelle que soit la norme choisie. Par contre,
Ientrée du verrouillage du dérivateur obéit a une machine a états. En effet, elle doit étre
activée toutes les 6, 8 et 12 impulsions d’horloge selon la norme traitée (DECT, UMTS
et GSM respectivement). La Figure 6.10 illustre le fonctionnement d’EN_deriv.

A4

EN_deriv <="0'

A

(count_48 mod 12)=0

A 4
EN_deriv <="1'

(count_48 mod 12)=4

Y

EN_deriv <= stand(1) and stand(0)

\i

(count_48 mod 12)=6

A4
EN_deriv <= stand(1)

\

Figure 6.10 — Principe de la commande du filtre en peigne.
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b. Commande du filtre demi-bande

Le filtre demi-bande possede des entrées de commande qui se résument aux entrées de
verrouillages, une entrée de remise a zéro de ’accumulateur du sous filtre Hy et une entrée
de sélection des ceefficients. Il est gouverné par I’horloge et la remise a zéro communes a
tous les blocs. La sélection des ceefficients est extraite du compteur “compteur_48” selon
I'expression (6.7). Cette relation permet de synchroniser les coefficients et les données pour

chaque norme.

u <= (countA48(5) - count_48(4) - count_48(3)) (6.7)
+(count_48(5) - count_48(4) - count_48(3))
count_hb <= count48(2 : 0) plus “(stand(l) - u) stand(1) 17

Trois signaux que nous noterons EN1_hb, EN2_hb et EN3_hb sont prévus. Le premier
signal est connecté au port EN1 du filtre demi-bande. Il doit étre déverrouillé a chaque
fois que le sous filtre Hy doit accepter une entrée, c’est a dire chaque 8, 12 et 24 cycles
d’horloge pour la norme UMTS, DECT et GSM, respectivement. Il est de méme pour
Ientrée EN3, qui est déverrouillée & chaque nouvelle entrée disponible pour le sous filtre
H;. Le signal EN2_hb connecté au port EN2 déverouille I’accumulateur a chaque nouvelle
donnée et la verrouille quand tous les ceefficients sont parcourus. La Figure 6.11 illustre
la commande des trois entrées de verrouillage du filtre demi-bande. L’entrée de remise a
zéro de 'accumulateur doit étre activée chaque fois qu’il y a une nouvelle entrée. Comme
c’est une entrée sensible au niveau bas, elle possede le méme circuit de commande que

l'entrée EN1_hb suivie d’un inverseur.

153



(count_48 mod 24)=(4,20)

'

ENL_hb<='0'

(count_48 mod 24)=(6,18)

(count_48 mod 24)=12

oui

EN1_hb<= stand(1) and stand(0)

EN1_hb <= stand(1)

EN1_hb <= stand(1)

@)

count_48 mod 24)=(6..9, 20..22

(count_48 mod 24)=(12..17)

'

EN2_hb <=0’

count_48 mod 24)=(10,11,18,19

oui

EN2_hb<= stan

d(1) or stand(0) EN2_hb

<= stand(1)

EN2_hb<= stand(1)

(b)

(count_48 mod 24)=(8,16)

i

EN3_hb <=0’

(count_48 mod 24)=0

(count_48 mod 24)=12

EN3_hb<= stand(1) and stand(0)

EN3_hb<="T'

EN3_hb<= stand(1) or stand(0)

Figure 6.11 — Principe de commande du filtre demi-bande.
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c. Commande du filtre de sélection de canal

Pour le filtre de sélection de canal, le principe est le méme que pour le filtre demi-
bande réalisé avec multiplieur générique. En effet, les deux sous filtres Hy et H; sont
deux filtres & multiplieur générique. Le signal “stand” permet de choisir la série de co-
efficients qui va étre présentée au multiplieur générique. Des signaux de verrouillage ont
été prévus par la partie commande. Les signaux qui sont connectés au sous filtre H
sont EN1_sel, EN2_sel,countl_sel et NRST2_sel. Au moment ou le sous filtre accepte
une entrée grace a EN1_sel, accumulateur de ce filtre est mis a zéro par NRST2 sel
et EN2_ sel est déverrouillé jusqu’a ce que tous les coefficients soient parcourus. Un fonc-
tionnement similaire est prévu pour le sous filtre H; avec des signaux que nous noterons
EN3_sel, EN4 _sel,count2_sel et NRST3_sel. Les compteurs count1 _sel et count_sel sont ex-
traits directement du signal “compteur_48” selon l'expression (6.8) pour synchroniser les

ceeflicients avec leurs données correspondantes.

ul <= count_48(5) - count_(4) (6.8)
countl_sel <= count48(3:0) plus “(stand(l) +ul) 1117
u2 <= (countA8(5) - count_(4) - countA48(3) - count_(2))
+(count_A48(5) - count_(4))
count2_sel <= count48(3: 0) plus “(stand(1) - u2) stand(1) 1 1”

La Figure 6.12 illustre le fonctionnement de la partie commande du filtre de sélection de

canal.
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count_48 =(16,32) count_48=0 count_48=24
‘ EN1_sel<= stand(1) and stand(0) ‘ ‘ EN1_sel<="1" ‘ ‘ EN1_sel<= stand(1) ‘
L | |
@)

count_48=(30,31) count_48=(24..29,32..37) count_48=(16..23,38..45) count_48=(L..13)

‘ EN2_sel<= stand(1) ‘ ‘ EN2_sel<= stand(1) or stand(0) ‘ ‘ENZ,seI<:sland(l)andsland(o)‘ ‘ EN2_sel<="1' ‘

. ! ' '

count_48 =(8,40) count_48=(12,36) count_48=24

‘ EN3_sel<= stand(1) and stand(0)

!

EN3_sel<= stand(1)

+

count_48=(26..35) count_48=(24,25,36,37) count_48=(22,23,38,39) count_48=(2..11) count_48=(0,1,12..21,40..47)

‘ EN4_sel<= stand(1) ‘ ‘ EN4_sel<="1' ‘ EN4_sel<= stand(1) ‘ EN4_sel<= stand(1) and stand(0) ‘ ‘ EN4_sel<= stand(1) or stand(0) ‘
@

Figure 6.12 — Principe de commande du filtre de sélection de canal.
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6.3.2 Définition des formats numeériques des ccefficients

Les ceefficients de chacun des filtres ont été obtenus par des algorithmes qui utilisent
la précision d’'un PC. Nous avons du convertir ces coefficients en virgule fixe ce qui réduit
la précision. Lors de I’étude du dimensionnement des filtres, une marge de 3 dB a été
prévue pour tenir compte de la dégradation due a la quantification des ceefficients. La
représentation en complément a deux a été retenue pour la quantification des ceefficients
des filtres.

Le filtre demi-bande est diiment représenté avec une quantification sur 11 bits, comme

le prouve la Figure 6.13.

Filtre demie-bande
T

T T T T T
| | I | — Filtre quantifié

| | | | | — Filtre non quantifié

| | | |

Fréquence nomalisée

Figure 6.13 — Effet de la quantification des ccefficients du filtre demi-bande.

Concernant les filtres de sélection de canal de chaque norme, 11 bits seront nécessaires
pour la norme UMTS et GSM, tandis que, 10 bits suffisent pour la norme DECT. L’ar-
chitecture du filtre de sélection du canal prévoit 'utilisation d’'un multiplieur générique.
Ce multiplieur doit étre en mesure d’accepter des ceefficients sur 11 bits prévus pour la
norme UMTS ou GSM. De ce fait, quantifier les ccefficients de la norme DECT sur 11
bits n’ajouterait pas de complexité au multiplieur. La Figure 6.14 illustre D'effet de la

quantification sur 11 bits des trois filtres de sélection du canal.
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Filtre de sélection de canal pour la norme UMTS Filtre de sélection de canal pour la nome GSM

Fréquence nomalisée Fréquence nomalisée

Fréquence nomalisée

Figure 6.14 — Effet de la quantification des ccefficients du filtre de sélection de canal.
6.3.3 Définition des formats numeériques des flux des données

La gestion du flux des données est une opération tres importante. En effet, elle permet
d’optimiser la taille des opérateurs mis en ceuvre. En limitant la taille des données d’entrée
a celle de l'information utile, nous réduisons la taille des additionneurs et multiplieurs.
D’apres 'étude de dimensionnement effectuée dans le paragraphe 2.3.1, les dynamiques
du convertisseur requises sans AGC sont 88 dB , 79 dB et 99 dB pour la norme UMTS,

DECT et GSM, respectivement. Ceci correspond a une résolution de 15 bits pour la norme
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UMTS, de 13 bits pour la norme DECT et de 17 bits pour la norme GSM.

Au fur et & mesure que nous avangons dans la cascade des étages de filtrage, le nombre
de bits nécessaires pour éviter les dépassements de capacité de calcul augmente. C’est
pourquoi nous procédons a une opération de troncature entre les étages. Cela dit, il faut
que nous soyons strs d’avoir gardé les bits les plus significatifs pour les circuits de filtrage

de chaque norme.

a. Format de données du filtre en peigne

Le premier étage, constitué par le filtre en peigne, possede une entrée dont la taille
est de 6 bits. Pour éviter les dépassements de capacité de calcul, les registres de ce filtre
doivent avoir une taille respectant la relation (6.9), ot N's est le nombre de bits de sortie
qui correspond a la taille des registres, N, le nombre de bits d’entrée qui correspond a 6

bits dans notre application et M le facteur de décimation.

Ny = N, + klog, M (6.9)

Les trois normes UMTS, DECT et GSM nécessitent, respectivement, 18, 24 et 30 bits.
Comme le filtre est utilisé pour les trois normes, nous devons le concevoir avec des registres

de 30 bits méme si une telle taille n’est pas nécessaire pour les normes UMTS et DECT.

A la sortie de ce filtre, il faut limiter la taille des données. Pour cela, il faut déterminer
la dynamique exacte. Une borne supérieure pour la valeur des données est donnée par
I'équation (6.10), avec N l'ordre du filtre. Elle correspond au pire des cas ou toutes les
entrées prennent la valeur maximale et sont de méme signe que leurs ceefficients corres-

pondants.

Uy < Zma:n(|:1:n|)|hi| = maz(|z,)) Z |1 (6.10)

La relation (6.10) signifie que le filtre ajoute une dynamique maximale qui correspond
a la quantité Y |h;|. Les h; sont les ceefficients de la réponse impulsionnelle du filtre. Nous
pouvons déduire cette derniere en calculant le produit des £ filtres moyenneurs du filtre

en peigne comme 'illustre la relation (6.11).
H(z) =14z - gz M)E (6.11)

Pour la norme GSM, la quantité [log,(>_ |hi|)] égale a 22 bits et, respectivement, a 16
et & 12 bits pour les normes DECT et UMTS. Selon (6.10), 6+22=28 bits au maximum
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des 30 bits de la sortie du filtre suffisent pour coder I'information utile dans le cas de la
norme GSM. De méme, seulement 24 et 18 bits suffisent dans le cas de la norme DECT
et UMTS. Cette limite théorique s’est avérée trop grande dans la pratique et elle ne
serait jamais atteinte. Apres plusieurs tests, nous avons remarqué que seulement 22, 16
et 12 bits suffisent pour les trois normes GSM, DECT et UMTS, respectivement. Ces
valeurs correspondent a la dynamique ajoutée par le filtre en peigne. Cela signifie que les
propriétés statistiques du signal d’entrée font en sorte que la borne supérieure exprimée
par la relation (6.10) ne soit jamais atteinte. Mieux encore, 1’ajout des 6 bits de 1’entrée
n’est pas nécessaire. Selon cette observation nous pouvons déterminer avec précision la
position des bits contenant I'information et choisir la plage de bits a extraire de sorte
quelle contienne respectivement les 17, 13 et 15 bits nécessaires pour la normes GSM,
DECT et UMTS, respectivement. La Figure 6.15(a) illustre le choix des bits nécessaires

qui seront injectés a l’entrée du filtre demi-bande.

b. Format de données du filtre demi-bande

Dans le cas du filtre demi-bande, la dynamique ajoutée égale a [log, (>~ |h;|)] est de 11
bits. Dans I’étage précédent, nous avons sélectionné les 22 bits qui contiennent 'intégralité
de la dynamique des trois normes. L.a borne supérieure de la sortie du filtre pour les trois
normes correspondrait a 33 bits pour la norme GSM, 27 bits pour la norme DECT et 23
bits pour la norme UMTS. Selon les tests que nous avons effectué, nous avons remarqué
que la dynamique de la sortie du filtre demi-bande ne dépasse jamais 32, 26 et 22 bits
pour la norme GSM, DECT et UMTS, respectivement. La Figure 6.15(b) illustre le choix
de la plage des bits qui contiennent a la fois les 17, 13 et 15 bits nécessaires pour les trois
normes GSM, DECT et UMTS.

c¢. Format de données du filtre de sélection du canal

Dans le cas du filtre de sélection de canal, la dynamique ajoutée égale a [log, (D |h4l)]
est de 11 bits pour les trois normes. Les 25 bits qui ont été sélectionnés de la sortie du filtre
demi-bande contiennent les 25 bits les plus significatifs de la norme GSM, les 15 bits de la
norme UMTS et les 19 bits les plus significatifs de la norme DECT. La borne supérieure
de la sortie du filtre pour les trois normes correspondrait a 36 bits pour la norme GSM,
30 bits pour la norme DECT et 26 bits pour la norme UMTS. Selon les tests que nous
avons effectué, nous avons remarqué que la dynamique de la sortie du filtre de sélection

du canal ne dépasse jamais 35, 29 et 25 bits, respectivement, pour la norme GSM, DECT
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et UMTS. La Figure 6.15(c) illustre le choix de la plage des bits qui contiennent a la
fois les 17, 13 et 15 bits nécessaires pour les trois normes GSM, DECT et UMTS. Elle
correspond a une sortie de 25 bits. La Figure 6.16 illustre le flux des données entre les
différents étages de filtrage.
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Figure 6.15 — Sélection de bits utiles.
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Figure 6.16 — Flux de données entre les différents étages de filtrage.
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6.4 Reésultats d’implantation sur FPGA

Dans ce paragraphe, nous allons présenter les résultats de synthese sur FPGA de
I'IP-VHDL développée dans le cadre de ce travail de recherche. Ces résultats de synthese
permettront de finaliser le choix de la solution d’implantation matérielle la moins cotiteuse

en surface occupée.

6.4.1 Ressources du circuit FPGA

Le circuit FPGA testé appartient a la famille Stratix de la firme Altera. La technologie
de cette famille est optimisée pour les systemes large bande tout en offrant des resources
intéressantes en terme de capacité mémoire et d’efficacité architecturale. Les composants
Stratix possedent des fonctionnalités dédiées pour des applications de traitement de signal
incluant des multiplieurs. Le Tableau 6.5 résume les ressources de la famille Stratix. Cette
technologie permet une migration rapide a des solutions ASIC ce qui diminue le temps

“time-to-market” ainsi que le cofit.

RAM Réalisée par une programmation particuliere
des LUTs (Look Up Tables) ou des blocs RAM
dédiés figurant dans 'FPGA.

Processeurs Processeurs embarqués

Opérateurs DSP blocs dédiés dits “blocs DSP” qui servent

pour le traitement de signal.

Interfaces Intégration d’un maximum de circuits d’interfacage

Gestionnaires d’horloges | Fonctions dédiées & la gestion des horloges.

Tableau 6.5 — Ressources d’'un FPGA Stratix.

6.4.2 Résultats de synthese du processeur de filtrage

Nous avons réalisé la synthese des différents étages de filtrage avec le simulateur Quar-
tus d’Altera. Les résultats obtenus sur un FPGA STRATIX EPIS25B672C7 sont résumés
dans le Tableau 6.6. On remarque que 'implantation a ’aide de multiplieurs génériques
amene une nette amélioration de point de vue occupation de surface. Dans le cas du
filtre demi-bande si nous comparons le nombre de cellules logiques utilisées nous trouvons
un rapport de six entre une implantation directe est une implantation avec multiplieurs

génériques. De point de vue fréquence de fonctionnement, la solution avec partage des
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éléments communs entre les ceefficients est meilleure que les deux autres implantations du
filtre demi-bande.

ressources d’implantation sur FPGA

Architecture Cellules logique | Registres | LUT | Eléments DSP | DSP 36 x 36 fmaz
d’implantation
Filtre recursive 396 286 110 82 MHz
en peigne
Filtre directe 3776 437 3339 -
demi-bande | partage d’éléments 1171 699 472 168MHz
communs
multiplieurs génériques 594 384 210 8 1 49 MHz.
Filtre directe 12029 1326 10703 80 10 -
de sélection
de canal multiplieurs génériques 2700 1370 1330 16 2 42 MHz.

Tableau 6.6 — Comparaison des ressources d’implantation pour les circuits de filtrage.

6.4.3 Performances de filtrage

Les Figures 6.17, 6.18 et 6.19 illustrent les performances pratiques des circuits de

filtrage. Nous remarquons que, pour les mémes conditions de tests effectués dans le para-

graphe 4.4.3, il n’ y a pas sensiblement une dégradation du rapport signal a bruit due a

la quantification. En effet, pour la norme UMTS le rapport signal a bruit vérifie toujours

la condition requise qui consiste a avoir un SNR supérieur a 6,8 dB. De méme pour les
normes DECT et UMTS leurs SNR vériefient toujours la condition d’avoir leurs SNR

supérieur, respectivement a 10,3 dB et 9 dB.
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Spectre a la sortie du filtre demi-bande

Spectre & la sortie du filtre en peigne
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Figure 6.17 — Performances des circuits de filtrage pour la norme UMTS en terme de SNR.
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Figure 6.18 — Performances des circuits de filtrage pour la norme DECT en terme de SNR.
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Spectre a la sortie du filtre demi-bande
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Figure 6.19 — Performances des circuits de filtrage pour la norme GSM en terme de SNR.
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6.5 Conclusion

Ce chapitre est 'aboutissement de I’étude du filtre numérique de sélection du canal
réalisée dans les chapitres précédents. Il a été consacré a I'implantation matérielle et la
validation expérimentale des performances du processeur de filtrage de sélection de canaux
développé tout au long de ce travail de recherche pour les trois normes UMTS, DECT
et GSM. Apres avoir décrit les schémas de conception des trois étages de filtrage, nous
avons défini tous les circuits de commande nécessaires afin de garantir la programmabilité
et la coordination entre les différents circuits du processeur développé. Nous avons décrit
aussi le flux des données a travers les différents étages ainsi que 'effet de la quantification
sur la réponse des filtres. Les résultats de synthese sur ’architecture matérielle cible ont
permis d’évaluer les ressources consommeées par les circuits de ce processeur en termes
de cellules logiques (CLB), registres, LUT, éléments DSP et vitesse de traitement. Les
résultats de synthese, ainsi obtenus, montrent que le processeur ainsi concu nécessite peu
de ressources (filtre en peigne : 396 CLB, filtre demi-bande : 594 CLB et filtre sélecteur :
2700 CLB). Les performances en terme de rapport signal a bruit de toute la chaine ont

aussi été évaluées par un simulateur VHDL.
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Conclusion Générale

Le theme de recherche qui a fait I'objet des travaux de theése de Doctorat présentés
dans ce rapport porte sur les méthodologies d’étude et les techniques de mise en ceuvre
de structures et d’architectures matérielles pour la sélection numérique des canaux ra-
dio dans un contexte de réception multistandard. La problématique traitée dans ce cadre
est d’'un grand intérét pour donner naissance a de nouveaux concepts technologiques
qui viseront a révolutionner a la fois les fonctionnalités et les infrastructures matérielles
pour les générations futurs des systémes de radiocommunications. I.’objectif ambitieux
de ces nouvelles technologies sans fils est de disposer d’équipements radio flexibles, multi-
service, multi-standards, multi-bandes, re-configurables et re-programmables par logiciel
mais tout en limitant la complexité de traitement et d’implantation matérielle en vue
de réduire d’avantage ’encombrement des équipements portables ainsi que leur consom-
mation d’énergie [1-5]. Les excellentes perspectives commerciales de telle technologie ont
motivé de nombreuses équipes de recherche universitaires et industriels partout dans le
monde pour travailler sur différents aspects liés a ce type de problématique [6,25, 26,28~
30,32, 35,40.

Les contributions de recherche dans le domaine de la réception radio multistandard se
situe au niveau systéme mais en tirant profit ou en entrainant le développement de per-
formances avancées au niveau composant telles que les aspects large bande, multi-bande,
grande dynamique, haute sélectivité, programmabilité, intégrabilité, faible consommation.
Ainsi, la mise enceuvre de récepteur radio multistandard nécessite des prises en compte
de ce mode de fonctionnement au niveau de la structure de 1’étage RF, le convertisseur
analogique numérique et les circuits de traitement des signaux numériques. Bien que nous
ayons focalisé nos efforts de recherche sur ’étage de sélection numérique des canaux radio
nous avons étudié la faisabilité et proposer des solutions au niveau de I’étage RF et de

conversion analogique numérique pour respecter les exigences de la réception multistan-

dard.
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Les principales contributions de recherche obtenues a I’issue de nos travaux de these
peuvent étre réparties en trois catégories : établissement de méthodologies de spécifications
et de dimensionnement [58], mise au point de techniques de filtrage numérique multi-

cadence [59] et conception d’architectures matérielles numériques pour traitement recon-

figurable [48,54-56, 77-80].

Dans le cadre de I’établissement de méthodologies nous étions amené dans notre travail
a proposer d’abord une méthode générale de dimensionnement du récepteur RF en cher-
chant a déterminer les parametres des filtres analogiques, de ’amplificateur a gain variable
(AGC) et le convertisseur analogique numérique (ADC) en tenant compte des parametres
de non linéarité des circuits RF. Nous avons représenté cette méthode sous forme de
graphe flot qui met en évidence 'ordre chronologique des étapes de dimensionnement en
faisant appel a des techniques graphiques et des formulations analytiques pour calculer
les parameétres globaux du récepteur RF (gain, facteur de bruit, parameétres de linéarité

et d’intermodulation, dynamique) ainsi que les gabarits des filtres RF et anti-repliement.

La méthode de dimensionnement ainsi établie a été utilisée pour concevoir un récepteur
RF a conversion directe (homodyne) avec des fonctionnalités multistandard supportant
les normes UMTS, DECT et GSM. Les résultats numériques de dimensionnement en
tenant compte des spécifications de ces trois normes ont été validés par des simulations
de 'ensemble des circuits du récepteur radio, en définissant leur modeles appropriés, en

utilisant ’outil de conception assistée par ordinateur ADS d’Agilent Technology.

La deuxieme contribution liée a I'aspect méthodologies a concerné la définition d’une
méthode permettant de déterminer les spécifications du filtrage de sélection des canaux
radio. Tl s’agit en particulier de déterminer la structure de ’étage de filtrage ainsi que
les types et les gabarits des différents filtres généralement placés en cascade, a la sortie
du modulateur Sigma-Delta, pour les applications de filtrage de décimation. Nous avons
accordé cet intérét particulier a développer cette méthode de spécification d’abord vu le
manque dans la littérature de méthodes généralisées pour ce type d’étude mais aussi pour
chercher a relacher les contraintes de spécification sur les filtres en vu de réduire leurs
ordres et par conséquent leurs complexités de traitement. La méthode ainsi définie tient
compte de la structure de filtrage en étages, des aspects large bande et multi-bande des
signaux radio en respectant les profils des normes de radiocommunications, ainsi que des

effets de repliement de spectre suite aux opérations de décimation [56,58,59].

Cette méthode a été appliquée dans le cas des normes UMTS, DECT et GSM pour
déterminer les spécifications communes de la cascade de filtrage. Elle a conduit a la

spécification d’un filtre en peigne d’ordre 6 avec un facteur de décimation égale a 4 pour
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IPUMTS, 6 pour le DECT et 12 pour le GSM. Le deuxieme étage commun aussi aux 3
normes est un filtre de type demi bande ayant une atténuation de 56 dB et une bande de
transition normalisée par rapport a fe/2 qui s’étend entre fp=0.32 et fs=0.67. Le dernier
étage de filtrage est propre a chaque norme et présente une atténuation de 49 dB et une
bande de transition comprise entre 1920 et 2500 kHz pour 'UMTS, une atténuation de
35 dB et une bande de transition comprise entre 576 et 700 kHz pour le DECT et enfin
une atténuation de 41 dB et une bande de transition comprise entre 82 et 100 kHz pour
le GSM.

Dans le cadre de la mise au point de techniques de filtrage numérique multi-cadence
nous avons cherché a étudier la possibilité d’utiliser des filtres de type IIR et comparer
cette nouvelle proposition par rapport a ’approche conventionnelle d’utilisation des filtres
FIR. Pour conserver I'information véhiculée dans la phase des signaux radio nous étions
amenés a définir des structures de filtres IIR en imposant des contraintes sur I’amplitude
mais surtout sur la linéarité de la phase. Apres I’étude et 'application de trois techniques
de synthese de filtres IIR a phase presque linéaire nous avons montré, a travers les résultats
de synthese obtenus, que la méthode de minimisation d’erreur quadratique permet la
meilleure réduction de la complexité des deux derniers étages de filtrage. A ce niveau
de I’étude et en comparant, pour les mémes spécifications, les résultats de synthese des
filtres ITR a phase presque linéaire et des filtres FIR nous avons justifié le choix de la
structure de filtrage optimisée composée du filtre en peigne et d’un filtre demi bande de
type FIR d’ordre 19 commun pour les 3 normes. Fn tenant compte du meilleur compromis
entre programmabilité, espace mémoire et complexité de traitement nous avons retenue
pour le dernier étage de sélection de canal un filtre de type FIR d’ordre 23, 47 et 51
respectivement pour la norme DECT, GSM et UMTS [77-80]

Dans le cadre de notre contribution de recherche liée a la conception d’architectures
matérielles numériques pour traitement reconfigurable de filtrage nous avons cherché aussi
a mener ces étapes de conception d’une maniere méthodique et ceci en proposant des op-
timisations a deux niveaux. Dans le premier niveau d’optimisation nous avons étudié et
comparé les techniques de réalisation des opérateurs élémentaires d’addition et de multi-
plication intervenants dans le traitement de filtrage numérique. Dans un deuxiéme niveau
d’optimisation nous avons analysé d’une maniere précise des architectures avancées pour
I'implantation de filtres numériques. En considérant les résultats préliminaires de cette
étude de conception nous avons complété la conception des différents circuits de commande
permettant d’assurer la programmabilité et le pilotage du fonctionnement des différents
circuits du processeur de filtrage et de sélection des canaux. Des optimisations ont été

complétées au niveau des définitions des formats des flux de données et d’adéquation entre
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structures congues pour le traitement de filtrage et ressources pré-cablées dans le circuit
FPGA cible.

Les résultats obtenus apres synthese sur FPGA ont permis de mettre en évidence les
meilleures performances de filtrage et surtout de complexité matérielle de I’architecture
du processeur de filtrage composée d’une structure récursive utilisant des additionneurs a
retenue propagée pour le circuit du filtre en peigne, une structure a base de multiplieurs
génériques pour le circuit filtre demi bande et enfin une structure a base de multiplieurs

génériques pour le circuit du filtre sélecteur.

Au terme de ces travaux de these de Doctorat nous estimons que les résultats obtenus
tant au niveau méthodologies d’étude qu’au niveau techniques de traitement et architec-
tures de systemes numériques représentent pour nous ainsi que pour le reste des membres
de nos équipes de recherche a SUP’COM et a 'ENST-Paris une étape importante pour
continuer a explorer la faisabilité expérimentale des systemes matériels pour la réception

radio multistandard et par la suite la radio logicielle.
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Annexe A

Principe du modulateur Sigma-Delta

Compte tenu des exigences, pour le convertisseur A/N, nous considérons 'utilisation
de convertisseurs du type Sigma-Delta (X A) qui utilisent le principe du suréchantillonnage
et la contre-réaction (voir Figure A.2) pour augmenter la résolution équivalente, le rapport

signal a bruit et la rapidité de conversion.

La technique de modulation Sigma-Delta consiste a suréchantillonner le signal d’entrée
et a le quantifier de maniere a moduler le bruit de quantification vers les hautes fréquences
(voir Figure A.1). Ainsi, apres décimation, nous obtenons un signal avec un faible bruit

de quantification donc une bonne résolution dans la bande d’intérét.

La structure générale d’'un modulateur Sigma-Delta mono bit est présentée dans la
Figure (A.2). Elle est constituée d’un filtre, d’'un quantificateur mono bit et d’une boucle
de contre-réaction [100]. Une méthode largement appliquée pour analyser les modulateurs
Sigma-Delta consiste a modéliser le quantificateur par un bloc avec un gain et une source
de bruit blanc (voir Figure A.3). Si ce modele ne permet pas de décrire parfaitement
I'opération de stabilité ni le phénomene lié a la diminution du rapport signal a bruit pour
des signaux d’entrée de fortes amplitudes, il peut cependant étre utile pour le calcul des
performances. La sortie générique d’un modulateur Sigma-Delta est donnée par I’équation

(A1) :

Y(2) = Hy(2) X (2) + He(2)E(2) (A1)

ol X(z) et E(z) sont respectivement les signaux d’entrée et l'erreur de quantification

dans le domaine z. Les fonctions H,(z) et H.(z) sont les fonctions de transfert du signal
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bruit de
quantification

Figure A.1 — Spectre du bruit et du signal & la sortie d’un modulateur Sigma-Delta.

x + Y y
H(z) > j: -

Figure A.2 — Structure générale d'un modulateur Sigma-Delta

e
_» y

Figure A.3 — Modele d*un quantificateur

et du bruit, données par I’équation (A.2) [100] :

Hez) =3= g
y 1
H(:) =Y= oo (A.2)

Tl faut choisir le filtre H(z) afin d’avoir un gain élevé dans la bande du signal. La
fonction de transfert du signal aura ainsi un gain unitaire dans la bande de fréquence du
signal utile et la fonction de transfert du bruit aura un gain nul sur la méme bande (voir
Figure A.1). Le signal d’entrée est retardé a la sortie du modulateur alors que I'erreur de
quantification est fortement réduite. Soit pour H(z) un filtre d’ordre n dont tous les poles
sont placés sur le cercle unitaire :

-1

Hz) = (= 1)" (A.3)

1— 2~

Si le gain du quantificateur est £ = 1, la fonction de transfert du signal et la fonction
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de transfert de bruit sont traduites par :
Hy(z)=2z7" (A.4)

He(z)=(1—27")" (A.5)

La représentation fréquentielle de lexpression (A.5) est 2sin(m(f/f.)) ou f. est la

fréquence d’échantillonnage. La densité spectrale du bruit est estimée par la formule
(A.6) [12].

NI = J -yt (A-6)

= 2"sin” (ﬂ%)\/lqz_fe

La Figure A.4 représente ’allure de la densité spectrale normalisée en fonction de ’ordre

du modulateur.

Figure A.4 — Densité spectrale du bruit normalisée

La puissance du bruit dans la bande passante [—B, B] du signal est estimée par la
formule (A.7).

M= [ NG (A7)

B
= 2% 13; /j; sin?" (W%)df

Comme f/f. << 1, le sinus peut étre approché par son premier terme et I’équation

(A.7) peut étre évaluée par la formule (A.8).

2 2n

o ¢ T 2B
Ny = 122n+1(f€) (4.8)
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On pose M = fe/2B;

) q2 ﬂ_Qn 1

0T 199k + 1 M2

(A.9)

Le rapport signal a bruit est calculé en prenant la racine carrée du rapport des puis-
sances du signal et du bruit. Pour un signal d’amplitude A a ’entrée, le rapport signal a
bruit est donné par la formule (A.10) [101].

12/ M3
SNR— A VIV T (A.10)

V2 qmn

L’amplitude maximale A,,,. que le modulateur sigma delta peut coder sans devenir in-

stable est ¢/2 [12]. Le rapport signal a bruit maximal correspondant est donné par la
formule (A.11).
V320 + IM™ s

SNRmax -
V2

(A.11)

Selon (A.11), le SN R4, est fonction de deux variables : 'ordre du modulateur n et
le ceeflicient du suréchantillonnage M. En effet, le SN R,,,, augmente avec 'ordre n et le
ceefficient de suréchantillonnage M. Cette relation exprime le compromis qu’il peut étre
réalisé entre la complexité du modulateur proportionnelle a ’ordre et la rapidité de ses

constituants proportionnelle a M.

D’apres [45] la dynamique d’un convertisseur analogique numérique Sigma-Delta d’ordre

n et facteur de suréchantillonnage M est estimée par la formule A.12.

32 1
DRY]A — 7iM2n+l

e (A.12)
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