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Résumé

Dans une infrastructure de communication radio-mobile multi-connectée, multi-technologie et
omniprésente, comme prévu pour le 5G, l'intelligence artificielle et la cognition joueront un réle ma-
jeur. Un objectif important des futures infrastructures mobiles est que celles-ci prennent conscience
de leur écosysteme pour qu’elles puissent s’adapter a leur contexte, du lien physique aux couches
applicatives, de sorte & optimiser leurs performances selon de nombreux criteres. Ce qui donne nais-
sance & un nouveau paradigme connu sous le nom de la radio cognitive « context-aware » (CR).
Les émetteurs-récepteurs CR (CTR) intégrent principalement un module de décision s’appuyant sur
diverses entités sensorielles, qui fournissent des informations suffisantes sur la qualité de la liaison
par 'estimation de divers parameétres du canal sans-fil. Deux parameétres importants et nécessaires
dans plusieurs architectures CTR: le rapport signal-a-bruit (SNR) et I’étalement de Doppler. Nous
proposons donc, dans ce projet une technique de prototypage rapide d’un estimateur conjoint a
maximum de vraisemblance (ML) assisté par pilotes du SNR et de ’étalement de Doppler récem-
ment développé par les membres de notre équipe Wireless Lab <www.wirelesslab.ca> et qui a
démontré sa capacité de surpasser les principales solutions existantes dans la littérature a la fois
en termes de précision et de complexité. Une architecture parallele et efficace pour I'estimateur en
question a été implémentée sur une plateforme radio-logicielle & base de FPGA. Ensuite, le design
proposé a été testé en temps réel et dans des conditions de propagation réalistes, construites au-
tour d’un émulateur de canal ultra-puissant. Les co-simulations « Hardware-in-the-loop » (HIL) ont
été utilisées pour évaluer les performances du design proposé. En comparant les résultats obtenus
par simulations MATLAB & virgule flottante, ceux de la co-simulation HIL suggérent une perte
négligeable méme en présence de plusieurs imperfections matérielles, validant ainsi et confirmant
le potentiel de ’architecture proposée pour étre intégrée dans des systémes cognitifs de la future
génération 5G.

Mots-clés 5G; Radio cognitive; radio-logicielle; estimation de parametre; SNR; étalement de
Doppler; FPGA.






Abstract

In a multi-connected, multi-technology, and pervasive mobile infrastructure, such as what is
being planned for 5G, artificial intelligence and cognition will play a major role. An important goal
of future mobile infrastructures is to self-adapt their characteristics to the general context, at the
physical link, as well as at network and application layers, which gives rise to a new paradigm known
as context-aware cognitive radio (CR). CR transceivers (CTRs) mostly incorporate a cognitive
engine that relies on various sensorial entities, which attempt to provide sufficient information about
the quality of the link through the estimation of various key channel parameters. Two important
parameters are required in a wide range of CTR architectures: the signal-to-noise ratio (SNR) and
the Doppler spread. Within this context, we propose a hardware rapid prototyping technique of
a joint data-aided (DA) maximum likelihood (ML) SNR and Doppler spread estimator recently
shown to outperform main state-of-the-art solutions both in terms of accuracy and complexity.
We implement this new joint DA ML estimator on an FPGA-based software defined radio (SDR)
platform using a deep-pipelined and resource-efficient design. And we validate and test the latter in
real-time under realistic propagation conditions reproduced by a high-scalability channel emulator.
Compared to its original MATLAB floating-point version, hardware-in-the-loop (HIL) co-simulation
results suggest negligible losses in performance of the proposed design despite the existence of several
hardware impairments, thereby confirming its very strong potential and attractiveness for possible
integration on future 5G CTRs.

Keywords 5G; Context-awareness; cognitive radio; software defined radio; parameter estima-
tion; SNR; Doppler spread; FPGA.
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Introduction générale

La croissance exponentielle de la demande de services de communication mobile omniprésents
et a trés large bande a poussé les fournisseurs de services et les industries a déployer de nouvelles
infrastructures et techniques de traitement de signal dans le but de fournir des services hautement
efficaces, sécurisés et ultra-fiables et d’améliorer la qualité d’expérience (QoE) de 'utilisateur final
[1-3]. Des applications telles que la réalité augmentée/virtuelle, les véhicules autoguidés et les ré-
seaux de capteurs sans-fil de trés haute densité, seront les principaux moteurs de ’adoption des
nouvelles technologies dans les futurs réseaux 5G [3, 4]. Cependant, plusieurs défis doivent étre
relevés pour les performances requises en ce qui concerne le débit, l'efficacité énergétique, la latence,

la durée de vie des batteries, etc.

Cela implique, en effet, la nécessité d’intégrer une infrastructure flexible et modulaire, ainsi que
la mise en place d’un certain niveau d’intelligence dans le réseau. Pour cette raison, la cognition est
considérée comme une caractéristique fondamentale des futurs systémes de communication mobile
5G. Cette caractéristique fournit un ensemble de regles et de stratégies qui permettent au systéme
de communication de s’adapter automatiquement aux différentes techniques de transmission grace a
I'intégration d’un ensemble de capacités sensorielles avec lesquelles il prend conscience du contexte
de transmission & tous les niveaux, des couches physique et réseaux, aux couches transport et
applicatives. En fait, la conscience du contexte, ou en anglais « context-awareness », est considérée
comme une réponse a un ensemble d’informations liées au contexte telles que ’état du réseau, la
vitesse du mobile, le niveau de batterie, la consommation d’énergie, etc.; informations qui sont
obtenues grace a des entités sensorielles, physique ou virtuelles, embarquées au préalable dans le

systéme sous-jacent.



Récemment, une nouvelle architecture d’un émetteur-récepteur cognitif (CTR) a été congue au
sein de notre équipe Wireless Lab [5]. Cet émetteur-récepteur est capable d’adapter sa structure de
traitement d’antennes et sa configuration interne d’une facon dynamique et optimale. Plus préci-
sément, il est capable de sélectionner le meilleur triplet entre trois modes d’utilisation de pilotes,
deux algorithmes d’identification de canal, et deux modes de détection de données. Notre objectif
ultime est de concevoir un prototype matériel complet de CTR. Pour accomplir cette mission, nous
suivons ’approche d’ingénierie largement adoptée « divide-and-conquer » dans laquelle les princi-
paux modules du CTR sont validés séparément. Ce choix est motivé par le fait que l'intégration
logicielle du nouveau CTR a montré des gains en débits considérables par rapport aux architectures
traditionnelles. Ces gains peuvent atteindre jusqu’a 700% et 40%, respectivement, aux niveaux lien

et systéme.

En outre, pour sélectionner le meilleur triplet de combinaison d’utilisation pilote, d’identification
de canal et de mode de détection de données, le module de décision du CTR demande la connaissance
au préalable de deux parametres clés: le SNR et ’étalement Doppler. Par conséquent, 1’estimation
de ces deux parametres est cruciale dans la construction du module sensoriel du CTR afin de lui
fournir 'information suffisante sur le contexte pour qu’il puisse prendre une décision en temps réel,

selon des régles établies lors de la phase d’apprentissage présentée dans [5].

Plusieurs estimateurs de ces deux parametres ont été proposés dans la littérature, chacun ayant
ses propres avantages et inconvénients. Cependant, ces estimateurs sont généralement présentés
par un ensemble d’équations mathématiques dont les algorithmes sont décrits par des scripts en
MATLAB ou Python. De ce fait, ils ne peuvent étre intégrés et exécutés directement dans un
systeme de communication réel. Pour faire face a ce probleme, les plateformes radio-logicielles ont
été largement adoptées pour le prototypage rapide des modules de communication sans-fil. Mis a part
leur importante capacité de calcul, ces plateformes sont généralement basées sur des architectures
flexibles, modulaires et reprogrammables, permettant ainsi la réduction du coiit d’ingénierie et du
temps de la mise du produit sur le marché; deux contraintes séveres exigées par les futurs systemes

de communication 5G.

C’est dans ce contexte que le présent mémoire s’insere. Nous présentons une méthode de proto-
typage rapide du module sensoriel du nouveau CTR sur une plateforme radio-logicielle. Plusieurs

travaux d’implémentation matérielle et de validation sur les ondes des circuits numériques de trai-



tement de signal ont été réalisés au sein de notre équipe Wireless Lab [6, 7]. Le travail présenté
dans ce mémoire se situe ainsi dans le cadre des travaux de prototypage et de « proof-of-concept »

des algorithmes et des architectures principalement développés par des membres de notre équipe.

Le présent mémoire est structuré comme suit: le chapitre 1 est un chapitre introductif qui sert
a présenter le concept de la radio-logicielle et les différentes techniques et outils de prototypage
rapide des systemes de communication de la nouvelle génération. Dans le deuxiéme chapitre, nous
détaillons 'architecture du nouveau CTR et les formulations mathématiques des estimateurs du
SNR et de I’étalement Doppler choisis. Au chapitre 3, nous présentons l’architecture proposée des
estimateurs sous-jacents et les différentes techniques d’optimisation qui permettent d’achever le
meilleur compromis entre complexité, efficacité énergétique, latence, et précision. Nous terminerons
au chapitre 4 par discuter les différentes étapes d’implémentation et les évaluations de performances

de I'architecture proposée et du prototype matériel développé.






Chapitre 1

Méthodologies de conception et de
prototypage rapide des systemes de
communication sans-fil: Les

plateformes radio-logicielles

1.1 Introduction

Les systemes de communication de nouvelle génération promettent de mettre en ceuvre une
grande variété des nouvelles fonctionnalités comme 'amélioration de 'autonomie des batteries, la
minimisation du temps de latence et ’assurance d’'une communication de tres-haut débit. Ainsi, les
fournisseurs de service sont obligés de développer et d’intégrer de nouveaux algorithmes plus com-
plexes dans le but de fournir ces nouvelles fonctionnalités a leurs clients. Cependant, ces algorithmes
sont généralement représentés par des équations mathématiques ou des diagrammes en bloc, qui ne
peuvent pas étre intégrés directement dans un systéme de communication réel. C’est pourquoi, le
prototypage rapide de ces algorithmes sur des plateformes radio-logicielles est considéré comme une
solution efficace et a faible coflit pour tester et valider leur fonctionnement et accélérer leur mise en

marché.



Dans ce chapitre, nous présentons le principe de la radio-logicielle et son architecture matérielle et
logicielle. Ensuite, nous introduisons les différentes méthodologies et outils de conception matérielle.
Finalement, nous présentons notre station expérimentale pour le prototypage rapide et la validation

du module sensoriel du CTR.

1.2 Présentation de la radio-logicielle

1.2.1 Principe de la radio-logicielle

La radio-logicielle, ou en anglais Software Radio, est un concept technologique introduit par
Joseph Mitola dans les années 90s [8]. Elle est définie comme un systéme de communication sans-fil
configurable qui utilise plusieurs techniques de traitement de signal sur des plateformes numériques
programmables. Dans une radio-logicielle, la configuration de la fréquence porteuse, de ’acces au
réseau, de la bande passante du signal, et de la modulation se fait grace a un logiciel. Autrement dit,
la radio-logicielle vise a dématérialiser completement l'interface radio pour exécuter des fonctions
différentes selon le type d’application [9-11]. L’évolution de la radio matérielle a la radio logicielle
est illustrée dans la figure 1.1. Nous remarquons a partir de la figure 1.1 que seuls la conversion
A/N et N/A, les mélangeurs, les amplificateurs et les filtres a haute fréquences sont exécutés par
des circuits matérielles tandis que tout le traitement en bande de base, a savoir la démodulation, la

gestion des trames et la gestion applicatives sont effectués grace a un logiciel.

La radio-logicielle tire profit de sa flexibilité qui lui permet de s’adapter aux différents pro-
tocoles de communications sans-fils et de basculer entre plusieurs formes d’onde, éventuellement
dans différentes bandes spectrales, sans avoir besoin de changer le matériel. Cette caractéristique
lui permet aussi de répondre aux besoins et aux exigences des futurs systémes sans-fils, tels qu’of-
frir une communication a faible latence et assurer un service a trés haute vitesse, n’importe o1,
n’importe quand, et peu importe ’environnement de transmission. Ceci explique bien la nécessité
d’une recherche profonde dans le domaine du développement des standards ouverts [12]. Un autre
avantage de la radio-logicielle est la portabilité. En effet, grace a ce principe, il est devenu possible
de transférer, facilement, le design d’un composant d’un systéme a un autre, sans avoir besoin de

le reproduire a nouveau.
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Application
TCP
1P
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MAC
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PHY
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Radio Radio
matérielle logicielle

Figure 1.1 — Evolution de la radio-matérielle a la radio-logicielle.

1.2.2 Architecture de la radio-logicielle

Entre la radio matérielle et la radio cognitive (I’évolution ultime de la radio-logicielle) il existe
plusieurs classes intermédiaires. Cette classification, élaborée par le Wireless Innovation Forum
(WInnF) et représentée dans le tableau 1.1, est établie selon le degré de reconfiguration; c’est-a-dire
selon la répartition des différentes opérations exécutées dans les parties matérielles et logiciels du

systeme.

Dans ce travail, nous nous intéressons a la catégorie II de la radio-logicielle: la radio définie par

logiciel, dont son architecture est représentée dans la figure 1.2 [13].

Un systeme basé sur la radio définie par logiciel est constitué de:

— Téte RF analogique: elle représente les parties frontales du systéme qui se composent de
filtres, amplificateurs de puissance a large bande et a faible bruit, mélangeurs, coupleurs, et
oscillateurs locaux a fréquence intermédiaire. Les frontaux RF sont configurables et modu-

laires permettant de s’adapter aux différentes bandes de fréquences;



Tableau 1.1 — Classification des radio-logicielles selon leur degré de reconfiguration

Catégorie | Dénomination ‘ Degré de reconfiguration

Reconfiguration se fait seulement
par échange des composants; im-
plémentée; architecture matérielle
complete.

0 Radio matérielle

Reconfiguration tres limitée &
quelques parametres, tels que
I Radio contrélée par logiciel la puissance d’émission, le gain
d’amplification, interconnexions,
etc.

Controle logiciel total de la
couche physique (forme d’ondes,
(dé)modulations, filtrages, fré-
quences, bande passante, etc.).

1II Radio définie par logiciel

~

A ce niveau, le systeme entier est
11 Radio logicielle idéale reconfigurable. La conversion ana-
logique est effectuée uniquement au
niveau de l’antenne.

Le systéeme est entierement pro-
v Radio logicielle ultime grammable et comprends tout type
de trafic d’information.

— Etage de conversion: il assure la conversion analogique/numérique avec le CAN, ou la
conversion numérique/analogique avec le CNA. La performance de cet étage est mesurée par
la fréquence d’échantillonnage et la résolution numérique;

— Etage numérique: il assure la mise en forme du spectre et le traitement numérique en
bande de base, voire la (dé)modulation, décodage/encodage, etc.;

— Section logicielle: elle permet de controler et configurer les différentes sections via un
logiciel.

Dans I’étage numérique, les opérations sont exécutées sur des processeurs de calcul a haute
performance, tels que les processeurs de traitement numérique du signal (DSPs), les circuits inté-
grés pour les applications spécifiques (ASIC), les circuits intégrés programmables (FPGA), et les
processeurs a usage général (GPP). Le choix de la meilleure solution matérielle pour la mise en
ceuvre d’une plateforme radio définie par logiciel est une tdche importante pour les ingénieurs de

prototypage. Chaque solution présente un ensemble d’avantages et d’inconvénients. Des éléments
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Module récepteur | .| Téte numérique Traitement en
amplificateur g CAN de regeption bande de base
>
T Démodulation /
Décodage
Téte numérique Traitement de
de regeption I'information
Traitement en
T bande de base
I <
Téte numérique | L. Téte numérique Démodulation /
de regeption [ CNAF de regeption Décodage
-_
Téte RF Etage de Etage
analogique conversion numeérique
$ i Il i
| Controle - Commande — Reconfiguration logicielle et matérielle
Section logicielle

Figure 1.2 — Architecture globale de la radio définie par logiciel.

tels que le colit, la vitesse de traitement, et la flexibilité, ainsi que la puissance consommée, tous

doivent étre pris en considération lors du choix de la solution matérielle.

Dans la littérature ouverte, plusieurs études comparatives entre les différentes solutions maté-
rielles ont été réalisées [14-17]. Gréace a leur flexibilité et leur capacité énorme de calcul, les FPGAs
ont été fortement recommandées dans ces travaux pour construire des plateformes radio-logicielles de
haute performance. C’est pourquoi durant les derniéres années plusieurs plateformes radio-logicielles
a base de FPGA ont pu voir le jour. Nous trouvons des plateformes destinées pour des applications
militaires, d’autres qui sont utilisées dans l'industrie, et certaines sont réservées pour la recherche
et développement. A titre d’exemple, nous citons la plateforme « bladeRF », la « RTL-SDR », la
« miniBEE » et la « nanoBEE » de BEEcube inc., et la plateforme « USRP » de Ettus, etc. Le choix
de la plateforme cible revient principalement a trouver le meilleur compromis entre le cofit et la
performance en termes de la largeur de bande couverte, la résolution des convertisseurs, et le nombre
des frontaux disponibles. Une autre considération moins importante est le niveau d’abstraction et
les outils de conception qui peuvent influencer en quelque sorte sur le cotit d’ingénierie et le temps

de mise en marché.

Nous présenterons dans la partie suivante les différentes méthodologies et les outils de conception

des prototypes sur des plateformes radio-logicielles a base de FPGA.
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1.3 Meéthodologies et outils de conception matérielle: de 1’algo-

rithme a I’architecture

Les chercheurs et les développeurs d’algorithmes en communication sans-fil toujours ont ten-
dance a penser seulement dans un cadre mathématique, dont ’algorithme, d’un point de vue du
traitement de signal, n’est qu’un ensemble d’équations. La modélisation de tels algorithmes est gé-
néralement réalisée avec une représentation a virgule flottante, méme quant une plage numérique
limitée est suffisante pour certaines applications. Ceci n’est pas acceptable pour la conception des
architectures VLSI et I'implémentation de ces algorithmes dans des circuits numériques a faible
colit. Par conséquent, la forte interaction mutuelle entre les développeurs des algorithmes (ou les
chercheurs) et les concepteurs d’architectures impose une collaboration étroite et précoce entre eux.
Ceci explique parfaitement la nécessité de 'adoption des méthodologies de conception et I'utilisa-
tion des outils dédiés qui facilitent en quelque sorte le transfert technologique de 'algorithme a

I’architecture, avec le moindre cotit d’ingénierie.

1.3.1 Méthodologies de conception

Le prototypage rapide des différents modules des systémes de communication consiste a intégrer
son algorithme dans un systeme qui s’exécute sur un prototype matériel. Pour ce faire, plusieurs
stratégies ont été proposées dans le but d’accélérer la phase de conception et de faciliter la tache de
simulation, de débogage, et d’intégration. Bien qu’elles présentent plusieurs points communs, chaque
stratégie a ses propres avantages et inconvénients. Selon le sens de la démarche intellectuelle, nous
pouvons distinguer deux approches de conception: I’approche ascendante et I’approche descendante

[18-20].

Approche de conception ascendante: « Bottom-Up »

L’approche « Bottom-up », littéralement appelée « de bas en haut », est une méthode de concep-
tion et de développement qui consiste a consolider et & opérer une synthese a partir des éléments
de base initialement identifiés. En d’autres termes, elle privilégie la conception et la validation des

modules élémentaires avant ceux du niveau hiérarchique plus haut.
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L’approche ascendante présente plusieurs avantages. En effet, elle permet de mettre ’accent sur
la livraison initiale des modules élémentaires et de commencer, immédiatement, & développer les
parties critiques du systeme. Avec cette méthodologie, la définition et la vérification des interactions
entre les différents modules, d’un point de vue systéme, sont réalisées dans une étape tardive dans
le cycle de conception. Par conséquent, la moindre erreur dans la synthése des différents éléments,
bien qu’ils sont unitairement vérifiés et validés, peut provoquer plusieurs itérations additionnelles,

qui sont & leur tour, coliteuses en termes de temps de mise du produit au marché.

En outre, bien que 'approche « Bottom-up » est basée sur le principe de la réutilisation des
modules élémentaires, la migration d’un environnement de conception/vérification a un autre re-
présente toujours un vrai obstacle. Néanmoins, la réutilisation peut ne pas étre optimale au cas ou

un nouveau systeme aurait besoin d’une architecture différente a celle concue des le départ.

Approche de conception descendante: « Top-Down »

L’approche de conception descendante est radicalement opposée a la celle de « Bottom-Up ».
Cette méthodologie consiste tout d’abord a faire une analyse macro-architecturale et décomposer le
systéme en éléments plus détaillés, pour déboucher un apercu sur ses sous-systémes, tout est dans
le méme esprit de l'ingénierie inverse (reverse engineering en anglais). Autrement dit, en suivant
cette approche, les concepteurs commencent, tout d’abord, a formuler un apercu sur le systéme en
spécifiant, mais sans détailler, les sous-systémes de premier niveau hiérarchique. Ensuite, chaque
sous-systeme est affiné plus en détail, jusqu’a ce que la spécification se réduit a des fonctions de

base.

Grace a cette démarche, tout probleme peut étre conceptualisé rapidement et subdivisé en
sous-problemes aisément manipulables. Elle permet, par conséquent, de tracer une vue globale du
produit final et d’estimer, bien qu’approximativement, son cofit et sa complexité. En outre, un
autre avantage de 'approche « Top-Down » est celui de la minimisation des itérations de test et
de vérification des interactions entre les différents sous-systémes, puisque leurs spécifications sont

toujours décrites avant de détailler chacun entre eux.
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1.3.2 Outils de conception

Dans la microélectronique, la description d’un algorithme donné peut étre traitée de différents

niveaux d’abstraction [18]:

— Niveau systéme: spécification des relations entrées/sorties;

— Niveau architecture: modélisation fonctionnelle des sous-taches;

— Niveau transfert de registre: description du transfert des données et des opérations
internes;

— Niveau logique: établissement des tables de vérité et des diagrammes d’état;

— Niveau circuit: représentation par des fonctions de transfert.

Par ailleurs, il existe trois perspectives de conception matérielle: comportementale, structurelle,
et physique. Nous représentons dans la figure 1.3 le diagramme de Gajski-Kuhn qui résume ces
trois perspectives, avec lesquelles nous pouvons regarder le processus de conception d’un systéme

numérique.

Dans ce contexte, plusieurs outils de conception ont été proposés. Chaque outil s’intéresse a une
ou plusieurs perspectives a partir de différents niveaux d’abstraction, dans le but d’automatiser le

processus de conception et la génération du programme matériel & implémenter.

Globalement, il existe deux grandes familles d’outils de conception: la famille « Register Transfer

Level » (RTL) et la famille « High Level Sythesis » (HLS) [21].

Outils de conception basés sur RTL

Avec cette famille d’outils, le comportement et la structure d’un systéme numérique sont modé-
lisés sur le plan de flots des signaux numériques et de transferts de données entre les registres et les
opérations logiques qui manipulent ces signaux. Généralement, cette modélisation est réalisée grace
aux langages HDLs, a savoir le VHDL et le Verilog. Cependant, cette technique présente plusieurs
inconvénients comme la nécessité de connaitre au préalable le matériel cible, la complexité énorme
du code descriptif, et la difficulté de trouver un environnement collaboratif entre les ingénieurs de

traitement du signal et les concepteurs des circuits numériques, etc. [18].
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Figure 1.3 — Diagramme de Gajski-Kuhn: perspectives et niveaux d’abstraction pour la conception
des systémes numériques [18].

Les environnements de développement les plus connus basés sur la conception RTL sont Xilinx

ISE/Vivado Design Suite® et Quartus 2.

Outils de conception basés sur HLS

Les outils de conception basés sur HLS offrent la possibilité de décrire le comportement et la
structure d’un systeme numérique avec des langages de haut niveau d’abstraction qui seront traduits
en langage matériel (HDL) pour l'implémenter finalement sur des FPGAs [18, 21]|. Le principal
avantage de cette technique est de réduire le volume total du projet ce qui, par conséquent, facilite

la tache de débogage et réduit le temps de conception.

1. Pour les FPGAs de Xilinx, Inc.
2. Pour les FPGAs de Altera, Inc.
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Aujourd’hui, il existe deux catégories de conception HLS: les langages C-like et les frameworks de
conception basée sur modele (MBD). La premiére catégorie consiste a décrire 'algorithme avec des
langages de programmation de niveau d’abstraction plus haut que les HDLs, tels que les langages
C, C++, SystemC [22], SpecC [23], Handel-C [24], etc. La deuxiéme catégorie s’agit d’outils avec
des interfaces graphiques qui permettent de décrire le comportement et la structure d’un systeme
numérique avec des modeles graphiques instanciés a partir des librairies pré-définies. Dans cette
catégorie, on trouve MATLAB Simulink HDL Coder, Xilinx System Generator, GNU Radio, NI
LabView, etc.

1.4 Présentation de la station expérimentale

Notre station de travail se compose de la plateforme « miniBEE4 » de BEEcube et de I’émulateur

de canal « EB Propsim FS8 » de Keysight Technologies 3.

1.4.1 La miniBEE4 de BEEcube

La miniBEE4 est une plateforme radio-logicielle & base de FPGA qui est en communication
Peripheral Component Interconnect (PCI) directe avec un processeur embarqué de type Intel i7
et une carte FPGA Mezzanine modele 111 (FMCI111). Le diagramme en bloc de architecture

matérielle interne de la miniBEE4 est représenté dans la figure 1.4.

Le processeur embarqué représente la partie logicielle de la plateforme qui fournit un environne-
ment de développement complet congu autour d’une distribution Linux CentOS, appelé BEEcube
Platform Studio (BPS). Il permet d’accéder en lecture et en écriture, via les pilotes de NectarOS,
aux registres et aux mémoires de la FPGA ainsi que de configurer la carte FMC111 & partir de

I'environnement MATLAB.

La FMCI111 représente la partie RF frontale de la plateforme miniBEE4. Elle comprend des
convertisseurs numérique/analogique et analogique/numérique de haute résolution (14-bit et 16-bit

respectivement), des mélangeurs, et des amplificateurs & faible bruit.

3. Anciennement Agilent, Inc.
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Figure 1.4 — Architecture interne de la plateforme radio-logicielle miniBEE4 [25].

La conception matérielle est réalisée avec 'outil Xilinx System Generator. En outre, BEEcube
fournit un ensemble de librairies pour ajouter au design des mémoires et des registres personnalisés
par l'utilisateur selon sa propre logique. Ensuite, cette logique est synthétisée sous la forme d’un
périphérique interne, auquel le controleur de la FMC111, les blocs mémoires (BRAM) ainsi que les
registres personnalisés sont attachés. Tous ces composants sont connectés au processeur embarqué

MicroBlaze a travers un bus local de processeur (PLB).

Un autre avantage de ’environnement BPS est la génération automatique du fichier de pro-
grammation de la FPGA. Le flot de conception et d’implémentation est représenté dans la figure

1.5.

1.4.2 Emulateur de canal EB Propsim FS8

La méthode traditionnelle de 'expérimentation matérielle dans le domaine de la communica-
tion sans-fil consiste a réaliser plusieurs expériences sur un terrain de communication réel, que ce
soit a l'intérieur ou a lextérieur, urbain ou rural. Cette méthode nécessite un travail de mesure

préliminaire, ainsi qu’une connaissance parfaite et un contrdle total des différentes conditions de
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Figure 1.5 — Flot de conception et d’implémentation du design sur la plateforme miniBEE4 [25].

propagation. D’autre part, il est presque impossible de reproduire ou de répéter la méme expé-
rience plusieurs fois puisque la variation du canal sans-fil, due a la mobilité des personnes et des
objets physiques, reste incontrolable. C’est pour cela que cette technique est considérée cotliteuse et
moins précise pour effectuer une expérimentation idéale d’un systéme de communication sans-fil de

nouvelle génération.

Pour faire face a ce probleme, une nouvelle méthode d’expérimentation a été proposée. Elle
consiste & émuler le canal sans-fil avec des bancs de test matériels et/ou logiciels, idéalement re-
configurables et évolutifs. Dans I’état de I’art, on trouve de nombreuses plateformes d’émulation du
canal de propagation [26-29]. La plateforme d’émulation utilisée dans ce travail est la EB Propsim
F'S8 de Keysight Technologies (Figure 1.6). Avec ses 8 canaux RF, cette plateforme permet d’émuler
d’une maniere réaliste plusieurs modeles déterministes et statistiques des canaux sans-fil. Elle offre
aussi la possibilité de configurer manuellement ou choisir un modeéle de canal standardisé comme

celui de GSM, UMTS, LTE, etc.
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Figure 1.6 — L’émulateur de canal EB Propsim FS8 [30].

Grace a une interface graphique simple et ergonomique, ’émulateur de canal EB Propsim FS8
permet de définir des scénarios de test et modifier pendant ’expérience plusieurs parametres tels que
le type d’évanouissement, la vitesse du mobile, le niveau du SNR, etc. A la fin de la configuration,
les valeurs de tous les parametres de I’émulation sont enregistrées dans un fichiers *.zml qui assure

la répétabilité et la contrélabilité de I'expérience.

1.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons introduit le concept de la radio-logicielle et les solutions qu’il
apporte pour le prototypage rapide des systemes de communication sans-fil. Dans une deuxieme
partie, nous avons présenté les différentes méthodologies de conception des architectures matérielles
sur des plateformes radio-logicielles a base de FPGA, ainsi que les outils permettant d’automatiser
la tdche de synthese, d’optimisation et de programmation de ces FPGAs. Finalement, nous avons
présenté notre station expérimentale sur laquelle nous avons congu, implémenté, et testé le module

sensoriel du CTR.

Dans le chapitre suivant, nous allons présenter ’architecture du nouveau CTR ainsi que les
regles de décision pour sélectionner le meilleur triplet du mode d’utilisation des pilotes, 'algorithme
d’estimation du canal, et le mode de détection. Ensuite, nous allons argumenter notre choix d’es-
timateurs qui composent le module sensoriel de CTR, avant que nous développions, a la fin, leurs

formulations mathématiques.






Chapitre 2

Présentation du CTR et des
estimateurs de ’étalement de Doppler

et du SNR

2.1 Introduction

Dans le chapitre précédant, nous avons introduit le principe de la radio-logicielle comme une
solution de prototypage rapide des systémes de communication sans-fil de nouvelle génération 5G.
Grace a ce concept, plusieurs technologies de pointe ont pu voir le jour, la plus importante est la
radio cognitive qui permettra a ces systémes de prendre conscience des différentes conditions de
propagation et du contexte général de transmission. Pour cette rison, elles emploient des modules
sensoriels semblables & nos organes de sens qui consistent généralement en estimateurs de parametres
de canal sans-fil avec lesquels ils peuvent extraire des informations pertinentes sur le contexte. Dans
ce cadre, la littérature récente regorge des solutions et des techniques d’exploitation de la cognition

pour concevoir des systeémes intelligents et adaptatifs.

Dans ce chapitre, nous présentons ’émetteur-récepteur cognitif sur lequel nous travaillons au
sein de notre équipe de recherche Wireless Lab. Ensuite, nous décrivons I'architecture de son module
sensoriel en argumentant le choix des différents algorithmes d’estimation et en développant leurs

formulations mathématiques.
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2.2 Présentation de ’émetteur-récepteur cognitif CTR

La radio cognitive, ou aussi appelée radio intelligente, est une radio-logicielle avancée dont les
modules sont capables de s’adapter automatiquement et correctement a la variation des conditions
de propagation, sans aucune intervention externe [31]. Ce principe, introduit par Joseph Mitola
comme étant ’évolution ultime de la radio-logicielle, a été étudié dans plusieurs travaux de recherche
pendant la derniére décennie [32-34]. Cependant, la majorité de ces travaux ont abordé la radio

cognitive d’un point de vue de l'allocation dynamique et efficace du spectre.

Récemment, un nouveau travail a été proposé dans [5] considere 'intelligence en introduisant la
cognition comme outil de basculement automatique entre plusieurs configurations internes, autres
que lallocation du spectre. Dans ce travail, 'auteur a proposé une architecture d’un nouvel émetteur-
récepteur cognitif capable de faire la sélection du meilleur triplet: I'utilisation des symboles pilotes,
I’algorithme d’estimation de canal, et le mode de détection, selon des regles de décision initialement

établies.

Dans ce qui suit, nous présentons ’architecture du CTR, ainsi que les régles de décision qui lui

permettent de sélectionner la meilleure configuration.

2.2.1 Architecture globale du CTR

En admettant une transmission sans-fil dans une configuration d’antenne SIMO 1 x 2 (une
antenne a ’émission et deux a la réception), le CTR change son architecture interne selon les

conditions de propagation en choisissant le meilleur:

— mode d’estimation du canal entre 'estimation assistée par pilote (DA), lestimation
hybride (NDA w. pilots), et 'estimation autodidacte (NDA);

— algorithme d’estimation du canal entre le célebre algorithme a moindre-carrées (LS) et
celui & maximum de vraisemblance (ML);

— mode de détection entre le mode différentiel et le mode cohérent.

L’architecture du CTR est congue autour d’une chaine de transmission basée sur la technique du
codage par répartition des fréquences orthogonales (OFDM) dont la disposition tempo-fréquentielle

des symboles transmis est adaptée a la configuration mise par la 3GPP dans son standard LTE
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[35]. Le diagramme en bloc d’un point de vue systéme de larchitecture du CTR est illustré dans la

figure 2.1.

L’émetteur du CTR, dont le but est de moduler et adapter 'information au canal pour assurer

une performance maximale au niveau du récepteur, se compose de:

— Codage Turbo: il s’agit d’un codage correcteur d’erreur qui ajoute certaines redondances
au message transmis afin de le rendre plus robuste aux bruits introduits par le canal. Le
taux de codage est directement relié a I'information sur la qualité du canal (CQI) selon une
correspondance présentée dans [35].

— Entrelacement: il s’agit de mélanger les bits codés pour éviter les longues séquences binaires
de méme valeur.

— Mappeur QAM: il permet d’associer a chaque code binaire un symbole complexe bien
déterminé selon l'ordre de modulation. Le CTR suppose une modulation d’amplitude en
quadrature d’ordre 4, 16, 64, et 256.

— Assemblage des trames OFDM: ce bloc permet d’assembler les symboles QAM selon la
disposition tempo-fréquentielle définie par le standard LTE.

— Modulation différentielle: elle consiste a coder (ou moduler) la différence de phase entre
les symboles successifs transmis.

— IFFT / Insertion du préfixe cyclique: briévement, ce module assure la modulation
multi-porteuse (MCM), grace a 'IFFT (transformée de Fourier inverse), et 'ajout du préfixe

dans le but de conserver l'orthogonalité entre les différentes sous-porteuses.

Du c6té du récepteur, plusieurs modules, avec différents niveaux de complexités, ont été intégrés.
Principalement, il se compose d’une chaine de traitement qui exécute la fonction inverse de I’émet-
teur (comme la FFT, le dé-assemblage, la démodulation, le décodage turbo, etc.). Par ailleurs, les
autres modules servent a extraire 'information sur I’environnement de propagation afin de détecter

correctement les données regues. Ces modules sont:

— Démappeur STAR QAM: il permet d’extraire une décision souple (soft) des bits modulés
par différence d’amplitude (ou de phase) & partir de deux symboles consécutifs.
— Module sensoriel: ce module joue le role d’un organe sensoriel avec lequel le CTR prend

conscience des conditions de propagation. Il est composé d’'un estimateur du SNR et un
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2.1 — Architecture du CTR d’un point de vue systéme.
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estimateur de I’étalement de Doppler. Dans ce travail, nous nous intéressons a concevoir un
prototype de ce module et I'implémenter sur une plateforme radio-logicielle *.

— Module de cognition: il représente le cerveaux du CTR qui permet de faire la sélection
du meilleur triplet: 'utilisation des symboles pilotes, I'algorithme d’estimation de canal, et
le mode de détection.

— Estimation du canal: il s’agit de ’ensemble des algorithmes d’estimation du canal, avec les
différents modes d’utilisation des symboles pilotes, entre lesquels le CTR choisira le meilleur

algorithme/mode dans le but de maximiser le débit.

2.2.2 Regles de décision

Comme dans tout systeme intelligent, y compris le cerveau humain, la prise de décision est
basée sur des critéres de sélection et sur une analyse des options qui conduisent vers un choix
final. C’est pour cela que apprentissage est une étape nécessaire et importante pour réussir a
définir les criteres de sélection et les différentes options possibles. En adoptant cette théorie et apres
plusieurs simulations exhaustives « off-line » au niveau lien, les régles de décision du CTR ont pu
étre tracées en fonction du SNR et de la vitesse du mobile. La figure 2.2 illustre la grille de décision
du récepteur CTR avec les gains en termes de débit par rapport a la configuration traditionnelle:

estimation assistée par pilotes avec l’algorithme a moindres carrés (DA LS) [5].

2.3 Choix d’estimateurs de ’étalement de Doppler et du SNR

Pour sélectionner le meilleur triplet, le CTR demande la connaissance d priori de deux para-
metres clés: le SNR et la vitesse du mobile qui est directement reliée a I’étalement du Doppler.
Ainsi, leur estimation représente une étape primordiale et nécessaire pour étre conscient de 1’état
du canal sans-fil. En effet, le SNR donne information sur la qualité du canal alors que 1’étalement

de Doppler permet d’avoir une idée sur sa variabilité.

1. Il est & noter ici que d’autres capacités sensorielles vont étres intégrées dans ce module dans le futur afin de
doter le CTR d’une connaissance plus fine de son environnement. En effet, pour cette raison, 1’équipe Wireless Lab
a développé de nombreux estimateurs pour tous les parameétres clés du canal [36—44] qui sont spécialement congus
pour les systémes de communication futurs tels que CTR (idem., antennes multiples, modulations d’ordres supérieurs,
signaux turbo-codes, etc.)
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Figure 2.2 — Régles du décision du CTR basées sur l’estimation de canal ML et LS [5].

2.3.1 Choix de ’estimateur de I’étalement du Doppler

Dans la littérature ouverte, plusieurs techniques d’estimation de 1’étalement de Doppeler ont
été proposées. Globalement, nous pouvons distinguer quatre classes d’estimateurs: level-crossing
rate (LCR) [45, 46], power spectrum density (PSD) [47, 48], covariance-based [49-51], et maximum
likelihood (ML) [52-54].

Les estimateurs basés sur la technique LCR exploitent la relation entre le taux d’évanouisse-
ment et I’étalement de Doppler en comptant le nombre de passages par un niveau « seuil » bien
défini. L’approche basée sur la PSD extrait un estimé de I’étalement de Doppler a partir de la
densité spectrale de la puissance, alors que celle basée sur la covariance trouve cet estimé & partir
de l'autocorrélation du signal regu. Autrement dit, ces trois techniques d’estimation n’extraient pas
les informations sur I’étalement de Doppler a partir du signal regu lui-méme, mais plutdt de ses
statistiques. Par conséquent, elles nécessitent un grand nombre d’échantillons recus pour établir
des statistiques suffisantes et pour répondre aux performances d’estimation cible (c’est-a-dire pour
avoir une estimation fiable et précise). En outre, la plupart de ces techniques présente des opérations
mathématiques trés complexes et tres lourdes telles que I'inversion ou la multiplication matricielles
et, par conséquent, leur complexité de calcul est jugée trés élevée d’'un point de vue implémenta-

tion matérielle. Cependant, dans [53], un nouvel estimateur de ’étalement de Doppler basé sur la



Chapitre 2. Présentation du CTR et des estimateurs de I’étalement de Doppler et du SNR 25

technique d’estimation & maximum de vraisemblance a été proposé 2. Cet estimateur, appelé « New
ML », extrait 'information sur le Doppler directement du signal recu, qui nécessite ainsi un petit
nombre d’échantillons acquis au c6té du récepteur. De plus, contrairement aux autres estimateurs,
il ne présente aucune inversion ou multiplication matricielles grace a un modele d’approximation a

deux raies fréquentielles pour la matrice de covariance du canal.

Motivés par ces faits, nous choisissons d’implémenter cet estimateur dans notre prototype du
CTR car non seulement il présente un compromis complexité / précision attirant, mais il surpasse
aussi de loin les techniques proposées dans la littérature, TAML [55] et COMAT [56], en matiére

de précision d’estimation, particulitrement dans le bas valeurs de Doppler? fFigure 2.3).

107
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Figure 2.3 — Comparative de ’estimateur choisi avec les benchmarks [55, 56] en terme de l’erreur
quadratique moyenne normalisée (NMSE) de ’estimation de la fréquence de Doppler, 4 SNR = 0 dB
et avec 1000 échantillons recgus.

2. Cet estimateur est développé par des membres de notre équipe Wireless Lab au centre EMT-INRS.

3. Dans les futurs systemes de communication 5G, la fréquence de Doppler normalisée fpTs sera extrémement
faible puisque ces systémes fonctionneront a une trés petite période de symbole Ts pour fournir des communications
a tres haut débit.



26

2.3.2 Choix de l’estimateur du SNR

En concordance avec le CTR lui-méme, l'estimateur de 1’étalement Doppler de [53] nécessite
la connaissance au préalable du SNR instantané et de la puissance du bruit, qui sont également
inconnus dans la pratique. Ainsi, plusieurs techniques ont été proposées dans le but de fournir
des estimés précis de ces parametres. Cependant, une majorité de ces techniques considére une
transmission a travers des canaux sans-fil qui varient lentement ou méme quasi-constantes, ce qui

n’est pas le cas dans la réalité.

Pour ce but, parmi beaucoup d’autres, nous avons également développé un nouvel estimateur
conjoint du SNR instantané et de la puissance du bruit basé sur la technique & maximum de vraisem-
blance [57]. Selon le mode d’utilisation des pilotes, cet estimateur est présenté dans ces trois configu-
rations DA, hybride, et NDA. En raison de sa simplicité et des gains de performances énormes qu’il
apporte en le comparant aux techniques proposées dans 1'état de l'art, I'estimateur/démodulateur
conjoint de [57] a été intégré dans le CTR. Sa version DA, en particulier, sera utilisée pour identifier
le SNR instantané requis par le CTR afin de sélectionner dynamiquement le triplet de la meilleure
combinaison d’utilisation pilote, d’identification de canal, et de mode de détection. Motivés par ces

faits, nous décidons d’implémenter cet estimateur dans le module sensoriel du CTR.

Dans ce qui suit, nous présentons alors les formulations mathématiques de ’estimateur du SNR,

et de I’étalement de Doppler choisis.

2.4 Modele du systéeme et formulation mathématique des estima-

teurs choisis

2.4.1 Modele du systéeme

Nous considérons une transmission des symboles linéairement modulés (modulation M-aire) &
travers un canal de Rayleigh a évanouissement plat, h(t), et immergés dans un bruit blanc gaussien

additif, w(t). Le signal regu en bande de base, échantillonné avec le taux T et apres la synchroni-



Chapitre 2. Présentation du CTR et des estimateurs de 1’étalement de Doppler et du SNR 27
sation temporelle et fréquentielle s’écrit:
y(nTy) = h(nTs)x(nTs) + w(nTs), n=1,2,3.. (2.1)

ou n désigne l'indice temporel et x représente le signal transmis. La représentation discrete équiva-

lente de ’observation est donnée par:

y[n| = hin]z[n] + win|, n=1,2,3... (2.2)

Les estimateurs de ’étalement de Doppler et du rapport signal-a-bruit sont basés sur un mode
assisté par pilote. Autrement dit, seuls les symboles recus qui correspondent aux positions pilotes
sont utilisés durant la tache d’estimation. Selon le standard LTE [58], les symboles pilotes (ou aussi
appelés symboles de référence) sont considérés constants et égaux au symbole unité (c’est-a-dire

z(nyTs) = 1). Dans ce cas, la séquence d’observation en bande de base s’écrit:

y[n] = hin] + win], n=1,2,3... (2.3)

En outre, les deux estimateurs sont construits sur le principe de subdiviser la fenétre d’obser-
vation entiere en plusieurs fenétres d’approximation locale de taille N. Cette technique permet de
capturer les variations temporelles du canal, qui sont généralement imprédictibles, en utilisant un
nombre trés petit des échantillons recus. Soit M le nombre des fenétres d’approximation, la m®™¢

séquence d’observation locale, dont la disposition est illustrée dans la figure 2.4, est donnée par:

y™[n] = h[n] + wln], n=1,2,3..N. (2.4)

En considérant le modele du systéme présenté dans (2.4), nous détaillons, dans les deux sous-
sections suivantes, les formulations mathématiques de 'estimateur de 1’étalement de Doppler ainsi

que celui du rapport signal-a-bruit, respectivement, développé dans [53] et [57].
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Figure 2.4 — Disposition temporelle des données et des symboles pilotes sur M fenétres d’approximation
locale.

2.4.2 Présentation de I’estimateur de I’étalement de Doppler

Dans le modele du systéme de (2.4), Uinformation sur I’étalement de Doppler se trouve dans les
coefficients de la matrice d’autocorrélation du canal. Comme nous I’avons mentionné précédemment,
Iestimateur développé dans [53] est congu autour de 'approximation en série de Taylor de second

ordre de la matrice de covariance du canal, comme suit:
o} i
Ry(op) = ?hA(UD)A (op). (2.5)

ou op et 0’}2L représente, respectivement, 1’étalement de Doppler et la puissance du canal, et A(w)

est donné par:

dans lequel le vecteur a(w) est défini comme:

alw) 2 [1 eTs 2T . ej(N—l)wTs}T_ (2.7)

En se basant sur 'approximation présentée dans (2.5), et apres quelques manipulations ma-

thématiques (plus de détails en [53]), la fonction de log-vraisemblance (LLF) qui correspond a la
. T

mé™me séquence y(™) & {y(m)[l], ym2], ...,y [N ]} , et paramétrée par le candidat de 1’étalement

de Doppler, op, s’écrit:
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¥(op) = 24+ 7™ Ni(op)| [2+ 2" (op)] (2.9)
SN (o
Yilop) = \/M, i=1,2. (2.10)

") et Gi(m) sont respectivement les estimées du SNR instantané et de la puissance du bruit sur
la m®™ fenétre d’approximation. Nous notons avec (.)¥ la conjuguée hermitienne (c’est-a-dire la

conjugué complexe du transposé) d’'un vecteur donné.

A1 et A9 sont les deux valeurs propres de la matrice de covariance présentée en (2.5), dont leurs

expressions sont données par:

sin(NopTs) sin(NopTs)
M=N+|——F+ t Adg=N—|——= 2.11
! + sin(opTs) ¢ 2 sin(opTs) ( )
Leurs vecteurs propres associés, u; et ug, s’écrivent comme suit:
1 ©(20pTs)*
ul(ap) = a(—aD) + 7&(0'[)) , (2.12)
V22X (D) ( p(20pT5)| )
1 ©(20pTy)*
ug(op) = ——=(a(—op) - ———=%a(op)), (2.13)
V2X2(0p) ( (20 pT5)| )
ou
s (Nx
511'1(7) .(N—l)x
o(z) = — el %, (2.14)
sin(3)
Finalement, ’estimé local de 1’étalement de Doppler, ng) est obtenue comme suit:
3§3m) = argmax L(op). (2.15)

oD
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Afin d’améliorer la précision de I’estimation de ’étalement de Doppler, nous calculons, & la fin,

la moyenne des estimés obtenus a chaque fenétre d’approximation locale:
1 ZM (m)
o~ ~(m
op = — op - 2.16
D M — D ( )

2.4.3 Présentation de ’estimateur du rapport signal-a-bruit

Une caractéristique importante et attirante de lestimateur du SNR développé en [57] est qu’au
lieu d’évaluer I'expression de la LLF sur plusieurs candidats a deux dimensions, 8 = [p, 02], il utilise
des formes analytiques simplifiées de ses estimées. Ceci lui permet d’éviter tout calcul itératif et la

recherche des maxima dans un domaine a deux dimensions.

Tout d’abord, en considérant le modele du systeme de (2.4), 'estimateur du SNR trouve les
coefficients polynomiaux optimaux & partir de la m®™¢ séquence d’observation locale y(™) comme

suit:

elm) = (BH B) T gHym), (2.17)

ou B = AT est une matrice diagonale par blocs de dimensions (N x L). L représente 'ordre de
lapproximation des coefficients polynomiaux du canal. A = diag{x(Ts), x(2T), ...,x(NT)} est une
matrice diagonale qui contient les symboles pilotes de la m®™¢ fenétre d’approximation locale, et
T est une matrice de Vandermonde dont les entrées correspondent aux instants d’échantillonnage,

{0, T, 2T, ..., (N — 1)Ts}. Ceci permet d’écrire:

1 0 0
1 T T2 . TE-1
T= |1 2T, (2T)? . (2T) 1 (2.18)

1 (N=-1)T, (N-1DT)? ... (N—-1)T,):!
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Ensuite, les estimées des coefficients polynomiaux locaux sont utilisées pour obtenir la puissance

du bruit comme suit:

~2(m

520m) — % [y — Be|. (2.19)

Finalement, la m®™¢ estimée du SNR instantané est donnée par:

o)

2N8,2L(m) (2.20)

ott, h(™) représente Pestimée du canal & la m®™€ fenétre d’approximation. Grace & la modélisation

du canal développée dans [59], cet estimé est obtenu comme suit:

~

h(™ =T e, (2.21)

Il est important de noter que cet estimateur permet aussi d’identifier les coefficients du canal
aux positions pilotes. Il sera intégré dans I'architecture du CTR comme étant un estimateur de

canal basé sur I'approche ML assistée par pilotes (DA ML).

2.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté ’architecture interne du nouveau CTR. Ensuite, nous
avons développé les formulations mathématiques de son module sensoriel que nous allons concevoir
et implémenter. Dans le chapitre suivant, nous présenterons les compromis et les optimisations pris

en considération lors de la conception de ce module ainsi que son architecture matérielle proposée.






Chapitre 3

Architecture matérielle proposée pour

le module sensoriel du CTR

3.1 Introduction

Nous avons introduit précédemment les méthodologies et les outils de conception matérielle d’un
circuit numérique et son implémentation sur des plateformes a base de FPGA. Ces outils permettent
en quelque sorte de faciliter le transfert technologique de I’algorithme a I'architecture. Cependant,
les concepteurs se trouvent généralement face a plusieurs contraintes de performance selon le type

d’application.

Dans ce chapitre, nous présentons les contraintes de conception des systemes de communica-
tion de future génération 5G et les stratégies d’optimisations & considérer pour réaliser le meilleur
compromis entre elles. En suite, nous décrivons ’architecture matérielle proposée pour le module

sensoriel du CTR en détaillant les structures internes de chaque sous-module.
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3.2 Conception matérielle: compromis et optimisations

3.2.1 Contraintes de conception d’un circuit numérique

La conception d’un circuit numérique est considérée efficace et optimale si elle réussit a réaliser
le meilleur compromis entre la latence de calcul, 'utilisation des ressources matérielles, la précision
des résultats obtenus et I’énergie consommeée au cours de I'exécution. Ces quatre parameétres consti-
tuent le défi le plus important face aux concepteurs des circuits numériques, particulierement pour
des applications de communication sans-fil & haute-vitesse. En effet, les systéemes de communication
de la cinquieme génération doivent assurer une latence de calcul de moins qu’une milliseconde afin
de supporter des applications a temps réel telles que la communication véhicule-a-véhicule (V2V)
et les applications de la réalité augmentée/virtuelle (AR/VR). Par ailleurs, la nouvelle génération
des systemes de communication radio-mobiles est présentée comme une solution omniprésente qui
couvre des millions d’applications et des centaines de milliards d’objets connectés. Pour atteindre cet
objectif, il est primordial de minimiser le coflit de fabrication et par conséquent le cotit de commercia-
lisation de ces objets par la réduction de la surface des puces embarquées, c’est-a-dire la réduction
des ressources nécessaires pour faire fonctionner le circuit congu. D’autre part, I’implémentation
des algorithmes d’apprentissage automatique et de la prise de décision des radio-cognitives, ainsi
que pour couvrir des applications de localisation, nécessitent une représentation binaire précise des
signaux numériques et des modules de traitement de signal. Un dernier défi des circuits numériques
de communication sans-fil est de réduire la consommation d’énergie afin d’augmenter ’autonomie
des batteries et minimiser I’émission du dioxyde de carbone (C'O3). Cependant, ces quatre objectifs
sont liés entre eux. Par exemple, il est presque impossible de réduire la latence sans augmenter la

surface utilisée ou sans dégrader la précision des signaux, et inversement.

D’autre part, la synchronisation entre les différents modules dans 'architecture interne d’un
circuit numérique synchrone est tres importante pour assurer sa stabilité et sa robustesse. Pour ce
faire, nous intégrons dans notre design plusieurs machines séquentielles algorithmiques (MSAs). Une
MSA, aussi connue sous le nom d’une machine (ou automate) a états finis, est un circuit séquentiel
qui ne peut étre que dans un seul état parmi un nombre fini d’états définis par le concepteur. Géné-
ralement, une MSA peut étre modélisée par deux approches: celle de Moore et celle de Mealy. Dans
ce travail, nous adoptons la premiére approche (idem., celle de Moore) pour assurer la synchroni-

sation entre les différents modules, puisqu’avec cette approche les sorties de la MSA ne dépendent
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que de 'état actuel, et leurs valeurs changent seulement au coup d’horloge (généralement au front
montant). Toutefois, les machines de Mealy calculent les valeurs des sorties dés que leurs entrées se
changent a cause de 'existence d’une logique combinatoire directe entre elles. Par conséquent, cette
approche peut entrainer plusieurs problemes de synchronisation et engendrer des états erronés. En
outre, grace au framework Xilinx System Generator, nous pouvons construire des MSAs avec un

script MATLAB, au lieu de les coder avec des langages RTL.

3.2.2 Stratégies d’optimisation

Réduction de la latence

La latence d’un circuit numérique est définie comme le temps nécessaire pour produire un
résultat final et correct. L’optimisation de ce parametre peut se faire avec la réduction des chemins
combinatoires, I'ajout des registres de pipeline, la mise en ceuvre des architectures paralleles, la
représentation binaire minimale des signaux, et la réduction de 'utilisation des mémoires tampons
dans le circuit. Ainsi, 'utilisation d’une fréquence d’opération élevée permet de réduire la latence
de calcul, mais elle peut générer plusieurs problémes de synchronisation et induire 'apparition des

glitches et du phénomene de la métastabilité.

Réduction de la complexité matérielle

Afin de réduire les ressources matérielles utilisées, nous adopterons une stratégie d’optimisation
qui consiste a maximiser la réutilisation des modules et a réduire la taille des ressources mémoires

dans le circuit.

Amélioration de la précision de calcul

Théoriquement, I’évaluation de performance des algorithmes d’estimation est faite en termes de
Ierreur entre l’estimée et la vraie valeur. C’est pourquoi, nous devons assurer une bonne précision
dans la représentation des signaux et principalement dans I’évaluation des fonctions mathématiques
complexes. Nous utilisons I'outil « MATLAB Fixed Point Tool » pour déterminer la meilleure re-

présentation en virgule fixe des différents signaux dans le design du module sensoriel du CTR.
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Minimisation de la puissance consommeée

Une des techniques les plus puissantes pour réduire la puissance consommeée est de maximiser
I'utilisation des blocs IP disponibles et déja optimisés par les constructeurs des FPGAs. Une autre
technique consiste a simplement suspendre ou mettre en veille les parties du FPGA quand elles ne

sont pas utilisées pendant ’exécution.

3.3 Architecture globale

En adoptant I'approche de conception descendante décrite dans 1.3.1, la premiere étape consiste
a définir les spécifications de notre systeme en respectant les contraintes présentées ci-haut. Ensuite,
nous identifions les différents modules du premier niveau qui constituent ce systéme et nous décrivons
les interactions entre eux. Finalement, nous détaillons la structure matérielle interne de chaque

module en le composant a des sous-modules, jusqu’a obtenir des circuits simples et basiques.

Nous illustrons dans la figure 3.1 le diagramme en bloc de ’architecture globale pour le module
sensoriel du CTR. Comme tout systéme numérique, 1’architecture proposée se compose d’un chemin
de données et d’une unité de controle. Le chemin de données consiste en I’ensemble des fonctions
qui manipulent et traitent les données. Généralement, il se compose des circuits combinatoires et
séquentiels, alors que 'unité de contrdle, également connue sous le nom de contréleur, permet de

surveiller et contrdler le mouvement de ces données dans le module du chemin de données.

Bien que le nouveau CTR est congu pour une transmission des symboles OFDM, nous intégrons
I’estimateur du SNR et de I’étalement de Doppler dans une chaine de communication simple et basée
sur une transmission des symboles modulés en QAM. Cette modification de la chaine de base est
valable et n’influence pas sur la performance du 'estimateur choisi. En effet, le modele du systéme
de (2.1) considére une transmission a travers un canal de Rayleigh & évanouissement plat ce qui est
toujours le cas avec les systemes a base d’OFDM. Par conséquent, lors de nos expériences, nous

devrons considérer seulement les scénarios ou le canal est plat.

Comme son nom l'indique, le « Générateur des symboles QAM » permet de générer une séquence
des composants en phase et ceux en quadrature du signal a transmettre selon la disposition illustrée

dans la figure 2.4. Ensuite, ces symboles, représentés par un train d’impulsions, passent par le bloc
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Figure 3.1 — Diagramme en bloc de I’architecture globale.

« Filtre de mise en forme » qui convertit cette séquence IQ) en signal approprié pour le canal afin
de minimiser l'interférence inter-symboles [60]. Nous considérons dans ce travail le bloc filtre en

racine de cosinus surélevé (SRRC) proposé par la compagnie BEEcube dans [25]. Finalement, le
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signal filtré passe par le module frontal d’émission de la plateforme miniBEE4, qui le convertit en
signal analogique modulé en haute fréquence. Apres le passage par le canal de transmission, ce
signal traverse le module frontal de réception, responsable de sa conversion analogique/numérique
et sa transformation en bande de base, avant qu’il soit filtré par le filtre adapté afin de maximiser
le SNR au niveau du récepteur. Ensuite, le module « Acquisition de données » surveille I’extraction

et l'enregistrement de (N x M) symboles pilotes qui seront utilisés dans différents étages de calcul.

L’automate « MSA acquisition » a été congu pour surveiller la tdche d’acquisition des symboles
dans des mémoires vives partagées (BRAM) selon les parametres M, N, et Ty. Nous assurons
toujours que ces parametres soient définis par I'utilisateur sans avoir besoin de changer ’architecture
implémentée afin de couvrir le maximum d’applications possibles. A la fin de Pacquisition de (NxM)
symboles pilotes, la « MSA acquisition » active la « MSA fenétrage ». Cette derniére surveille et
controle la tache de l'estimation sur M fenétres d’approximation locale. Son diagramme d’états est

présenté dans la figure 3.2.

reset

Légende:

im<=0;

i fin <= false;

| addr<= N*m; 1
i enable_estim <=0; |

Etat

Condition sur
un signal
d’entrée/interne

fin_acqui ==-‘1 &+ Affectation des
signaux de sortie/
i $ 0000 interne

fin_acqui == ‘O’

& O

else

m<=m-+1; fin <= true; ;
enable_estim <=0; : enable_estim <=0; :

Figure 3.2 — Diagramme d’états de la « MSA fenétrage ».

Durant I'exécution, la « MSA fenétrage » peut étre seulement dans I'un de ses quatre états
(INIT, Estimer, Incrém., et Finir). Elle prend comme entrées deux signaux d’état provenant de

la « MSA acquisition » et de la « MSA d’estimation de I’étalement de Doppler » qui indiquent,
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respectivement, la fin de la tache d’acquisition de (INV x M) symboles et la tdche d’estimation locale
du SNR et de I'étalement Doppler. En outre, elle produit a la sortie des signaux de contréle qui
permettent d’activer la lecture du flux de données de la m®™ fenétre d’acquisition a ’adresse
appropriée de la BRAM, déclencher les modules d’estimation, et réinitialiser tous les registres et les

signaux intermédiaires a la fin de chaque estimation locale.

Dans ce qui suit, nous détaillons la structure interne de I’estimateur & maximum de vraisemblance

du SNR et de I’étalement de Doppler.

3.4 Architecture proposée pour 'estimateur ML du SNR

Comme précédemment décrit dans sa formulation mathématique, I'algorithme de ’estimateur

du SNR instantané s’exécute en quatre étapes:

1. Estimer les m®™¢ coefficients polynomiaux optimaux €M) en évaluant (2.17);
éme

coefficients du canal h(™ en évaluant (2.21);

(m)

2. Estimer les m

3. Estimer la puissance du bruit EZ sur la m®™¢ fenétre d’approximation en utilisant (2.19);

4. Bstimer le m®™¢ SNR local instantané, p(™) & partir de (2.20).

En combinant les deux premieres étapes dans un seul module, I’architecture proposée pour
I’estimateur du SNR instantané est constituée de trois modules principaux: « Estimation du canal »,

« Estimation de la puissance du bruit », « Estimation du SNR ».

3.4.1 Structure interne du module « Estimation du canal »

Comme son nom 'indique, ce module est responsable & Iestimation des N coefficients du m®™e
canal. Son architecture interne est représentée a la figure 3.3. En effet, il prend comme entrée le flux
des données des symboles recus, y(™) afin de produire dans sa sortie un flux des N coefficients du

m®™€ canal estimé, noté par h(™).

En supposant que la période symbole (T), la taille de la fenétre d’approximation (IN), et 'ordre

du polynéme d’approximation des coefficients du canal (L) sont déja spécifiés par 'utilisateur et
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Figure 3.3 — Architecture interne du module « Estimation du canal ».

ne peuvent pas étre modifiés pendant ’expérience, les N x L éléments des matrices B et T sont
tous constants. C’est pourquoi, et sans dégradation de performance, nous proposons de les générer
« offline » a ’aide des scripts MATLAB. Par conséquent, nous pouvons éviter 'implémentation des
produits et des inverses matriciels, tels que montrés dans l’expression (BB)~'B# de 1’équation
(2.17), en les calculant avec MATLAB puis en stockant leurs N x L éléments dans des différentes
unités de mémoires. Grace a cette approche, nous réduisons le nombre de modules de multiplication
et d’accumulation (MACs) dans notre architecture par un facteur de N(N — 1)(L — 1), et nous
évitons aussi la conception et 'implémentation des algorithmes lourds pour inverser des matrices

de taille (L x L).

D’autre part, nous subdivisons I'architecture du module « Estimation du canal » en L unités de
traitement paralleles et indépendantes. Chaque unité sert a calculer une portion du résultat final.

Cette architecture est connue sous le nom d’une « architecture systolique ».

Dans la i®™¢ unité de traitement, i = 1,2, ..., L, le flux des symboles recus (y(m)) de la meme
fenétre locale d’approximation est multiplié et accumulé, dans une premiere étape, par les N élé-
ments de la i€ colonne de la matrice P = (B¥B)~'B#, pour donner & sa sortie le i*™ coefficient

polynomial &™) (7). Une fois que la sortie de I'accumulateur soit valide, la seconde multiplication
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&™) (3) x [T]; est déclenchée. Finalement, les sorties de toutes les unités de traitement passent par

un additionneur afin d’obtenir un flux de N coefficients du m®™ canal estimé h(™).

Le traitement exécuté dans ce module est controlé par la « MSA estimation du canal ». Elle
assure la lecture des coefficients des matrices P et T, l'activation/désactivation de l’accumulateur,
et la synchronisation entre les différentes unités de traitement. Finalement, elle indique la fin de
la tache d’estimation du canal grace au signal h_est dv qui permet aussi de déclencher le module

« Estimation de la puissance du bruit ».

3.4.2 Structure interne du module « Estimation de la puissance du bruit »

En considérant une transmission avec des symboles pilotes unitaires (idem. z[n] = 1), la matrice
A = diag{x(Ty),x(2T%),...,2(Nps)} devient simplement égale & l'identité. Par conséquent, nous
pouvons déduire que B = AT = T. En combinant les équations (2.19) et (2.21), cette déduction

mathématique permet de réécrire ’estimée de la puissance du bruit comme suit:

F2m) %Hym)_g(m)H? (3.1)

Le module « Estimation de la puissance du bruit » exécute 1’équation (3.1) afin de fournir une
estimée de la puissance du bruit pendant la m®™¢ fenétre d’approximation. La structure interne
de ce module est illustrée dans la figure 3.4. Principalement, il est constitué d’un soustracteur, un

sous-module « norm_ 2 », et un multiplieur.

Le sous-module « norm_ 2 » permet de calculer la carrée de la norme euclidienne d’un vecteur

complexe de dimension K, comme suit:

K K

Jal® = > uwl* = 7 [R(un)? + Z(we)?] (3:2)

k=1 k=1
oll uy, représente le k¢ élément complexe du vecteur u. Ainsi, ce sous-module sera utilisé plusieurs

fois dans notre architecture.



42

J8ppe |In4

. 32
| Complex
demu

noise_est_dv

h_est_dv
—

— MSA estimation du bruit

Figure 3.4 — Design interne du module « Estimation de la puissance du bruit ».

3.4.3 Structure interne du module « Estimation du SNR »

La derniére étape pour estimer le SNR instantané est d’évaluer I’équation (2.20). Le diagramme
en bloc de la structure matérielle interne du module « Estimation du SNR », responsable a I'exécu-
tion de cette équation, est représenté dans la figure 3.5. Les signaux d’entrée de ce module sont le

flux de N coefficients de la m®™ estimée du canal (h(™)) et la puissance du bruit (ai(m)) estimée

sur la méme fenétre d’approximation.

norm__2

T(m)
Al [n] ﬁm]

A & A—

32

32
Complex
demux

Xilinx
Devider
Generator

»\ Wnooy 1g-z¢

snr_est_dv

noise_est_dv
MSA estimation du SNR >

Figure 3.5 — Design interne du module « Estimation de la puissance du bruit ».

Dans une premiere étape, les coefficients du canal estimé sont retardés dans le temps pour syn-

chroniser avec le résultat de ’estimation de la puissance du bruit et éviter les valeurs intermédiaires
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des estimées du SNR a la sortie de ce module. La valeur de ce retard dépend principalement de la

taille de I'observation locale (IV). Ensuite, nous réutilisons le sous-module « norm_ 2 » pour calculer
. 2

Hh(m)H . Dés que cette derniere est valide, la « MSA estimation du SNR » active la division par

(

le signal 2N o ™) La division numérique est généralement tres coliteuse en termes de latence et
consommation de ressources dans le FPGA. Pour assurer une performance maximale, nous utilisons
le bloc « Xilinx Divider Generator » de Xilinx qui fournit, en se basant sur I’approximation Radix-2,
une utilisation efficace de ressources matérielles et une performance de calcul tres importante. Ce
bloc assure aussi la possibilité de modifier le degré du parallélisme et le niveau de pipeline, et choi-

sir la latence appropriée dans le but de trouver le meilleur compromis entre les quatre parametres

présentés au début de ce chapitre.

3.5 Architecture proposée pour ’estimateur ML de I’étalement de

Doppler

Dans cette section, nous présentons ’architecture proposée pour 'estimateur ML de I’étalement
de Doppler. D’un point de vue systéme, le module « Estimation de 1’étalement de Doppler » prend
comme entrées les estimées du SNR instantané et de la puissance du bruit, ainsi que la séquence

d’observation de la m®™¢ fenétre d’approximation locale.

Contrairement a ’estimateur a maximum de vraisemblance du SNR, nous n’avons pas une ex-
pression analytique des estimées ML de l’étalement de Doppler. Par conséquent, ce module doit
évaluer 'expression de la fonction colit (LLF) de (2.8) sur différentes valeurs candidates de ’éta-
lement de Doppler, initialement inconnu. Ensuite, il cherche son maximum global qui correspond
A lestimée de ce parametre sur la m®™€ fenétre d’approximation locale. Il est évident que cette
approche itérative se traduit par une complexité matérielle et une latence de calcul relativement
élevées. C’est pour cela, en adoptant 'approche de conception « Top-down », nous simplifions, tout
d’abord, la formulation mathématique de I'estimateur de I’étalement de Doppler dans le but de
concevoir, d’un point de vue implémentation matérielle, un modele mathématique qui réduit toute

fonction cofliteuse en un ensemble d’opérations basiques. Apres quelques manipulations algébriques,
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I'équation (2.8) devient:

L(op) = ~Ln [2+ ™A (0p)] —Ln [2+ 5™ Aa(op)]

ptm
~2(m) * H 2
26, ©*(20pT5) > (m)
— +7
i) | (07 ) Y 3)
ptm )
255" < ¢*(20pTy) )H (m)
+ — - -~ - =7
25 (o) |\ T Joaep ) 2P Y

D’autre part, nous élaborons une planification temporelle des différentes opérations mathéma-
tiques afin d’identifier les prédécesseurs, les successeurs, et les dépendances entre elles. Cette étape
permet de construire des MSAs robustes et de faciliter la détection des chemins critiques (idem., les
opérations les plus coiiteuses en termes de latence), et en conséquence, les accélérer en implémentant

une ou plusieurs solutions d’optimisation présentées au début de ce chapitre.

Le diagramme en bloc de la structure interne du module « Estimation de I’étalement de Dop-

pler » est représenté dans la figure 3.6.

Etant controlé par la « MSA d’estimation de ’étalement de Doppler », le chemin de données de

ce module est composé de deux sous-modules: « LLF » et « Argmax ».

3.5.1 Conception et optimisation de ’architecture de LLF

Le sous-module « LLF » permet d’évaluer ’équation (3.3) dans des différentes valeurs candi-
dates de I’étalement de Doppler. Pour chaque valeur de op, un ensemble d’opérations est exécuté
pour donner la valeur de L(op). Gréace a la planification temporelle de ces opérations, nous pouvons
identifier les processus paralleles et maximiser la réutilisation des blocs afin de réduire la consom-
mation des ressources et la latence computationnelle. D’autre part, ’expression de la LLF présente
plusieurs fonctions mathématiques complexes et lourdes telles que les fonctions trigonométriques,
la fonction logarithmique, la racine carrée, etc. Nous présentons dans ce qui suit, les différentes
optimisations introduites dans ce module dans le but de réaliser le meilleur compromis entre la

latence, la précision, 'utilisation des ressources, et la consommation d’énergie.
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Figure 3.6 — Diagramme en bloc de la structure interne du module « Estimation de 1’étalement de

Doppler ».
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Optimisation de la fonction logarithme

Plusieurs méthodes et techniques de calcul du logarithme d’un nombre réel ont été proposées.
En effet, on trouve des techniques qui se basent sur des approximations linéaires [61] ou sur des
algorithmes rotationnels comme le CORDIC, et d’autres sur le principe de la décomposition itéra-
tive. Cependant, toutes ces techniques demandent des ressources tres importantes et un temps de
calcul relativement élevé pour produire une valeur approchée du logarithme d’un nombre réel. Dans
ce travail, nous proposons une nouvelle architecture efficace et robuste pour le calcul du logarithme

a n’importe quelle base.

Soit z un signal d’entrée représenté en virgule fixe {fix(npi,bp)}, ol npi et b, représentent,
respectivement, la longueur du mot binaire et la position de la virgule (idem., nombre de bits
réservés pour présenter la partie fractionnelle du signal x). Ce signal peut étre représenté comme

suit:

xr =m2°, (3.4)

ou m et e désignent, respectivement, la mantisse et I’exposant. Il est important ici de noter que
m est un nombre réel signé appartenant a Uintervalle [1,2] et e est un nombre entier signé. Par

conséquent, le logarithme en base 2 du signal = est calculé comme suit:

Loga(z) = Loga(m) + e . (3.5)

Ainsi, le calcul du logarithme de base 2 du signal x (qui est dans un intervalle inconnu) se réduit
a chercher les valeurs de l'exposant e et de la mantisse m. Nous remarquons que e et Loga(m)
représentent, respectivement, la partie entiere et la partie fractionnelle du résultat. Le calcul de ces

deux parties est réalisé comme suit:

1. La valeur de ’exposant e correspond exactement a la position du bit le plus significatif (MSB)

du signal x par rapport a la position de la virgule, obtenue avec une suite des comparaisons;

2. m est le résultat du déplacement de la virgule fixe & la position correspondante & e grace a

un registre a décalage adressable;
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3. Loga(m) est calculée avec un tableau de correspondance (LUT).

La figure 3.7 illustre la technique d’extraction de la mantisse et ’exposant d’un signal réel.

»
»

«—b—>

x [0]o]1][1]0] ...|0L1|o|1|1|

EJ/

m |o|o|1l1|o| ..|ol1]ol1]1]

A
>
I3
2

Figure 3.7 — Exemple illustratif de la technique de recherche de ’exposant et la mantisse d’un signal

représenté en virgule fixe.

Nous illustrons dans la figure 3.8 I’architecture proposée pour le calcul optimal du logarithme
d’un signal x, dans la base 2. Cette architecture est généralisée pour n’importe quelle base en

multipliant le résultat par un facteur de 1/Loga(a), grace a la transformation suivante:

X | N <>
: {1 | Comp. g
1 T 8_ LOga(X)
&
Taille MSA -
——>
du mot locale

I laddr 1/Logy(a) |
Registrea | m LOG_ 2| | Loga(m) :

>  décalage —D—> LUT

adressable

Figure 3.8 — Architecture proposée pour le calcul du logarithme d’un nombre réel.

Optimisation des fonctions trigonométriques

Les algorithmes de traitement numérique du signal intégrent généralement un ensemble des

fonctions trigonométriques telles que le sinus et le cosinus. L’utilisation des tables de correspondance
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est une solution simple, facile, et rapide pour calculer ces fonctions. En effet, le fait de déduire une
valeur précalculée et stockée dans une mémoire donnée est toujours plus facile et plus rapide que de
la calculer en utilisant des algorithmes rotationnels ou itératifs comme 1’algorithme de CORDIC.
Cependant, la conception d’'un LUT efficace nécessite une connaissance a priori de la nature du
signal d’entrée et sa variation, ce qui n’est pas toujours le cas dans plusieurs applications. En outre,
il existe un compromis entre la taille du LUT, c’est-a-dire la ressource nécessaire pour stocker la
table, et la précision de la valeur de sortie. Pour faire face a ce probléme, nous proposons une nouvelle
technique qui permet de réduire la taille des LUTs utilisés pour des les fonctions trigonométriques

sans aucune dégradation au niveau de la précision.

La solution proposée consiste a manipuler le signal sur différents étages de traitement en ex-
ploitant certaines identités mathématiques dans le but de réduire I'intervalle d’entrée. Un exemple
de l’architecture matérielle de la fonction sinus est illustré dans la figure 3.9. Elle se compose d’un

étage de prétraitement, d’'un bloc de mapping, et un étage de post-traitement.

E 10 10
E Partie
: entiére

32 32

<>
Comp.

2
»  4x1 Mux.
Indice du quadrant

profondeur

Etage de post-
raitement

-+

Figure 3.9 — Exemple d’architecture interne optimisée pour le calcul de la fonction sinus.

L’étage de prétraitement permet de translater, dans une premiere étape, le signal d’entrée, qu’on
note par x, dans 'intervalle [—, ]. Autrement dit, cet étage permet de calculer la valeur principale,

0, de ce signal. Ensuite, en exploitant les propriétés de symétrie des fonctions trigonométriques, nous
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T
pouvons coder seulement un seul quadrant [0, 4} L’intégration de cet étage permet de réduire la
taille de la LUT par un facteur de 4, et donc de réduire la profondeur de la mémoire a utiliser pour

stocker les valeurs précalculées.

Le bloc de mapping calcule ’adresse mémoire correspondance a la valeur stockée a partir du

signal 0, en utilisant la bijection suivante:

" profondeur — 1J, (3.7)

adresse = {(9 — min) ,
max — min

ou |.] désigne la partie entiére d’un nombre réel. profondeur est la taille de la LUT, et max et min

représentent les bords de l'intervalle d’entrée a la LUT (idem., {0, Z] ).

Finalement, I’étage de post-traitement est utilisé pour réajuster le signal de sortie a son quadrant

initial.

Optimisation de la multiplication vectorielle

La multiplication vectorielle des vecteurs propres uf’ et ul! par la séquence recue sur la m®me
fenétre d’approximation locale est relativement cofiiteuse en termes de latence computationnelle.
Pour réduire cette latence, nous proposons une architecture systolique basée sur le principe de la
décomposition du processus de la multiplication vecteur-par-vecteur en plusieurs unités de traite-
ment paralleles et indépendantes. Chaque unité est responsable de calculer une portion du résultat

final. Un exemple d’'une décomposition systolique d’'un ordre K, est donné par:

uv = éu[n]v[n] = I}ggu [n + kg} v {n + k‘g] . (3.8)

Avec cette approche et en assurant une synchronisation parfaite entre les unités de traitement,

il est possible de réduire la latence par un facteur de N/K.
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3.5.2 Structure interne du sous-module Argmax

Ce bloc, illustré dans la figure 3.6, est responsable de déterminer I’argmax de la fonction LLF,
en cherchant la candidate op a laquelle la fonction LLF atteint son maximum. Une comparai-
son "online" permet d’éviter 'enregistrement des toutes les valeurs obtenues de la LLF dans une
BRAM. Cette méthode permet de réduire les ressources mémoires nécessaires pour faire fonctionner

I’architecture proposée.

3.5.3 Optimisation de la technique de recherche sur le maximum de la LLF

Comme nous avons précédemment présenté, I'estimateur de I’étalement de Doppler doit évaluer
la fonction LLF dans plusieurs valeurs candidates de op. Bien évidemment, la latence du processus
de recherche de la valeur maximale de la fonction LLF est directement liée au nombre de valeurs
candidates auxquelles la LLF est évaluée. L’intervalle de ces valeurs varie selon le type d’application.
En supposant une situation ot un mobile roule avec une vitesse maximale v = 500 km /h et transmet
un signal modulé sur une fréquence porteuse f. = 2.45 GHz, la fréquence maximale de Doppler dans
ce cas est fp >~ 1200 Hz. Il est important de noter que la fréquence maximale de Doppler est liée a
I’étalement de Doppler op par une relation qui dépend de la nature du modele spectral du canal.

Dans ce travail, nous considérons le modele de Jake’s ou la fréquence de Doppler est donnée par:

V2
= —o0p. 3.9
fp=+5_0p (3.9)
Dans ce cas, il est nécessaire d’évaluer la fonction LLF sur un intervalle op € [0,10000] afin de
couvrir plusieurs applications et respecter ’exigence de la haute mobilité envisagée par les systemes

5G. Ainsi, pour réduire la latence de la recherche de la valeur maximale sur cet intervalle, nous

proposons une nouvelle technique basée sur le principe de la recherche « Coarse-To-Fine » (CTF).

Nous admettons que la fonction LLF présente un et un seul pic sur 'intervalle [0,10000], ce
qui est toujours vrai selon les résultats obtenus dans [53]. Dans ce cas, la recherche du maximum
se fait sur deux étapes. Premierement, la fonction LLF est évaluée dans un ensemble des valeurs
candidates incrémentées par un « pas grossier » dans le but de trouver un premier maximum global.

Ensuite, une recherche « fine » autour de ce dernier est exécutée afin de trouver le maximum local
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a partir du quel 'estimée Eg)m) est obtenue. La tache de recherche du maximum est controlée par
la « MSA estimation de ’étalement de Doppler » dont le diagramme d’état est représenté dans la

figure 3.10.
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sig_D < sig_D_max +
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Figure 3.10 — Diagramme d’état de la « MSA estimation de I’étalement de Doppler ».

Nous assurons que les parametres min, max, coarse__step, fine_ step sont définis par 1'utilisa-
teur afin de donner le maximum de flexibilité & Parchitecture proposée. A la fin de 'estimation locale
du SNR instantané et de I’étalement de Doppler, la « MSA estimation de ’étalement de Doppler »

transmet un signal d’état a la « MSA fenétrage » et a la « MSA moyennage ».
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3.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons détaillé la phase de conception du module sensoriel du nouveau
CTR et les différentes stratégies d’optimisations effectuées pour réduire la complexité matérielle de
I’architecture proposée. Dans le chapitre suivant, nous allons présenter les résultats expérimentaux

de I'implémentation de I'architecture proposée dans la plateforme SDR.



Chapitre 4

Implémentation et évaluation de

performances

4.1 Introduction

La derniere étape dans le processus de prototypage rapide des systémes numériques est ’étape
de test et de validation. Pour ce faire, 'architecture congue est implémentée dans la plateforme cible
et intégrée dans un banc d’essai logiciel ou matériel afin d’évaluer sa performance sous plusieurs
scénarios de propagation. Cette évaluation est faite généralement selon le type d’application. Dans
notre cas, nous évaluons l'architecture proposée sur quatre axes: complexité matérielle, efficacité

énergiquement, latence computationnelle, et précision d’estimation.

Dans ce chapitre, nous allons procéder a I’étape de I'implémentation et de 1’évaluation de per-

formance du design proposé.

4.2 Implémentation du module sensoriel

L’architecture matérielle proposée pour le module sensoriel a été développée a ’aide de 'outil
Xilinx System Generator. Cet outil offre aussi la possibilité de simuler le design dans un contexte

« cycle/bit-accurate » grice au transfert des données entre les blocs de Xilinx et I’environnement de
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travail de MATLAB/Simulink. Par ailleurs, nous avons pu concevoir des bancs d’essai (en anglais,
testbenches) afin de tester et valider séparément les différentes unités de traitement et vérifier les
interactions entre elles lors de ’étape de l'intégration. Ces bancs d’essai sont composés des signaux

de stimulation, de I'unité mise & U'essai (unit under test), et des outils d’affichage.

Les signaux de stimulation sont utilisés pour stimuler les entrées de I'unité mise a ’essai. Ils

. . . ) . e L,
peuvent étre des signaux de controle, tels qu'un signal d’activation ou de remise a zéro (reset),
comme ils peuvent étre des signaux de données générés « offline ». L’intégration de ces signaux
est réalisée avec des blocs génériques de Simulink comme le bloc From_ Workspace et le bloc step.

Ensuite, les signaux générés sont transférés a 'unité mise a l'essai grace a 'interface Gateway In.

L’unité mise a ’essai peut étre une MSA, un chemin de données, ou les deux combinés ensemble.
Finalement, les outils d’affichage permettent de représenter les signaux de sortie de cette unité
sur différents supports d’affichage. Ces derniers peuvent étre des blocs de visualisation temporelle
(scope) ou des variables exportées vers ’environnement MATLAB pour une éventuelle manipulation

« offline ».

Apres avoir effectué les tests unitaires et d’intégration en MATLAB Simulink, nous avons ajouté
au design proposé un ensemble des registres personnalisés fournis par BPS et accessibles a partir
du logiciel lors de 'exécution matérielle afin de modifier les parametres de simulation sans avoir
besoin de regénérer le bitstream. Pour assurer le maximum de flexibilité, nous avons intégré des
registres pour contrdler le signal System__ Enable et System__Reset, et modifier les valeurs de la
taille de la fenétre d’approximation locale (N), le nombre des fenétres d’approximation (M), la
période symbole (Ts), les bords de lintervalle de recherche de l'argument qui maximise la LLF
(argmax) ([min, max]), le pas grossier (coarse__step), et le pas fin ( fine__step). D’autre part, nous
avons ajouté aussi des mémoires « Shared BRAM » dans lesquelles nous sauvegardons les résultats
de 'exécution matérielle du design afin de les rendre accessibles a partir du logiciel. Finalement, le
design complet est synthétisé, mappé, placé, et routé avec I'outil BPS pour un FPGA cible de type
« Virtex-6 XC6VSX475T FF1759-2 ».

Les parametres de la co-simulation HIL sont présentés dans le tableau 4.1.
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Tableau 4.1 — Configuration des paramétres de la co-simulation HIL *.

Parameétre Description Valeur
N Taille de la fenétre locale 128
Configuration en M Nombre des fenétres locales 8
bande de base T Période symbole 10 psec
L Ordre du polynéme optimal 3
fe Fréquence porteuse 2.4576 GHz
Jir Fréquence intermédiaire 32.720 MHz
Configuration
vga Gain d’amplification variable 8 dB
FPGA/FMC111
rx_ atten Atténuation au RX 8 dB
front-end
DAC/ADC freq Fréquence d’échantillonnage DAC/ADC  61.440 MHz
Clk Horloge du FPGA 61.440 MHz

4.3 Evaluation de la complexité matérielle

Nous évaluons la complexité matérielle de ’architecture proposée pour le module sensoriel du
nouveau CTR en termes de la surface consommée (idem., ressources consommées du FPGA). Comme
il n’y a pas des travaux antérieurs d’implémentation d’un tel module auxquels nous pouvons com-
parer la complexité matérielle du design proposé, nous avons décidé de concevoir et implémenter
une autre architecture « non optimisée » et la considérer comme une référence pour évaluer la com-
plexité matérielle de notre design proposé. En effet, cette architecture, appelée « Architecture I »,
n’integre pas les différentes optimisations décrites dans le chapitre précédant, telles que la recherche
CTF, les LUTs optimisés, etc. Nous comparons I'utilisation des ressources matérielle de la solution
optimisée a ’architecture non optimisée et évaluons le gain fourni par les différentes optimisations

que nous avons réalisées lors de la conception de ’ensemble du systeme.

1. Notez que tous les paramétres de la co-simulation présentés dans le tableau 4.1 sont contrélables et peuvent
étre modifiés par 'utilisateur, grace a 'interface NectarOs, sans avoir besoin de regénérer le fichier de programmation
du FPGA. Cependant, il existe une contrainte de choix de la fréquence d’opération (idem., I'horloge du FPGA) et
les fréquences du DAC et du ADC. En effet, selon [25], le choix de ces fréquences doit respecter la relation suivante:
fpac =2fapc =2frpga.
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Grace a BPS, nous générons un rapport de synthese contenant un résumé sur les différentes
ressources consommeées du FPGA. Le tableau 4.2 représente un apercu comparatif entre les deux
solutions (idem., optimisée et non-optimisée). Comme il est montré dans le tableau 4.2, architecture
optimisée consomme moins de 2% des registres disponibles sur le FPGA, tandis que '« Architecture
I » demande environ 10% de la méme ressource. En outre, I’architecture optimisée utilise 9837 sur
297600 des LUTs, ce qui représente seulement 3.31% de tous les LUTs fournis par le FPGA Virtex-6.
Etant donné qu'un bloc logique configurable (CLB) de la gamme Virtex-6 est constitué de quatre
LUTs et huit registres, ’architecture proposée (idem., optimisée) exige seulement 1480/74400 CLBs,
tandis que 1’« Architecture I » nécessite 7380,/74400 CLBs pour faire exécuter le méme algorithme
dans les mémes conditions.

Tableau 4.2 — Complexité matérielle & N =128, M =8, et L = 3.

Eléments logiques | Ressources spécifiques
Regitres | LUTs | BRAM/FIFO | DSP48
Disponible sur
Xilinx Virtex-6 595200 297600 1064 2016
. 58789 36117 563 318
Architecture I | g gaory | (12.14%) (52.91%) (15.77%)
Proposée 11854 9837 369 355
Architecture (1.99%) | (3.31%) (34.68%) (17.61%)
Gain 79.83% 72.76% 34.45% -11.64%

Les ressources spécifiques, BRAM/FIFO et DSP48, sont des ressources disponibles seulement
sur la FPGA Virtex-6 et sont les plus limitées pour faire fonctionner un design matériel. Comme
le montre le tableau 4.2, architecture optimisée utilise respectivement 34.68% et 17.61% des
BRAM/FIFO et DSP48 disponibles. En fait, un DSP48 est une structure matérielle composée d’un
multiplieur, un additionneur, et un accumulateur. La taille de la mémoire BRAM est principalement
de 36 Kbits, et celle-ci peut également étre utilisée comme deux blocs indépendants de 18 Kbits.
L’architecture optimisée présente un gain de 34.45% en termes des ressources mémoires utilisées.
Ce gain est expliqué par le fait que cette architecture n’integre pas des mémoires tampons (buf-
fers). Bien qu’elle demande seulement 17.61% des ressources DSP48, I’architecture proposée montre
une perte de 11.64% au niveau de cette ressource par rapport a celle non optimisée. Cette perte
est principalement due a 'utilisation massive des structures MACs pour évaluer la multiplication

vecteur-par-vecteur sur plusieurs unités de traitement paralléles.
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En conclusion, les différentes optimisations effectuées montrent un gain important en termes
de complexité matérielle par rapport a la solution non optimisée. Ainsi, les résultats du tableau
4.2 confirment D'efficacité de ’architecture proposée pour étre intégrée dans un émetteur-récepteur

cognitif de futures générations 5G.

4.4 Evaluation de la consommation d’énergie

L’efficacité énergétique est considérée une des principales exigences des futurs systémes de com-
munication 5G. C’est pour cela que nous évaluons la performance de l'architecture proposée en
termes de l'énergie consommée, et la comparons & I« Architecture I ». A l'aide de Poutil Xilinx
PlanAhead Power Estimator, nous générons un rapport sur la puissance consommée par les deux
solutions. Le principe de cet outil est de trouver, & une température et une fréquence d’opération
données, une estimée de la puissance consommée a partir des ressources utilisées. Un apergu est
présenté au tableau 4.3.

Tableau 4.3 — Résultats de 1’estimation de la puissance consommeée et la fréquence maximale d’opéra-
tion a la température 25°C.

Architecture
Arcitecture I
proposée
Puissance dynamique (mW) a 61.44 MHz 1191.43 741.96
Puissance statique (mW) at 61.44 MHz 7489.74
Energie consommée pour 1000 cycles d’horloge (J) 141.33 133.98
Fréquence max. d’opération (MHz) 125.33 149.12

La puissance consommeée dans un FPGA est divisée en deux parties: une puissance statique
et une puissance dynamique. La premiére représente la puissance requise pour faire fonctionner
le FPGA et le programmer. Une grande partie est due au phénomeéne de « leakage » dans les
transistors utilisés pour maintenir la configuration du FPGA. D’autre part, la puissance dynamique
représente une quantité supplémentaire due a I'exécution du design. Elle dépend principalement de

I’alimentation, les ressources matérielles consommées, et le routage utilisé dans le FPGA.

Comme le montre le tableau 4.3, 'architecture proposée (idem., optimisée) présente un gain

de puissance dynamique de 38% par rapport a celle non-optimisée. En outre, ce gain se traduit
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a une économie de 6% de ’énergie consommée pendant 1000 cycles d’horloge pour un design qui
fonctionne sur une fréquence d’opération de 61.44 MHz. Par conséquent, cette économie confirme
lefficacité des différentes optimisations effectuées pour réduire ’énergie consommeée par le module
sensoriel du CTR et montre la validité de ’architecture proposée pour étre intégrée dans un systeme

de communication 5G cognitif.

4.5 Evaluation de la latence computationnelle

La latence de calcul est définie comme étant le temps demandé par un circuit de traitement
numérique du signal pour fournir un résultat valide. Plusieurs applications exigent une latence com-
putationnelle trés faible afin d’assurer une meilleure qualité d’expérience (QoE) pour 'utilisateur,
telles que les véhicules autonomes, communication machine-a-machine, les applications de réalité
virtuelle/augmentée, etc. C’est pour cela que dans cette partie, nous évaluons la performance de
notre architecture proposée en termes de latence de calcul. Les résultats de cette évaluation sont
présentés dans le tableau 4.4.

Tableau 4.4 — Latence computationnelle de ’architecture proposée a une fréquence d’opération de
61.44 MHz, N =128, M =8, L = 3, min = 0, max = 10000, coarse__step = 400, et fine__step = 40.

Module Nb. des cycles d’horloge Latence (usec)

Estimation du canal 148 2.40796
Estimation de la puissance du bruit 135 2.19645
Estimation du SNR 36 0.586
Estimation de 1’étalement de Doppler 6643 108.27202

Sous-module LLF 138 2.2460
Total d’une estimation locale 6962 113.46198
Moyennage 9 0.14643
Total 55705 906.6522

Comme le montre le tableau 4.4, les modules « Estimation du canal » et « Estimation de la
puissance du bruit » demandent seulement 148 et 135 cycles d’horloge, respectivement, tandis que
le module « Estimation du SNR » prend 36 cycles pour fournir des estimées valides. Cette faible
latence de calcul s’explique par le fait que ces modules inteégrent des structures matérielles paralleles,
profondément pipelinées, et qui ne comportent aucune mémoire tampon. Le nombre de cycles néces-
saires est principalement lié a la taille de la fenétre d’approximation locale (NN), puisque la projection

vecteur-par-vecteur représente I’opération la plus cofiteuse en termes de temps d’exécution.
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D’autre part, le sous-module « LLF » prend seulement 138 cycles d’horloge pour calculer la
fonction LLF dans une seule valeur candidate op. Cependant, la latence du module « Estimation
de ’étalement de Doppler » représente 95% de tout le temps de traitement. Ceci est expliqué par le
fait que nous n’avons pas une expression explicite de 'estimée de ’étalement de Doppler, et qu’il est
nécessaire d’évaluer la LLF sur un large intervalle des valeurs de op. Nous considérons un facteur

de latence () indiquant le nombre de fois que la LLF est exécutée. Ce facteur s’écrit comme suit:

(4.1)

{ max — min 9 coarse_stepJ
coarse__step fine_step |

Nous constatons a partir de I’équation (4.1) que la latence de tout le design est fortement liée
au choix des parameétres de la recherche sur 'argmax, c’est-a-dire l'intervalle [min, max] et les pas

coarse__step et fine__step.
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Figure 4.1 — Variation du facteur de latence () en fonction du pas fine_ step pour les deux approches
de recherche sur le maximum, avec coarse__step = 10 X fine__step, max = 10000, et min = 0.

L’avantage de 'approche de recherche CTF est de réduire la valeur de ce facteur Q. La figure 4.1
représente la variation de @ en fonction du pas fine__step pour 'approche classique (idem., recherche

avec un pas fixe) et 'approche CTF ou nous considérons toujours coarse_ step = 10 x fine_ step.
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Nous remarquons que grace a 'approche CTF et sans dégradation de la précision de ’estimée, nous
réduisons la latence du module « Estimation de 1’étalement de Doppler » d’un facteur de 10. Ceci
permet d’avoir un temps d’exécution d’une estimation locale de 'ordre de 113 psec. En gros, le
design proposé demande seulement 0.9 msec pour donner une estimation du canal, du SNR, et de

I’étalement de Doppler sur M = 8 fenétres d’approximation de taille N = 128.

4.6 Evaluation de la précision de I’estimation

Pour évaluer la performance de notre prototype en termes de précision d’estimation, nous effec-
tuons une étude comparative, en utilisant ’erreur quadratique moyenne normalisée (NMSE) comme

mesure de performance, entre ces deux configurations:

— Simulations MATLAB: les résultats d’estimation sont obtenus a ’aide des simulations
MATLAB a virgule flottante. Le canal sans fil est généré a ’aide des scripts MATLAB;

— Co-simulation mBEE4/EB Propsim: dans cette configuration, le canal est émulé a I’aide
de I'émulateur EB Propsim F8, tandis que la tiche d’estimation est effectuée au sein de la

carte FPGA de la plateforme mBEE4 SDR.

Le modele de canal considéré est le méme pour chacune des versions MATLAB et mBEE4/EB
Propsim. La NMSE est calculée sur M. = 10000 boucles de simulation Monte-Carlo. Nous vérifions

la performance du prototype proposé pour:

— Identifier le canal h;
— Estimer le SNR instantané, p;

— Estimer I’étalement de Doppler, op.

4.6.1 Reésultats de l'identification du canal de transmission

Nous étudions, dans cette partie, l'effet de la fréquence maximale de Doppler (fp) sur la per-
formance de I'identification du canal de transmission. Les résultats de la co-simulation mBEE4/EB
Propsim sont illustrés dans la figure 4.2, ou nous tracons le gain du canal de Rayleigh réel généré
par I’émulateur EB Propsim contre le canal estimé. Nous remarquons que pour différentes valeurs

de (fp), le design proposé permet de bien identifier le canal de transmission aux positions pilotes.
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Figure 4.2 — Canal estimé vs. canal vrai pour (a) fp = 400 Hz, (b) fp = 800 Hz, and (c) fp = 1200 Hz.

Les autres coefficients du canal correspondants aux positions non-pilotes peuvent étre obtenus par

interpolation.

Bien que l'estimation des canaux sans-fil devient un probleme difficile dans une situation de
mobilité élevée, la figure 4.2.(c) confirme que la conception proposée est capable d’identifier correc-
tement les canaux tres variables dans le temps, c’est-a-dire lorsque la mobilité de 'utilisateur peut

atteindre 500 Km/h.
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4.6.2 Résultats de ’estimation du SNR instantanée

Dans la figure 4.3, nous étudions I'impact du SNR moyen (c’est-a-dire le SNR a long terme)
sur 'estimation du SNR instantané pour les deux configurations de simulation. Le SNR moyen est

défini comme suit:

E {J2(n)*}

NR =
SNR T

(4.2)

ou F{.} indique l'espérance sur tous les symboles transmis. En considérant une constellation a

énergie normalisée (idem., F {\m(n)]2} = 1), le SNR moyen s’écrit comme suit:

SNR — QL (4.3)

2
On

Nous remarquons que les deux courbes de MATLAB et mBEE4/EB Propsim sont pratiquement
confondues et suivent les mémes variations sur un large intervalle du SNR moyen (idem., entre -10
dB et 20 dB). Ceci confirme la validité de I’architecture matérielle proposée pour I'estimateur DA

ML SNR choisi et prouve sa validité dans des conditions de propagation réelles.

—o— Co-simulation mBEE4/EB Propsim
—¥— Simulation MATLAB
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Figure 4.3 — NMSE du SNR instantané obtenue par la co-simulation mBEE4/EB Propsim contre les
simulations MATLAB en fonction du SNR moyen, avec fp =200 Hz and L = 3.
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Dans la figure 4.4, nous tracons I’histogramme normalisé illustrant la distribution des estimées du
SNR instantané (en dB) pour les deux configurations de simulation, a fp = 200 Hz et & SNR = 0 dB.
A premitre vue, les résultats obtenus par co-simulation matérielle se coincident avec ceux obtenus
par simulation MATLAB & virgule flottante. Les réalisations de chaque configuration présentent
des statistiques quasi égales en termes de moyenne et d’écart-type. D’autre part, comme il est
montré dans la figure 4.4, les réalisations de la co-simulation mBEE4/EB Propsim suivent une
distribution Gaussienne autour de la valeur moyenne, ce qui confirme la décorrélation entre les

différentes réalisations (théoréme central limite).

25
I I I I Co-simulation mBEE4/EB Propsim
—o— Simulation MATLAB
20 Moyenne =-0.24 dB ]
Ecart-type = 2.04 dB
15 - .
= Moyenne = -0.2 dB
S Ecart-type = 2.05 dB
10 .
5 — -
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Figure 4.4 — Histogramme de ’estimée du SNR instantané a fp = 200 Hz, SNR = 0 dB, et M. = 10000.

En outre, nous tragons dans la figure 4.5 la fonction de répartition cumulative (CDF) de la
NMSE de l'estimée du SNR instantané a la fréquence maximale de Doppler fp = 200 Hz et a un
niveau de SNR moyen SNR = 0 dB. En fait, la CDF d’une variable aléatoire X est définie comme

suit:

Fx(xz) =Prob(X < z). (4.4)

Nous constatons que les deux CDFs sont presque confondues et que 90% des estimées présentent
une erreur NMSE de moins de 0.5, ce qui se traduit par un écart maximal de +2 dB autour de la

vraie valeur du SNR moyen (c’est-a-dire autour de 0 dB). Ce résultat est considéré largement précis
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Figure 4.5 — CDF de la NMSE du SNR instantané a fp = 200 Hz et SNR = 0 dB.

pour fournir au module de décision du CTR une information correcte sur le niveau du SNR (voir
les regles de décision a la figure 2.2). Par conséquent, nous confirmons le choix de cet estimateur et

validons sa performance pour étre intégré dans le prototype final du CTR.

4.6.3 Résultats de ’estimation de I’étalement de Doppler

La figure 4.6 représente la NMSE de la fréquence de Doppler estimée en fonction du SNR moyen
pour la simulation MATLAB et la co-simulation basée sur le matériel. Nous constatons que les
deux courbes présentent un léger écart dans la performance d’estimation pour les valeurs élevées
du SNR moyen, mais elles suivent globalement les mémes variations. Cet écart est principalement
di aux imperfections matérielles introduites par la plateforme SDR, I’émulateur de canal, et les

interconnexions entre eux.
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Figure 4.6 — NMSE de la fréquence maximale de Doppler obtenue par la co-simulation mBEE4/EB
Propsim contre les simulations MATLAB en fonction du SNR moyen, avec fp =200 Hz and L = 3.

Dans la figure 4.7, nous représentons la NMSE de la fréquence maximale de Doppler estimée
contre la fréquence réelle & SNR = 0 dB. La comparaison entre les deux configurations de simula-
tion montre que méme dans des mauvaises conditions de transmission (idem., SNR = 0 dB) et a
différentes valeurs de la fréquence de Doppler, les deux courbes se coincident et suivent le méme
comportement. Encore, le 1éger écart entre elles est dli aux imperfections matérielles introduites par
le FPGA, les parties frontales de la plateforme et I’émulateur de canal. De plus, comme la figure
4.7 le montre, 'effet de ces imperfections est beaucoup plus important dans des situations de faible

mobilité.

Nous tragons I'histogramme normalisé des estimées de la fréquence maximale de Doppler, & SNR
= 0 dB, pour une vraie valeur fp = 100 Hz et fp = 400 Hz, respectivement, dans les figures 4.8.(a) et
4.8.(b). Nous constatons que les deux simulations (matérielle et logicielle) présentent pratiquement
les mémes statistiques, pour les deux cas. De plus, la figure 4.8 montre que les estimées de la
fréquence maximale de Doppler suivent une distribution Gaussienne autour de la vraie valeur, ce

qui confirme encore la décorrélation entre les différentes réalisations.

Cependant, un léger écart est toujours présent entre les résultats de la co-simulation mBEE4/EB

Propsim et ceux obtenus par simulation MATLAB. Pour mieux voir 'effet de cet écart sur la
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Figure 4.7 — NMSE de la fréquence maximale de Doppler obtenue par la co-simulation mBEE4/EB
Propsim contre les simulations MATLAB en fonction de la fréquence de Doppler réelle, a SNR = 0

dB.

performance du module sensoriel de CTR, nous tracons, dans la figure 4.9 la CDF des estimées de
la fréquence maximale de Doppler dans le cas ou cet écart est maximal (idem., a fp = 200 Hz).
Comme il est montré dans la figure 4.9, 83% des réalisations présentent une erreur NMSE de moins
de 0.1, a SNR = 0 dB. Ceci se traduit par un écart d’estimation maximale de 460 Hz par rapport
a la vraie valeur de 200 Hz. Autrement dit, au pire des cas, le module sensoriel fournit un estimé de
la vitesse de mobile avec une erreur d’environ 26.42 Km/h. Par conséquent, nous pouvons négliger

cet écart conformément aux regles de décision de CTR présentée dans la figure 2.2.
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Figure 4.8 — Histogramme de l’estimée de la fréquence maximale de Doppler 4 SNR = 0 dB et
M. = 10000.
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Figure 4.9 — CDF de la NMSE de la fréquence maximale de Doppler a fp = 200 Hz et SNR = 0 dB.
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En résumant, les résultats de ’estimation du canal, du SNR instantané, et de I’étalement de Dop-
pler valident ’architecture proposée pour 'intégrer dans le module sensoriel de CTR, et confirment

aussi la robustesse des estimateurs choisis face a des conditions de propagation réelles.

4.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté, dans une premiere étape, la phase d’implémentation
de l'architecture proposée dans la plateforme SDR, mBEE4 de BEEcube. Ensuite, nous avons pro-
cédé a I’évaluation de performance de cette architecture en termes de la complexité matérielle, la
consommation énergétique, la latence computationnelle, et la précision d’estimation. Les résultats
obtenus ont montré que ’architecture proposée présente un compromis attractif pour qu’elle soit

implémentée dans le CTR.



Conclusion générale

La future génération 5G des réseaux mobiles, définie comme le réseau « of everything », est non
seulement une évolution des générations actuelles, mais aussi une révolution dans les domaines des
TICs dans le sens ou elle offrira des services de communication ultra fiables, sécurisés, a faible latence
et & tres large bande. Par conséquent, les fournisseurs de service se trouvent face a un ensemble
de contraintes séveres telles que le temps de mise en marché, la flexibilité des solutions déployées,
lefficacité énergétique, etc. Ainsi, le prototypage rapide sur des plateformes définies par logiciel est
considéré comme une solution efficace et a faible cotit pour mettre en place des solutions de pointe

telles que les réseaux cognitifs conscients du contexte (« context-aware cognitif networking »).

C’est dans ce contexte que le travail présenté dans ce mémoire s’inscrit. Il consiste & concevoir un
prototype matériel du module sensoriel d’un nouvel émetteur-récepteur cognitif sur une plateforme
radio-logicielle & base de FPGA. Ce module est composé de deux estimateurs pour le rapport
signal-a-bruit et I’étalement de Doppler. Les deux estimateurs choisis sont basés sur la technique
d’estimation & maximum de vraisemblance et ont montré un compromis attractif en termes de

précision et complexité de calcul.

La conception matérielle de ces deux estimateurs a été réalisée avec une approche dite « basée sur
modele » (MBD), en utilisant I’outil Xilinx System Generator, ce qui nous a permis de concevoir et
implémenter ’architecture proposée sans avoir recours aux méthodes classiques, cotiteuses en termes
de temps de développement, comme les langages HDLs. Nous avons implémenté cette architecture
sur la plateforme radio-logicielle miniBEE4 de BEEcube Inc., et testé son fonctionnement en temps

réel et sous des conditions de propagation réalistes graces a I’émulateur de canal EB Proposim FS8.

Nous avons évalué la performance de notre design en termes d’utilisation des ressources ma-

térielles, de consommation énergétique, de latence computationnelle, et de précision des estimées.
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Les résultats obtenus ont montré que les différentes optimisations effectuées durant la phase de
conception ont fourni un gain d’environ 80 % et de 34%, respectivement, en termes de complexité
matérielle et de puissance dynamique consommée. En outre, I’évaluation de la latence de calcul de
notre architecture a montré que le module sensoriel congu fournit une information sur le SNR et
I’étalement de Doppler en moins d’une milliseconde, un résultat trés intéressant pour une éventuelle
intégration de ce module dans un émetteur-récepteur de la future génération 5G. Finalement, nous
avons comparé les résultats d’estimation obtenus par la co-simulation hardware-in-the-loop a ceux
de MATLAB a virgule flottante. Cette comparaison a montré que le design matériel proposé estime
les deux parameétres sous-jacents avec la méme précision que MATLAB. Bien que les imperfections
matérielles ont provoqué une légere perte au niveau de la précision d’estimation de I'étalement de
Doppler, les résultats expérimentaux obtenus sont acceptables par I’application en question, c’est-a-
dire par le module de décision, validant ainsi ’architecture proposée pour qu’elle soit intégrée dans

le prototype final du nouvel émetteur-récepteur cognitif.

Plusieurs travaux de recherche et développement peuvent étre considérés comme extensions de
ce travail. Une premiere extension consiste a concevoir les autres modules du nouveau CTR et les
interfacer avec le module sensoriel présenté dans ce mémoire. Nous avons déja commencé a travailler
sur la conception de la chaine de transmission OFDM et de 'estimateur de canal aveugle 8 maximum
de vraisemblance (ML NDA). Nous pourrions aussi dériver la formulation mathématique des deux
estimateurs choisis en exploitant la diversité spatiale et fréquentielle fournie par les configurations

OFDM-MIMO pour une future extension de ’architecture du nouveau CTR.
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