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Introduction Générale

1 Le projet ALMA

Le projet ALMA vise & construire un grand réseau interférométrique composé de 66 an-
tennes mobiles sur un vaste plateau désertique afin d’observer I’Univers froid qui rayonne dans
le domaine des ondes millimétriques et sub-millimétriques. Ce réseau d’antennes est situé dans
le désert d’Atacama au Chili, & une altitude de 5000 m présentant les meilleures conditions de
transparence atmosphérique pour le domaine d’observation. Les études ont été initiées au début
des années 90 et le prototypage a démarré des 1999. La détection du signal astronomique est
réalisée par des systéemes d’électronique numerique qui intégrent divers algorithmes de traitement
du signal. Ce systéme de détection est composé de 2 parties majeures : le banc de filtre et le
corrélateur.

Actuellement, le site du Chili est prét a accueillir le systéme de filtrage et le systéme corrélateur
dans le batiment prévu a cet effet. Le systéme corrélateur a été finalisé par ’équipe du NRAO et
est testé sur un site, dit d’intégration, a Charlottesville (Virginie, USA). Le systéme de filtrage
(nommé Tunable Filter Bank ou TFB), quant & lui, a été développé par 1'équipe européenne. Il
est la pierre angulaire de la flexibilté du systéme de détection ALMA : associé au corrélateur,
il offre de hautes résolutions spectrales dans divers modes d’observations et permet d’observer
dans diverses fenétres spectrales simultanément. Lui aussi est testé sur le site de Charlottesville,
en association avec le corrélateur. Notre systéme de filtrage, du fait des signaux large bande a
analyser, requiert des architectures massivement paralléles [1].

A la suite des tests réalisés avec le systéme de corrélation, il s’est avéré que l'architecture de
filtrage développée en [2] engendrait une dissipation thermique relativement importante : 75 W
par carte de filtrage comportant chacune 16 FPGAs; 512 cartes sont utilisées dans le systéme
Corrélateur!. Au vu de la configuration du site (la salle renfermant le systéme Corrélateur est
situé a 5000 m) ou sont stockés les systémes de filtrage - corrélation , la dissipation thermique de
I’ensemble est un élément primordial. Le but principal de cette étude a donc été 'optimisation
en consommation du dit systéme de filtrage. En paralléle, nous avons recensé et envisagé d’im-
planter diverses structures de filtres numériques dans le cadre de signaux d’entrée & large bande.
Il faut aussi souligner le fait que si aujourd’hui le filtrage numérique est largement utilisé dans
de nombreux domaines (télécommunications, applications multimédia. .. ), les projets actuels
de radioastronomie — utilisant des systémes numeériques — constituent une nouvelle génération
d’instrument. Pour cette raison, des études concernant la sensibilité des systémes numeériques et
Pefficacité de calcul ont été menées.

!e terme Corrélateur avec un ’C’ est utilisé pour désigner I’ensemble du systéme de détection filtrage numérique
+ corrélation



Introduction Générale

2 Organisation du document

Le Chapitre 1 présente le projet ALMA dans sa globalité. La radioastronomie y est dans un
premier temps introduite briévement avec un apergu des principes élémentaires et avantages de
I'interférométrie. La collaboration internationale du projet est ensuite présentée et les caraté-
ristiques principales du systémes sont données. Chaque « sous-ensemble » de l'instrument est
abordé avec un développement plus important du systéme de détection. Le systéme de filtrage
est alors décrit en détail, aboutissant aux problémes de dissipation thermique rencontrés. Ce
chapitre introduit le travail effectué durant la these : la finalisation du systéme de filtrage ainsi
que la mise en place des tests permettant la validation de la fonctionnalité qui ont soulignés les
problémes de consommation de la carte de filtrage.

Dans l'optique de la diminution de la consommation du Corrélateur, différentes options de filtrage
numérique ont été investiguées. Les 3 chapitres qui suivent présentent les solutions envisagées,
ceeur du travail de la theése.

L’objectif du Chapitre 2 est de proposer une optimisation du premier étage du filtre retenu
initialement pour ALMA, filtre a décimation de facteur 32. Il aborde un type de filtre potentiel-
lement intéressant pour notre application, en vue du remplacement de cet étage pour diminuer
sa consommation : un filtre pouvant fournir un facteur de décimation important et possédant
une architecture électronique simple. Le probleme majeur est la trés large bande caractérisant
le signal & traiter. L’architecture de ce filtre est adaptée au format de ce signal et différentes
réalisations sont comparées entre elles.

Le Chapitre 3 s’attache a l'optimisation du second étage du filtre TFB. Il fait une synthese
des structures de filtre RII & faible encombrement et présentant la caractéristique de linéarité
de phase (caractéristique imposée par le projet pour le systéme de filtrage). Des méthodes de
linéarisation de la phase basées sur une modification de I’architecture électronique ainsi que sur
des algorithmes de réduction de modéles sont exposées. Ces méthodes sont alors employées et
comparées afin de déterminer leur possible utilisation dans le systéme TFB.

Le Chapitre 4 présente une architecture de filtrage alternative & I’architecture TFB compléte
actuellement utilisée : un banc de filtre polyphase. Ce systéme est présenté comme étant moins
volumineux mais moins flexible que le TFB. Une étude de 2 structures basées sur ce principe est
réalisée afin de conclure sur le rapport complexité-flexibilité des structures polyphases et TFB.

Enfin, le Chapitre 5 propose un récapitulatif des structures les plus interessantes dans 1’objec-
tif du remplacement des différents étages du systéme de filtrage TFB ou du systéme lui-méme. La
solution retenue y est exposée en détails : la validation du traitement apporté par cette nouvelle
structure ainsi que les performances obtenues y apparaissent.

Une introduction des notions de traitement numérique du signal essentielles & la compréhen-
sion du document est reportée en annexe.
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Chapitre 1

L’Instrument ALMA

1 Introduction

Le projet ALMA est un projet de radioastronomie d’envergure internationale. Le systéme

développé par le laboratoire d’électronique de ’observatoire de Bordeaux est une partie du Cor-
rélateur ALMA, a savoir le systéme de filtrage. Dans ce chapitre va donc étre exposé tout par-
ticulierement le systéme Corrélateur composé du systéme de filtrage et de la partie corrélation
des données.
La radioastronomie ainsi que les principes de 'interférométrie sont tout d’abord introduits afin
de comprendre les spécifications nécessaires au systéme Corrélateur. L’historique du projet est
ensuite briévement retracé. Le traitement du signal tout au long des différents blocs constituant
Iinstrument est alors présenté, la structure électronique du corrélateur et du systéme de filtrage
étant bien sir plus développée. La derniére section est dédiée a 1I’étude de la dissipation thermique
engendrée par la carte de filtrage.

2 La radioastronomie

Le but de ce chapitre est de se familiariser avec certaines notions, méthodes employées en
radioastronomie et d’en comprendre les objectifs. Il n’aborde pas en détails cette science qu’est
la radioastronomie [3].

2.1 Aspects scientifiques

Notre connaissance de 1'univers provient en majeur partie de I’étude des ondes électroma-
gnétiques (l'électromagnétisme est I'un des fondements de la radioastronomie, ces principes sont
établis a la fin du XIX®™€ siecle) émises ou absorbées dans le cosmos et captés a la surface de la
Terre ou par satellite dans son environnement immeédiat. L’Astronomie a d’abord consisté en une
observation des astres a I’ceil nu, puis les inventions de la lunette et du télescope ont participé a
I’essor de ’astronomie optique moderne. Plus récemment les progrés de la technique ont permis
I’étude des ondes électromagnétiques dans d’autres gammes de fréquences que celle du visible.
Ainsi la seconde moitié du XX siécle a vu le formidable développement de la Radioastrono-
mie, science et technique associées a 1’étude des ondes du domaine radio.

On peut considérer que ’atmosphére terrestre présente deux principales fenétres de transparence
aux ondes électromagnétiques (Figure 1.1) : la fenétre du visible (domaine optique) et celle de la

11



Chapitre 1. L’Instrument ALMA

radio (quelques fenétres secondaires sont tout de méme accessibles dans le domaine infra-rouge).
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FiG. 1.1 — Spectre électromagnétique et opacité atmosphérique

De part et d’autre de la fenétre radio, les phénomeénes physiques expliquant 'opacité de 'atmo-
sphére et donc I'incapacité a collecter des ondes a la surface de la Terre sont distincts. Pour des
longueurs d’ondes supérieures a quelques dizaines de métres, I'ionosphére (couche ionisée de la
haute altitude de I’atmosphére) devient conductrice et réfléchit les ondes électromagnétiques. A
des longueurs d’ondes inférieures au centimetre, les ondes électromagnétiques sont absorbées dans
la basse atmosphére par les molécules d’eau. Ceci explique le fait que les radiotelescopes soient
construits sur des sites en altitude ot ’atmospheére est relativement dépourvue de vapeur d’eau,
permettant ainsi de repousser les limites d’observations jusqu’aux longueurs d’ondes millimé-
triques ou sub-millimétriques. Pour explorer de maniére continue le domaine sub-millimétrique
et les autres domaines du spectre électromagnétique, ’observation ne peut se faire qu’au dela de
I’atmosphere terrestre, a partir de satellites.

Les diverses radiosources, tel que les rayonnements des planétes, des étoiles, des nébuleuses ga-
zeuses, des nuages de gaz atomique ou moléculaire, des quazars ou encore des galaxies, peuvent
émettrent un spectre continu (continuum) ou un spectre de raies. Les phonomeénes physiques
relatifs & ces deux types d’émission — ainsi que les méthodes d’étude associées — sont fort diffé-
rents et sont présentés par la suite. Le point commun de tous ces rayonnements réside dans leur
nature aléatoire. En effet, pour des intervalles de temps et de fréquence suffisamment restreints,
le signal regu est un bruit blanc gaussien. Les caractéristiques de ces signaux sont développées
dans I’Annexe intitulée « Notions importantes de Traitement Numérique du Signal ». Le carac-
tere aléatoire de ces sources limite la connaisance que 'on peut déduire de I'analyse d’un signal
collecté, pour une bande de fréquence et une durée d’observation nécessairement limitées. La
précision d’analyse est déterminée par la loi des radioastronomes :

1
vV Bt

(1.1)

o X

o B est la largeur de bande observée et 7 le temps d’intégration.

La précision avec laquelle est connu le signal est donc inversement proportionnelle & la racine carré
de la bande de fréquence analysée et du temps d’observation de ce signal. Les temps d’observation
requis peuvent atteindre des heures voire plusieurs jours pour obtenir un rapport signal sur bruit
suffisant, ce qui exige des méthodes d’observations appropriées pour combattre les fluctuations
rapides de gain des systémes électroniques et les variations rapides de l'atmosphere.
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2. La radioastronomue

2.1.1 La radiométrie

La radiométrie pourrait étre définie comme étant un pan de la radioastronomie s’attachant
a mesurer la puissance et la direction du rayonnement d’une radiosource. Cette puissance est
appelée densité de flux. C’est I’équivalent d’un éclairement en photométrie soit le produit de la
brillance de la source observée par ’angle solide sous lequel est vue cette source. Pour des émis-
sions continuum le flux est constant dans une gamme de fréquence au voisinage de la fréquence
a laquelle la mesure de flux est effectuée.
Pour I'électronique d’un radiotélescope, ’antenne adaptée qui collecte le rayonnement est équi-
valente & une impédance (pour laquelle la partie résistive domine) portée a la température 7.
Cette impédance présente a ses bornes une tension de bruit dont la puissance P, délivrée dans
une bande de fréquence B, est donnée par la formulation thermodynamique :

P=kTB (1.2)

ol k est la constante de Boltzmann.

La mesure du flux sur une large gamme de longueur d’onde permet de caractériser I'indice spectral
et ainsi de déterminer si l’émission d’une radiosource est de nature thermique (rayonnement
d’un corps noir ou rayonnement des électrons en équilibre thermique dans un gaz ionisé) ou non
(rayonnement gyromagnétique ou rayonnement synchrotron).

2.1.2 La spectroscopie

La spectroscopie consiste a analyser le contenu spectral du rayonnement des radiosources
atomiques et moléculaires. Atomes et molécules n’émettent ou n’absorbent le rayonnement qu’a
des longueurs d’onde bien déterminées. Chaque substance chimique produit un spectre de raies
qui lui est propre et dont la « signature » apparait dans les domaines optique ou radio pour les
substances portées a des températures basses. Ainsi ’analyse spectrale du rayonnement permet
d’identifier les constituants du gaz interstellaire.

La physique quantique indique qu’il n’existe pour un atome ou une molécule qu'un ensemble
discret de niveaux d’énergie possibles. Lorsque spontanément ou sous 1’action d’un rayonnement
extérieur, une particule passe d’un état quantique d’énergie ' & un autre état quantique d’énergie
E + AFE, un rayonnement de fréquence v est émis (AE < 0) ou absorbé (AE > 0). Cette
transition quantique qui correspond a un réarrangement sur différentes orbites des électrons
gravitant autour du noyau, ou a une modification des mouvements de rotation et de vibration
de la molécule, est décrite par AE = hv.

L’effet Doppler permet d’accéder a des informations concernant la vitesse de déplacement des
sources de raies. En effet, si une source de rayonnement de fréquence v se déplace a la vitesse
relative Av (vitesse radiale) par rapport & un observateur, le spectre observé fait apparaitre une
raie a la fréquence v + Av ou :

Av = —cg (1.3)
v
Av étant positif pour une vitesse d’éloignement, ¢ étant la célérité.
L’étude spectroscopique du rayonnement produit par un nuage de gaz permet donc de déterminer
la vitesse de déplacement, la constitution chimique, la température, la distribution de population
et par suite, a 'aide de modéles, les conditions physiques de ce nuage.
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Chapitre 1. L’Instrument ALMA

2.2 Aspects techniques

Les techniques mises en ceuvre en radioastronomie sont similaires a celles utilisées en radio-
communications, la principale différence étant que la radioastronomie est une technique passive
ou l'on capte et analyse le rayonnement de sources naturelles.

Un radiotélescope est principalement composée de 3 parties : 'antenne, le récepteur et le détec-
teur. Un exemple concret de récepteur et de détecteur est donné en section 4.

L’antenne est I’élément qui transforme les champs électriques et magnétiques induits par le rayon-
nement en grandeurs électriques pouvant étre traitées par ’électronique des radiotélescopes. Il
faut noter que la précision des surfaces (maillage constituant la surface de 'antenne) qui servent
a capter le rayonnement des radiosources est proportionnelle & la gamme de longueurs d’ondes
a laquelle travaille I'instrument. Soulignons également la nécessité que les champs électriques et
magnétiques collectés en différents points de ’antenne ne présentent pas de différence de phase,
c’est la notion de cohérence. L’objectif est d’estimer la puissance totale du rayonnement capté en
intégrant ’ensemble des puissances ponctuelles d’'un méme plan d’onde. Les antennes collectent
apres réflexion les puissances ponctuelles du rayonnement au foyer de la parabole, ou au foyer
secondaire d’un ensemble parabole-hyperbole, permettant de placer le récepteur a l'arriére du
collecteur principal.

La notion de sensibilité est directement liée & la surface de captation et & la sensibilité propre
du récepteur placé derriére antenne. Une antenne est d’autant plus sensible que sa surface (A)
est importante. Deux cas d’observation doivent étre distingués pour le calcul de la puissance
collectée et de la température d’antenne équivalente : I’observation d’une source ponctuelle ot la
totalité du flux émis est collecté par ’antenne et ’observation d’une source étendue (Figure 1.2).

source ponctuelle source étendue
w<<Q w>>Q

F1G. 1.2 — Observation d’une source

L’antenne est caractérisée par :
— une surface A = nApnysique, 00 Apnysique €St la surface totale et 1 le rendement en surface
de ’antenne
— un lobe principal d’angle solide Q = \?/A
— la source est vu sous ’angle solide w
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2. La radioastronomue

L’autre caractéristique essentielle d’'une antenne est le pouvoir séparateur ¢p,;,. Il s’agit du plus
petit angle A¢ séparant deux sources pour lequel les sources peuvent étre dissociées par I’antenne.
Pour une antenne de surface A, le pouvoir séparateur vaut approximativement :

avec A la longueur d’onde du rayonnement.

L’optimisation des deux principales caractéristiques d’une antenne (sensibilité et pouvoir sépara-
teur) nécessite donc une augmentation de la surface collectrice. Cette recherche de qualité pose
des problémes technologiques trés complexes pour la fabrication des antennes du point de vue :
de la tolérance sur la surface réflective (de l'ordre de \/10), assurant la cohérence des rayonne-
ments collectés, des montures associées (mobilité et précision du pointage impliquant un suivi

des sources lors de 'intégration du signal & environ 1/15 du lobe principal).

2.3 Interférométrie, réseau d’antennes

Un radiotélescope a antenne unique peut, par définition, fournir I'image d’une région du ciel
par des observations successives dans différentes directions de visée. Les limites d’un tel instru-
ment, en terme de sensibilite et surtout de pouvoir séparateur, ont été exposés dans la section
précédente. Le principal intérét des techniques interférométriques [3| réside dans la possibilité
de concevoir des instruments atteignant des pouvoirs séparateurs nettement supérieur & ceux
d’un radiotélescope a antenne unique. Dans cette section sont exposés briévement les principes
de base de 'interféromeétrie.

En Figure 1.3 est schématisé un interféromeétre & 2 antennes observant une source monochroma-
tique de longueur d’onde A dans un espace unidimensionnel.

FiG. 1.3 — Interférométre a 2 antennes

Du fait de la différence de marche § = d¢, la détection en puissance totale sur la somme des si-
gnaux collectés par chacune des antennes, comme la détection par corrélation entre ces signaux,
produit une fonction sinusoidale en ¢ de période spatiale \/d. Les motifs produits par suite
du déplacement de la source sont appelés franges d’interférence, ’amplitude et la phase de ces
franges déterminent complétement ’harmonique spatiale u = d/\ de t4 (transformée de Fourier
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de la température d’antenne T4). Il faut noter que ces franges ne se forment que si les dimensions
angulaires de ’objet observé sont petites devant \/d.

Concernant les performances d’un tel instrument, le pouvoir séparateur est désormais lié¢ a la
distance entre les antennes et non plus aux dimensions physiques des antennes individuelles.
Quant a la sensibilité, elle reste par contre limitée par les surfaces élémentaires d’antennes. Si le
grand avantage d’un interférometre est son pouvoir séparateur, sa limitation vient de la néces-
sité d’effectuer un grand nombre d’observations pour couvrir I'espace des fréquences spatiales du
mieux possible. En effet, la caractérisation des différentes harmoniques spatiales permettant de
construire la distribution de température résulte d’observation pour différents espacements d’an-
tennes. Cette derniére caractéristique interdit ’étude de sources dont les variations sont rapides.
Pour pallier ce défaut, on utilise des réseaux d’antennes mobiles, ce qui permet d’accéder simul-
tanément & plusieurs harmoniques spatiales et de couvrir le plan des fréquences spatiales (u,v)
de maniére optimale avec un minimum de configurations géométriques du réseau. La rotation de
la Terre qui induit des modifications apparentes de la configuration du réseau observant la source
est également prise en compte dans cette recherche d’optimisation. Un réseau de n antennes est
équivalent a n(n — 1)/2 interféromeétres indépendants.

3 Historique du projet, Présentation générale

ALMA - pour Atacama Large Militer Array — est un projet international visant a la mise en
place, dans le désert d’Atacama (Chili), d’un réseau interférométrique aux performances révo-
lutionnaires. Cet instrument de radioastronomie permettra de construire 'image de régions du
ciel rayonnant dans les domaines millimétrique et sub-millimétrique avec une résolution spatiale
inférieure & la seconde d’arc. Cette derniére pourra atteindre quelques millisecondes d’arc pour
les observations réalisées aux plus hautes fréquences (approchant le THz) avec les espacements
d’antennes maximaux (environ 10 km). Les 64 antennes offriront une trés grande sensibilité per-
mettant ’étude de galaxies lointaines, observées au cours de leur processus de formation, dans
I’état qui était le leur au début de I’Univers. De plus, du fait de la grande capacité de reconfiga-
tion du réseau d’antennes, ALMA possédera une grande capacité a imager avec une excellente
fidélité et & différentes échelles spatiales pour de vastes régions du ciel.

Les principales caratéristiques techniques d’ALMA 2| sont présenté dans le tableau 1.1.

Pour atteindre les capacités scientifiques présentées, ALMA requiert un site d’observation aux
conditions optimales dans les bandes d’observations, des développements techniques innovants et
une organisation de projet sans précédent dans la communauté astronomique. En effet, la collabo-
ration autour de ce projet est véritablement internationale : les partenaires d’Amérique du Nord
sont les Etats-Unis (National Science Fondation) et le Canada (National Research Council) ; en
Europe, aux membres actuels de ’ESO (European Southern Observatory : Allemagne, Belgique,
Danemark, France, lalie, Pays-Bas, Potugal, Royaume-Uni, Suéde et Suisse) s’ajoute ’Espagne;
le Japon participe aussi au projet en amenant un réseau de 16 antennes qui se fondront dans le
parc déja présent ; et bien sur le Chili, en temps que pays hote et a travers le conseil scientifique
d’ALMA (Alma Scientific Advisory Comittee), participe au projet.

Afin de produire les images millimétriques et sub-millimétriques les plus précises, les radioté-
lescope requiérent un site sec. En effet, c’est la vapeur d’eau présente dans latmosphére (cf.
section 2.1) qui absorbe les ondes millimétriques et sub-millimétriques dégradant ainsi la sensi-
bilité de 'instrument et limitant les fenétres de transparence & certains domaines de longueur
d’onde. Les scientifiques ont choisi le site du désert d’Atacama au Chili (cf. Figure 1.4) car il
a été démontré, par 'intermédiaire de mesures détaillées et prolongées, que le ciel au-dessus de
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3. Historique du projet, Présentation générale

TAB. 1.1 — Principales caractéristiques techniques d’ALMA

Réseau

Nombre d’antennes (V) 64"
Surface collectrice totale 7/4 x ND? 7238 m?
Longueur collectrice totale (N D) 768 m

Reésolution angulaire

0”2 - A(mm) /ligne de base (km)

Configuration du réseau

Compacte 150 m

Zoom continu 200 — 5000 m

Résolution maximale 14 km

Nombre de stations d’antennes 216

Antennes

Diametre 12 m

Précision de surface 25 mm RMS

Pointage 0”6 RSS (pour un vent de 0.9 ms™!)

Systéme de réception

4 bandes prioritaires parmi 10 prévues a terme

Bande 3
Bande 6
Bande 7
Bande 9
Radiomeétre de vapeur d’eau

84 — 116 GHz
211 — 275 GHz
275 — 370 GHz
602 — 720 GHz
183 GHz

Fréquence intermédiaire (IF)

Largeur de bande
Numeérisation du signal
Transmission depuis les antennes

8 GHzx2 polarisations
4 GS.s~! sur 3 bits - 8 niveaux
Numérique, via fibre optique

Corrélateur

Nombre de lignes de base corrélée
Largeur de bande

2016 (N(N —1)/2)
16 GHz par antenne

Nombre de canaux spectraux 4096 par IF
Rythme des données
Transmission des données 120 Gb.s~!

Traitement des données par le corrélateur

1.6 x 1016 MAC.s71
MAC : Multiplication - Accumulation

1 50 antennes dans un premier temps (et 14 antennes en option) auxquelles s’ajoutent

les 16 antennes du réseau Japonnais
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ce site présente des conditions uniques de transparence et de stabilité, propriétés essentielles au
fonctionnement optimal du systéme de détection du projet.

F1G. 1.4 — Site ALMA dans le désert d’Atacama au Chili

Le désert d’Atacama est situé a 5000 m d’altitude et sera seulement peuplé du réseau d’antennes
(Array Operation Site - AOS). Les batiments techniques (Operations Support Facilities - OSF),
ou sont présents les ressources de calcul, les laboratoires techniques et le personnel concerné par
les observations astronomiques, sont situés a 3000 m d’altitude pour des raisons de commodités
(condition physique du personnel). L’OSF est distant de 30 km de I’AOS.

ALMA constituera donc pour les astronomes un instrument puissant et souple qu’ils pourront
utiliser pour étudier, avec une haute précision angulaire, les émissions en onde millimétrique et
sub-millimétrique d’une grande variété de sources astronomiques. En effet, la richesse du ciel dans
les domaines millimétrique et sub-millimétrique est principalement liée & ’émission thermique
de poussiéres célestes et de corps solides, ceux-la méme rayonnant fortement en infrarouge, et
a D’émission discréte du gaz moléculaire ou atomique froid situé dans les nuages interstellaires
ou & la périphérie de certaines étoiles. Actuellement, dans cette fenétre, 'observation se fait par
I'intermédiaire de télescopes orbitaux. ALMA offrira des résolutions spectrales équivalentes mais
des résolutions spatiales trés supérieures & la prochaine génération de télescopes spatiaux. L’in-
terféromeétre devra aussi se caractériser par une longue durée de vie (au moins 30 ans) et une
capacité d’adaptation et d’évolution afin de répondre aux besoins des astronomes au cours des
prochaines décennies. Certains critéres ont été établis afin de définir les besoins et caractéris-
tiques des différents sous-systémes afin d’atteindre les caractéristiques scientifiques d’ALMA. Ce
point est développé en [2] et peut étre résumé sous la forme de 3 critéres de choix :

— Le premier de ces critéres concerne la sensibilité des radiotélescopes. Cette derniére est
lice a trois caractéristiques principales : la transparence atmosphérique, la performance en
bruit des détecteurs et la surface collectrice totale. Pour satisfaire ce critére ALMA doit
étre 20 a 30 fois plus sensible que les instruments actuels de méme nature.
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4. Flot du traitement du signal

— Le deuxiéme concerne le gain en résolution spectrale et spatiale. L’ameélioration des résolu-
tions fréquentielles (de 'ordre de 5 & 10 kHz) et "augmentation des dimensions physiques
du réseau (jusqu’a 14 kilomeétres) permettent d’atteindre les spécifications.

— Le troisiéme critére concerne la capacité a délivrer des images & haute fidélité. Ceci requiert
un nombre élévé de lignes de base afin de couvrir suffisamment le plan des fréquences
spatiales (cf. 1.1). Les antennes doivent posséder une haute qualité de surface avec une
grande précision de pointage. La précision de la calibration des phases interférométriques
est aussi trés importante ; elle est améliorée, particuliérement aux trés hautes fréquences,
grace au radiomeétre & vapeur d’eau qui permet de corriger la phase des fluctuations liées
a la vapeur d’eau.

4 Flot du traitement du signal

En Figure 1.5 est présenté un schéma simplifié du flot de données dans le systéme ALMA.
Ce dernier est composé de différentes structures dont les fonctionnalités sont définies dans les
sections suivantes.

Back-End

fibre optique

Corrélateur

Antenne

xX64

Systeme
Informatique

FiG. 1.5 — Schéma simplifi¢ de la chaine de détection du systéme ALMA

4.1 Le réseau d’antennes

Les 64 antennes du réseau (50 antennes sont prévus pour l'instant) possédent toutes une
surface collectrice paraboloide de 12 m de diameétre. Les différents récepteurs du Front-End
(cf. section 4.2) sont placés a des positions fixes dans le plan focal, la sélection de l'un de ces
récepteurs s’effectuant par un ajustement du pointage du réflecteur principal. Chaque antenne est
orientable ; 85 % de la sphére céleste est observable depuis le site d’Atacama. Les antennes sont
déplacables et peuvent étre positionnées sur 216 stations. La possibilité de déplacer les antennes
permet & ALMA d’atteindre les objectifs de résolution angulaire spécifiés par les scientifiques. Les
configurations de réseau aussi compactes que quelques centaines de métres permettent d’étudier
des objets étendus ou peu brillants, tandis que les configurations de plusieurs kilomeétres (pouvant
atteindre 14 km) permettent I’étude d’objet compacts et trés brillants.
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4.2 Le Front-End ou récepteurs

Chaque antenne est équipée d’un systéme de réception hétérodyne, ou Front-End, qui effectue
un abaissement de la fréquence des signaux regus avant traitement de ces derniers. Les diverses
bandes de fréquence sont données dans le tableau 1.1. Le Front-End forme un ensemble de
récepteurs cohérents puisque chaque récepteur (10 par antenne dans la version finale d’ALMA)
utilise un signal issu d’'un meéme Oscillateur Local (LO) pour toutes les antennes de fagon a
translater le signal astronomique incident en une fréquence intermédiaire plus basse (role de
I’hétérodyne) que l'on sait amplifier. L'oscillateur local de référence est différent pour chaque
bande de réception et doit étre adapté a l'intérieur d’une bande donnée a l'observation proposée.

Les composants du Front-End spécifiques & I'une des bandes de fréquence forment des as-
semblages dissociés (des cartridges), chacun d’entre eux nécessite un refroidissement cryogénique
afin de diminuer le bruit de réception. Ces cartridges sont placés au coeur de l'antenne, au plus
prés du plan focal, dans une chambre sous vide. Chaque cartridge est équipé de 2 récepteurs
travaillant dans des sens orthogonaux de polarisation linéaire. Le signal est alors séparé en deux
polarisations linéaires (H et V, les techniques de séparation différent selon les bandes considérés
[2]) et propagé par guide d’onde jusqu’au systéme mélangeur suivi d’un amplificateur. Le signal
qui en résulte est un signal de bande moyenne fréquence (Intermediate Frequency) 4 — 12 GHz
(8 GHz sont transmis pour chaque polarisation). A noter que chaque antenne est équipée d’un
radiomeétre & vapeur d’eau (raie d’émission a 183 GHz) permetant de mesurer la colonne de
vapeur d’eau au-dessus de l'antenne. Ainsi, il est possible de corriger les effets parasites dus a
la vapeur d’eau sur le signal astronomique et particuliérement sur la fluctuation de la phase en
interférometrie.

4.3 Le Back-End ou systéme de transmission de données

Pour chaque antenne, les signaux provenant du Front-End sont transmis a la partie analogique
du Back-End par des cables coaxiaux situé sur I'un des cotés de la cabine de ’antenne. Le signal
IF est alors mélangé avec un LO 8 — 14 GHz pour étre translaté en fréquence dans la bande
2 — 4 GHz appelée Bande de Base (BB). Le systéme réalisant cette opération est appelé Down
Converter (DC). Chaque DC posséde un LO indépendant et réglable, controlé en fréquence et
en phase. La bande de 8 GHz est alors découpée en 4 bandes de 2 GHz (toujours sous deux
polarisations). De plus amples détails sur la conversion des bandes sont donnés en |2].

Les huit BBs associées a chaque antenne sont alors transmises par cable coaxial au systéme
numérique du Back-End. Dés lors dans le flot de traitement du signal, les bandes sont organisées
par paires de polarisation et sont traités identiquement. Chaque BB (2 — 4 GHz) est numérisée
sur 3 bits - 8 niveaux 4 4 GS.s7!. Un ASIC (Application Specific Integrated Circuit) a da étre
développé puisqu’au début du projet aucun circuit commercial ne pouvait réaliser la numeérisation
d’un tel signal. L’architecture retenue pour le CAN, dite Flash, est représentée en Figure 1.6 [4].

Le flot de données (3 bits & 4 GS.s™!) généré par le CAN est immédiatement démultiplexé par
16, cela permet de former un flot de données équivalent de 48 voies paralléle a 250 Mb.s™!
(technonologie a logique LVDS différentielle retenue). Ce format peut étre alors pris en charge
par le systéme de transmission numérique des données. C’est un céable de 12 fibres optiques qui
assure la transmission (4 une vitesse de 10 Gb.s~!) jusqu’au batiment technique central ot les
signaux issus de toutes les antennes du réseau sont corrélés.
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4. Flot du traitement du signal
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FiG. 1.6 — Schéma simplifié du CAN dessiné pour le systéme ALMA

4.4 Le Corrélateur

Le terme « corrélateur » désigne évidemment le systéme électronique calculant les coefficients
de corrélation (leads et lags?) du signal observé, mais par extrapolation, il désigne également
I’ensemble de I’électronique réalisant le traitement numérique du signal. Dans ce cas 13, le terme
corrélateur sera écrit avec un « C » majuscule.

Le Corrélateur est un systéme ot 'on combine pour toutes les paires d’antennes du réseau
les signaux transmis par le Back-End. Il calcule aussi tous les produits d’auto-corrélation afin de

mesurer la puissance détectée par chacune des antennes du réseau ainsi que les produits de cross-

) 64 x 63 .
corrélation. Le réseau ALMA comporte ———— = 2016 paires d’antennes et & chaque antenne

correspond 4 paires de BBs de 2 x 2 GHz (2 polarisations différentes), soit un flot de données
de 16 GS.s™! par antenne. Le corrélateur doit alors, pour traiter toutes ces données, effectuer
plus de 10'® multiplications-accumulations par seconde. L’architecture du corrélateur est du type
XF ol les coefficients sont calculés & partir d’échantillons décalés dans le temps. Les images des
sources sont alors obtenues par transformée de Fourier inverse des coefficients de corrélation.

4.5 Systéme informatique

Le systéme informatique général ’ALMA a pour taches la programmation des observations, le
controle de tous les intruments incluant le pointage des antennes, la surveillance des performances
des antennes et des parameétres environnementaux, la gestion des flots de données a travers
I’électronique du Back-End et ’envoi des données au corrélateur. Le traitement des données
produites par le corrélateur est assuré par un réseau de 16 PCs, plus un PC pour le controle du
réseau. Cet ensemble de PCs est appelé Correlator Data Processor (CDP). Quatre de ces PCs

%les lags sont les coefficients de corrélation pour un retard 7 > 0 et les leads pour un retard 7 < 0
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sont connectés chacun au Long Term Acummulator (LTA) de l'un des quadrants (terme défini en
section 5.1). Le CDP effectue une succession de traitements sur les données comme la correction
de quatification, le fenétrage, la Transformée de Fourier ou encore diverses corrections dues au
traitement subi par le signal observé.

4.6 Intéret du filtrage numérique

Dans les systémes électroniques de TNS d’un radiotélescope, le Corrélateur permet, entre
autre, de calculer la Densité Spectrale de Puissance (DSP) des signaux. Un paramétre important
caractérisant une DSP est sa résolution spectrale, ou plutot la résolution spectrale fournie par le
systéme. En pratique la résolution spectrale d’un corrélateur est définie comme suit :

Ry = — (1.5)

ou B est la bande traitée par le corrélateur et N, le nombre de canaux du corrélateur (ot nombre
de coefficients de corrélation calculés). Ce nombre de canaux est fixé par Iarchitecture électro-
nique du corrélateur, c’est a dire le nombre de « lags » disponibles dans les puces de corrélation
(voir section 5.1). Pour améliorer la résolution spectrale (améliorer la précision avec laquelle les
motifs spectraux apparaissent sur la DSP) il faut donc accepter de diminuer d’autant la bande de
signal & analyser. Le role des filtres numériques est d’extraire de la bande de fréquences fournie
par le Back-End les sous-bandes (SBs) que l'on souhaite analyser avec plus de précision. L’opé-
ration réalisée par les filtres consiste en une opération de filtrage et de ré-échantillonnage, ou
opération de décimation dans notre cas (la décimation de facteur D est une opération qui consiste
a conserver un échantillon sur D du signal traité). C’est cette opération de ré-échantillonnage
qui permet de réduire la bande de signal a analyser (effet de « zoom » spectral). L’opération
préalable de filtrage, dont le rapport de bande doit coincider avec le facteur de décimation (filtre
de Nyquist), permet d’atténuer les repliements spectraux (phénomeéne d’aliasing) qui ont lieu
lors de la décimation du signal. L’effet de zoom spectral est donc assuré par 'opération de déci-
mation. En Figure 1.7 est illustré cet effet de zoom spectral avec un filtre quart de bande suivi
d’une décimation de facteur D = 4.
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FiG. 1.7 — Analyse spectrale d’un signal Radioastronomique, avec N, fize
L’ameélioration de la résolution spectrale (d'un facteur 4) y est flagrante. Il est a souligner que
pour obtenir un méme SNR, le temps d’intégration doit étre augmenté du méme facteur 4 puisque

le SNR est proportionnel & v/ BT, ol T est le temps d’intégration.
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5. L’architecture du Corrélateur ALMA

Notons que le signal d’entrée utilisé pour les différentes modélisations mathématiques rencontrées
dans ce document est composé de sinusoides noyées dans un bruit blanc gaussien représentant
un signal de type radioastronomique (4 sinusoides sont ici utilisées).

5 L’architecture du Corrélateur ALMA

5.1 Structure générale

L’électronique du Corrélateur est organisée en quadrants, chaque quadrant traitant une paire

de BBs (sous deux polarisations) pour toutes les antennes [5] (un quadrant représente 1/4 des
ressources Corrélateur). Si les quatres paires de BBs fournies par le Back-End ne sont pas utiles,
il est possible de transmettre le flot de données d’une seule BB, par exemple, & plusieurs qua-
drants. La résolution spectrale s’en trouve améliorée puisque les ressources de plusieurs quadrants
calculent alors des lags différents pour le méme signal. Il n’existe en revanche aucune connexion
entre les quadrants du Corrélateur.
Le traitement effectué par un quadrant se divise en 4 étapes principales pour lesquelles des cartes
électroniques distinctes (travaillant & 125 MHz) sont développées. Ces derniéres sont représen-
tées en Figure 1.8 : le systéme de filtrage (filtres RIF), les « station cards », le corrélateur et le
systéme LT A.

FIBER OPTIC |GPTICAL DEMOD:

ANALOG XMITIRCY | OPTIGS CROSSBAR, FIR FILTERS:
INPUTS DIGITIZERS == =rrmmeees »| ELECTRONIC = SET BAND &
64X 8 @ 2 GHz BW ENIRCRD=S5oR FINE DELAY _|

L STATION PADDLE || 64x4x2x2x32 QUADRANT STATION
CARDS: BOARDS CONTROL CARDS | | CONTROL CARDS
A 4
BULK DELAY, 3
RE-ORDER & LS N
PAC‘;ET‘ZE PADDLE 3| LONG TERM
SAMPLES BOARDS ACCUMULATOR
64X64X4
CROSS CORRELATOR
ARRAY
64 x4x2x2x32 (4 X 32 REQUIRED) LTA
ADDER TREE
64 ANTENNAS
4IF PAIRS PER ANTENNA
2 BITS PER SAMPLER
2 POLARIZATIONS / REMLTIME,
32 126 MHz PARALLEL SIGNALS SV STEN

FiG. 1.8 — Les sous-sytémes composant le Corrélateur

Les station cards sont composées de mémoires permettant de stocker 4 MS (soit 1 ms d’inté-
gration). Le flot d’échantillons provenant des cartes de filtrage est en fait réorganisé dans ces
mémoires afin d’étre redistribué vers les « Planes » composant le Corrélateur. 32 Planes sont
disponibles par paire de BBs (2 polarisations, H et V) et chaque Plane est constitué de 4 cartes
de corrélation (Figure 1.9).

Une carte de corrélation est composé d’une matrice 8 x8 de puces de corrélation (Figure 1.10) per-

mettant de calculer les lags et les leads pour 32 antennes (soit les leads et lags en cross-corrélation

32 x 31
de — combinaisons d’antennes et les lags en auto-corrélation pour les 32 antennes consi-

dérées).
Chaque puce de corrélation intégre une matrice 4 x 4 de blocs corrélateur de 256 lags (ou leads)
pour un total de 4096 lags permettant de traiter les 4 modes de base de corrélation qui sont les
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63
LAGS
V x H = 32-63 x 32-63 V xH=0-31x32-63
Self card Cross card
Card 3 Card 2
LEADS
V xH=32-63 x0-31 V xH=0-31x0-31
Cross card Self card
Card 1 Card 0
0

63 0

FiG. 1.9 — Schéma d’un Plane du Corrélateur

suivants :

— corrélateur 256 lags pour la polarisation H seulement (produit H.H).

— corrélateur 256 lags pour la polarisation V seulement (produit V.V).
2 corrélateurs 128 lags pour H et V (produits H.H et V.V).
4 corrélateurs 64 lags pour H et V (produits H.-H, V.V, H.V et V.H).
Il est & noter que chaque puce de corrélation traite les signaux d’une bande de base provenant
de 4 antennes sous les polarisations (R et L sur la Figure 1.10 ou H et V dans le texte). Cette
puce a, tout comme le CAN, fait 'objet d’un développement ASIC.
Le nombre total de cartes nécessaires pour corréler (cross-corrélations et auto-corrélations) les 4
paires de BBs des 64 antennes est donc :
4 quadrants (ou BBs) x 32 planes x 4 cartes de corrélation = 512 cartes de corrélation.
Concernant le LTA, son réle est d’accumuler les résultats fournis par les puces de corrélation si
des temps d’intégration supérieur & 1 ms sont nécessaires.

5.2 Architecture DHXF

L’architecture du Corrélateur ALMA actuel [6], retenue pour le projet, appelée Digital Hy-
brid XF (DHXF), est intermédiaire entre les architectures traditionnelles XF et FX (qui cor-
repondent aux méthodes dites du corrélogramme et du périodogramme, respectivement). Le
principe de base de cette méthode consiste & diminuer les ressources de corrélation requises pour
obtenir une résolution spectrale donnée, en divisant la bande a corréler en plusieurs sous-bandes
(SBs) de fréquence contigiies corrélées individuellement. Cette architecture permet de diminuer
la complexité du corrélateur mais au détriment du systéme de filtrage numérique. Il est a noter
que la complexité d’un corrélateur est proportionnelle au carré du nombre d’antennes alors que
la complexité du systéme de filtrage numérique est proportionnelle au nombre d’antennes. L’ar-
chitecture DHXF présente donc des avantages par rapport & une architecture XF surtout lorsque
le nombre d’antennes composant le systéme devient important. Dans cette nouvelle architecture,
le systéme de filtrage numérique joue un role majeur. Il est décrit en détail en section 6.

Les architectures XF et DHXF sont présentées en Figure 1.11 pour une bande & analyser de
2 GHz.
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Antenna 1 Antenna 2 Antenna 3 Antenna 4
R L R L R L R L
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Antenna 4 L I I I I L Antenna 4
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FiGc. 1.10 — Schéma d’une puce de corrélation

La résolution spectrale offerte par ’architecture DHXF est supérieure a celle offerte par ’archi-
tecture XF d’un facteur égal au nombre de SBs utilisées pour représenter la BB, et ceci pour une
complexité du corrélateur équivalente. L’utilisation optimale de la structure DHXF est obtenue
lorsque la largeur de la SB et la fréquence de corrélation sont liées par le critére de Nyquist, ce
qui correspond, pour une fréquence de fonctionnement du corrélateur de 125 MHz, a une largeur
de SB de 62.5 MHz. Ceci revient a diviser la BB de largeur 2 GHz en 32 SBs adjacentes. Ainsi un
seul Plane du corrélateur suffit pour corréler chaque SB. L’analyse du signal est alors effectuée
par démultiplexage fréquentiel qui se substitue a la technique de démultiplexage temporel de
larchitecture XF (chaque Plane du corrélateur traite un intervalle de temps égal a 3% ms ce qui
correspond & 125 MS.s™ 1, % du rythme initial de 4 GS.s71).

Le spectre total de la BB n’est reconstruit qu’aprés TF, en juxtaposant les 32 spectres des dif-
férentes SBs (la reconstruction des spectres et les corrections associées sont présentées en [7]).

6 Le systéme de filtrage numérique ALMA

Le systéme de filtrage numeérique, développé par I’équipe européenne du Corrélateur ALMA,
se nomme Tunable Filter Bank (TFB). Il apporte plus de puissance et de souplesse que le
systéme initial prévu pour l'analyse spectrale sans demander aucune modification des autres
sous-systémes (en particulier le sous-systéme corrélateur). Dans ce chapitre, larchitecture de
I'un des filtres composant le systéme TFB ainsi que différents points importants concernant le
traitement numérique du signal & l'intérieur de ce méme sous-systéme sont présentés.

6.1 Le filtre TFB

Le schéma de principe d’'un filtre du TFB [2| est présenté en Figure 1.12.
Le signal d’entrée est composé de 32 voies paralleles de 3 bits & 125 MHz, représentant un flot de
données équivalent a 4 GS.s™!. Les 32 voies sont donc dépendantes les unes des autres. Ce signal

25



Chapitre 1. L’Instrument ALMA

Architecture XF Architecture DHXF
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FiGg. 1.11 — Comparaison entre une architecture XF et DHXF
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Fic. 1.12 — Architecture d’un filtre composant le TFB

est traité par un mélangeur numérique piloté par un oscillateur local numeérique (Direct Digital
Synthesizer - DDS) permettant de translater le signal en fréquence. Ceci permet de translater
n’importe quelle fréquence de la BB a traiter (avec une certaine résolution) en fréquence centrale,
le signal translaté est alors complexe. Intervient alors 'opération de filtrage (et de décimation)
qui permet d’obtenir 1’effet de zoom spectral sur la fenétre d’analyse souhaitée. Le traitement
s’effectue sur deux voies paralléles (parties réelle et imaginaire) comportant toutes les deux la
meéme architecture de filtrage découpée en deux étages. Cette découpe permet de diminuer la
complexité totale du filtre. Les performances sont équivalentes & un étage unique composé d’un
nombre de poids égal au produit du facteur de décimation du premier étage par le nombre de
poids du second étage.

Le premier filtre, un passe-bas avec une région de transition grossiére, procure juste assez de
sélectivité pour effectuer la décimation du signal par un facteur 32, sans aliasing significatif. Le
deuxieéme étage, un passe bas avec une région de transition étroite, a pour but de donner la forme
de bande finale de la SB. Le signal est ensuite décimé par un facteur 2 puis converti en un signal
réel en re-combinant les parties réelle et imaginaire. La requantification du signal s’effectue sur 2
ou 4 bits (suivant Uefficacité de corrélation souhaitée) ; elle est fonction de la puissance du signal
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6. Le systéeme de filtrage numérique ALMA

en sortie du filtre ce qui assure une efficacité de corrélation optimale. Les différents parameétres
indiqués en Figure 1.12 résultent de réflexions menées entre efficacité du traitement numérique
et ressources électroniques disponibles dans les composants cibles.

Les architectures retenues pour les deux étages de filtrage sont développées dans les sections qui
suivent.

6.1.1 Le premier étage TFB

Comme cela a ét¢ evoqué précédemment, la position de la SB sélectionnée est déterminée
par le systéme DDS - mélangeur. Le premier étage permet de sélectionner 3—12mm6 de la BB
translatée. Les spécifications du projet pour ce filtre sont les suivantes : 47 dB d’atténuation,
bande passante égale a 6—14267”6 de la bande originale (i.e. de largeur fe.;/128), ce qui conduit a
une largeur de la bande de transition importante (cette derniére ne doit pas empiéter sur la SB

finale). Le tableau 1.2 présente les spécifications en fréquence du filtre.

TAB. 1.2 — Gabarit en fréquence du 1°" étage TFB
Début fin
Bande passante 0 fecn/128
Bande d’arrét 3 feen/128  feen/2

Le filtre a été synthétisé par lintermédiaire de l'algorithme de Remez [8] et est composé de
128 poids symétriques assurant la linéarité de la phase nécessaire en radio-astronomie. Aprés
quantification des coefficients sur 8 bits, la fonction de transfert obtenue est celle tracée en
Figure 1.13 (axe des fréquences gradué en MHz afin de faire apparaitre la largeur de la SB).

LML

Fréquence (MHz)

F1G. 1.13 — Fonction de transfert du 1" étage TFB (quantifiée sur 8 bits)

Le zoom permet de constater que les spécifications sont remplies. La large région de transition
y apparait clairement (de 31.25 MHz & 93.75 MHz). Aprés décimation par 32 (]é—Ch est alors égal
a 62.5 MHz), la région de transition est alors repliée sur elle méme, dans des régions extérieures
a la SB. La SB n’est donc pas polluée par le repliement, les autres régions repliées se trouvant
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dans la bande atténuée. Le signal, complexe, obtenu aprés décimation contient de l'information
utile dans la bande [—-31.25MHz, 31.25MHz].
L’architecture utilisée pour I'implémentation du filtre est représentée en Figure 1.14.

2M poids

' Arbre additionneur
Xy
e |
|
_|_, Echantillon de sortie
‘@

125MHz 4125 MHz

125MHz

Fi1G. 1.14 — Architecture du premier étage de filtrage TFB

Le signal fourni par le DDS est codé sur 6 bits en complément & deux 3. Les 32 voies sont dirigées
vers un registre a décalage de profondeur 4, permettant de disposer de 128 échantillons successifs
nécessaires au calcul de la fonction de convolution. Les échantillons correspondant aux poids
symétriques sont additionnés avant d’étre multipliés par leur poids commun (qui sont stockés en
ROM). L’adjonction de 1 au résultat de la somme permet d’obtenir en sortie un codage du signal
symétrique (contrairement a un signal codé en complément & deux) et de ce fait de moyenne nulle
(le signal recu par le Corrélateur étant de nature gaussienne a moyenne nulle). L’échantillon en
sortie du filtre RIF est obtenu en sommant les résultats des diverses multiplications au moyen
d’un arbre d’addition réalisé en pleine échelle (signal codé sur 21 bits en sortie). Le signal est
alors requantifié afin de limiter la complexité du second étage de filtrage. Une troncature a 8 bits
du signal est effectué (la méthode pour tronquer un signal sans détérioration de l'information est
exposée en section 6.2.2). A noter que la décimation par un facteur 32 est intrinséque puisque
pour 32 échantillons en entrée, 'arbre d’addition n’en délivre qu’un.

6.1.2 Le second étage TFB

Le second étage de filtrage fixe la forme finale de la SB de largeur 62.5 MHz dans sa version
nominale; c’est un filtre décimateur de facteur 2. Les spécifications de ce dernier sont les sui-
vantes : 47 dB d’atténuation, ondulation maximale dans la bande passante 0.2 dB et largeur de

la bande de transition égale a 3—12iem6 de feen- Le tableau 1.3 retrace les spécifications en fréquence
du filtre.

TAB. 1.3 — Gabarit en fréquence du 2™ étage TFB
Début fin

Bande passante 0 15 feen/64
Bande d’arrét 17« feen/64 feen/2

Le filtre a été synthétisé avec l'algorithme de Remez couplé a un algorithme de minimization
(Amoeba simplex minization) permettant de compenser la bande passante du filtre utilisé en
amont. Cet algorithme va permettre de compenser la chute dans la bande passante engendré

3Cette arithmeétique est destinée a rendre cohérent le résultat d’opérations entre des nombres binaires signés
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par le 1°" étage TFB (Figure 1.13, intervalle [0,31.25 MHz]). La réponse impulsionnelle obtenue
est composée de 64 échantillons symétriques. La fonction de transfert de ce filtre est tracée en
Figure 1.15 pour des coefficients codés sur 9 bits.
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FiG. 1.15 — Fonction de transfert du 2°™¢ étage TFB

Dans le but d’améliorer encore la résolution spectrale, il a été décidé que le 2" étage permettrait
d’implémenter un filtre appelé « demi-bande >>(%SB = 31.25 MHz, filtre décimateur de facteur
4). La principale contrainte est le nombre de poids que doit comporter ce demi-bande : 64,
afin d’utiliser la méme architecture pour les deux gabarits de filtre. Dans ce cas, 'amélioration
de la résolution spectrale se fait au détriment de la sélectivité du filtre, de la raideur de sa
bande de transition. En effet la compléxité d’un filtre est proportionnelle au rapport de bande.
A compléxité donnée (64 poids), la bande de transition du demi-bande est moins performante

que celle du filtre générant la SB. En Figure 1.16 est tracée la fonction de transfert de ce filtre
générant une demi-SB.

Fonction de Transfert (dB)
A
o

FiG. 1.16 — Fonction de transfert du 2°"¢ étage - demi-bande - TFB
L’architecture utilisée permettant 'implémentation de ce filtre est celle présentée en Figure 1.17.
Pour ce second étage de filtrage, la fréquence a laquelle doivent étre délivrés les échantillons
filtrés est 62.5 MHz (pour le mode nominal de filtrage). Il est donc possible de diviser par deux

le nombre de multiplieurs & implémenter en fonctionnant a la fréquence d’horloge de 125 MHz,
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FiG. 1.17 — Architecture du second étage de filtrage TFB

en utilisant la technique dite de recirculation. Cette technique illustrée en Figure 1.17 consiste
& effectuer la multiplication de 2 couples échantillons - poids différents & 'aide d’un méme
multiplieur, mais sur deux cycles d’horloge différents. A la suite de la multiplication, les produits
x; - p; sont traités par un arbre d’addition apreés avoir été parallélisés au moyen d’un registre a
décalage de profondeur N (le facteur de recirculation, 2 en version nominale du filtre ou 4 en
version demi-bande). La logique en aval des multiplieurs fonctionne alors a la fréquence d’horloge
de 125/N MHz et débouche sur une sortie unique au débit de 125/N MS.s~! (décimation d’un
facteur NV intrinsinque). Comme dans le premier étage, le nombre de cellules multiplicatrices peut
étre diminué encore par deux puisque le filtre posséde une réponse impulsionnelle symeétrique.
Ainsi le nombre de multiplications nécessaires a 'implémentation du filtre est n/4 (n étant 'ordre
du filtre, 64).

Concernant I'implémentation des multiplications dans les composants sélectionnés, ce sont les
blocs DSP qui s’adapte le mieux au besoin et au format des données (DSP 9x9; poids codés sur
9 bits et somme des échantillons correspondant au méme poids sur : 8bits + 8bits = 9 bits).
Ceci explique la nécessité de coder le signal de sortie du 1¢" étage sur 8 bits, permettant une
utilisation optimale des blocks DSP. Les poids sont reconfigurables dynamiquement et stockés
en RAM.

6.1.3 Etage de conversion et re-quantification dynamique

Bien qu'’il soit possible de concevoir des corrélateurs traitant des signaux complexes, le choix
s’est porté pour le projet ALMA sur un format de corrélation réel. Le signal complexe résultant de
la translation en fréquence induite par le DDS doit étre reconverti en un signal réel transportant
le méme contenu spectral avant d’étre traité par le corrélateur.

Dans de nombreux ouvrages de traitement du signal la notion de signal analytique est introduite.
Ce signal analytique x4 est un signal complexe comportant la méme information spectrale que le
signal réel xp dont il est dérivé, mais présente la particularité de ne véhiculer aucune information
spectrale dans la bande des fréquences négatives (Figure 1.18).

Le signal complexe est alors obtenu par simple translation en fréquence (i du spectre). Dans le
cas de l'étage de conversion du TFB, nous devons effectuer en quelque sorte la transformation
inverse : partant d’un signal complexe, nous voulons obtenir le signal réel correspondant.
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FiG. 1.18 — Conversion complexe-réel

Par définition le signal analytique x 4 est lié au signal réel dont il provient par la formule :
2A(k) = Tpeer(k) + JTH (2reer(k)) (1.6)

ou TH désigne la transformée de Hilbert réalisée a partir d’un filtre caractérisé par une réponse
impulsionnelle anti-symétrique et une réponse en amplitude égale & 'unité & travers le domaine
fréquentiel [9]. Dans le cas général ou le signal complexe s’étend sur l'intervalle de fréquences nor-
malisées [—0.5,0.5], la formule suivante doit étre appliquée afin d’obtenir le signal réel équivalent :

xreel(k) =R (xcomplegce(k)) —TH (%(‘Tcompleme(k))) (17)

Dans notre cas, le signal complexe reconstitué en sortie du 2% étage de filtrage couvre le domaine
spectral [—0.25,0.25]. Par une simple translation en fréquence de i de spectre, on se rameéne a la
situation du signal analytique de la Figure 1.18. Il ne reste plus qu’a récupérer la partie réelle
du signal analytique pour obtenir le signal désiré :

xreel(k) = §R(3314(173)) =R ($Teel(k) +jTH (xreel(k))) (18)

Il suffit donc d’appliquer au signal complexe résultant des 2 étages de filtrages le traitement
suivant pour obtenir le signal réel a contenu spectral équivalent :

2k

e8] = R (aomte8) -0 (27 ) (19)

L’implémentation d’une telle fonction de conversion est basée sur le schéma de principe illustré
en Figure 1.19.

Woie |

B ——
Norﬂe réel
-1
Woie [

Sélection 1.4

FiG. 1.19 — Schéma de principe de la conversion

Le signal réel est obtenu en sélectionnant alternativement les parties réelle et imaginaire du si-
gnal complexe (multiplié ou non par —1). Cependant les parties réelle et imaginaire issues des
2 voies de filtrage (Figure 1.12) doivent étre décalées l'une part rapport a ’autre d’une période
d’horloge afin de bien respecter 'enchevétrement des échantillons pairs — voie réelle — et impairs

31



Chapitre 1. L’Instrument ALMA

— voie imaginaire.

Suite a cette conversion, la « re-quantification » du signal avant corrélation est effectuée
(sur 2 bits ou 4 bits). Elle ne peut étre ici qu'une simple troncature de bits. Il s’agit en effet
de véritablement comparer le signal de sortie du convertisseur & des seuils références (fonction
de écart type du signal lui-méme) et d’encoder ce dernier en conséquence. Pour un signal
a puissance variable en entrée du fitre (SBs), la puissance du signal en sortie (avant corrélation)
doit étre stable. L’adaptation des seuils de re-quantification est donc requise pour s’adapter a la
puissance du signal de chaque SB et ainsi conserver une efficacité* de corrélation optimale pour
le format de donnée choisi [10, 11].

Deux solutions sont envisageables afin de re-quantifier dynamiquement le signal en sortie de
I’étage de conversion :
— Faire varier les seuils de re-quantification en fonction de la puissance du signal a traiter.
— Appliquer un facteur d’echelle au signal qui est fonction de la puissance de ce dernier avec
des seuils de re-quantification fixes.
Il a été choisi, dans le cadre ALMA, d’utiliser la seconde solution qui nécessite moins de ressources
logiques. En Figure 1.20 est présenté le schéma de principe de cette étage de re-quantification.

. . ROM de
bit mOde—4b|i requantification
17
8 - |24
second 17 7 > — 7(4
stage Complexe 3
R”g: 17 réel
8
18
Calcul de Facteur
puissance d'échelle

FiG. 1.20 — Chaine de traitement de la sortie du second étage a la re-quantification

Sur ce schéma apparait aussi I’étage de converion complexe-réel. Il est & noter que cette conversion
est effectuée avant toute opération de troncature de la sortie du 2"? étage de filtrage. Ainsi la
composante continue induite par cette troncature (8 LSBs sont supprimés, Least Significant Bit)
effectuée aprés conversion apparait dans le canal central du spectre 6.2.2, canal non utilisé lors
de l'interprétation des données.

Apres multiplication par le facteur d’échelle, le signal est codé sur 25 bits (17 bits signés provenant
de la sortie du convertisseur multiplié par le facteur d’échelle codé sur 8 bits non-signé). Ce signal
est alors tronqué sur 7bits auquel est concaténé le signal modegpiss qui va permettre d’atteindre
suivant sa valeur (0 en mode 2 bits et 1 en mode 4 bits) différentes régions de la RAM de
requantification. Le calcul de puissance, effectué par le systéme informatique d’ALMA, permet
le calcul d’un facteur d’échelle qui & son tour permet de ré-ajuster la puissance du signal de
facon a correpondre au seuils de quantification optimaux préalablement établis. La valeur RMS
optimale (oops) du signal aprés décalage est donné par I’équation :

oopts = facteur d’échelle X oopp (1.10)

SNR

efficacité n d'un TNS est définie comme suit : n = TN Ravec quantification

41:

sans quantification
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La valeur optimale o5 choisie doit prendre en compte le nombre de bits sur lequel le facteur
d’échelle est codé (dans notre cas, 8 bits sont utilisés). Ce nombre de bits caractérise la précision
nécessaire a la requantification (permettant d’obtenir une valeur o5 aussi proche que possible
de la valeur optimale) ; il est aussi fonction de la valeur de o, g. Enfin la valeur optimale op;5s
doit étre une puissance de 2 car la requantification obtenue par ce processus est I’équivalent d’un
prélevement de bits. Dans le tableau 1.4 sont données les valeurs de o5 ainsi que des seuils
assurant une efficacité optimale [12]. Ces seuils sont répartis uniformément sur la fonction de
distribution qui, ici, est de nature gaussienne.

TAaB. 1.4 — Valeurs optimales des seuils de quantification
2 bits 4 bits
Valeur optimale des seuils (oopep)  0.9960 0.3350
OoptS 2048 512
Efficacité obtenue 0.881154 0.988457

Le calcul du facteur d’échelle permettant de ré-ajuster la puissance du signal au contenu de la
ROM réalisant la fonction de re-quantification s’effectue alors de la maniére suivante :

Pour le mode 2 bits : fseqre = 2048/ (0.996 x o)
Pour le mode 4 bits : fseqre = 512/ (0.335 X o)

ol o est la valeur RMS, ou écart type, du signal & traiter déduite du calcul de puissance.
En Figure 1.21 est présenté ’encodage du signal sur 2 ou 4 bits avec les valeurs de pondération
associées a chaque état de codage utilisé pour la corrélation des données.

Mode 2 bits Mode 4 bits
Total MSB  LSB

0111=15

2
i

o0110=13 00=1 B |
01=3 01=12 -1 |

0101=11 li=1 |

0100=9 10=-3 | |

00117 01=3

00105 001 :
00=1 00=4 e -1 |

00013 11=1 ik

0000=1 10=-3

1=t 01=3

1110=3 =1 !
1=-1 et ——

1101=5 11=1

1100=-7 10=-3

1011=-9 01=3

101011 00=1
10=-3 | — 10=—12 [— -T—

1001=—13 11=1 L

1000=—15 10=-3

FiG. 1.21 — Quantification du signal pour les modes 2 bits et 4 bits
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Le mode corrélation 2 ou 4 bits est choisi en fonction de I'efficacité nécessaire pour la corrélation
et de la largeur de bande a analyser (expliqué en section suivante).

6.1.4 Modes de fonctionnement secondaires du TFB

Il a été prévu dans le cadre d’observation en continuum, ot de larges bandes de fréquence
sont utilisées, de conserver un mode permettant de corréler directement la BB sans découpage
fréquentiel. Ce mode est similaire & celui présenté en section 5.2 appelé « time demultiplexed
mode ». Il a donc été implémenté une fonction permettant de « court-circuiter » le filtre TFB.
Cette fonction est appelé mode Bypass. Pour réaliser cette fonction, chaque puce de la carte (cf.
section 7) traite (requantifie) 2 lignes du signal d’entrée (32 lignes de 3 bits) et fournie un signal
sur 2 bits. Un mode Bypass 3 bits a aussi été implémenté. Ceci n’est possible qu’avec une seule
BB de plus la corrélation a 3 bits implique qu’il y ait 4 fois moins de points spectraux par BB
comparé au cas de celle & 2 bits.

Un mode Half-Delay est aussi implémenté. Il permet de réaliser la fonction « twice Nyquist »
destinée & ameéliorer la sensibilité du corrélateur. Afin de réaliser cette fonction, deux filtres sont
nécessaires pour la synthése d’une SB, le deuxiéme filtre traitant les mémes échantillons que le
premier mais décallés dans le temps (un delai de 16 échantillons dans notre cas).

La corrélation des données sur 4 bits est aussi possible visant a améliorer Defficacité de
corrélation des données. Pour réaliser cette fonction, 2 filtres du TFB synthétisent la méme SB,
I'un en mode de corrélation 4 bits qui fournit ainsi les 2 LSB et "autre en mode 2 bits qui fournit
les 2 MSBs (Most Significant Bit). Ces modes de fonctionnement permis par la re-quantification
dynamique.

Un compromis entre la souplesse d’analyse et la quantité de données (ou largeur de bande)
pouvant étre traitées est donc nécessaire.

6.1.5 Flexibilité du systéme TFB

Le mode nominal du systéme de filtrage ALMA consiste a extraire 32 SBs de 62.5 MHz de la

BB de 2 GHz, permettant ainsi de couvrir intégralement cette BB. De plus, les SBs peuvent étre
placées & n’importe quel endroit dans la BB (& la résolution du DDS prés, 31.5 kHz) permettant
a l'utilisateur de couvrir intégralement cette BB ou seulement les parties les plus intéressantes.
L’ensemble de ces propriétés offre au systéme de filtrage TFB une grande souplesse d’analyse.
Un autre critére de souplesse concerne la possibilité de mélanger les modes de filtrage. En effets
dans le systéeme TFB, les différents filtres de SBs sont indépendants. Comme cela a été décrit
précédemment (cf. section 5.1), les ressources du corrélateur peuvent étre redistribuées afin de
fournir plus de puissance de calcul & une SB en particulier (ou & une BB). Les différentes réso-
lutions spectrales pouvant étre obtenues grace au systéme Corrélateur sont décrite de maniére
exhaustive en [6].
Ainsi, en utilisant les spécificités de I'architecture du corrélateur et du systéme de filtrage, il est
possible d’analyser simultanément, par exemple, une large bande spectrale en continuum et une
SB étroite du spectre qui présente un motif particulier faisant 'objet d’une étude spectroscopique
(Figure 1.22).

6.1.6 Configuration des paramétres du TFB

Le systéme TFB comprend plusieurs paramétres pouvant étre modifiés dynamiquement tel
que l'incrément du DDS qui détermine la fréquence de translation et donc la position de la SB
dans la BB ou encore les poids du 2"? étage de filtrage. Le systéme TFB doit aussi fournir
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FiG. 1.22 — Spectre illustrant la souplesse d’analyse du systéme de filtrage

au systéme ALMA certains paramétres comme la puissance mesurée par SB. Tous ces aspects
de communication sont gérés « a la maniére » d’un microcontroleur. Les puces TFB, en plus
de la fonctionnalité de filtrage, intégrent donc des registres de controle, des registres de mode
de fonctionnement et des registres de données qui peuvent étre sélectionnés ou modifiés par
l'intermédiaire de 4 signaux de contrdle et d’'un port de données 8 bits [13].

6.2 Particularités du flot de traitement du TFB

Dans ce paragraphe, certains points clefs du TNS (telle la représentation des signaux ou
encore 'opération de troncature) intervenant a différents endroits de la chaine de traitement
vont étre développés.

6.2.1 La représentation du signal

Pour un échantillon v codé sur n bits en complément & deux, 'intervalle couvert est le sui-
vant : v € [—2"‘1,2"_1 — 1]. Une valeur codée v du signal correspond alors a l'intervalle de
valeurs [v,v 4+ 1]. Une composante continue (DC) apparait alors au centre du spectre repré-
sentant le signal due au codage non-symétrique. Cette derniére peut étre une source d’erreur
d’interprétation pour l'observateur puisqu’elle ne présente aucun intérét scientifique, c’est un
parasite. Une convention a été établie dans le cadre du projet ALMA concernant le codage du
signal ; une valeur v numérisée doit correspondre a l'intervalle [v — 1/2,v + 1/2] (représentation
décalée). Pourtant cette représentation ne peut pas étre utilisée lors de processus arithmétiques
« complexes » comme des multiplications ou des additions qui sont des opérateurs fonctionnant
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en complément & deux standard. Le signal doit étre converti pour étre compatible. Les valeurs
utilisées sont donc décalées de 0,5. La Figure 1.23 présente une méthode permettant de com-
penser ce décalage lors de l'addition de 2 échantillons (addition des échantillons symétriques
pré-multiplication dans le filtre du 2"¢ étage par exemple).

v, : valeur a représentation non-

V. +v symétrique (codage complément a 2)
1 (H——
v, : valeur a représentation décalée

(représentation symétrique)

Fi1G. 1.23 — Représentation décalée du signal

Une fois ceci réalisé, le signal résultant de 'opération peut étre réutilisé tel quel pour une autre
opération arithmétique « complexe » & condition que le format du signal n’ait pas été modi-
fié entre temps. Dans le cas d’une opération de troncature en sortie d’un étage de filtrage par
exemple (équivalente & une re-quantification du signal), on retrouve la représentation initiale du
signal, la représentation non-symétrique. Si une nouvelle opération doit étre effectuée, la tech-
nique explicitée ci-dessus doit étre ré-employée pour l'obtention d’une représentation symétrique
(décalée).

6.2.2 Effets des multiples re-quantifications

Dans le cas du systéme de filtrage ALMA TFB FIR composé de 2 étages, une étude concer-
nant les pertes de sensibilité liées a 'adoption d’une structure multi-étages, et les troncatures qui
y sont associées, a été menée [12|. Ces troncatures (suppression de LSBs) ont deux principales
influences : d’une part elles diminuent la dynamique du signal de par ’augmentation du niveau
de bruit, d’autre part elles entrainent l’apparition d’un biais dans le signal (apparition d’une com-
posante continue). En effet une troncation a n bits est équivalente & une « re-quantification » du
signal avec un pas de quantification égal & n bits, i.e. 2" unités. Une valeur de codage v couvre
alors Uintervalle [2" x v,2" x (v + 1) — 1] avec une valeur assumé de v + 1/2 (cf. section 6.2.1).
Ceci entraine un léger déplacement de lintervalle de 1/2 bit (ou de 1/2"*! dans les nouvelles
unités de v) par rapport au vrai centre de ce dernier.

Pour évaluer le biais induit par les troncatures intervenant a chaque sortie d’étage (de filtre)
deux parametres sont nécessaires : le gain du filtre et le nombre de bits supprimés en sortie de
I’étage précédent. Le biais total est la somme des biais induits par les différentes troncatures.
Dans le systétme ALMA TFB, ce biais est compensé dans 1’étage de conversion complexe-
réel [12].Le calcul de ce biais est détaillé ici. Le gain dans la bande passante d’un filtre RIF
d’ordre N est calculé a I’aide de ’équation suivante :

N-1
Grittre = Z hy; (1.11)
k=0

Comme décrit précédemment, le biais induit par une troncature de n bits est ﬁ Plus le nombre
de bits tronqués est faible, plus le biais est important. Ce dernier est alors multiplié par le gain
du filtre suivant, s’il y a, et additionné au biais induit par la troncature & la sortie de ce nouvelle
étage, et ainsi de suite.

La troncature sur 8 bits (9 LSBs supprimés) appliquée en sortie du premier étage TFB
introduit un biais égal a ﬁ. Le gain du filtre suivant, le second étage TFB, est lui égal a 544.
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Ceci résulte en un biais parasite de valeur avoisinant 0,5. Dans 'optique de diminuer la valeur
de ce biais, aucune troncature du signal en sortie du 2"? étage de filtrage n’est réalisée (sortie
codée sur 17 bits), seuls les MSBs non significatifs sont éliminés en respectant la loi exposée
dans la remarque qui suit. La troncature du signal & 9 bits nécessaire au calcul de la puissance
(utilisation d’un block DSP 9 x 9) est réalisée aprés conversion du signal, le biais en résultant
apparait alors dans le canal central du spectre réel, canal qui est dans la suite du traitement
éliminé.

L’amplitude parasite correspondant au seul biais engendré par la structure de filtrage est de
I'ordre de —82dB ce qui représente une valeur comparable au bruit du systéme dans un canal
apres plusieurs heures d’intégration et peut donc étre négligée. Ce bruit parasite est cependant
indissociable du signal. Il a été décidé d’utiliser I’étage de conversion complexe-réel pour déplacer
ce biais au centre du spectre aprés conversion, en lieu et place de la composante continue dont le
canal n’est pas utilisé. Voici ’explication de la méthode utilisée qui permet de dissocier ce bruit
du signal utile :

Soit y la valeur non biaisée et x = y + b la valeur biaisée. On sait que b = 0,5. Dans le cas d’une
représentation classique en complément a 2, les valeurs sont représentées ainsi :

valeurs positives : y + b
valeurs négatives : —y —b

Cette représenation a comme conséquence 'apparition d’une composante continue. En sous-
trayant la valeur 1 & chaque valeur et en utilisant un complément & 1, on obtient la représentation

suivante :
valeurs positives : y + b — 1

valeurs négatives : —y—b+1—1

Dans le cas présent, avec b = 0, 5, le biais a été déplacé dans le canal central du spectre. Le codage
devient pour les valeurs positives y — 0,5 et pour les valeurs négatives —y — 0,5. La Figure 1.24
est une schématisation de ce qui est réalisé electroniquement. Une astuce de conception est ici

17 Requantification
—>
2:1 17 17 9 9
ux — ’hﬂ%
SN 1
clock/4 clock/2

FiG. 1.24 — Structure du module de conversion complexe-réel modifié

utilisée : signed(not(z — 1)) qui est la représentation signée en complément a 1 du signal x est
égale & —x. Cette astuce est appliqué au signal lors de la reconversion réelle de ce dernier.

Remarque : troncation des MSBs et dynamique du signal Dans le document [14] est
exposé le traitement des différentes re-quantifications opérant tout au long du traitement analy-
tique du filtre TFB. La troncature d’un signal, caractérisée par I’élimination de LSBs, a comme
conséquence ’apparition d’un biais, point déja abordé. Cependant, lors de la re-quantification
d’un signal, un certain nombre de MSBs non significatifs sont aussi abandonnés, cette opération
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se nomme le « clipping ». Ces opérations déterminent la dynamique du signal.
Le bruit ajouté, di au clipping, est de 'ordre de \/% X q (q étant le pas de quantification)

tant que la valeur RMS du signal est inférieur & 1/8 de l’échelle totale de quantification [14],
et que les valeurs dépassant I’échelle de quantification sont proprement limitées (saturation du
codage, pas de « wrapped around »). Dans le cas contraire, le bruit de clipping devient le bruit
dominant. Il en est de méme concernant le bruit de compression (li¢ & la dynamique du signal).
Si la regle (1.12) permettant la détermination du MSB est respectée, il est inutile d’appliquer
de correction par l'intermédiaire de 1’algorithme de Van Vleck [15]. Ce dernier point ne sera pas
développé ici puisqu’utilisé aprés corrélation.

MSB = 10g2 (8 ’ Jsz’gnal) (1'12)

Par exemple, pour une quantification sur 8 bits (256 unités de codage), ’amplitude RMS ne doit
pas dépasser 5 bits (32 unités de codage) ce qui correspond bien & un rapport 8. Le bruit ajouté

dans ce cas 1a est de I'ordre de —41 dB <20 log (ﬁ))

La regle (1.12 est celle appliquée, tout au long du traitement propre au TFB, au signal lors d’opé-
rations de requantification afin de déterminer le MSB. La valeur de 8 - ¢ a été choisie puisqu’elle
assure, pour un signal & distribution gaussienne, une probabilité d’apparition extrémement faible
au dela de ce seuil.

6.2.3 Reconstruction du spectre de la BB (overlap)

En 1] et |14] est abordé le probléme de la reconstruction du spectre d’'une BB a partir de 32

SBs. Apres division et filtrage de la BB, les SBs résultantes sont ré-ageancées informatiquement
afin de recréer la BB analysée avec une résolution spectrale accrue. Cependant des problémes
peuvent survenir durant 'alignement des SBs. La re-quantification dynamique des SBs en sortie
des filtres, calculée en fonction de leur puissance respective, permet ici de compenser d’eventuels
problémes dits de « platforming » (ou « décrochage » de niveau de SB & SB). Ainsi les SBs sont
ré-alignées & un méme niveau de puissance.
La question des effets de bords est tout aussi essentielle puisqu’ils déterminent la précision
avec laquelle le spectre complet est reconstruit dans les régions de transition. Ce probléme est
directement lié aux performances du filtre. Plus la bande de transition est étroite, moins le spectre
de la BB est altéré. Il a été choisi de ne conserver que les canaux spectraux correspondant
aux bandes passantes des différentes SBs, et réaliser ainsi un chevauchement des SBs en les
juxtaposant. Une étude a été menée a ce sujet [7], démontrant les effets de la juxtaposition des
SBs sur la phase et l'amplitude du signal. Il a été envisagé d’abandonner 1 ou 2 canaux de part
et d’autre de la bande passante d’un filtre (excepté dans le cas des SBs aux extrémités de la BB).
Cependant, cette technique a comme inconvénient de ne pas pouvoir couvrir la BB entiérement.
Dans le cas d’abandon de 2 canaux par SBs, la bande utile représente 97% de celle d’origine
(Figure 1.25) et dans le cas de 'abandon de 4 canaux par SBs, elle représente 93.74%.

Il a été décidé de supprimer 4 canaux par SB (résultant en une SB finale de largeur 58.59 MHz)
permettant de conserver, en accord aves les spécifications scientifiques d’ALMA, une erreur en
phase inférieure a 0.5 ° et une erreur en amplitude de l'ordre de 2 % au point de recoupement
des SBs.
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¢ Bande passante: )

60 canaux sur 64

€000 Ajsjee 00 A A

® 0 4 : canaux spectraux abandonnés 1 SB = 64 canaux

Fic. 1.25 — Juztaposition des SBs

7 La carte TFB

Une fois 'architecture du TFB établie, la question de I'implémentation de la fonctionnalité
s’est posée. Il a été imposé de regrouper sur une méme carte de filtrage ’ensemble des ressources
relatives & l’ensemble d’une BB. La fonctionnnalité (filtrage et systéme de configuration des
filtres) ne pouvant pas étre intégrée dans un unique circuit numérique, une étude comparitive
des diverses solutions envisageables [2] a été menée. Il a été décidé de répartir la fonctionnalité
sur 16 puces de type FPGA (Field Programmable Gate array) Stratix I (des puces Stratix I,
EP1S40 ont été choisies initialement). La carte de filtrage représentée en Figure 1.26 est donc
composée de 16 puces FPGA (numeérotées de puce0 & pucel5 sur la figure) contenant chacune
deux filtres synthétisant chacun une SB.

o I
1o [ [

T OO OO @Oo O O™

FiG. 1.26 — Schéma de la carte de filtrage TFB

La présence de deux autres types de puce ayant des fonctionnalités différentes est aussi & noter.
Les puces nommées DLY-X sont des puces delay servant de « buffers » du signal d’entrée. La
puce CPLD2 permet la programmation des puces de filtrage, de delay ainsi que l'interfagage de
la carte avec le systéme de controle du corrélateur. La carte est de dimension 6U ( format A4)
et apparait en Figure 1.27.

Tout ce qui concerne la distribution des signaux parmi les puces de filtrage est expliqué en |[2].
Pour filtrer toutes les données provenant des 64 antennes, 512 cartes de filtrage sont nécessaires :
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Fi1G. 1.27 — La carte TFB peuplée de puces Stratiz

4 bandes de base X2 polarisations x64 antennes.

7.1 Tests permettant la vérification de la fonctionnalité
7.1.1 La carte pré-prototype

Avant de lancer la fabrication des cartes TFB, il a été décidé de produire une carte pré-

prototype comportant seulement 4 composant Stratix I : 3 puces « RIF »et 1 puce « Test »afin
de tester la distribution des données. Nous avons établi un rapport de test & la suite de la
validation de la distribution qui apparait en [16].
Cette carte a permis de tester la distribution des signaux entre les 3 puces FIR. Chaque puce est
composée d’'un module distribution, d’'un module LFSR (Linear Feedback Shift Register) et d’un
module test. La puce test, quant & elle, comporte seulement un module LFSR. Le LFSR permet
de générer une séquence pseudo-aléatoire d’échantillons [17|. La Figure 1.28 illustre ’architecture
électronique d’un LFSR.

XOR Q0]
Feadback Q]
QIN- 2]
—»D Q™o o Mp o— > ---- —‘l!: ™D o ™D o+
CLE CLE. CLK M- kit Shift Register o g CLK CLK
[N-1] [N-2] [N-3] [£] 1 [0]

FiG. 1.28 — Architecture électronique d’un LFSR

C’est une structure constituée d’'un registre & décalage de N étages dont certaines sorties sont
assemblées pour ensuite étre redirigées a ’entrée du registre. Si ces contre-réactions sont judicieu-
sement choisies, on obtient en sortie du registre une séquence de longueur maximale T = (2 —1).
Les contre-réactions doivent étre choisies de fagon & former un polynéme irréductible (polynome
dont les seuls diviseurs sont les éléments inversibles, cf. Annexe). Ainsi, la structure de la Fi-
gure 1.28 correspond au polynome P(x) = 1 + x? + V=2, Deux portes logiques peuvent étre

40



7. La carte TFB

utilisées pour le traitement des sorties du registre : XOR et X NOR. La premiére entraine le
blocage du registre lorsque 1’état ‘0’ est présent sur toute la chaine alors que c’est 1’état ‘1" qui
bloque le registre lors de l'utilisation de la seconde.

La séquence générée est dite pseudo-aléatoire parce que reproductible. En effet, une séquence
peut étre obtenue a volonté en initialisant les entrées des différentes bascules avec une « graine »
donnée. De plus en nourissant, pendant un cours instant, un LESR avec la séquence générée par
un autre, il développera la méme séquence que ce dernier.

Cette carte & permis de réaliser différents tests (listés en section 7.1.2) permettant de valider
la distribution des signaux et donc le routage de la carte électronique. Le principe général en est
le suivant : la puce test envoie une séquence de synchronisation & chacun des LE'SR contenu dans
les puces RIF. Chaque puce RIF redistribue alors le bit généré aux puces voisines (Figure 1.29).

selection du

fonctionnement du Ifsr
(synch ou rebouclé)

synchronisation des Ifsr

module Ifsr
distribution module Ifsr
test d'erreur

erreur_D

module Ifsr
distribution
test d'erreur

erreur_C

affichage des
erreurs

module Ifsr
distribution

test d'erreur
erreur_B

FiG. 1.29 — Schéma de la vérification de la distribution des signaux

Les séquence sont alors comparées en interne & chaque puce et les erreurs sont transmises a la
puce de test qui gére un afficheur.

Ces tests ont permis de définir la tension d’alimentation des entrées - sorties (I0s) des puces
FPGA. Lors de I’étape de placement routage, le standard choisi ainsi que le courant assigné a
chacune des 10s sont spécifiés. Une évaluation de la fréquence maximale de fonctionnement du
circuit est effectuée aprés programmation des puces. Le tableau 1.5 retrace les résultats obtenus
pour différentes tensions et courants disponibles pour le composant.

L’alimentation 1.8 V a été retenue pour ’alimentation des IOs « signal » avec des « drivers »
de courants supportant 4 mA.

7.1.2 Les tests

Pour réaliser les test sur les cartes de filtrage, un systéme spécifique développé par 1’équipe
du NRAO a éteé utilisé (Figure 1.30).
Ce dispositif, nommé Test Fixture, reproduit le sytéme de controle ALMA (reproducion de la
« Station Card » installée dans les « Station Racks » du Corrélateur), permet de générer des
signaux d’entrées de type « astronomique » et calcule les coefficients de corrélation du signal
filtré. Ce systéme est concu pour recevoir deux cartes, une carte de test comportant, entre autre,
un microcontroleur et une puce de corrélation ALMA et la carte TFB & tester. Il est relié & un
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TAB. 1.5 — Impact de lalimentation des 10s sur la distribution des signaux
Tension (V) Courant (mA) Frequence max. (MHz)

1.5 2 115
4 165
8 205
1.8 2 145
8 185
12 205
3.3 2 165
4 165
8 165
12 165

PC muni d’une interface graphique permettant le lancement de tests destinés & la validation soit
du programme implémenté dans les puces, soit des cartes elles-mémes.
4 types de tests sont alors effectués par I'intermédiaire de ce Test Fixture [18] :

Tests de communication Ces tests permettent de vérifier la communication entre chaque puce

de filtrage et le systéme de controle. Pour cela, une séquence pseudo alétoire est inscrite
dans les registres des puces puis lue en retour et comparée.

Tests de distribution Ces tests permettent de déterminer précisément si une piste de la carte

ou une bille BGA (Ball Grid Array) des puces FPGA assemblées sur la carte TFB est
détériorée. Des données de nature pseudo-alétoire sont envoyées a la carte par le Test
Fixture puis récupérées par ce dernier. Les erreurs peuvent étre identifiées pour chaque
ligne éléctrique (en entrée 32 lignes sur 3 bits, en sortie 32 lignes sur 2 bits). A partir des
résultats de ces tests, un diagramme de 1’oeil de la carte est établi en réglant les phases
d’horloge des FPGAs pour la génération des données et la capture de ces derniéres en les
comparant a ’horloge de la carte. Un diagramme de l'oeil pour les données d’entrée et de
sortie est donné en Figure 1.31.

Validation du traitement du signal Ces tests permettent de verifier la bonne fonctionnalité

du filtre TFB. Les échantillons de sorties des filtres sont comparés a ceux prédits mathéma-
tiquement (par 'intermédiaire d’'une modélisation mathématique du systéme de filtrage)
pour un jeu de 80 « patterns » de test obtenus pour différents réglages des parameétres du
filtre (entrée statique, fréquence du DDS, phase du DDS, facteur d’échelle pour la requatifi-
cation finale). A la suite de cela une analyse spectrale est réalisée (a 1’aide d’un programme
réalisant une Transformée de Fourier des coefficients de corrélation calculés par le Test Fix-
ture). Elle permet de vérifier les principales caracéristiques du systéme de filtrage comme
le déplacement en fréquence des SBs, 'ondulation dans la bande passante et Iatténuation
des repliements spectraux.

Tests de consommation Ces test sont réalisés par l'intermédiaire d’une routine du software
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du Test Fixture. Elle permet d’afficher la consommation de la carte de filtrage pour les
différentes tensions utilisées : 3.3 V pour les IO0s communication, configuration et sortie de
filtre, 1.8 V pour les IOs restantes (signaux d’entrées), 1.5 V ou 1.2 V pour le coeur du
filtre suivant la technologie de la puce. La consommation totale de la carte peut alors en
étre déduite.
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FiG. 1.30 — Systeme de test des cartes

7.2 Probléme thermique et évolution du design

Une premiére carte prototype peuplée de puce Stratix I EP1540 (16 puces FPGA) a été
développée (technologie 0.13 pum, coeur alimenté en 1.5 V, 40000 LEs disponibles - LE : Logic
Element). La consommation totale de cette carte prototype s’éléve a environ 150 W. Cette
consommaton a été jugé trop importante pour le projet ALMA compte tenu de la difficulté
d’évacuer des calories dans les racks situés a 5000 m d’altitude ou ’air est raréfie. Dans le but
de diminuer cette consommation, une fonction nommé « low power » a été développée. Elle
permet « d’éteindre » un filtre lorsqu’il n’est pas sollicité par le systéme de controle. En fait,
cette fonction permet de bloquer le DDS et injecte des échantillons nuls en entrée ce qui permet
de diminuer la consommation de la carte lorsque toutes ses ressources de filtrage ne sont pas
utilisées.

Il a aussi été envisagé de changer de technologie de puce afin de diminuer de maniére plus
drastique la consommation. Une solution HardCopy ALtera (technologie 0.13 pm, 1.5 V de
coeur) et une solution Stratix II Altera (technologie 90 nm, 1.2 V de coeur) ont été retenues.
La solution HardCopy permet de réduire la consommation de coeur de la puce d’environ 40 %
par rapport & une solution Stratix I (donnée constructeur). Cette solution permet de diminuer
la complexité de la puce en implémentant de maniére irréversible (équivalent d’un ASIC) un
design préalablement validé sur un FPGA par exemple. Ainsi, le nombre de couches nécessaires
a 'implémentation de la fonctionnalité et la surface de silicium nécessaire sont réduits, un grand
nombre de couches dans le FPGA étant alloué a la reconfigurabilité de ce dernier et certaines
ressources étant abandonnées.

Afin d’évaluer la solution optimale, une simulation de la consommation des puces Stratix I,
HardCopy et Stratix II contenant la fonctionnalité TEFB a été effectuée & 1’aide de 1’outil de
conception Quartus II (cf. section 2 en p. 127 du Chapitre 5). Une simulation post synthése
(outil Modelsim) doit étre effectuée afin d’obtenir un fichier permettant de réaliser la simulation
fournissant ’estimation de la consommation de la fonctionnalité implémentée (outil Quartus II).
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Output Eye Diagram
Input Eye Diagram

ssms DEFAULT TUNING

mmam DEFAULT TUNING

SN-017 SN-017

(a) Diagramme pour les signaux d’entrée (b) Diagramme pour les signaux de sortie

Fia. 1.31 — Digramme de [’oeil pour les cartes SN — 01 ¢ SN — 32

Dans un second temps, le méme design a été implémenté sur une carte de dévelopement Stratix
IT afin d’estimer la consommation de ce design; la consommation pour la technologie Stratix I
a été mesurée sur la carte TFB. Les résultats concernant la solution HardCopy sont obtenues
simplement en soustrayant 40 % de la consommation obtenue pour le Stratix I (cf. tableau 1.6),
diminution annoncée par Altera.

TAB. 1.6 — Comparaison des solutions envisageables (Simulation)
Stratix I HardCopy (—40% SI) Stratix II

Simulation (Quartus II)

Puissance estimée pour une puce TFB 7.25 W 4.58 W 4.712 W
Extrapolation pour une carte TFB 1475 W 97.3 W 100 W
Mesure

Puissance mesurée pour une puce TFB  7.48 W / 5.5 W
Extrapolation pour une carte TFB 151 W / 114 W

Malgré les résultats de moins bonne qualité de la solution Stratix IT (en effet le programme ayant
été implémenté sur une carte de développement, la consommation donnée prend en compte les
différents éléments présents sur la carte, il est difficile alors d’en déduire la consommation exacte
de la fonctionnnalité implémentée) par rapport & la version HardCopy estimée, elle est la solution
retenue. La diminution de consommation affichée n’est pas négligeable, elle est de I'ordre de 25 %.
De plus, contrairement & la solution HardCopy, la solution Stratix II permet la reconfiguration
de la fonctionnalité et donc I’évolution du design.

Les puces Stratix II, tout comme les puces Stratix I, sont intégrées dans des boitiers BGA. La
densité choisie pour la version Stratix II correpond a la puce EP2530 qui comporte 30000 LEs,
quantité suffisante & 'implémentation de la fonctionnalité TFB. La cellule élémentaire de la
famille Stratix II est appelée ALM (Adaptative Logic Module). Chaque ALM contient entre
autres, une variété de ressources dont la base est la LUT (Look Up Tabe), deux additionneurs et
deux bascules flip-flop. La Figure 1.32 montre les différentes configurations que peut supporter
une simple cellule ALM.

Des fouctions logiques possédant jusqu’a 7 entrées ainsi que des fouctions complexes arithmé-
tiques peuvent étre implémentées dans une ALM. Alors que la cellule de base de la famille Stratix
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FiG. 1.32 — Configurations possibles pour une ALM

I était constituée d’'une LUT & 4 entrées et d'une flip-flop, l'utilisation d’ALM permet d’améliorer
certaines performances comme illustré sur les Figures 1.33 : routage amélioré d’une cellule a une
autre et partage des cellules ameélioré.
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F1G. 1.33 — Comparaison des cellules LE (Stratiz 1) et ALM (Stratiz 11)

Pour les raisons résumées précédemment, I'implémentation de la fonctionnalité développée dans
la puce Stratix II entraine une diminution du nombre de ressources nécessaires. En Figure 1.34
sont présentées les différents types de ressources disponibles dans ce composant.

Une comparaison avec la version précédente des différents types de ressource utilisés est donnée
en tableau 1.7 avec le pourcentage d’occupation de la puce dans chacun des cas.

Une carte prototype Stratix II a alors été développée puis testée a l'aide du systéme décrit
précédemment. Aprés validation du design de la carte, cette derniére a été sélectionnée pour la
production des 512 cartes TFB requises pour le Corrélateur ALMA. La consommation mesurée de
cette nouvelle carte s’éléve a 75 W en moyenne, ce qui correspond & une amélioration de ’ordre
de 47 % par rapport a celle peuplée de puces Stratix I. Une mesure de la température de jonction
de chaque puce a aussi été réalisée afin d’évaluer la durée de vie de chacun des composants. Un
seuil limite de température au-dela duquel la tenue en fréquence de la fonctionnalité implémentée
n’est plus garantie a été fixé & 130 °C par Altera. En Figure 1.35 apparait I’évolution de cette
température de jonction en fonction du flot d’air délivré par un ventilateur).

Le gradient de température de la carte est notable du fait que les puces soient disposées en
une matrice de 4 - 4 (la température de 'une amenant un accroissement de la température de
la suivante) et du fait de la position du convertisseur DC/DC (Figure 1.26) qui posséde une
assez forte dissipation thermique. Pour limiter le réchauffement des puces (et ainsi augmenter
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Fia. 1.34 — Architecture d’une puce Stratiz 11

TAB. 1.7 — Utilisation des ressources des puces Stratiz I et Stratiz 11
ALMs LEs M512 M4k M-RAM Mult. 9% 9 bit PLLs

Stratix I (EP1540)

Ressources disponibles - 41250 384 183 4 112 12
Ressources utilisées - 19979 97 104 0 68 1
Pourcentage / 48%  25% 57% 0% 61% 17%
Stratix IT (EP2S30)

Ressources disponibles 13552 - 202 144 1 128

Ressources utilisées 10970 - 96 103 0 70 1
Pourcentage 81% - 48%  12% 0% 55% 17%

leur durée de vie) un systéme de ventilation a été mis en place dans les armoires qui contiennent
les cartes de corrélation et de filtrage (Figure 1.36, la vitesse initiale de l'air prévue dans le
Corrélateur est de 'ordre de 200 feet/min). Ces cartes de filtrage sont insérées horizontalement,
avec d’autres cartes, dans les deux racks de gauche. Les deux racks de droite contiennent les
cartes du corrélateur.

8 Conclusion

Ce chapitre a permis de présenter 'instrument ALMA et tout particuliérement le systéme de
filtrage TFB.
Au début de la these, il existait du systéme TFB seulement le filtre. La premiére étape de mon
travail a donc été de participer a la finalisation de ce systéme de filtrage. Dans un premier temps,
I’achévement de différents modules tels que la requantification dynamique ou encore les modes
de fonctionnement secondaires a été réalisée. Une fois le systéme finalisé, il a fallu mettre en
place et effectuer les divers tests visant & valider le routage de la carte et le fonctionnement du
systéeme de filtrage. Apres validation de la fonctionnalité, des mesures de consommations ont été
réalisée et ont révélés une consommation importante de la carte TFB (150 W pour la solution
StratixI et 75 W pour la StratixII).
Au jour d’aujourd’hui, un modéle de dissipation thermique a été développé par le NRAO afin
d’étudier le comportement théorique du systéme. A posteriori, une mesure de la distribution de
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FiG. 1.35 — Température de jonction en fonction du flot d’air délivré par les ventilateurs

température a été effectuée sur le site de test & Charlottesville. Suite a ces études, la valeur
optimale de la température de jonction & travers la carte TFB a été jugé inférieure ou égale a
70 °C. Trois ventilateurs par rack ont été prévus.

Nous avons cependant envisagé, en parallele aux travaux concernant 'optimisation du flot d’air
a travers les racks de ’armoire, un redesign du systéme de filtrage (cf. Chapitre 2, 3 et 4). Cette
étude constitue la majeur partie du travail effectué durant cette thése. Différentes architectures
du systéme de filtrage ont été alors investiguées afin de proposer une solution optimale en terme
de consommation d’energie et de dissipation thermique. Dans un premier temps a été envisagé le
remplacement du premier étage de filtrage TFB. Ensuite, 'idée de 1'utilisation de filtre de type
RII pour le second étage TFB a été étudiée. Enfin un redesign complet du systéme basé sur une
architecture polyphasée a été mené.
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FiG. 1.36 — Armoire Corrélateur qui contiendra 1/8 des cartes de l’ensemble du systéme
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Chapitre 2

Filtre & Haut Taux de Décimation
Appliqué aux Signaux Large Bande

1 Introduction

Dans le chapitre présentant, entre autres, le systéme de filtrage ALMA, nous avons exposé

I"architecture et le role des deux étages de filtrage. Dans un souci d’optimisation de la consom-
mation de la carte TFB et suite au probléme thermique rencontré sur la carte TFB (température
de jonction des puces), une étude a été lancée afin d’établir les diverses possibilités pouvant s’ap-
pliquer & notre type de signal (entrée démultiplexée) et au traitement souhaité. Le fait que le
premier étage de filtrage TFB soit un filtre agissant comme un étage de décimation — avec une
large bande de transition — ameéne a considérer la solution du filtre Cascaded Integrator Comb
(CIC). Le filtre RIF de l’actuel premier étage utilise 1730 ALMs.
Une définition du filtre CIC ouvre ce chapitre, donnant ['utilisation et ’architecture électronique
classique de ce type de filtre. Différentes structures, dérivées de cette définition, sont ensuite
présentées dans le but de trouver celle qui s’applique le mieux a notre utilisation : architecture
récursive, non-récursive, a entrée démultiplexée ou encore une architecture multi-étages. Suit une
étude d’adaptation de la structure au cas ALMA ainsi qu’'une d’optimisation de cette derniére.
Enfin les différentes architectures retenues sont comparées entre elles en terme de ressources lo-
giques dans 'optique de la diminution de la dissipation thermique du systéme de filtrage. Aucun
autre type de ressources disponibles dans la puce que ’ALM n’est utilisé afin de rendre plus aisée
la comparaison des architectures.

2 Le filtre CIC

2.1 Présentation

Il a été montré que le CIC est un élément efficace dans les systémes a haut taux de décima-
tion [19]. Ce type de filtre est habituellement utilisé comme premier étage de décimation d’un
convertisseur analogique-numérique de type XA. Il est & noter que 'implémentation de ce filtre
ne nécessite aucune multiplication, contrairement & un filtre RIF, ainsi qu’une utilisation limitée
des ressources de stockage. Cette simplicité architecturale conduit pourtant a une sélectivité hors
bande d’intérét tres intéressante, caractéristique essentielle dans la synthése des filtres. De ce fait,
une telle architecture peut s’avérer étre un atout en terme d’ameélioration de la consommation
comparée & une structure de filtre RIF remplissant des spécifications identiques.
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La transformeée en z de la fonction de transfert du filtre CIC est la suivante :

D-1 N

H(z) = (Zz_k> (2.1)
k=0
_ D\ N

ot D est le facteur de décimation et N l'ordre du filtre. La réponse impulsionnelle de type RIF
(cf. équation 2.1) est constituée de D coefficients tous égaux a 1. Cette suite géométrique peut
s’écrire sous la forme d’un filtre RII (cf. équation 2.2) qui peut étre décomposé en une partie
Intégrateur (le dénominateur) et une partie Comb ou « peigne » (le numérateur). Le couple de
parameétres (D, N) permet d’obtenir différents gabarits de filtre illustrés en Figure 2.1.

Fonction de transfert (dB)

-100

-120

FiG. 2.1 — Réponse en amplitude du CIC pour différents jeux de parameétres

L’augmentation de 'ordre N du filtre entraine certes une amélioration de l'atténuation, mais
au détriment d’une chute plus rapide de 'amplitude dans la Bande Passante (BP). Cette figure
met aussi en évidence la répartition des zéros sur ’axe des fréquences normalisées apparaissant
a chaque %, Vk € [1, %] La linéarité de la phase a lintérieur de chaque lobe mérite d’étre
soulignée.

Le fait que la réponse en fréquence du CIC soit seulement tributaire des parameétres D et N
peut étre considéré comme un inconvénient, limitant les gabarits possibles de filtre. Un autre
phénomeéne treés important & prendre en compte lors d’un processus de décimation est celui du
repliement, ou aliasing, afin d’éviter toute pollution de la bande d’intérét. La Figure 2.2 illustre
le phénoméne de repliement.

Les bandes repliées dans la bande d’intérét apres décimation sont délimitées par les lignes hachu-
rées situées dans les régions [% — BI, % + BI| de largeur 2 x BI (BI étant la bande d’intérét).
Afin de déterminer si ’atténuation du filtre est suffisante, il suffit de calculer cette atténuation &
la fréquence critique normalisée f. = % — fpr (Figure 2.2, position du cercle). Elle correspond au
pire cas d’aliasing pouvant se produire. La formule permettant de calculer ce point atténuation
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2. Le filtre CIC

.

Fi1G. 2.2 — Zoom sur le phénoméne de repliement , f, : fréquence normalisée

critique est la suivante et est tirée du module de H(w) :

 [sin(wrD/2)\"
H(w) = < sin(wm/2) > (2:3)
Soit Att(w,) =20 - Nlog <%> (2.4)

avec we = 27 fe.
Le tableau 2.1 contient les différentes atténuations obtenues pour différents ordres IV et différentes
valeurs de fprp, ferp = fer - D (Figure 2.2).

TAB. 2.1 — Atténuation a f. pour différentes valeurs de parameétres
N=1 N=2 N=3 N=4 N=5
feip—=1/4 10dB 20dB 31dB 42dB  52dB
ferp=1/8 17dB 34dB 51dB  68dB  84dB
feip=1/16 23dB 47dB 70dB  93dB 116dB
ferp=1/32 28dB 58dB 86dB 115dB 144dB
feip—=1/64 35dB 71dB 105dB 140dB 175dB

Le tableau 2.2 quant a lui présente la chute dans la bande passante pour les mémes jeux de
parametres.

TAB. 2.2 — Atténuation a fpr pour différentes valeurs de parameétres (chute dans la bande pas-
sante)
N=1 N=2 N=3 N=4 N=5

feip=1/4 91dB 1.82dB 2.74dB 3.65dB 4.56dB

ferp=1/8 .22dB .45dB  .67dB 9dB  1.12dB

feip=1/16 .06dB  .11dB .17dB .22dB .28dB

ferp=1/32 .01dB .03dB  .04dB  .06dB  .07dB

fip=1/64 0dB  .01dB .01dB .01dB  .02dB

Ces tableaux illustrent le lien entre I’atténuation et la chute dans la BP en fonction des parameétres
du CIC sélectionnés. Il est & noter que le produit de la bande d’intérét fpr par le facteur de
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décimation caractérise la complexité d’implémentation du filtre. Pour une atténuation donnée,
plus ce produit est faible, plus U'ordre du filtre est bas.

Par exemple, dans le cas d’'une décimation par 32 et pour une bande d’intérét correspondant
a 1/128 de la bande originale (cas ALMA, aboutissant a fprp = 1/4), pour atteindre une
atténuation de 47dB il est nécessaire d’employer un filtre d’ordre N =5 (cf. tableau 2.1). Dans
ce cas la chute dans la bande passante atteint 4.56dB (cf. tableau 2.2), ce qui est un résultat
non négligeable nécessitant une compensation obtenue par ’application d’'un deuxieme étage de
filtrage.

2.2 Reéalisation d’un CIC

L’architecture classique d’un filtre CIC décimateur d’ordre 2 est représentée en Figure 2.3
(un filtre d’ordre N est composé d’une cascade de N blocs Intégrateur et Comb).

Partie Integrateur

f/D Partie Comb
" + y(n)

+ +
XE") 7t O D L
s J +T R . £/D
71 21

1/(1-z7)

(azh

FiG. 2.3 — Architecture classique du filtre CIC

Les deux premiers étages sont les parties « Intégrateur » (I) et les deux derniéres les parties
« Comb » (C). Toutes les deux sont séparées par ’'opération de décimation. Les premiéres parties
opérent a un taux d’échantillonnage élevé fs, alors que les parties Comb opérent & un taux réduit
fs/D. L'intégrateur est en fait un accumulateur correspondant a un filtre & péle unique (situé
en z = 1) et le Comb un différenciateur (ou dérivateur). Le fait d’effectuer la décimation entre
les deux étages permet d’utiliser seulement une cellule retard au lieu de D (2.2) dans la partie
différentiateur, ceci en prenant compte des identités remarquables des sytémes multicadences [20].
Ces derniéres sont illustrées en Figure 2.4 ou G(z) est une fonction de transfert rationnelle, le
bloc M un décimateur de facteur M et le bloc L un interpolateur de facteur L.

—  G(zZM)

A4

Y M— vM
(a) (b)

— AL G@) —>

I
|

A 4

Gz —»

TL—»

I
|

G(2)

A 4

(©) (d)
FiG. 2.4 — Identités remarquables des systemes multicadences

En (a) le décimateur est précédé par la fonction de transfert. Cette cascade est équivalente a
celle représentée en (b), oit G(z) opére a un taux M fois inférieur & celui de G(2M). L’équivalence
se veérifie aussi pour (¢) et (d) dans le cas de l'interpolation.

Il est & souligner que chaque partie accumulateur posséde une rétroaction positive & coefficient
unitaire. Cette rétroaction est une source de problémes car elle entraine un accroissement de la
taille des registres au fur et & mesure des étages et donc une augmentation de la complexité
d’implémentation. Hogenauer a présenté une méthode permettant la limitation de la taille des
différents registres du filtre CIC (des différents étages I et C) sans dérérioration du signal traité,
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2. Le filtre CIC

et donc de 'encombrement de ce dernier [19]. La limite supérieure des registres (MSB - Most
Significant Bit) doit supporter ’amplitude attendue a la sortie du filtre CIC. Pour la déterminer,
le gain du filtre ainsi que le nombre de bits utilisés au codage du signal d’entrée sont nécessaire.
De (2.1) se déduit le gain du filtre CIC de paramétres D et N :

D-1 N
G = (Z hcic(k:)> = DN (2.5)
k=0
On en déduit le nombre de bits suffisant pour coder le signal de sortie, le MSB :
Biaz = [Nloga D + inBit)| (2.6)

ou inBit est le nombre de bits permettant de coder le signal d’entrée et [z] correspond a l'entier
le plus proche supérieur a la valeur .

Biae est la limite supérieure de chaque étage, que ce soit dans la partie intégrateur (bien que
la sortie de cette derniére diverge) ou Comb (dérivateur); l’ensemble étant percu comme une
« boite noire » (filtre RIF) ayant une énergie finie.

La divergence de la sortie des étages I provoque cependant un dépassement du registre de chaque
accumulateur. Ce phénomeéne peut cependant étre contourné en utilisant une arithmétique basée
sur le complément & 2 pour I'implémentation qui permet le wrap-around (lien) entre la valeur la
plus positive et la plus négative lors de I’apparition d’un dépassement du registre (opposé a la
notion de saturation o, lors du dépassement, la donnée est définitivement perdue, Figure 2.5).

Wrap-around Overflow

30 1 30

20 \/ \/ 1 20

10 10
[} ()
° °
2 2

= 0 = 0
€ £
< <

-10 -10

-20 -20

-30 -30

0 2000 4000 6000 8000 10000 0 2000 4000 6000 8000 10000
Echantillons Echantillons

FiG. 2.5 — Wrap-around et Saturation (signal signé codé sur 6 bits)

Dans la suite du chapitre, la notion de wrapped adder est utilisée, elle renvoie & la notion de
wrap-around appliquée & un additionneur.

L’utilisation de ce résultat associé a la limite haute des registres calculée précédemment permet
d’assurer 'intégrité du signal a la sortie du filtre.

Une étude concernant les LSBs des registres a aussi été menée en [19]. Cette étude, basée sur une
étude statistique des caractéristiques du filtre CIC, fournit une méthode permettant de limiter
le nombre de bits utilisés dans chaque registre ou étage I-C a ’aide de troncatures ou d’arrondis,
tout en minimisant ’erreur produite en sortie. Le nombre de LSBs supprimés doit évoluer de
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maniére croissante d’étage en étage.
Voici les équations permettant le calcul du nombre de LSBs & éliminer pour chaque étage j (B;
avec N étages I et N étages C) d’apres [19] :

1 6
Bj = [~logaF; + 10920 Ty 4 + ) logs NJ (2.7)
ou N est 'ordre du filtre avec
2 _ 2 :
Fj2 => hj(kf) pour j € [1,2N] (2.8)
Fj =1pour j =2N+1
h étant la réponse impulsionnelle et j caractérisant 1’étage étudié
et
1
avec Osyyq = o 9Ban+1 (2.10)
et Bon+1 = Bimaz — Bowt +1 (2.11)

Biae étant la limite supérieure des registres et By, le nombre de bits souhaités en sortie, fixé

par l'utilisateur. O-%ZN+1 représente la variance totale du systéme constitué de 2N 4 1 étages.

2.3 Architectures alternatives au filtre CIC classique

Dans 'optique d’améliorer les performances de filtrage ou encore de minimiser 'utilisation des
ressources logiques, une étude exhaustive des différentes architectures électroniques envisageables
pour l'implémentation du filtre CIC a été menée. Chacune d’entre elles posséde son propre
champs d’application aboutissant a ’amélioration de telle ou telle caractéristique de filtrage.
Dans un premier temps, une architecture permettant d’améliorer les performances de filtrage est
présentée. Elle est suivie par la description de deux architectures dont le but est la diminuation
des ressources logiques.

2.3.1 Le filtre CIC modifié ’rotated-sinc’

Cette structure vise a redistribuer, sur le cercle unité, les zéros de la fonction de transfert
du filtre CIC (2.1). De cette fagon, une nouvelle fonction de transfert est définie, permettant
d’ameéliorer 'atténuation de la bande repliée du filtre pour un ordre donné |21]. La Figure 2.6(a)
fait apparaitre le placement du2 pole et des zéros d’un filtre CIC d’ordre 1 sur le cercle unité, ces
derniers répondant a : z, = e/ F k € [0,D — 1].

En appliquant une rotation de « radians a chaque zéro, la répartition devient celle présentée sur
la Figure 2.6(b) qui correspond a ’équation :

1— Z—DejaD

De la méme maniére, en appliquant la rotation opposée (Figure 2.6(c)), on obtient :

1 — z De—jab
By =3 e (2.13)
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: A 4
e
: gK,/@/ 1 ‘ ’ \D\J 1 ;
)V /v-
o -0
(a) positionnement (b) rotation « (c) rotation —«

des zéros et du pole

F1G. 2.6 — Position des zéros d’un filtre CIC dans le plan en z, D = 4

Le filtre CIC modifié est la cascade des deux filtres Hq et Ho dont les coefficients sont complexes
conjugués. Le filtre qui en résulte comporte donc des coeflicients réels.

1 —2cos(aD)z"! 4 272P
1 —2cos(a)z™t + 272

Hp=H,-Hy = (2.14)
Le parameétre « doit étre choisi de maniére a améliorer ’atténuation des bandes repliées définies
par [% —BI, % + BI] ou BI représente la bande d’intérét. Un bon choix quant a la détermination
de ce parameétre est fonction de la bande d’intérét et de la fréquence d’échantillonnage :

BI
oa=q2r— = @27 fpr (2.15)
S

q prenant des valeurs proches de 1.
Les zéros sont désormais placés aux positions % + o= (Figure 2.7).

T
CIC classique d'ordre 2
— — — CIC modifié (ordre 2)

| | qa \ 4
\ \

| | A éplacemel 4
Ides zéros | / \

\ \

Fonction de Transfert (dB)

FiG. 2.7 — Position des zéros de la fonction de transfert du filtre CIC modifié D =8, ¢ = 0.95

L’augmentation de I’atténuation ne devient intéressante que lors d’une cascade du CIC modifié
(d’ordre 2 (2.14)) dit rotated-sinc avec un étage CIC classique d’ordre N afin d’obtenir un
filtre CIC d’ordre N + 2 amélioré. En Figure 2.8 apparait 'amélioration en terme d’atténuation
apportée par 'introduction de la structure modifié dans la cascade d’étages CIC. Deux fonctions
de transfert d’'un filtre CIC d’ordre 3 classique et a structure modifiée (N = 1+ 2) sont tracées.
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1°7¢ z+ne repliée

Zones de
repliement

Fonction de Transfert (dB)

CIC classique
— — — CIC modifié

FiG. 2.8 — Comparaison CIC et cascade rotated-sinc + CIC

L’amélioration obtenue par cette cascade avoisine les 10 dB sans pour autant augmenter la chute
dans la bande d’intérét (cf. zoom sur la région de repliement).

La réalisation électronique de cette structure est donnée en Figure 2.9, la base reste celle du
filtre CIC classique (Figure 2.3). L’apparition des deux coefficients b = 2 cos(«) et ¢ = 2 cos(aD)
complexifie légérement ’architecture et donc son implémentation (utilisation de multiplieurs).
De plus le format des données en sortie s’accroit trés rapidement en fonction de 'ordre du filtre.

/D

J o)

FiG. 2.9 — Architecture récursive d’un filtre CIC « rotated-angle »de deuziéme ordre

-3
w3
' +
+
N
%
A
,
.
{30

Toujours en |21], d’autres modifications sont présentées afin d’améliorer par exemple la chute dans
la BP par 'intermédiaire de cellule retard ou de structure dite sharpened. Le filtre total, amélioré,
est obtenu par cascade de toute ces architectures modifiées respectant la formule suivante :

n

Ho(2) = Hy'(2) )

k=0

(n+k)!

S L ()] (2.16)

ou Hj est un filtre de type CIC rotated-sinc. La cascade engendrée par cette équation com-

plexifie considérablement la structure de filtrage, mais en améliorant les caractéristiques du filtre
décimateur.
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2. Le filtre CIC

2.3.2 Architecture polyphasée

La structure polyphasée adaptée au filtre CIC décimateur permet d’opérer & des taux d’échan-
tillonnage beaucoup moins élevés que celui du signal d’entrée et de ce fait de diminuer la consom-
mation [22]. La décomposition polyphasée est basée sur un traitement paralléle des données as-
surant la décimation |23]. Il ne s’agit ici que de modifier I’architecture électronique, la fonction
de transfert restant la méme.

Soit une fonction de transfert H(z) = Y20 h(n)z™" caractéristique d’un filtre numérique qui
peut s’écrire de la maniére suivante :

H(z) = [h(0)+h(2)z 2+ h(4)z"* +1(6)z7°.. ]
+27 A1) + h(3)z 2+ h(5)2 .. ] (2.17)

En utilisant les abréviations suivantes :

+o0o
Fy(z) = Zh(Zn)z_"
n=0

“+oo
Fi(z) = > h@n+1)z7" (2.18)
n=0
I’équation 2.17 se transforme en :
H(z) = Fo(2%) + 271 F1(2?) (2.19)

Ce résultat correspond & une décomposition polyphasée a deux éléments, la fréquence d’échan-
tillonnage est alors divisée par 2. Les éléments F et F) sont appelés les composants polyphases.
Une décomposition & D éléments de la réponse impulsionnelle du filtre CIC peut étre obtenue
de maniére identique apres développement de cette derniére :

D—1 Nop-1
H(z) = <Z z_k> = Z 27U (2P) (2.20)
k=0 i=0

ou F;(z) sont les composants de cette décomposition opérant a fs/D. En utilisant les propriétés
énoncées en Figure 2.4, la schématique représentée en Figure 2.10 est établie.

sortie
+ @f /D

F1G. 2.10 — Décomposition polyphasée du CIC décimateur (D,N)

Une étude plus approfondie de ce type de structure est détaillée en section 2.1, p. 109 du Chapitre
4, elle n’est que brievement décrite dans cette section.
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Dans la littérature, cette structure polyphasée est utilisée dans le but de réduire la vitesse de
calcul nécessaire au filtre et ainsi diminuer sa concommation. Elle est souvent chainée avec un
autre filtre décimateur (CIC, RIF). La décimation attendue D = D1 - D2 est alors obtenue par
cascade de la décimation D1 de la structure polyphase avec celle du deuxiéme filtre décimateur
D2, ceci dans le but de diminuer la complexité du filtre équivalent & cette cascade.

Cette structure permet donc d’opérer & un taux d’échantillonnage réduit des I’entrée. En contre-
partie, elle nécessite 'utilisation de coefficients non unitaires (coefficients obtenus apres dévelop-
pement de la réponse impulsionnelle (2.20) dans le cas d’un ordre N supérieur & un) autrement
dit de ressources mémoire et de multiplieurs, au contraire d’un filtre CIC classique. Cette struc-
ture est donc un compromis entre lefficacité d’un filtre RIF et 'optimisation amenée par un
filtre CIC.

2.3.3 Architecture non-récursive

La structure proposée dans cette partie est dérivée de ’architecture classique répondant a
I'équation 2.1. Par simple factorisation, en s’assurant que D = 2™ M € N, on peut écrire
I’équation suivante [24] :

D—1 N (logaD)—1
H(z) = (Z z_k> = JI @+ z—%)N (2.21)
k=0 =0

Il en résulte une cascade de filtres RIF de faible ordre, tous de structures identiques mais opérant
a des taux d’échantillonnages différents (Figure 2.11).

entrée i
-1\N SAY VI R (N -1)N sortie
@f a+z%) (1+z9 (1427 - @f /2

bloc 1 bloc 2 bloc 3

Fia. 2.11 — Architecture non-récursive d’un filtre CIC

L’accroissement de la taille des registres tout au long du traitement du signal est contenu en
appliquant la formule délimitant la taille de sortie B,,; d’un bloc. Cette formule est fonction de
l'ordre N du filtre et du nombre de bits d’entrée du bloc By, :

Bout = Bm +N (222)

L’avantage d’une telle structure comparée a 'implémentation récursive classique est le cara-
tére non récursif de sa structure interne conduisant a l'utilisation de registres de taille moins
importante (spécialement dans les premiers étages).

3 CIC a entrée démultiplexée - Adaptation de P’architecture au
projet ALMA

Comme énoncé dans la section 6 en p. 25 du Chapitre 1, le signal fourni par le digitizer
ALMA au TFB est démultiplexée sur 32 voies & 125 Ms/s, entrainant 1'utilisation d’une archi-
tecture démultiplexée. Dans cette section, certaines des architectures présentées en section 2.3
sont adaptées & ce flot de données. Dans l'optique d’une diminution de la consommation du
systéme de filtrage TFB ALMA, la premiére idée fut de remplacer le premier étage du filtre
ALMA TFB par un filtre CIC remplissant les mémes spécifications : une atténuation de 47dB,
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une ondulation dans la bande passante inférieure a 0.2dB et un facteur de décimation égal a 32.
L’inconvéniant d’un tel filtre est la chute induite dans la bande passante (ou « passband drop »)
qui doit étre compensée en fonction de son importance. Le fait que le signal en entrée du second
étage doit étre codé sur 8 bits (cf. section 6.1.2 en p. 6.1.2 du Chapitre 1) constitue une autre
caratéristique de sortie du filtre.

En se basant sur le tableau 2.1, on détermine qu'un filtre CIC d’ordre 5 est nécessaire pour
atteindre 47dB d’atténuation avec fprp = 1/4 pour un facteur de décimation D = 32. La chute
dans la bande passante obtenue pour de telles spécifications est égale a 4.56dB (cf. tableau 2.2).
Cette derniére doit étre compensée afin de répondre & la spécification d’ondulation dans la BP
(le deuxieme étage TFB est entre autre utilisé dans ce but).

3.1 Adaptation de ’architecture classique

Dans un premier temps, nous avons proposé le remplacement du ler étage TFB par un filtre
CIC d’ordre N = 5. Le schéma présenté en Figure 2.3 doit subir quelques modifications pour
étre compatible a une entrée démultiplexée. Seule la partie Intégrateur doit étre adaptée; la
partie Comb étant précédée par I'opération de décimation, elle ne traite qu’une seule voie. Cette
nouvelle structure est donc composée de 5 étages intégrateur cascadés possédant chacun une
entrée sur 32 voies. La sortie de ces 5 étages Intégrateur s’effectue, aprés décimation, sur 1 voie
qui nourrit les 5 étages comb cascadés similaires a ceux présentés en Figure 2.3.

3.1.1 Modification de 1’étage intégrateur

L’entrée démultiplexée est composée de V' = 32 voies nommées X; pour i € [0,31] (Fi-
gure 2.12).

F1G. 2.12 - Structure d’un intégrateur (accumulateur) modifié

Chaque sortie d’étage intégrateur de Sp a S31 est redirigée vers 'entrée du prochain, c¢’est ainsi
que la cascade est effectuée. La décimation de facteur D est réalisée en redirigeant la sortie Sy
du 5°M¢ étage vers I'entrée des étages comb.

59



Chapitre 2. Filtre a Haut Tauz de Décimation Appliqué aur Signauz Large Bande

3.1.2 Taille des registres

En appliquant la méthode présentée en section 2.2 [19], I’encombrement du filtre peut étre
amoindri. En utilisant (2.6), la limite haute des registres (2N + 1 registres, N I, N C plus le
registre de sortie) est fixée & By,q, = 31. Pour chaque étage (Intégrateur ou Comb), un certain
nombre de LSBs peuvent étre supprimés sans perte significative d’information en utilisant (2.7),
(2.8) et (2.8) avec une sortie fixée & 8 bits. L’évolution de la taille des registres est représentée a
travers la Figure 2.13. Au bas de chaque étage de la Figure 2.13, le nombre de LSBs supprimés
est indiqué.

Registre de
5 étages | 5 étages C i
MSB g g sortie
J IS bits
31 bits
o1 B
19 20
16 18
13
LSB 9

FiG. 2.13 — Taille des registres, suppression des LSBs

3.1.3 Modélisation

Le signal d’entrée est un signal complexe codé sur 6 bits provenant du DDS. Ce signal est com-
posé d’un bruit blanc gaussien et de 4 sinusoides modélisant un signal de type radio-astronomique
(la puissance des raies a été volontairement trés accentuée par rapport a un signal réel). Sa re-
présentation spectrale est donnée en Figure 2.14(a) en fonction de la fréquence normalisée.

Sortie 1°" étage TFB
— — — Sortie CIC, N=5 D=32| |
T

PSD (dB)
DSP (dB)

- |
g b il ww et M A

-9 I
-0.5 0 0.5 0.5
f f

n n

(a) Signal issu du DDS et appliqué a 'entrée du (b) Sortie sdu filtre CIC et du 1°" étage TFB
filtre

FiG. 2.14 — Spectres de sortie du filtre CIC et du 1., étage TFB, aprés décimation

Sur la Figure 2.14(b) sont tracées les réponses spectrales, aprés décimation, de la sortie du filtre
CIC (D = 32 N = 5) ainsi que celle du 1¢" étage de filtrage TFB pour comparaison. Ces spectres
résultent de la combinaison des parties réelle et imaginaire du signal complexe ayant subies in-
dividuellement le méme traitement. Le spectre de sortie ne présente aucun repliement spectral
provenant des bandes adjacentes (Figure 2.2) dans la bande d’intérét ([—0.25,0.25] sur I’échelle
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des fréquences normalisées). Ils permettent de mettre en évidence la différence de chute dans la
bande passante pour 'une et 'autre version. Dans le cas du filtre TFB, cette derniére avoisine
les 2dB & la fréquence f, = 0.25 correspondant & la limite de la bande d’intérét finale — aprés
application du 2"¢ étage TFB. Cette chute est justement compensée par la bande passante du
2¢me gtage de filtrage TFB. Le filtre CIC provoque, quant & lui, une chute de ’ordre de 5dB dans
la bande passante a cette méme fréquence ( ce qui correspond a la valeur prédite théoriquement).
Pour compenser celle-ci, la modification des poids de 'actuel second étage est nécessaire.

3.1.4 Implémentation

Cette structure a été traduite en langage VHDL de maniére a estimer le nombre de ressources
logiques nécessaires. Une vue RTL produite par le synthétiseur est présentée en Figure 2.15.

comb_2nd
integrator_1stpart clock S

(o> > ot coo{7:0] =l OUipU 151 SGRT >
C'mli sogeongy  PLSee-oupu(iz0] apmeiil= 0120) Q120) pqpmillm iput 2ncpar(120) ¢
[lin_1st stage[0:101] in_1st stage[0: .
o i - input_2ndpart[12:0] second_part
irst_p

Fic. 2.15 — Schématique RTL

Cette structure utilise 6434 ALMs atteignant une fréquence de fonctionnement de 145 MHz.
L’implémentation en hardware ne sera pas effectuée puisque cette structure n’apporte aucune
amélioration notable & la solution utilisée actuellement. Au vu de ce résultat, un ordre 5 est
inacceptable pour une architecture a entrée démultiplexée. Il faut choisir un produit bande utile
- facteur de décimation (fprp = fpr- D) plus faible. En effet dans le cas ALMA fpr = 1—§8 (demi
bande passante : 31.25 MHz, fréquence d’échantillonnage : 4 GHz), ce qui donne pour D = 32,
fBip = %. Cependant 'utilisation d’un fprp plus faible conduit & repenser l'architecture du
filtre TFB : un découpage en plusieurs étages (supérieur a deux) doit alors étre envisageé.

3.2 Architecture polyphasée

Nous avons alors pensé utiliser une structure polyphasée (Figure 2.10) qui est naturellement
adaptée a une entrée démultiplexée. En utilisant (2.20) avec les parameétres D = 32 et N = 5, les
composants F; sont calculés. Cela aboutit & une réponse impulsionnelle d’ordre (D — 1)N = 155
avec a priori une trop importante répartition des coefficients. De plus, cette solution résulte en
une architecture similaire & celle utilisée pour I'implémentation du 19" étage TFB. De ce fait,
elle n’est pas retenue pour l'implémentation du filtre CIC.

3.3 Architecture non-récursive

L’utilisation de la transformation présentée en section 2.3.3, pour les valeurs D = 32 et N = 5,
conduit & une structure composée de 5 blocs d’ordre 5 cascadés. Chaque bloc est constitué d’une
entrée démultiplexée pour correspondre au format d’entrée du systéme de filtrage ALMA. Le
premier bloc posséde une entrée sur 32 voies, le suivant, une entrée sur 16 voies et ainsi de
suite jusqu’au 5°™¢ étage qui fournit une sortie composée d’une seule voie. Certes le filtre n’est
plus récursif, mais il est désormais composé d’une grande quantité de bloc de base (1 + z_l).
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Ceci entraine une utilisation de ressources importante, principalement due aux premiers blocs
massivement paralléles. Cette méthode n’est donc pas optimale dans le cas présent.

3.4 Architecture démultiplexée non-récursive

Cette architecture a été spécialement établie & partir de (2.1) afin d’étre directement ada-
patable & une entrée démultiplexée. L’équation qui découle de cette étude [25] est la suivante :

CN =S8N —z"H)N=1 4 7! Z A(D)ONTH 1 — 2yt (2.23)

Un schéma de la structure électronique est présenté en Figure 2.16.

X ——
X i ——
I ol
i i | i } n=comb filter order
P+ + 0]+ P+ ]+ D=decimation factor
od
X, — — — — —
X, — = e
X,—3 L N BN L (n-1) times
1 D
s, s@, s@, So- s
e
! FIR
FIR
FIR
Length (n-1)

F1G. 2.16 — Architecture non-récursive d’un filtre CIC (N, D)
Le terme Sg correspond & la n'™¢ sortie des blocs additionneurs de la figure. Le terme Cg
correspond a la fonction de transfert du filtre CIC d’ordre N qui est une combinaison linéaire
des filtres CIC d’ordres inférieurs dont les coefficients sont ceux des filtres RIF notés A;(D) ainsi
que de la sortie du N*™¢ bloc d’addition (2.23. A;(D) est une notation permettant d’exprimer
D+i—1 ) _(D+i-1)!

i T -=-1
Cette architecture est ’équivalent d’un filtre CIC d’ordre 5 et de facteur de décimation 32. Comme
cela a été décrit précédemment (Figure 2.16), architecture de cette solution est directement
liée au nombre de voies paralléles présentes en entrée. Ici, la structure possédant 32 voies en
paralléle résulte forcément en un facteur de décimation de 32. Contrairement a la structure
classique (Figure 2.12), les blocs additionneurs sont une cascade de 31 additions successives,
sans rétroaction entre lentrée X3; et la sortie Sp. Les sorties de ces blocs sont ensuite redirigées
vers le bloc de filtres RIF de faible ordre (égal a 4). Chaque sortie n (n € [1,5]) correspond a
celle d’un filtre CIC d’ordre n.

le coefficient binomial suivant :

3.4.1 Taille des registres

Le fait de chainer 5 blocs additionneur entraine un accroissement de la taille des registres
mais de moindre importance, du fait de leur caractére non-récursif, comparé a celui de la cascade
de 5 blocs Intégrateur. Cet accroissement peut encore étre limité sans perte notoire d’efficacité
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en appliquant (2.22) :
Bout = Bin + 10g2(Nada) (2.24)

ol Nyqq est le nombre d’additions effectuées successivement. Ce qui conduit a l'utilisation de 32
bits pour coder notre signal en sortie du 5°"¢ bloc. L’architecture peut encore étre optimisée
en considérant que les deux opérandes des additionneurs n’ont pas le méme format. Ceci a été
menée sans détérioration du processus de traitement du signal amenant une légére diminution
du nombre de bits utilisés dans ces blocs et donc du nombre de ressources nécessaires. En effet,
cette équation s’applique plutdt aux arbres d’addition, ce qui n’est pas le cas ici puisque a chaque
entrée d’additionneur, les deux données présentes ne possédent pas le méme format. Il est & noter
que l'accroissement de la taille des registres di & la partie RIF est négligeable devant celui da a
la partie additionneur.

3.4.2 Modélisation

Nous utilisons le signal provenant de la sortie du DDS en tant que signal d’entrée (Fi-
gure 2.14(a)). En Figure 2.17 est tracée l'évolution des réponses complexes du filtre d’ordre
1as.

z2zzzZz
[T TR
a b wN ek

Fi1G. 2.17 — Spectre en sortie du filtre démultiplezée non-récursif pour différents ordres

La chute dans la bande passante obtenue en sortie n°5 est identique & celle obtenue avec un filtre
CIC classique, a savoir 5dB a la fréequence f, = 0.25.

Remarque : Sur le spectre correspondant & N = 1 une raie parasite fait son apparition.
L’atténuation obtenue avec un tel filtre n’étant pas assez importante, lors du recouvrement aprés
décimation, la bande passante se retrouve polluée. La spécification d’atténuation doit étre assez
sévére afin que de tels phénomeénes ne se produisent pas.

3.4.3 Implémentation

Sur la Figure 2.18 est représentée la vue RTL de la structure non-récursive développée.
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Fi1G. 2.18 — Schématique RTL (correpondance avec la Figure 2.16)

L’entrée comporte 32 voies sur 6 bits. Apparaissent sur cette figure, les 5 blocs additionneur
ainsi que les 4 filtres RIF respectivement d’ordre 4, 3, 2 et 1. Différentes cellules retard sont
aussi présentes sur cette vue RTL. Tous ces éléments retranscrivent 1’équation 2.23 permettant
d’obtenir le comportement d'un filtre CIC décimateur avec une structure démultiplexée non-
récursive. Ici encore la sortie a été tronquée a 8 bits.

Cette solution requiert 2000 ALMs et atteint une fréquence de fonctionnnement de 'ordre de
110 MHz. La fréquence de fonctionnement du TFB requise (i.e. 125M H z) n’est donc pas atteinte.
Pour cela Darchitecture doit étre légérement modifiée en utilisant la technique du pipelining.
Cependant, ces modifications ameénent inévitablement une augmentation du nombre de ressources
qui est déja supérieur a celui de la structure RIF TFB. Cette structure n’aboutit donc pas a
I'optimisation escomptée.

4 Décimation multi-étages

Les résultats présentés dans la section précédente ne satisfont pas les attentes liées & 'uti-
lisation d’un filtre CIC. La limite provient du fait que l'ordre du filtre est trop élevé pour une
structure démultiplexée. Le produit fpr- D est trop grand, il vaut % (cf. tableau 2.1). Une so-
lution permettant de diminuer la valeur de ce produit est le découpage du 1" étage de filtrage
en plusieurs étages afin de partitionner la décimation de facteur D. Remarquons au passage que
le systéme TFB est déja un systéme de filtrage multi-étages (2 étages), nous proposons, ici, de
découper cette opération de filtrage en plus de deux étages. Dans cette section sont présentés
différents systémes multi-étages utilisant les architectures de la section précédente. Dans le cas
spécifique du projet ALMA, les structures polyphases et démultiplexées-non-recursives ne sont
pas adaptables a un filtrage multi-étages puisque leur décimation est intrinséque et liée au nombre
de voies démultiplexées en entrée.
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4.1 Multiples étages CIC

Une premiére solution consiste a cascader 2 filtres CIC [26] dont le produit des facteurs de
décimation D; et Do est égal & 32 (D = Dj - Dg). Le choix du taux de décimation doit étre
fait dans l'optique de la minimisation de 'ordre de chaque filtre. Voici la méthode & suivre pour
déterminer les différents parameétres en utilisant le tableau 2.1 :

— Choisir Nj le plus faible possible afin de minimiser la complexité du premier CIC.

— Choisir D (ou fprp1, fBr étant fixée) le plus grand possible afin de minimiser la complexité

du second CIC.

— Le couple (fprp1, N1) doit satisfaire le critére d’atténuation.

Une fois le premier étage caractérisé, les parameétres du second doivent étre choisis en conséquence.
Do étant déja fixé puisque D = Dp - Do, il reste a déterminer N qui est l'ordre le plus faible
satisfaisant ’atténuation recherchée couplé avec la valeur de la bande d’intérét fprps = % (=
IBr2- Do = frp1-Da = fpr1 - D1 - Da).

L’application de ce raisonnement conduit & une structure présentée en Figure 2.19 pour les
couples suivant de parameétres : (Ny =2, D; = 8) et (N2 =5, Dy =4).

entrée demultipléxée
par 4

entrée demultipléxée _CIC ~ _CIC ~ - sortie sur
par 32 N=2, D=8 N=5, D=4 1 voie

Fia. 2.19 — Cascade de 2 filtres CIC

En Figure 2.20 est tracé la fonction de transfert obtenue par la cascade de deux filtres CIC.

100

1

‘48 dB

i m/m lll

0.4
Fréquence Normalisée (xTt radlsample)

Fonction deTransfert (dB)

FiG. 2.20 — Fonction de transfert de la cascade des 2 filtres CIC

La chute dans la bande passante est, ici encore, non négligeable et identique a celle obtenue avec
la structure CIC classique.

Le grand nombre d’étages nécessaires a 'obtention de l'atténuation spécifice (No = 5 dans le
second étage) conduit cependant & remettre en question I'implémentation d'une telle architecture.
La technique de réduction du nombre de ressources nécessaire a l'implémentation dune structure
cascadée, présentées en [26], ne permet pas d’abaisser ce nombre & une valeur inférieure, voire
comparable, a celle de la structure TFB.
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4.2 Cascade d’un CIC et de filtres RIF

Une autre possibilité considérée est la cascade du premier filtre CIC décrit dans la section

précédente (N = 2, D = 8) cascadé avec une solution RIF composée d’un ou plusieurs étages de
filtres. Le but étant d’assurer une décimation totale de 32 en conservant les mémes spécifications
d’atténuation. La structure (le filtre ou la cascade de filtres) qui suit doit donc induire un facteur
de décimation égal a 4.
Dans une premiére partie, une étude des différentes solutions envisageables pour 'implémentation
du filtre CIC (N = 2, D = 8) est présentée. La seconde partie concerne ’étude des structures
possibles pour 'implémentation de 1’étage RIF : un filtre quart de bande ou une cascade de deux
filtres demi bande.

4.2.1 Le CIC

Le choix des parameétres du filtre CIC se porte donc sur les valeurs suivantes : D; = 8 et
N; = 2 (cf. méthode décrite précédemment). Le filtre CIC est réalisé sous deux formes différentes
afin de comparer les structures électroniques en terme d’ALMs : la forme récursive et la forme
non-récursive, chacune d’elles possédant une entrée démultiplexée sur 32 voies et délivrant une
sortie démultiplexée sur 4 voies (facteur de décimation D = 8).

4.2.1.1 Forme récursive En appliquant la méthode de Hogenauer qui permet de diminuer
la taille des registres en fixant le MSB et en supprimant un certain nombre de LSBs, nous
obtenons une architecture électronique dont le codage du signal d’entrée des différents étages est
présenté en Figure 2.21.

2 étages | | 2 étages C Registre de sortie
MSB
I 8 bits
12 bits
1 0
0
LSB

Fi1G. 2.21 — Taille des registres, suppression des LSBs

Au bas de chaque d’étage, le nombre de LSBs supprimés est indiqué, chaque étage I étant
constitué de 32 voies paralléles (Figure 2.12) et chaque étage C de 4 voies paralléles. La sortie
est fixée & 8 bits afin de limiter la complexité de la structure électronique. Ceci permet de
conserver une dynamique du signal et une atténuation en sortie acceptable. Cette atténuation
peut étre analysée sur la Figure 2.22(a) on apparait la sortie tronquée (méthode d’Hogenauer)
et non-tronquée du CIC.
En Figure 2.22(b) est tracée la sortie aprés décimation de la modélisation du filtre CIC. Le signal
d’entrée est toujours celui provenant de la sortie du DDS. La modélisation du filtre est réalisée
de maniére & correspondre & ’architecture électronique de la Figure 2.3 afin de pouvoir appliquer
les modifications d’Hogenauer. Les signaux sont toujours de nature complexe.

Pour en revenir & la restriction du signal de sortie & un plus faible nombre de bits, une structure
électronique aboutissant a une sortie codée sur 6 bits a été étudiée (échelle correspondant a celle
du signal d’entrée). La fonction de transfert en résultant est tracée en Figure 2.23.
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FiG. 2.22 — Caractéristique de sortie du filtre CIC, D =8, N = 2
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FiG. 2.23 — Fonction de transfert du filtre CIC, D =8, N = 2

Le spectre en sortie posséde, du fait de cette troncature, une dynamique moins importante mais
aussi une atténuation dégradée avoisinant les 40 dB (puisque les troncatures se font tout au long
de la structure électronique). La structure dont le traitement résulte en une sortie sur 8 bits
posséde un spectre plus conforme & la solution non tronquée, respectant ’attenuation attendue
et conservant une meilleure dynamique en sortie.

Cette architecture, aprés avoir été traduite en VHDL, a été synthétisée. La vue RTL résultant
de cette synthése est donnée en Figure 2.24.
Les parties Intégrateur et Comb sont toutes deux constituées de deux blocs (CIC d’ordre 2).

L’entrée comporte 32 voies sur 6 bits et la sortie 4 voies sur 8 bits. L’occupation des ressources
correspond a 1200 ALMs.

4.2.1.2 Forme non récursive A partir de la formule 2.21, on établit la structure électro-
nique présentée en Figure 2.25.

La structure est composée de 3 blocs, chacun d’ordre 2. Chaque bloc est suivi d’un bloc décima-
teur par deux, ce qui conduit bien & un facteur de décimation total de 8. Cette architecture est
facilement adaptable & un format de données d’entrée démultiplexé. La sortie est tronquée sur
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FiG. 2.24 — Schématique RTL

bloc 1 bloc 2 bloc 3

entrée demultipléxée
par 32

sortie demultipléxée
par 4

FiG. 2.25 — Architecture du filtre CIC non-récursif,D =8 N = 2

8 bits toujours dans l'optique de limiter la complexité de la structure électronique. Le signal en
sortie de cette architecture posséde les mémes caractéristiques électroniques (codé sur 8 bits) et
spectrales que celui obtenu par la méthode récursive (Figure 2.26).
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F1G. 2.26 — Comparaison des fonction de transfert des structures électroniques (8 bits de sortie)

L’architecture démultiplexée synthétisée n’occupe que 390 ALMs (Figure 2.27).

Du fait de la décimation par 2 effectuée entre chaque bloc, des simplifications de ’architecture
sont appliquées et permettent de sauver un nombre de ressources important (Figure 2.28) : pour
le second additionneur (da a lordre 2) de chaque bloc, seulement la moitié des sommes est
calculée.
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FiG. 2.27 — Schématique RTL

4.2.2 Les filtres RIF demi bande et quart de bande

Dans cette partie, nous évoquerons seulement 'utilisation de filtres type RIF & phase linéaire,
les filtres RII étant écartés du fait de la nécessité d’une structure a entrée démultiplexée.Le filtre
(ou la cascade de filtres) doit respecter la spécification d’atténuation, peut accepter une bande de
transition médiocre et doit induire un facteur de décimation Do = 4. La synthése de tels filtres
est réalisée par U'intermédiaire de I'algorithme de Remez [8]. Cependant, un algorithme modifié,
consistant & homogénéiser les coefficients en bout de réponse impulsionnelle, est présenté en [9].
Sur la Figure 2.29 sont tracées deux fonctions de transfert de filtre RIF de méme ordre N = 35,
résultant toutes les deux du méme gabarit, chacune synthétisée par un algorithme différent.
Cette figure illustre clairement l'avantage de la méthode modifiée : I'atténuation dans la bande
d’arrét décroit en %, alors qu’elle était constante dans le cas de la premiére méthode.

Différentes structures électroniques peuvent étre utilisées afin d’implémenter un filtre RIF, les
principales sont exposées dans le paragraphe qui suit. Dans le deuxiéme et troisiéme paragraphe,
I'utilisation d’un RIF quart de bande et d’une cascade de deux RIF demi bande sont étudiées.
Le format de l’entrée de la structure utilisée doit correspondre a celui de la sortie de ’étage CIC
précédent, & savoir un format de données démultiplexé sur 4 voies.

4.2.2.1 Structures de filtre envisageables

Forme directe C’est l'implémentation classique d’un filtre RIF. Elle a été présentée en
Annexe « Notions importantes de Traitement Numérique du Signal ». En utilisant la propriété de
symeétrie des coefficients, une structure nécessitant moins de ressources est obtenue (Figure 2.30).

Structure cascade Le principal intérét d’utiliser une structure cascade par rapport a une
structure directe est de diminuer la sensibilité de la réponse du filtre & la quantification de ses
coefficients. De cette maniére ces derniers peuvent étre codés sur un plus faible nombre de bits
diminuant d’autant la taille des mots résultant du traitement.

Deux méthodes sont présentées en [27], 'une basée sur des cellules & coefficients réels et 'autre
sur un mélange de cellules réelles et complexes. En Figure 2.31, on montre le regroupement des
zéros pour ces deux méthodes aboutissant a la création de plusieurs cellules d’ordre 2.

Les coefficients réels sont obtenus en couplant chaque zéro avec son conjugué complexe (Fi-
gure 2.31(a)). Il est & noter que la sensibilité est d’autant plus grande que les zéros sont proches
de 'axe réel. Les cellules complexes sont utilisées, dans la deuxiéme méthode, pour représenter
les zéros qui sont situés hors du cercle unité (Figure 2.31(b)). La distance entre une paire de
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FiG. 2.28 — Schématique RTL du bloc 3 : 8 vers 4

zéros est alors plus grande que dans la méthode conventionnelle (cellules réelles). Ceci résulte en
une sensibilité moindre méme lorsque les zéros sont proches de ’axe des réels |27].

Le filtre est alors composé par une cascade des différents regroupement de zéros. Dans le cas
du filtre quart de bande d’ordre 35 (zéros représentés en Figure 2.32), ’architecture obtenue est
composée de 17 cellules d’ordre 2 et 1 cellule d’ordre 1.

En Figure 2.33(a) apparait la structure électronique de la cellule d’ordre 2 des coefficients réels.
La Figure 2.33(b) représente celle de la cellule d’ordre 2 des coefficients complexes ; cette structure
s’effectuant sur deux voies (partie réelle et imaginaire), une recombinaison de celles-ci est ensuite
effectuée.

Remarque sur la position des zéros : Le fait que les zéros positionnés sur le cercle unité
occupent l'intervalle [% : 7T] indique que le filtre est de type passe pas. Leur quantification, bonne

ou mauvaise, joue sur la qualité de l'atténuation dans la bande d’arrét. Le fait que ces zéros sur

le cercle occupe les 1 du cercle indique que c’est un filtre quart de bande.

Structure polyphasée Dans le cas d'une entrée démultiplexée, une structure polyphasée
est une solution plus intéressante. La transformation de la structure du filtre est réalisée par
I'intermédiaire de I’équation 2.20 avec le facteur de décimation D = 4 par exemple.
L’application de l'équation 2.20 au filtre d’ordre n = 35 utilisé précédemment conduit a une
décomposition en 4 filtres RIF composés chacun de 9 coefficients (structure similaire a celle de la

70



4. Décimation multi-étages

03 : : : : 0

O Algorithme de Remez Algorlthme Remez
—=o Algorithme modifié Algorthme modifié
0.25[ : e - -20(-
0.2 = -40f 1
=)
=4
i N\
0.15} 2 -60f /\
©
; Yy m mqp
2 h N
0.1 Z -s8of V :
2
g Zoom BP )
0.05 &L -100101
0 L) T T ofPq _120L Dm
009 él <J> (L lé 000 .
lox |
~0.05 i i i i i i i i _1a0l"0 L 0.05 L 01 i i
0 5 10 15 20 25 30 35 40 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5
fn
(a) Réponse Impulsionnelle (b) Fonction de Transfert

FiG. 2.29 — Méthode de Remez et Méthode de Remez modifiée

F1G. 2.30 — Structure directe symétrique (nb de coeff. pair)

Figure 2.10 avec D = 4, chaque filtre F; possédant 'architecture de la Figure 2.30 avec n = 9).
Aprés décomposition en 4 sous-éléments RIF, chacune des 4 réponses impulsionnelles a perdu
son caractére symétrique. Cependant, les réponses sont symétriques deux a deux permettant de
stocker une réponse impulsionnelles sur deux en mémoire (18 coefficients stockés en mémoire).
Cette solution nécessite l'utilisation d’un registre & décalage de profondeur 8 pour chaque « sous-
filtre » » (4 registres sont donc nécessaires). Chaque sous-filtre requiert 9 multiplications, soit un
total de 36. Ces résultats peuvent étre généralisés a tout ordre n.

Cette solution est comparable, en terme d’architecture, & celle utilisée dans le cas du 1¢"
étage TFB. En effet, a ordre donné et a facteur de décimation donné, toutes deux comportes des
registres a décalage de méme longueur, un bloc de multiplication, un processus de décimation

Planenz| 4 Planen z| 4

(a) Couplage des zéros - cel- (b) Couplage des zéros - cel-
lules réelles lules réelles et complexes

Fia. 2.31 — Couplage des zéros
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FiG. 2.32 — Zéro du filtre quart de bande
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FiG. 2.33 — Structure d’ordre deux limitant la sensibilité du filtre o la quantification

(intrinséque aux deux structures) et un arbre d’addition sur 4 voies. Cependant du fait de la
décomposition polyphasée, les sous-filtres en résultant ne posséde plus la caractéristique de sy-
métrie. Dans ce cas, un nombre supérieur de multiplieurs est nécessaire. La solution type « 1¢"
étage TFB » est donc plus performante en terme d’occupation de ressources.

4.2.2.2 RIF quart de bande Le filtre quart de bande est la solution découlant directement
de la nécessité d’obtenir une décimation par 4 aprés application du CIC (N =2, D = 8). En
appliquant ’algorithme de Remez aux spécifications suivantes :
— une bande d’intérét de largeur % (en fréquence normalisée) correspondant a la SB finale
en sortie du TFB.
— deux bandes d’arrét (la premiére : [13—6, %], la seconde : [%, %]) correspondant aux bandes
repliées aprés décimation
— une bande de transition sans contrainte particuliére (chute dans la bande d’intérét accep-
tée). Cela permet de limiter la complexité du filtre.
on obtient une fonction de transfert d’atténuation supérieure & 47 dB pour un ordre n = 15
(Figure 2.34(a)).
Une quantification des coefficients sur 8 bits permet de conserver les caratéristiques de départ.
La réponse impulsionnelle est bien str symétrique (filtre & phase linéaire, Figure 2.34(b)). 8
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Fi1G. 2.34 — Fonction de transfert du filtre quart de bande synthétisé

multiplieurs et 15 additionneurs sont nécesaires pour implémenter un filtre d’ordre n = 15 &
réponse impulsionnelle symétrique dans le cas d’une structure non-démultiplexée. L’implémenta-
tion « démultiplexée » a été réalisée en se basant sur la méthode utilisée pour 'implémentation
du premier étage TFB, en appliquant un registre a décalage de profondeur 4 a ’entrée démulti-
plexée par 4.

Le spectre en sortie de la modélisation de la cascade CIC - Quart de bande est tracé en Fi-
gure 2.35.

Cascade CIC-QB
1°" étage TFB

-0.5 ) 0.5

FiG. 2.35 — Spectres en sortie de la cascade CIC-QB et du 1¢" étage TFB

Il est comparé a la sortie du 1" étage TFB. Tous deux offrent une décimation par 32 du signal

d’entrée avec une importante chute dans la bande passante qui est compensée par le second étage
de filtrage TFB.

4.2.2.3 RIF demi bande Une autre solution consiste a cascader 2 filtres demi-bande (Half-
band) suivis chacun d’une décimation par 2 afin d’obtenir la décimation totale de 32. L’utilisation

de 'algorithme de Remez avec les spécifications de bandes suivantes :

1
— une bande passante de largeur g

— une bande d’arrét appartenant a l'intervalle [%, %] qui correspond a la bande repliée dans
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la bande d’intérét aprés décimation
— une bande de transition sans contrainte particuliaire
conduit & une atténuation de —47dB pour un ordre égal & 10. Une quantification des coefficients
sur 9 bits permet de conserver la spécification d’atténuation (Figure 2.36).

0 1 1
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o
€ -30
3
£ 40
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Fi1G. 2.36 — Fonction de transfert du filtre demsi-bande et réponse impulsionnelle

Il ne faut cependant pas oublier le caractére démultiplexé du signal a traiter. Sur la Figure 2.37
est représentée le schéma bloc d’un filtre CIC avec D = 8 avec entrée démultiplexée cascadé avec
deux filtres demi-bande.

i 32 4 2 1 e " &
sortie DDS Cic entrée "2eme" étage
6 bits ‘/—. D=8, N=2 / Half Band g Half Band ‘ 8 bits
voies voies voies voie

_ —

FiG. 2.37 — Structure multi-étages

Le format du signal d’entrée amene a repenser l’architecture classique du filtre RIF (Figure 2.30).
Le filtre CIC délivre un signal sur 4 voies paralléles. Ceci implique une architecture démultiplexée
4 vers 2 pour le premier halfband et 2 vers 1 pour le deuxiéme.

En se référant a la Figure 2.36 ol apparait la réponse impulsionnelle du filtre demi bande, on
observe que les coefficients d’indice pair de ce filtre sont nul, mis & part le coefficient central. Cette
remarque a une répercussion instantanée sur l’architecture électronique du filtre (Figure 2.38).

partie
impaire

FiG. 2.38 — Structure d’un filtre halfband
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Le signal d’entrée est séparé en échantillons pairs et impairs de facon a appliquer a chaque partie
les coefficients correspondants. La décimation par 2 est intrinséque & l’architecture. Le spectre
en sortie de la cascade CIC (IV = 2, D = 8) - deux filtres demi-bande est donné en Figure 2.39.

-5}

DSP (dB)
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(%)

i
-0.5 0 0.5
f

n

Fi1G. 2.39 — Spectre en sortie de la cascade CIC (D =8, N =2) + 2 demi-bande

Dans le cas présent, la bande passante est strictement plate et n’a donc pas besoin d’étre com-
pensée par I'étage de filtrage suivant.

Halfband 2 vers 1 En revenant & la Figure 2.38, on s’apercoit que 'application de la
structure au signal provenant de la sortie du 1" halfband est instantanée. Cette architecture est
retenue pour ce filtre demi-bande.

Halfband 4 vers 2 L’architecture précédente n’est pas directement applicable au cas pré-
sent. La solution nécessitant le moins de modifications de la structure du filtre RIF consiste
a utiliser deux architectures identiques en paralleéle semblables a celle présentée en Figure 2.30.
Pour que la sortie soit composée de 2 voies démultiplexées (distribuant des échantillons alternés),
il est nécessaire d’utiliser la structure présentée en Figure 2.40 avec n = 10.

Sorties
111 struc:_l:ée RIF
4 voies 4 2 voies
d'entrée SRs i STuCUe RIE de sortie
Sorties
.4 313 HB

profondeur:

FiG. 2.40 — Structure d’un filtre halfband 4 vers 2

Les 4 registres a décalage (de profondeur 4) en entrée permettent d’avoir a chaque instant ¢,
tous les échantillons nécessaires pour effectuer les 2 filtrages en paralléle. En effet, la réponse
impulsionnelle comportant 11 coefficients, pour obtenir une sortie démultiplexée par 2, il faut
décaler la fenétre de convolution du deuxiéme filtre de deux échantillons par rapport celle du
premier. Ceci explique la nécessité d’avoir 13 échantillons & chaque instant ¢ en entrée.

4.3 Implémentation

Dans le tableau 2.3 sont reportés les résultats de 'implémentation des structures récursive et
non-récursive du filtre CIC (D =8, N = 2).
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TAB. 2.3 — Comparaison de la solution CIC récursif et non récursif
Ressources (Stratix2)
CIC récursif (Hogenauer) 1200 ALMs
CIC non-récursif 390 ALMs

Dans le tableau 2.4 sont reportés les résultats de 'implémentation des filtres quart de bande et
demi bande.

TaB. 2.4 — Comparaison de la solution Quart de bande et 2 Demi bande
Ressources (Stratix2) nombre de multiplications
Quart de bande (TFB) 295 ALMs 8
2 demi bande (HB4-2 et HB2-1) 400 ALMs 12

De ces tableaux, est extraite la solution la plus intéressante, a savoir un filtre CIC non-récursif
cascadé avec un filtre quart de bande.

Pour obtenir une sortie de ce filtre multi-étages (composé de 2 filtres) compatible avec le format
imposé a lentrée du deuxiéme étage du filtre TFB, certaines réductions du format des données
sont nécessaires. A chaque sortie d’étage, une troncature (suppression des bits de poids faible)
peut étre réalisée afin de réduire ce format mais cela n’est pas sans conséquence (cf. section 6.2.2
en p. 36 du Chapitre 1).

5 Récapitulatifs des résultats

Suite aux différentes études menées dans l'optique de l'optimisation du premier étage TFB
présentées dans ce chapitre, le tableau 2.5 peut étre établi.

TAB. 2.5 — Résumé des solutions envisagées
Ressources (Stratix2) Fréquence max.

TEFB 1¢" étage 1775 ALMs 180 MHz
Solution récursive (D=32,N=5) 6500 ALMS 140 MHz
Solution demultiplexée |25] 1900 ALMs 114 MHz
CIC (D=8,N=2) non-rec 2HBs 769 ALMs 217 MHz
CIC (D=8,N=2) non-rec QB 653 ALMS 240 MHz

Ce tableau permet de mettre en valeur la solution CIC non-récursif associé au filtre quart de
bande. Seule la solution CIC non-récursif associé aux filtres demi bande s’en approche. La par-
ticularité de cette derniére concerne la bande passante induite par cette structure : elle est
strictement plate et ne nécessite donc aucune compensation par l’étage suivant.

6 Conclusion

L’enjeu de ce chapitre était de proposer une alternative au 1¢" étage de filtrage du systéme
TFB permettant de diminuer la consommation du dit systéme (75 W par carte). L’étude s’est
tout de suite orientée sur le filtre CIC, filtre permettant d’important facteurs de décimation
(D = 32 dans notre cas), dont le principal avantage est la simplicité architecturale.
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6. Conclusion

La difficulté majeure a été d’adapter la structure classique du filtre CIC a notre entrée dé-
multiplexée tout en minimisant le nombre de ressources utilisées. Aprés une étude approfondie
des différentes architectures de filtre CIC, la solution qui s’est révélée la plus interessante est
celle du filtre multi-étages composé d’un filtre CIC (D = 8,N = 2) a architecture non-récursive
cascadé avec un filtre quart de bande assurant la décimation souhaitée. Cette structure entraine
certes une complexification de 'architecture (deux étages au lieu d’un) mais aussi une diminution
importante du nombre de ressources nécessaires a son implémentation.
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Chapitre 3

Filtre RII - Linéarisation de Phase

1 Introduction

Le filtre RII est potentiellement intéressant en raison de son faible nombre de coefficients
comparé & celui d’un filtre RIF possédant les mémes spécifications en fréquence. De ce fait la
structure électronique résultante utilise un plus faible nombre de ressources logiques. Cependant
ce type de structures induit une phase non-linéaire ce qui ne corespond pas a la spécification
imposée par le projet ALMA a ce sujet (le projet recommande une ondulation maximale de la
phase de 0.3 °). L’objet de ce chapitre est donc d’étudier des techniques permettant 1’obtention
d’un filtre RII & phase linéaire ou approximativement linéaire. Le but serait alors, éventuellement,
de remplacer 'actuel second étage de filtrage permettant de fixer la bande finale de fréquence a
analyser. Certaines de ces techniques reposent sur une modification de ’architecture électronique
d’un filtre RII alors que d’autres sont des algorithmes basés sur une réduction du modele d’'un
filtre RIF & phase linéaire.

Différentes architectures permettant de limiter ’encombrement des filtres RII lors de 'implé-
mentation sont dans un premier temps exposées : directe, paralléle, « lattice » et réseau de
filtres « allpass ». Par la suite, certaines sont employées dans des structures aboutissant a la
linéarisation de la phase. Le principal intérét de ce travail de revue est de fournir un état de
I’art des solutions de filtrage envisageables, par I'utilisation de filtres RII, mais aussi d’aboutir &
une possible optimisation en consommation de la structure compléte du TFB en remplagant le
second étage du filtre TFB.

Ces techniques sont donc appliquées a la conception d’un filtre demi-bande répondant aux spé-
cifications de ce second étage de filtrage (47 dB d’atténuation, +0,2 d’ondulation dans la bande
passante et une région de transition étroite — 1/32°¢).

2 Filtre RII faible encombrement

Il est connu que le filtre dit « elliptique » présente la bande de transition la plus étroite,
pour un ordre donné, parmi les différents types de filtres analogiques a partir desquels un filtre
RII peut étre obtenu. Pour cette raison, seul ce filtre est pris en compte pour la réalisation des
différentes structures qui vont étre exposées.

Une classe particuliére de filtres elliptiques nommée « Elliptic Minimal Q-factor » (EMQF) a
attiré notre attention. Un facteur de premiére importance lors de 'implémentation dun filtre
dans un FPGA est la taille du mot codant les coefficients de ce dernier. En effet, ce paramétre
délimite la taille des registres (ressources logiques) permettant d’effectuer la fonction de filtrage,
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sans dégradation du gabarit d’origine. Cette classe de filtre permet justement de réduire la
sensibilité du filtre a la quantification de ses coefficients. La méthode permettant la synthése de
ces filtres EMQF est briéevement présenté en premiére partie de cette section. Ils sont décrits en
détails en |28|.

Dans la seconde partie sont abordées les structures électroniques RII & faible encombrement
pouvant étre utilisées pour l'implémentation des filtres EMQF ou elliptic simple. 3 familles ont
été étudiées : la structure cascade sos utilisant un bloc multiplieur pour I'implémentation des
coefficients (dérivée de la structure cascade SOS classique), la structure lattice et la structure
allpass. Pour des raisons de clarté, seule la structure utilisée par la suite est présentée dans cette
section : la stucture allpass. Les deux autres sont décrites dans les Annexes Bloc multiplieur et
Structure Lattice.

2.1 Les filtres EMQF

Une caratéristique importante concernant un filtre elliptique est la possibilité de définir in-
dépendemment 'ondulation dans la bande passante et dans la bande atténuée. Cependant cette
caractéristique peut étre abandonnée au profit d’une trés faible sensiblilité aux variations des
composants du filtre (i.e. les coefficients). Dans ce cas, le filtre est dit minimal Q-factor. Effecti-
vement, la sensibilité aux valeurs des composants électroniques (dans le domaine analogique) est
inversement proportionnelle au facteur @ (facteur de qualité, qui permet de déterminer la qualité
du comportement d’'un systéme) des poles de la fonction de transfert du filtre en question. La
formule permettant le calcul du facteur de qualité pour le pole ¢ est la suivante :

S; 1
Qi= C2R(s;)  2cos(arg(s;)) (3:-1)
Pour un ordre de filtre donné, il existe une relation entre le facteur d’ondulation € et le facteur de
sélectivité £ qui permet de minimiser le facteur @ pour tous les poles de la fonction de transfert :

1
L (£)
ou Ly, le facteur de discrimination défini en [29]. Les relations générales d’un filtre elliptique liant
ces derniers paramétres aux ondulations dans la bande passantee J,, et dans la bande atténuée
0, sont :

1
by = —— :
1+ L (3:3)
1
L

En appliquant (3.2) & (3.3), on obtient 6, = J,, les deux ondulations sont alors dépendent I'une
de l'autre.

L’utilisation de cette caractéristique associée & la nécessité d’une faible ondulation entraine une
légere augmentation de l'ordre du filtre par rapport & un filtre elliptique d’ordre minimal. En
contrepartie, la réponse dans la bande passante et dans la bande atténuée est moins sensible
aux variations des valeurs des éléments du filtre. En [30] est présenté un algorithme permettant
la synthése de filtres EMQF analogique. Le filtre numérique est alors obtenu en appliquant la
transformation bilinéaire.

Une remarque importante concernant les filtres EMQF est leur faible ondulation dans la bande
passante, ce qui se traduit pour la réponse en phase par une faible déviation par rapport a une
caratéristique linéaire.
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Particularités concernant les poles Un filtre RII dérivé d’un filtre EMQF analogique a
la particularité d’avoir ses poles (dans le plan z) sur un cercle dont le centre est situé sur ’axe
des réels [31]. Il est montré que la position du centre de ce cercle est uniquement déterminée par
la fréquence de coupure (fréquence a laquelle 'atténuation vaut —3 dB, Figure 3.1).

FiG. 3.1 — Position des poles d’un filtre EMQF dans le plan z

2.2 Filtres récursifs Allpass

Dans ce paragraphe est developpée une architecture permettant la réalisation dun filtre
quelconque & partir de filtre allpass. Elle permet de minimiser ['utilisation des ressources lors
de son implémentation. Elle est basée sur une structure paralléle a deux branches composées
chacune d’une cascade de structures allpass.

2.2.1 Présentation
Un filtre allpass est caractérisé par une fonction de transfert dont le module est égal a 1 :
H(2)] oo = 1 (3.4)

Un tel filtre est donc seulement caractérisé par sa réponse en phase. La fonction de transfert d’un
filtre allpass du premier ordre est donnée ci-dessous :

a+ 271
H(z) = — 3.5
(2) 1+ az1 (3:5)
La réponse en phase de ce filtre est la différence de la phase résultant du numérateur et de celle
résultant du dénominateur. Elle est tracée en fonction de la valeur de v en Figure 3.2.

La relation générale, pour un ordre M, est la suivante :

NM(z) - ZMDM(Z_l)
Dy (z) Dy (z)
ap +an12 Fap0z 2+ dagz MY 4 oM

_ 3.6
L4+aiz7 Fagz 24+ ... +ay_1z2= M- 4 qp2=M (36)

H(z) =

Le numérateur est le polynome réciproque du dénominateur, ainsi est assurée 1’égalité 3.4. Ce
type de filtre est par exemple employé en tant qu’égaliseur de phase.
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phase (rad)

FiG. 3.2 — Réponse en phase d’un filtre allpass d’ordre 1

2.2.2 Implémentation de la structure Allpass

Il existe différentes maniéres d’implémenter un filtre allpass, chacune d’entre elles favorisant
une réduction de 'utilisation d’un élément électronique de base. La premiére de ces architectures
(cf. fig 3.3(a)) est composée de deux multiplieurs. Elle découle directement de la fonction de
transfert.

X(2)

z1

z1

(a) Implémentation canonique (b) Implémentation & multi-
plieur unique

A

X(2) ,(+) < 21

o
e
J 21 (DY@

(c) Implémentation a multiplieur (d) Implémentation & multiplieur
unique duale unique - alternative

FiG. 3.3 — Implémentation d’un filtre allpass d’ordre 1

Aprés quelques manipulations, en effectuant une pré-somme des deux entrées du multiplieur,
Parchitecture présentée en Figure 3.3(b) est obtenue. Elle n’utilise qu'un seul multiplieur mais
double le nombre de delais. Une propriété intéressante de cette structure concerne le format
des données dans sa branche de rétro-action (contenant la sortie de gain unité) et la branche
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directe (feed-forward, contenant l'entrée retardée). Il peut étre défini égal a celui du signal d’en-
trée sans pour autant amener une détérioration de l'information & traiter. Un autre avantage
de cette structure apparait lorsqu’on cascade plusieurs structures allpass d’ordre 1. Puisque la
rétro-action d’un étage contient les mémes données que la boucle directe de ’étage suivant, les
deux délais peuvent alors étre fusionnés en un.

La structure duale est présentée en Figure 3.3(c). Elle est obtenue en interchangeant les addition-
neurs et les noeuds simples de la structure précédente et en changeant le sens de circulation des
données. Dans le cas présent, la derniére propriété citée dans le cas précédent n’est plus valable,
ce qui rend cette structure moins intéressante.

La derniére structure (cf. fig 3.3(d)) nécessite seulement un delai mais en contre partie utilise 3
additionneurs. Cette structure est celle retenue pour la suite des travaux.

Remarque : En Figure 3.4 est représentée une structure allpass d’ordre 2 (cf. (3.11))
dérivée des Figures 3.3.

FiG. 3.4 — Structure allpass d’ordre 2

2.2.3 Filtres récursifs two-path Allpass

Un trés large éventail de filtres multi-cadence peut étre obtenu & partir d’une combinaison
élémentaire de filtres allpass récursifs [9]. La structure de ces filtres est trés différente des filtres
récursifs traditionnels. Cette structure répond & I’équation suivante :
H 1(2) + H. Q(Z)

2
Elle est basée sur la mise en paralléle de deux cascades de filtres allpass (réseau de filtres allpass,
Figure 3.5).
En changeant le signe dans I’équation, on obtient dans un cas un filtre passe-bas (4) et dans
lautre un filtre passe-haut(—). Ce réseau de filtre allpass est caractérisé par les équations sui-
vantes (cas du filtre passe bas) :

H(z) = (3.7)

M(w) = |cos % (P — Do) (3.8)
P(w) = % (@1 + @) (3.9)
T(w) = ! (11 +72) (3.10)

2
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X@) M) - Y(2)

Y

H,(2)

Fia. 3.5 — Filtre two-path allpass passe-bas

ou M(w), ®(w) et 7(w) sont 'amplitude, la phase et le retard de groupe de la fonction de trans-
fert H(z).
Considérons maintenant les expressions des fonctions de transfert des deux structures paral-
leles [31] :

B o1 Ttaitai(l+ Gzt + fiz—2 '
(n+1)/2 1 _9
Bi+ai(1+3)z"" + 2
H = | | 12
2(2) T+ o+ a;(14 5zt + Biz—2 (3.12)

i=[(n+7)/4]

Des filtres RII elliptique (d’ordre impair) peuvent alors étre réalisés par I'intermédiaire du réseau
de deux cascades de filtres allpass du 1" et du 2"? ordre. Aprés avoir fixé un gabarit de filtrage
et obtenu les poles correspondant du filtre elliptique souhaité, les composants du réseau de filtre
allpass peuvent étre établis.

Pour 81 = 0, la cellule allpass de premier ordre du réseau correspond au pole réel (da au filtre
d’ordre impair) de la fonction de transfert du filtre synthétisé. Elle est donnée par :

oqz_l + 272 a1 + 271

P = 3.13
1 +041Z_1 1+OZ1Z_1 ( )

En considérant que la position des poéles de la fonction de transfert est donnée par :
2 = eI (3.14)

les paramétres a; et 3; de H(z) sont déterminés de la maniére suivante :

B1=0
a1 = —"T1

le parameétre « représentant le pole réel.

Le nombre de multiplications nécessaires a l'implémentation de H(z) correspond & 'ordre du
filtre, chaque cellule allpass d’ordre 2 (ou 1) nécessitant seulement deux multiplications comme
illustré en Figure 3.4(ou une multiplication). Ceci constitue une importante amélioration de I'im-
plémentation comparé a une structure RII directe ou cascade (et paralléle). La faible sensibilité
dans la bande passante est une caratéristiques trés interessante de ce type de filtre. Nous en
tirons partie dans la suite du chapitre. En contrepartie, la bande atténuée est plus sensible que
dans le cas de l'utilisation d’une structure cascade SOS classique.
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2.3 Implémentation d’un filtre EMQF avec une structure allpass
2.3.1 Présentation de la méthode

Une méthode permettant de diminuer le nombre de cellules de multiplications lors de I'im-
plémentation d’un filtre EMQF sous forme d'un réseau de filtres allpass est exposée en [31]. 11
a été expliqué en section 2.1 que la position des pdles dépend uniquement de la fréquence de
coupure du filtre. A partir de la Figure 3.1, on détermine la valeur de la distance (0, z) de la
maniére suivante, xo étant le centre du cercle sur lequel les poles du filtre sont situés :

1 . 1+tan2 7Tf3dB

0= cos(2m fzap) 1 —tan®7 fqp

(3.15)

avec tan® 7 fsgp = tan mfptanmf,

ou fp est la fréquence a la limite de la bande-passante et f, celle & la limite de la bande atténuée.
Apreés quelques manipulations mathématiques, a partir de la Figure 3.1 et par l'intermédiaire
de I’équation 3.15, on obtient les relations suivantes [31] reliant les parameétres «; (composants
des sections d’ordre 2 de la structure allpass (3.11)) & xg. Le calcul des parameétres f3;, lui, reste

identique :
1
ap = —x (1 —y/1- —2> représente le pole réel (3.16)
Lo

1
o = a=——Vi>1 (3.17)
o

B = (3.18)

Il est & noter que les constantes a; V ¢ > 1 sont toutes identiques a a. Cette propriété offre
lopportunité de choisir une valeur optimale pour « (la moins complexe & implémenter — somme
de puissance de 2) permettant de répondre aux specifications du gabarit. Ainsi les coefficients «;
(pour ¢ €]1, ”TH], n étant 'ordre du filtre) peuvent étre implémenté de fagon exacte (sans quan-
tification), sans aucun multiplieur, simplement & 1’aide d’opérations logiques basiques (opération
shift-and-add).

Un autre avantage de cette méthode concerne la distance des poles avec le cercle unité qui est
plus importante que dans le cas d’un filtre elliptique classique. Ceci assure une plus faible sensi-
bilité des coefficients 3; a la quantification.

Pour des valeurs de f, et f, données, I'ordre de grandeur de a est déterminé ainsi :

1 — tan? 1 —tan?
_1-tan'rfy o L-tan"mfe (3.19)
1+ tan?n f, 1+ tan?w f,
La valeur choisie doit étre la plus proche de celle obtenue avec ’équation 3.20 :
1 — tanm fytanm f, (3.20)

o —
1 + tanw fytant f,

La valeur de « fixée, on en déduit la nouvelle valeur de f3gp et ensuite celle de alpha;. En se
fixant F, = f,, on en déduit la nouvelle valeur de la fréquence & la limite de la bande passante
F,, ou vice et versa. Il ne reste alors plus qu’a calculer les valeurs des coefficients 3; & partir des
poles provenant du nouveau gabarit F,, F}, (3.15).
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Remarque : Le filtre RII demi-bande est un cas particulier des filtres RII dérivé d’un pro-
totype analogique EMQF. Dans ce cas le cercle de centre xg (cf. fig 3.1) fusionne avec I'axe des
imaginaires (o = 0) et de ce fait, les poles sont situés sur ce méme axe entre les points —j et j.
Seulement le calcul des coefficients ; est alors nécessaire.

Apreés avoir calculé les poles aboutissant au gabarit fixé (méthode classique, programmes
Matlab), il est nécessaire de répartir convenablement ces derniers parmi les deux groupes H;
et Hy (cf. équation 3.11). Les poles de Hq(z) et Hy(z) sont distribués alternativement dans le
plan z. Partant de cette remarque, les poles sont ordonnés de la maniére suivante dans 1’ordre
croissant des modules : Hi(z) comprend le pole réel et une paire de poles conjugués sur deux,
Hj(z) comprend les poles restant (cf. fig 3.6).

Zn+1)2

FiG. 3.6 — Partage des poles

2.3.2 Alternative : implémentation sans multiplication

En [32], une méthode basée sur 'implémentation des coefficients sans l'utilisation d’un seul
multiplieur est présentée. Elle est basée sur une analyse de la sensibilité de la phase du réseau
de filtres allpass a la quantification des coefficients.

Comme exposé dans la section 2.3.1, (n+ 1)/2 constantes peuvent étre implémentées sans quan-
tification. Il est d’ailleurs montré que ces derniéres sont les plus sensibles et peuvent étre sources
d’erreur. Les (n —1)/2 constantes restantes sont quantifiées a 1’aide d’une technique de tolérence
en phase.

Habituellement le gabarit d’un filtre est défini par des spécifications en amplitude caractérisant
les ondulations dans la bande passante, ’atténuation de la bande d’arrét (6, et d, respectivement)
ainsi que les fréquences définissant la bande passante et la bande d’arrét (f, et f, respectivement).
Les tolérence en amplitude peuvent étre définies ainsi :

TA:{5G_Aa76p_Ap7fa_Fa7fp_Fp} (321)

A, Ay, F, et F, représentant les valeurs d’atténuation et de fréquence obtenues aprés synthése
du filtre.
Dans le cas présent, cette tolérence en amplitude doit étre traduite en une tolérence en phase. La
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tolérence en amplitude s’appliquait au gabarit A(w) = |H (e7*) ‘ Or A peut aussi étre exprimé en

fonction de la phase ¢ = w (¢1 étant la phase de la branche supérieure de la structure

composée de 2 cascades de filtres allpass) :
A(w) = cos(p(w)) (3.22)
A laide des équations suivantes [32], le gabarit en fréquence est determiné :

D, = cos (1 — 10%/%) (3.23)
Dy = g — cos™1(10%/20) (3.24)

ou D, et D, représentent les variations permises de ¢)(w) dans la bande passante et dans la
bande d’arrét, respectivement. Les tolérences présentées en équation 3.21 peuvent étre redéfinies
ainsi :

TP:{Da_¢aaDp_¢pafa_Faafp_Fp} (3'25)

avec 1), et 1, les ondulations obtenues aprés synthése du filtre (Figure 3.7).

Dal
v (rad) J’
/2
A
/4
Dp
0 fp Fp LB
T
0

FiG. 3.7 — Gabarit de tolérence en phase

Du fait de la faible sensibilité de la structure two-path allpass dans la bande passante, les ré-
percutions des différentes quantifications sur la phase sont seulement analysées dans la bande
d’arrét. La méthode & suivre afin de dimensionner correctement les constantes (§; quantifiées afin
de les implémenter sans multiplieur est décrite en [32].

2.3.3 Exemple d’application : Filtre Half-band

Il a été énoncé dans l'introduction de ce chapitre que les différentes techniques exposées ont
pour objectif optimisation en terme de ressources du 2"¢ étage du filtre TFB. Pour obtenir un
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filtre répondant aux spécifications (47 dB d’atténuation, une bande de transition de largeur 1/32
—de 15/64 a 17/64 en fréquence normalisée — et une ondulation dans la bande passante de .2 dB)
du TFB, un filtre RII EMQF d’ordre 11 est nécessaire. Ceci se traduit en une structure two path
allpass comportant 3 coefficients dans une branche et de 2 dans l'autre.

En Figure 3.8(a) est tracée la réponse en fréquence du filtre avant et aprés quantification des
coefficients.

0
coef. non quantifiés
— - — coef. quantifiés
10t
@ -20
<
5
%
E -30 o
F g
3 °
c 40t :
2 x 107 Zoom BP (dB)
5 2 L
L 50 .
0 N , 2 L
-60} A M R\ :
- \W \ L
0 0.1 0.2 i \
70 i ‘ i A j 10 i i i i
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5
fn fn
(a) Fonction de transfert du filtre (b) Sensibilité des coefficients de la structure all pass

F1G. 3.8 — Fonction de transfert d’un filtre d’ordre 11 (5 coefficients)

On remarquera la marge considérable obtenue dans la bande atténuée par rapport a la spécifica-
tion de départ. En effet, 'algorithme destiné au calcul des coefficients du filtre EMQF ne résulte,
pour un ordre 9, qu’en une atténuation de 'ordre de 45 dB, inférieure & la valeur attendue (ce
résultat est lié a I’étroitesse de la bande de transition requise qui limite 1’algorithme). Pour cette
raison, il a fallu augmenter la valeur de 'ordre du filtre, ce qui aboutit & une atténuation de
Pordre de 55 dB. Il est & noter que 'ondulation dans la bande passante est trés faible(de ’ordre
de 107° dB).

La sensibilité de la fonction de transfert en fonction des coefficients (§; est par ailleurs tracé en
Figure 3.8(b). Le coefficient le plus sensible est Bjqz, ce qui conforte le raisonnement tenu lors
de la quantification des différents coefficients |32].

Apres application de cette méthode, basée sur la technique de tolérence en phase (cf. équa-
tion 3.25), les coefficients suivants sont obtenus :

ﬁmax =1- 2_4

Bs = 0,7982133110273367 ~ 1 — 2724274276 4 279

By = 0,6076484943893845 ~ 271 273 — 276 (3.26)
B3 = 0,3569709841291784 ~ 27! 4 —273 — 276

By = 0,1093064542236781 ~ 273 — 276 4 2-10

L’évolution de la phase dans la bande d’arrét durant le processus de quantification des différents
coefficients (du coefficients 35 & ) est tracée en Figure 3.9.

La limite supérieure, a ne pas dépasser pour conserver les spécifications de départ, D, répond
a 'équation 3.24. Le résultat de la quantification est plus que satisfaisant (Figure 3.8(a)), per-
mettant d’implémenter les coefficients sans aucun multiplieur et assure la stabilité du filtre (pole
compris & l'intérieur du cercle unité).

Le filtre, composé de 5 structures allpass, assure donc une atténutaion de lordre de 55 dB.
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1.58

Bmax

““““ B5 quantifié
‘‘‘‘‘ B4 quantifié
— — — B3 quantifié
I B2 quantifié

15751

Phase (radians)

.

o

~
T

1565 i i i i j
0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5

FiG. 3.9 — Evolution de la caratéristique de phase durant le processus de quantification

Cependant, en acceptant une légére dégradation de la spécification en atténuation ( 45 dB), la
compléxité du filtre peut encore étre diminuée par 'utilisation de seulement 4 structures allpass.
Une remarque importante concernant 'implémentation d’un tel filtre sans aucune multiplication
doit cependant étre faite. Du fait de la réalisation des coefficients a 'aide d’additions et surtout
de décalages de bits, le format du signal d’entrée doit étre adapté. En effet, afin de ne pas dégra-
der le traitement du signal effectué par ce filtre, le signal d’entrée doit étre codé sur un nombre
de bits suffisament grand.

3 Linéarisation de la phase - modification de 1’architecture élec-
tronique

Aprés avoir présenté des méthodes aboutissant & des structures de filtre RII & faible encom-
brement, il est désormais nécessaire de s’intéresser a la linéarisation de la phase. La spécification
du projet ALMA concernant la phase induite par les systémes électroniques est stricte : phase
linéaire avec une ondulation maximale de .3. Cependant la phase induite par les filtres RII est
non-linéaire.

Les méthodes permettant la linéarisation de la phase présentées dans cette section sont toutes
basées sur l'assemblage ou la modification de différentes structures électroniques. La solution la
plus répandue est caractérisée par I'association d’un filtre récursif RII et d’un égaliseur de phase
permettant de compenser la non-linéarité de la phase du premier.

D’autres méthodes basées sur des structures utilisant des filtres allpass y sont exposées. Différents
auteurs |33, 34| ce sont intéressés a ces derniéres qui utilisent une architecture two path allpass
modifiée.

Une derniére méthode qui, théoriquement, fournit une phase strictement nulle caractérisée par
la double application d’un filtre RIT H(z) est aussi présentée dans cette section.

Dans la suite, ces méthodes sont comparées en termes d’efficacité et d’encombrement résultant
de I'implémentation. Dans chacune de ces méthodes, le filtre RII utilisé est un filtre dont ’ar-
chitecture découle de la structure électronique la plus performante afin de fournir une solution
finale optimale.
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3.1 Filtre égaliseur de phase

Une des premiéres méthodes employée dans 'optique de la linéarisation de la phase des
filtres RII a été l'utilisation d’un filtre allpass qui, cascadé au filtre RII, permet de compenser
la non-linéarité de la phase induite par ce dernier. Ce type de filtre est appelé filtre égaliseur de
phase [35]. La méthode consiste & synthétiser un filtre allpass dont le retard de groupe permet
de compenser celui induit par le filtre RII afin d’obtenir un retard de groupe total quasiment
constant. Cette compensation peut seulement étre effectuée dans la bande passante du filtre ou
la phase linéaire est désirée. En Figure 3.10 sont présentés les réponses en phase du filtre RII de
type elliptique, du filtre allpass et de la cascade des 2.

50 T T T T

Filtre RII
451 filtre all-pass|

Fonction de Transfert (dB)

Retard de Groupe
5

Phase (rad)

i i i i i i i i
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5

f f
n n

(a) Réponses du filtre RII (ordre 8) (b) Retards de groupe des 2 étages
0
ol 0.25
0.2
—2or 015
-30 0.1
5 40 o 005
-50 T 005
—60 -0.1
70 -0.15
-0.2
80 -0.25
0 i i i i i i ‘ ‘
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25
fn fn
(c) réponse en phase de la cascade (d) Ondulation de la phase résultante

FiG. 3.10 — Retards de groupe et réponses en phase de l’ensemble filtre RII - égaliseur de phase

La synthése du filtre RII a été réalisée dans le but de respecter les spécifications du 27? étage
TFB.

L’ondulation de la phase obtenue dans la bande passante avoisine les 0.3. Un filtre allpass d’ordre
24 a été utilisé afin d’aboutir & cette caractéristique a la limite de la spécification.

En comparant le nombre de coefficients nécessaires & I'implémentation de cette structure a celui
d’une structure filtre RIF, nous pouvons évaluer I'intérét de 'utilisation d’une telle structure. Le
filtre RIF utilisé dans le filtre TFB est constitué de 64 coefficents symétriques, I'impléméntation
de 32 coefficients est donc suffisante ce qui correspond a 'utilisation de 32 multiplications. En ce
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qui concerne la cascade RII + allpass, 24 coefficients sont nécessaires a 'implémentation du filtre
allpass sous forme lattice (Figure 3, les coefficients sont quantifiés sur 10 bits) et 4 coefficients
pour le filtre RII demi-bande (d’ordre 8) en utilisant une structure two-path allpass. La cascade
nécessite donc l'utilisation de 28 multiplications contre 32 pour la structure RIF (sans utiliser
la méthode de recirculation des poids divisant encore le nombre de multiplieurs de la structure
RIF par 2).

Le tableau 3.1 présente les résultats de la synthése de cette structure.

TAB. 3.1 — Ressources en ALMs
ALMs Frequence max.

Structure IIR 239 98 MHz
Structure allpass - égaliseur 1268 82 MHz
Cascade 1507 97 MHz

Le filtre allpass permettant la linérisation de la phase occupe une partie non négligeable des
ressources. Le fait que la fréquence de fonctionnnement n’atteigne pas celle escomptée (supérieure
a 125 MHz) nous force a complexifier la structure par 'adjonction de bascule D (méthode de
pipelining) permettant d’améliorer le routage (diminution des longueurs entre deux éléments du
design) et donc la fréquence maximale de fonctionnement.

3.2 Modification de la structure Two pass allpass

Il est possible de modifier la structure présentée en section 2.2.3 afin de former un filtre
comportant une phase approximativement linéaire (linéarité présente dans la majeure partie de
la bande passante) [33].

Le filtre d’ordre N composé des deux cascades de filtre allpass Hy et Hs (de phase ®1 et ®3)doit
répondre aux spécifications suivantes :

— Dans la bande passante, ’amplitude doit étre approximativement égale a 1. En utilisant
(3.8), on en déduit la condition suivante : ®; ~ ®,. La condition de phase approximative-
ment linéaire se traduit par ® ~ —kw avec k > 0, entrainant ®; o ~ —kw.

— Dans la bande d’arrét, 'amplitude doit avoisinner 0. On en déduit par 'intermédiaire de
(3.8) que ®1 =~ Py + 7.

La fonction de transfert de la branche supérieure d’ordre n = 2| N/4] + 1 est de la forme :

n
Z ﬁn—iz_Z
=0
n
> B
=0

ou By = 1. La seconde branche posséde une fonction de transfert identique a celle-ci mais d’ordre
n=2|(N+2)/4].
La phase induite par cette derniére s’écrit ainsi :

Hy(z) = (3.27)

@y, (w) = —nw — 2arctan m=1 (3.28)
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L’algorithme présenté en [33], permettant la conception d’un filtre two pass allpass a phase
approximativement linéaire, est basé sur la résolution d’un systéme d’équations « sur-déterminé »
dans le sens des moindres carrés. Le systéme d’équations, d’inconnues [3,,, est obtenu en faisant
varier w = 27 f,, dans U'intervalle des fréquences normalisées :

ni P sin <%(<I> - nw) + mw> = —sin (%(CD + nw)> (3.29)

m=0

Péquation étant une reformulation de (3.28). Ce systéme doit étre appliqué dans un premier temps
& la branche supérieure pour des valeurs de w couvrant la bande passante. Dans cette bande de
fréquence la phase ®; est égale & —kw. Une fois les valeurs 3, trouvés, une factorisation de (3.30)
est ensuite réalisée afin de déterminer les racines de cette derniére ou coefficients du filtre.

fl@)=>" Bna™ (3.30)
m=0

La méme méthode est ensuite appliquée a la branche inférieure mais cette fois-ci sur un inter-
valle de fréquence couvrant la bande passante (ou ®2 = ®1) et la bande d’arrét (on P9 = &1 —).

Un cas particulier, permettant de simplifier l'implémentation matérielle, est obtenu en re-
streignant une des branches a un délai pur [9] (fixant la valeur de la constante k, Figure 3.11).

Y(2)
12

Z-k

H,(2)

FiG. 3.11 — Schéma du filtre allpass 2 branches a phase linéaire

Du fait de cette manipulation, le processus de synthése du réseau de filtres allpass perd des
degrés de liberté et, a performances identiques, un filtre modifié nécessite des sections allpass
additionnelles (section d’ordre 1 et d’ordre 2 en 22). Pour un filtre allpass Hs d’ordre n pair,
entrainant le délai k£ a prendre la valeur de n, le filtre total est d’ordre 2n + 1.

Une synthése répondant aux spécifications du 2" étage de filtrage TFB (cf. tableau 1.3) a
été réalisée a ’aide de l'algorithme utilisé en [9]. Afin de répondre a la spécification en phase
(ondulation maximale de .3)L’ordre du filtre Hy nécessaire est égal a 28. Ce filtre est composé de
20 coefficients découpés en 2 sections d’ordre 1 et 9 sections d’ordre 2. Pour ’obtention du méme
filtre sans la caractéristique de linéarité de la phase, seulement 4 coefficients sont nécessaires. En
Figure 3.12 sont tracées les réponses en phase, en amplitude ainsi que le retard de groupe du
filtre obtenu.

La phase résultant de cette architecture de filtrage est bien approximativement linéaire dans la
bande passante et les spécifications en amplitude sont respectées. La quantification des coefficients
amene une dégradation de 'ondulation de la phase et de l'atténuation dans la bande d’arrét.
Une quantification sur 12 bits permet de conserver des spécifications acceptables (ondulation de
la phase +0.15°, atténuation ~ 47 dB).
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FiG. 3.12 — Caractéristiques du filtre allpass

TAB. 3.2 — Ressources en ALMs
ALMs Frequence max. DSP

Structure two-path allpass modifice 984 74 MHz non

Cette architecture a été synthétisée et les résultats de la compilation sont ceux présentés dans
le tableau 3.2.
Il est & noter que les deux branches de la structure fonctionnent & une fréquence moitié de
I’horloge principale (décimation par 2 en entrée de chaque branche, Figure 3.11). Ici encore, la
synthése a été réalisée dans le but de comparer I’encombrement des différentes structures, aucune
optimisation de l'utilisation des différentes ressources n’a été effectuée.

3.3 Filtre « deux passages »

Cette solution est basée sur la double application d’un filtre de fonction de transfert H(z) au
signal & traiter.(Figure 3.13) :

Hpp=H(z)-H(z') = |H(2)|? (3.31)
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KOs o Yo

Y

FiG. 3.13 — Schéma du filtre a phase linéaire ¢ deuz passages

La réponse impulsionnelle inverse, donc non causale, du filtre puis la réponse impulsionnelle
causale sont appliquées a la suite. Cette manipulation permet 'obtention d’un filtre & phase
linéaire et a caratéristiques doubles de celles du filtre de fonction de transfert H(z) (puisque la
nouvelle fonction de transfert Hyp est égale au carré du module de H(z)) : 'atténuation dans
la bande d’arrét et 'ondulation dans la bande passante sont doublées.

Pourtant, une telle structure n’est pas implémentable en hardware (dans une puce FPGA) a
cause du filtre & réponse impulsionnelle non-causale (ou encore le traitement associé a ce filtre
a effectuer en temps continu). En [36] est présentée une méthode permettant de contourner
ce probléme en implémentant le filtre H(z~!) sur deux voies différentes, ces deux voies étant
solicitées a tour de role et traitant les données d’entrée inversées. Ce traitement par bloc de
données (block processing) consiste a diviser le flot d’entrée continu en section de longueur L. En
Figure 3.14 est présentée la structure électronique permettant de réaliser cette fonctionnalité.

|
|
|
|
Xrev(n) XT+B(n) :

' y(n)

X@r» LIFO st LIFO H—{ H@) >
- |

: Taille L TaiIIeL: b
: XB(n) :
L |
a

FiG. 3.14 — Schéma électronique du filtre a phase linéaire, méthode overlap-add

Le fonctionnement de cette structure électronique est expliquée en détails dans les sections qui
suivent.

3.3.1 Block processing - présentation

Une condition nécessaire & la causalité d’un filtre est la durée finie de sa réponse impulsion-
nelle. Dans le cas d’un filtre RII, cette réponse impulsionnelle doit étre tronquée afin de répondre
a ce critére. Cependant, on peut considérer que la réponse impulsionnelle résultant de la réa-
lisation physique d™un filtre RII est toujours de durée finie du fait de la quantification de ces
coefficients, réalisée sur un nombre fini de bits.

Dans le cas d’une séquence d’échantillons d’entrée divisée en sections de longueur L, la réponse
impulsionnelle du filtre implémenté doit étre inférieure ou égale & ce méme L. Ceci induit des
blocs de sortie de longueur inférieure ou égale a 2L — 1 (longueur du résultat de opération de
convolution). Pour réaliser le filtrage non-causal H(z~!) avec un signal d’entrée de durée infinie,
des sections de longueur L sont inversées par Uintermédiaire d’une LIFO (Last In First Out) et
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traitées en parallele par le filtre H(z). Les données recombinées par 'intermédiaire d’une mé-
thode dite overlap-add sont ensuite ré-inversées (LIFO de longueur L) afin de retrouver un flot
de données continu et cohérent (Figure 3.14, a).

3.3.1.1 Overlap-add method La méthode overlap-add est illustrée en Figure 3.15, 'agen-
cement des différentes trames y est exposé. Chaque sortie de filtre de longueur 2L — 1 (2L en y
ajoutant la phase de remise a zéro du filtre, correspondant a 1’émission d’un zéro) est divisée en
2 parties : la partie lead (menante) et la partie trail (suivante). La recombinaison des signaux est
réalisée en ajoutant deux a deux la partie lead du filtre bas avec la réponse du filtre haut présente
2L échantillons avant et la partie trail du filtre haut avec la réponse du filtre bas présente 2L
échantillons avant.

x_(n) |0 L1 L 2L-1| 2L 3L-1 (3L 4L-1| 4L 5L-1| -
rev( ) XrevO Xrevl Xrev2 Xrev3 Xrev4
0 0 o | - .
Xrev_1(N) X oyt X ev3 I: partie 'lead'
t: partie 'trail’
R: reset
X n 0 o | v | -
rev_B( ) XrevO Xrev2 Xrev4
filtre haut R R
I I
H(z) 0 h(n)*lxrevl(n) 0 h(n)*lxrev3(n) t of ------
filtre bas | R | R
T T
H(z) 0 0 | h(n)*lxrevo(n) 0 | h(n)*lxrevz(n) 0 | h(n)*
v A v ¢ vV v ¢ \ 2 4 v ¢
Xr. (N 0 L1 L 2L-1| 2L 3L-1| 3L 4L-1| 4L 5L-1
r+s(") X180 Xrip1 XriB2 X183 X1iga X185 X186

Fiac. 3.15 — traitement par blocs, méthode overlap-add

3.3.1.2 LIFO La LIFO quant a elle permet d’inverser des sections d’échantillons de longueur
L:

Trep(n) ={x(L —1),...,2(0),z(2L - 1),...,2(L),x(3L — 1),...,z(2L),z(4L — 1),...}

section 0 section 1 section 2

Aprés ré-assemblage des données provenant des branches de filtre, le signal est une nouvelle
fois inversé pour retrouver la cohérence temporelle de 'entrée 2:(n) avant d’attaquer la deuxiéme
phase de filtrage (2°™¢ passage dans le filtre H(z)).

Ces deux techniques permettent un filtrage en temps réel du signal d’entrée par le filtre non
causal H(z~1). Toutefois, la valeur de L a son importance dans le design de ce filtre RII & phase
linéaire. Plus cette valeur est importante plus le temps de réponse du systéme est grand (et égal
a 2L). Dans notre cas, le temps de réponse n’est pas un paramétre d’importance puisque les
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temps d’intégration du systéme ALMA peuvent atteindre plusieurs heures pour une fréquence
d’échantillonage de 4 GHz).

3.3.2 Influence de la longueur L

I est énoncé en [36] qu'une sortie provenant d’une convolution continue, effectuée avec un
filtre a réponse impulsionnelle infinie, est équivalente & une sortie provenant d’une convolution
sectionnée, effectuée avec un filtre a réponse impulsionnelle tronquée, pour une longueur de
section L suffisamment importante. Le fait qu’une réponse impulsionnelle soit plus ou moins
raccourcie a une répercution sur ’ondulation dans la bande passante (phase et amplitude).

En définissant la différence entre la réponse impulsionnelle originale et celle tronquée de longueur
L comme suit (h(m) étant la réponse impulsionnelle du filtre) :

o0
(L) =Y |h(m)| (3.32)
m=L
on peut établir un critére de choix pour la longueur minimale L’ [36] :

o0
e(L') = |h(n)| = min(26y,25,) (3.33)
n=L'
La longueur minimale L’ de la section permettant de ne pas dégrader Defficacité de 'opération
de filtrage est obtenue lorsque €(L') est inférieur aux spécifications d’ondulation.

Remarque : Une structure basée sur le méme principe que |36] est étudié en |37|, cependant
cette fois-ci le filtre non-causal et son homologue causal ne sont pas réalisés avec un méme filtre
H(z) mais chacun par une partie d’'un filtre two-pass allpass (H, et Hp). Une représentation
alternative de I’équation 3.7 d’une structure allpass est donnée ci-dessous :

Hip(z) = (1+ Hy(2)Hy(=™))/2 (3.34)

Cette réalisation conduit a 'obtention d’une phase approximativement linéaire (Figure 3.16).
Le retard de groupe résultant d’une telle structure, présenté en Figure 3.16(b), permet d’évaluer
I'importance de la non-linéarité. Comparée & celle obtenue avec les structures présentées précé-
demment, la méthode est moins efficace puisque conduisant & une valeur plus importante de la
non-linéarité de la phase. La réalisation électronique retranscrivant cette structure n’a, de ce fait,
pas été effectuée.

3.3.3 Application au systéme ALMA

Dans l'optique du remplacement du 2" étage TFB FIR, la complexité d’implémentation

d’une telle architecture a été étudiée. Comme annoncé précédemment, le filtre H(z) a synthétiser
doit présenter des caractéristiques deux fois moins importantes que celles du filtre Hy, p résultant
du traitement :

A, = 2me _oup
aH 2 (3.35)

A
Ay, = =52 =0,1dB

PH

En Figure 3.17, sont tracées les fonctions de transfert des filtres H(z) et Hrp(2).
Les caractéristiques du filtre final Hyp(z) sont bien doublées par rapport au filtre initial congu.
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FiG. 3.16 — Caractéristique en phase et retard de groupe
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F1G. 3.17 — Fonctions de transfert H(z) et Hyp(2)

3.3.3.1 Synthése du filtre La méthode employée ici est celle décrite dans la section 2.3.1.
Le filtre obtenu est d’ordre 7, 3 coeffcients sont nécessaires & son implémentation. En Fi-
gure 3.18 apparaisent les fonctions de transfert quantifiée (implémentation sans multiplieurs)
et non-quantifiée.

La quantification des coefficients a été effectuée par 'intermédiaire de la méthode dite de « to-
lérence en phase ».

ﬁmax =1- 2_4

By~1—272-276
B 2724274

(3.36)

La structure électronique retenue pour 'implémentation du filtre demi-bande est proposée en
Figure 3.19.

L’implémentation des coefficients est donc réalisée a I'aide d’opérations simples tels que ’addition
ou le décalage de bits (le nombre de bit supprimé est illustré par un chiffre au dessus de la ligne
en question). Les opérations arithmétiques de chaque branche sont opérées & un rythme deux
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Fi1G. 3.19 — Implémentation du filtre demi-bande H(z) sous forme 2-path allpass

fois moins élevé que celui de ’entrée, la décimation par 2 étant réalisée en amont des sections
allpass.

Comme cela a été mentionnée en section 2.3.3, le format du signal d’entrée est un parameétre
important lorsque une opération de décalage est efféctuée. Cela doit étre pris en considération lors
de la réalisation électronique de la structure. En Figure 3.20 sont comparées différentes sorties
du filtre pour différents formats d’entrée.

Les résultats d’implémentation présentés dans la suite du document tiennent compte de cette
remarque.

3.3.3.2 Modélisation de la structure deux passages Le filtre H(z) décrit précédemment,
une fois ses poids quantifiés, posséde une réponse impulsionnelle de longueur [ = 360. Afin
d’obtenir une erreur &€ < min(26,,2d,) = 4.5 - 1073, On choisit L égal & 200, valeur légérement
supérieure a la valeur minimale acceptable pour L (cf. (3.33), Ly, étant égal a 172).
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Fi1G. 3.20 — Fonction de transfert de la structure électronique du filtre two-path allpass

En appliquant le signal d’entrée de la Figure 3.21(a), qui correspond a la sortie du filtre CIC-2HB
étudié précedemment, a notre structure de filtrage & deux passages, pour une LIFO de profondeur
L = 200, on obtient les spectres de sortie des filtres H(z7!) et H(z) tracés en Figures 3.21(b) a
3.21(d).

Les spectres sont de nature complexe, le traitement effectué ici est semblable & celui effectué par
le filtre TFB originel sur le méme signal d’entrée : le premier étage TFB a été remplacé par la
cascade CIC-2HB et le second étage par le filtre présentement étudié (filtre RII & phase linéaire).
Sur la Figure 3.22 sont tracées la phase induite par le filtre H(z~!) ainsi que celle induite par la,
structure compléte.

La caractéristique de phase linéaire est bien atteinte. Le zoom permet de se rendre compte de
Ierreur induite : ondulation dans la bande passante de .23°.

3.3.3.3 Implémentation Deuximplémentations de la méthode overlap-add ont été réalisées.
L’une avec un filtre H(z) a structure sOs et l’autre avec un filtre H(z) basé sur une structure
allpass. Le tableau 3.3 présente les résultats aprés synthése du VHDL.

TAB. 3.3 — Ressources en ALMs

ALMs Frequence max. L
LIFO 34 (+8 M512) 250 MHz 200
IIR allpass 107 147 MHz
ITR SOS 371 70 MHz
Structure LP-IIR SOS 1400 72 MHz
Structure LP-IIR, Allpass 415 147 MHz

En Figure 3.23 sont présentées les vues RTL des sous-entités LIFO et délai de longueur 2L.
Pour réaliser la LIFO, une mémoire RAM a été utilisée avec un multiplexage en entrée permettant
de lire et d’écrire dans les deux sens. Le délai, quant a lui, a été implémenté dans une altsynchram,
composant de base d’Altera.

Concernant, les deux structures implémentées, celle qui se révéle la plus intéressante est celle
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FiG. 3.21 — Entrée et sortie des différentes étapes lors de la linéarisation de la phase

utilisant les filtres allpass puisqu’elle ne comporte que 3 coefficients contre 3 sections SOS dans
le cas de 'autre structure.

Remarque : Les filtres RII obtenus par les méthodes de synthése décrites précedemment
ont cependant un inconvénient pour notre application. Le filtre du 2"¢ étage doit en effet per-
mettre de compenser la chute dans la bande passante induite par les étages de filtrage précédants.
Les méthodes de synthése de filtre utilisées ici, filtre & structure soOs et & structure allpass, ne
sont pas assez « flexibles » (et tout particuliairement la structure two path allpass) pour délivrer
une telle caractéristique. Un programme de minimisation, semblable & celui utilisé pour les filtre
RIF doit étre étudié.

Comme présenté en section 3.3.3.2, nous avons contourné ce probléme en utilisant en amont du
filtre RII, composé d’un réseau de filtre allpass, la cascade CIC-2HB qui n’introduit aucune chute
dans la bande passante.
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FIG. 3.22 — Phases introduites lors du premier passage (filtre H(z~')) et du second H(z)

4 Linéarisation de la phase - Algorithmes basés sur la réduction
de modeéles

Apreés avoir étudié et comparé différentes structures électroniques permettant la linéarisation
de la phase d’un filtre RII, des algorithmes de synthése aboutissant a cette méme linéarisation
sont exposés dans cette section.

Ces algorithmes, basés sur la méthode de réduction de modéles, permettent a partir d’un filtre
RIF a phase linéaire d’ordre n l'obtention d’un filtre RII d’ordre m (m << n) a phase linéaire.
Pour cela, le filtre RIF doit étre présenté a l’algorithme sous sa forme « espace d’état ».

On peut en effet toujours représenter un filtre digital comme une équation différentielle d’ordre
1:

x(n+1) = Az(n)+ bu(n) (3.37)
y(n) cx(n) + du(n)

ou u(n) est le vecteur d’entrée, x(n) le vecteur d’état et y(n) le vecteur de sortie. A est une
matrice de taille m xm ou m est 'ordre du filtre, b est un vecteur colonne, ¢ un vecteur ligne et
d un scalaire. Ces élements sont les composants de la forme espace d’état (Figure 3.24).

En prenant la transformée en z des équations 3.37 et en les combinant, on montre I’équivalence
de cette représentation avec la fonction de transfert du filtre :

Y (2) = H(2)U(z) ou H(z) = (2] — A)"'b+d (3.38)

avec I, la matrice identité.
La Figure 3.25 illustre le fait qu’un systéme peut toujours étre séparé en deux parties distinctes.

Tout systéme est alors décomposable en une partie dominante et une partie « faible » ayant
moins d’influence sur le résultat en sortie. Les composants A, b,, ¢, et d de la partie dominante
constituent ce que 'on appelle le modele réduit. Cette réduction est obtenue en séparant ces
deux parties par l'intermédiare de différentes méthodes imposant certaines contraintes [38]. Elle
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FiG. 3.24 — Représentation state-space d’un filtre digital

existe donc si et seulement si le modéle complet peut étre organisé ainsi :

(o) = (3 Ay () + (3wt .
v = (en @) (D0 +dulo

avec AR, bg, cg et d les composants du modéle réduit (Figure 3.25).
Dans notre cas, ou le systéme étudié est un filtre numérique, cette réduction améne & un filtre pos-
sédant une réponse impulsionnelle trés proche de celle du filtre original, permettant de conserver
les caractéristiques spectrales de ce dernier (dont la caractéristique de phase linéaire par exemple).
Les algorithmes utilisés sont exposés en Annexe Présentation des algorithmes de réduction
pour des raisons éidentes de clarté du document (algorithmes faisant appel & des notions rencon-
trées en théorie des sytémes, notions étrangéres au « traiteur » de signal habituel). Dans cette
section ne sont présentés que les résultats obtenus par 'application de ces derniers. L’application
de ces méthodes & un filtre demi-bande répondant aux spécifications du 2"? étage TFB est dans
un premier temps présentée. Une implémentation de la solution optimale est ensuite réalisée.

4.1 Application des méthodes a un filtre demi-bande (2"¢ étage TFB)

Le filtre & réduire est le filtre RIF utilisé pour le 2" étage de filtrage du TFB. En Figure 3.26
sont tracés les réponses en phase et en amplitude de ce dernier.
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FiG. 3.26 — Réponses du filtre demi-bande a réduire

Les 2 premiéres méthodes utilisées (norme de Hankel et gramian de la réponse impulsionnelle)
convergent toutes vers des spécifications en phase et en amplitude satisfaisantes (pas de dégra-
dation de la réponse du filtre) pour un ordre m = 23. La 3%™¢ la réduction du modéle par
décomposition en éléments singulier, affublée de ce méme ordre m n’y succéde pas. Le fait de
choisir un ordre fixe pour les méthodes utilisées permet ainsi de comparer l'efficacité de ces
derniéres. En Figure 3.27, 3.28, 3.29 sont tracées les réponses obtenues apres application de ces
méthodes.

On peut remarquer que les 2 premiéres méthodes assurent une ondulation de la phase bien infé-
rieure a la spécification du projet.La méthode nommeée « Frequency weighted model reduction »
n’a pas été modélisée car les résultats sont semblables a ceux déja présentés.

La solution Weighted least square approximation devrait donner des résultats plus intéressants
(filtre d’ordre 12 pour un filtre RIF de départ d’ordre 64). Cependant, certains problemes ont été
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FiG. 3.28 — Méthode Impulse Grammian, m = 23

rencontrés lors du développement de la routine d’optimisation BFGS et la modélisation n’a pas
été achevée. L’ordre 12 prévu est celui donné en [39] pour la réduction d’un filtre RIF d’ordre
64 répondant a un gabarit similaire. Il a tout de méme été décidé d’implémenter ce dernier,
puisqu’étant la solution optimale résultant des méthodes de réduction de modéles.

4.2 Implémentation

Dans le tableau 3.4 sont donnés les résultats de l'implémentation des filtres IIR & phase

linéaire d’ordre 12.

TAB. 3.4 — Ressources en ALMs

ALMs Frequence max. DSP blocks (9 bits)
ITIR SOS 594 148 MHz -
IIR SOS 27 216 MHz 5(36)

La structure utilisée est une structure de type SOs illustrée en Figure 3.30. 6 cellules SOS ont été
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FiG. 3.29 — Méthode Minimum Sensitivity, m = 23

nécessaires a I'implémentation de ce filtre.

5 Comparaisons des différentes implémentations possibles

Dans un premier temps, la solution du 2" étage TFB actuel (c’est & dire un filtre RIF d’ordre
64 a coefficients symétriques) est comparée en terme de ressources électroniques (ALMs associés
a des blocs DSP ou non) & un filtre RII répondant au méme gabarit en fréquence, mis a part la
phase qui est non linéaire dans la bande passante. Le but d’une telle comparaison est de mettre
en évidence la faible complexité du filtre RII ainsi que architecture optimale permettant son
implémentation.
En Figure 3.30 est présentée la structure de la cellule SOS qui a été utilisée pour 'implémentation
du filtre RII (dans le cas de l'utilisation des blocs DSP, la structure utilisée est celle de la
Figure 5(c)).

Entrée /_D

FiG. 3.30 — Structure électronique d’une cellule SOS

La variable n correspond au nombre de bits utilisés pour la quantification des coefficients.

Une cascade de 4 structures SOS est nécessaire a ’obtention d’un filtre RII répondant aux mémes
spécifications que le filtre « 2"% étage TFB ».

L’utilisation d’une structure Lattice/Ladder a aussi été étudiée pour 'implémentation du filtre
RII. Elle résulte en une structure composée de 8 cellules de base lattice/ladder (basée sur le méme
principe que celui de la Figure 2) amenant & l'utilisation de 8 coefficients lattice et 9 coefficients
ladder.
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Enfin, une structure Allpass two path a été utilisée dans le méme but. Un filtre a 4 coefficients (et
donc 4 structures Allpass, cf. section 2.2.3) permet d’atteindre une spécification d’atténuation
de 45 dB. Une vue RTL de la structure est disponible en Figure 3.31.
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FiG. 3.31 — Vue RTL du filtre two-path Allpass

Les structures Allpass d’ordre 1 sont utilisées aprés I'opération de décimation par 2 et donc
peuvent fonctionnner a la fréquence du systéme divisée par 2 (i.e. 62.5 MHz).

Les résultats de ces implémentations sont présentés dans le tableau 3.5, dans la partie Phase non
linéaire.

TAB. 3.5 — Ressources en ALMs
ALMs Freq. max. Blocs DSP (9 bits)

Filtre RIF 274 gtage actuel 1168 141 MHz -
2" ¢tage actuel 185 260 MHz 2(16)

Phase non linéaire IIR SOS 358 148 MHz -
IIR SOS 18 148 MHz 3(24)
Lattice/Ladder 733 50 MHz -
Structure Allpass 239 98 MHz -

Phase linéaire [IR+ égaliseur 1400 97 MHz -
Structure Allpass modifice 984 74 MHz -
Structure 2 passages 415 142 MHz -
Réduction du modele 594 147 MHz -
Réduction du modele 27 147 MHz 5(36)

Il est a noter que la fréquence maximale de fonctionnement de la structure lattice/ladder n’at-
teint pas la spécification. Aucun effort n’a été fait pour améliorer la situation puisque le nombre
de ressources utilisées est déja supérieur a celui d’une structure sos classique.

La seconde étape consiste a comparer les différentes solutions présentées dans les paragraphes
précédents permettant 'obtention d’une phase linéaire en utilisant un filtre RII. Le résultat des
différentes implémentations est présenté en tableau 3.5 dans la partie Phase linéaire. Toutes
respectent les spécification en amplitude et en phase du projet.

Concernant la fréquence maximale de fonctionnement de la structure composée de la cascade
filtre RII et filtre égaliseur, du fait du grand nombre de ressources requises aucune optimisation
n’a été effectuée. Dans le cas du filtre two-path Allpass modifié la fréquence de fonctionnement
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souhaitée pour chaque branche est 62.5 MHz, une fréquence de 74 MHz est donc suffisante.

En reconsidérant toutes les solutions étudiées, la structure deux passages utilisant un filtre two-
path Allpass est celle qui allie la caractéristique de phase linéaire avec le plus faible nombre de
ressources nécessaires. Dans le cas du remplacement du filtre RIF « 2"? étage » actuel par cette
solution, les ressources DSPs non utilisées peuvent alors étre réemployées dans le premier étage
de filtrage permettant encore de diminuer la consommation de I’ensemble TFB (cf. tableau 3.6).

TAB. 3.6 — Ressources DSP du « premier étage »

ALMs Frequence max. DSP blocks (9 bits)
2 Demi Bande 166 184 MHz 4(13)
Quart de Bande 147 261 MHz 2(8)

Cependant dans le cas ou le second étage doit étre capable de compenser une chute dans la
bande d’intérét induite par le premier étage (c’est le cas avec 'utilisation de la cascade CIC +
quart de bande), le choix d’un filtre RII résultant d’une réduction de modéle est préférable (le
point de départ étant un filtre RIF, plus « malléable »). Dans le cas contraire (lors de 'utilisation
de la cascade CIC + 2HB pour premier étage par exemple), les structures basées sur les filtres
two-path Allpass ou les cellules SOS peuvent alors étre employées.

6 Filtrage numérique pour la Radioastronomie

L’interférometre ALMA est 'un des premiers & étre équipé d’un systéme de filtrage numeé-
rique. L’habitude des concepteurs des interféromeétres radio en ce qui concerne la phase induite
par le systéme est d’exiger sa linéarité dans la bande de mesure. Dans le cas de systémes ana-
logiques cela permet de réduire la complexité de la correction & appliquer post-corrélation et
d’étalonner la phase instrumentale plus aisément en fonction de la fréquence. Cet étalonnage est
nécessaire car les systémes interférométriques analogiques n’offrent pas des performances de sta-
bilité en phase parfaitement reproductibles. C’est pour cette raison que les filtres RIF a réponse
symétrique (caratérisés par une phase linaire) sont préférés, a priori, pour la réalisation de tels
instruments. Ainsi, une étude concernant les filtres RII (nécessitant un nombre de poids parfois 4
fois inférieur a celui d’un filtre RIF fournissant les mémes caractéristiques) a été menée. Plusieurs
méthodes permettant une implémentation a moindre cott avec I'obtention d’une phase linéaire
ont été exposées. Dans le cas d’'une phase que trop approximativement linéaire, on préférera
Iemploi d’une structure RII classique pour laquel il faudra de toute fagon calculer (compenser)
la non-linéarité de phase
Cependant nous avons aussi étudié la possibilité de l'utilisation de filtre RII & phase non-linéaire
pour la réalisation des systémes de filtrage numérique. La phase étant reproductible indéfiniment
d’une réalisation a l’autre (sous réserve d’employer la méme structure avec les mémes poids), elle
peut étre corrigée post-corrélation puisque parfaitement connue (a 1’aide d’une table de correction
par exemple). L’utilisation de tels filtres doit alors étre prise en compte. De plus, le paramétre
d’importance en interférométrie est la différence de phase entre 2 bras d’une paire interféromé-
trique, dans ce cas les phase induites par le systéme de filtrage (qui sont identiques pour toutes
réalisations) sont alors éliminées. Il peut tout de méme apparaitre un inconvénient & utiliser ce
type de filtre dans certains cas : lors d’un calcul de puissance, par voie interférométrique par
exemple, & travers la bande totale résultant de I'opération de filtrage, cette phase non linéaire
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peut altérer le calcul de puissance.

7 Conclusion

Un état de art des structures de filtres RII et surtout de filtres RII & phase linéaire, ou
approximativement linéaire, a été présenté. Une architecture pour chaque type de filtre (phase
non-linéaire et approximativement linéaire — ondulation de 0.3°) s’est révélée trés intéressante
en termes d’utilisation de ressources logiques : le filtre composé d’un réseau de filtres allpass
en cascade. L’utilisation d'une telle structure a tout de méme un inconvénient : les filtres en
résultant ne posséde pas une grande flexibilité concernant leurs caratéristiques en fréquences et
spécialement dans la bande passante (impossibilité de compenser une bande passante lors de
I’emploi d’une struture sans multiplieur).

Il reste encore a éclaircir la potentielle utilisation d’un filtre RII & phase non linéaire dans
un systéme destiné a la radioastronomie. Le probléme lié au mélange des phases analoiques et
numeériques induites par les différentes parties (front-end et back-end) de l'instrument mérite
approfondissement.

Il est & noter que si on se place dans le cas d’une architecture de filtrage a phase (approximati-
vement) linéaire respectant ’ondulation maximale de la phase établie par le projet, la structure
deux passages est la plus intéressante. Elle permet une diminution du nombre de ressources com-
parée & la structure existante, dans le cas ou les blocs DSP ne sont pas utilisés.
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Chapitre 4

Réalisations d’un Filtre Polyphase

1 Introduction

Apreés avoir étudié une solution alternative a chaque « sous-étage » du filtre TFB actuel, il

est question dans ce chapitre de revoir completement ’architecture de filtrage. L’implémenta-
tion d’une structure de filtre polyphase a été envisagée dans cet esprit. Le filtre synthétisé doit
permettre de diviser la bande de base en 32 sous bandes égales afin d’obtenir une résolution
spectrale de base équivalente & celle obtenue avec le filtre TFB. Les caractéristiques spectrales de
la SB restent identiques : 47 dB d’atténuation, 0.2 dB d’ondulation et une région de transition
de 1/32.
Le principal incovénient d’une telle structure par rapport a celle du filtre TFB concerne la flexi-
bilité du positionnnement des SBs. En effet, la position des SBs dans la BB d’une architecture
polyphasée classique est fixée et définie par le module TFD (Transformée de fourier Discréte)
de cette derniére. Une étude concernant cette dite « immobilité » et ses inconvénients (bande
de fréquence non analysée entre les SBs) est menée dans une seconde partie visant a évaluer la
complexité d’une structure polyphase plus souple.

2 Réseau de filtres polyphases

Un réseau de filtres polyphases [23] est composé de deux principaux blocs : la structure
polyphasée du filtre et le module TFD permettant de placer chaque SBs synthétisée & un endroit
précis de la BB. Le module assurant la translation en fréquence peut étre réalisé de différentes
facons qui sont exposées dans les sections suivantes. Dans un premier temps est exposée la
structure polyphase permettant la réalisation du filtre lui-méme qui permet d’extraire un motif
spectral de la bande initiale d’entrée.

2.1 La structure polyphase

N-1
Soit H(z) = Z h(n)z™", la fonction de transfert d’un filtre RIF d’ordre N. L’équation de
n=0

la fonction de transfert de la structure polyphase [9, 20| résultante de cette derniére est donnée
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par :
N-1 M-1
H(z) = Z h(n)z™" = 2T H (M) (4.1)
n=0 m=0
N—-1
I
ou Hy,(zM) = Z h(m +nM)z""M
n=0

FiG. 4.1 — Architecture électronique polyphase

L’opération de décimation, qui permet d’extraire un motif spectral de largeur I <ch (dans le cas

d’un signal d’entrée complexe de largeur fe.), a été déplacé en amont du filtre afin de simplifier
la structure de ce dernier (cf. identités remarquanbles des systémes multi-cadences en Figure 2.4
a) etd)). Cette structure permet 'obtention d’un filtre passe-bas permettant d’extraire une bande
de largeur f“ﬁ” de la BB complexe & partir d’'une combinaison de filtres allpass se différenciant
uniquement par leur phase respective. Le principe d’une structure polyphase est exposé en détail
en [9].

2.2 Translation en fréquence

Maintenant que le principe du filtre polyphase est exposé, il faut s’intéresser a l'extraction
des différentes SBs de la BB. En Figure 4.2 est présentée l'architecture permettant d’extraire
une SB de largeur feT‘h a la position k (k € [0, M — 1]) dans la BB (SB centrée en f = k‘few‘h)

FiG. 4.2 — Architecture électronique : filtre polyphase et translation en fréquence

Cette structure répond & l’équation :
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ou H,, est défini en (4.1).
Afin d’extraire les M SBs composant la BB, 'architecture doit étre adaptée. La structure résul-
tant de cette adaptation est présentée en Figure 4.3.

FiG. 4.3 — Architecture électronique polyphasée a M SBs

Contrairement au cas général présenté ici, le systéme de filtrage du projet ALMA traite des
sinaux réels. Aprés application de cette structure & notre BB reéelle, les signaux caractérisant
chaque SB obtenus sont complexes et doivent, pour réaliser une découpe de la BB réelle de
largeur / <t en M SBs égales, étre convertis en signaux réels ou traités par un systéme « réel ».

Les spectres des SBs en sortie des systémes « complexe » et « réel » sont tracés en Figures 4.4.

T
o SBg ‘3?4 SB, SB, SB0 SB, 554 SB

6

Fonction de transfert (dB)
Fonction de Transfert (dB)

(a) Sortie complexe (b) Sortie réelle
FiG. 4.4 — Spectre en sortie du réseau de filtres polyphases

Les numeéros des différentes SBs sont indiqués sur chacun des graphiques. En Figure 4.4(a),

I’ensemble filtre + conversion fréquentielle utilisé posséde une répartition paire des SBs (SB

centrée en mwﬂ, k € [0, M — 1]) tandis que l’ensemble exposé¢ en Figure 4.4(b) posséde une

répartition impaire (SB centrée en M, k € [0, M —1]).La structure exposée en Figure 4.3,

dont le spectre en sortie est tracé en Figure 4.4(a) permet de séparer en M SBs (8 dans le cas
présent) la bande de fréquences normalisées [—0.5,0.5]. Cette structure est donc idéale dans le
cas du traitement d’un signal complexe. Dans le cas d’un signal réel a traiter, pour diviser la
bande de fréquences normalisées [0,0.5] en M SBs, une conversion complexe-réel du signal doit
étre effectuée en sortie de la structure du réseau polyphase (cas ALMA ou la BB de 2 GHz, de
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nature réelle, doit étre subdivisée en 32 SBs de 62.5 MHz chacune).

3 Réalisation d’un réseau de filtres polyphases

Comme cela vient d’étre présenté, un réseau de filtres polyphases est composé de 2 princi-
paux éléments, le filtre lui-méme décomposé en M sous-parties et un composant permettant le
déplacement en fréquence des SBs considérées : un bloc TFD.

La partie d’intérét ici concerne I'implémentation de ce bloc TFD, celle du filtre étant similaire
aux implémentations utilisées précédemment. La formule permettant de réaliser la TFD sur N
points d’un signal z(k) est la suivante :

N-1
X(k) =) a(n)WgF (4.3)
n=0

-2y

avec Wy =e N

Une méthode appelée FFT (Fast Fourier Transform) [40] permet de réduire le nombre d’opéra-
tions requises pour le calcul d’une telle transformée. Le signal résultant d’une telle opération est
complexe. Dans cette section est aussi évoqué 'utilisation d'une DCT (Discrete Cosine Trans-
form) qui permet d’obtenir en sortie un signal réel.

3.1 Transformée de Fourier rapide

La TFD peut étre représentée sous forme matricielle :

wo oWy Wy . WY
Wy Wi wz oo Wyt

Fy=| . : : . (4.4)
Wy Wit wENEL gy (VL

En [41] est proposé un algorithme rapide permettant de calculer la DFT d’un signal. Le calcul
direct d’une telle fonction, pour un signal réel, nécessite 2N? multiplications et 2N (N — 1)
additions, N étant le nombre de points sur lequel la DFT est calculée. Dans le cas de la FFT, la
complexité de calcul est réduite & N/2log,(N) multiplications et N logy(N) additions. L’idée de
base de la FFT est de décomposer la TFD d’ordre N (avec N = 2%) en m TFD d’ordre N; avec :

N=]]™ (4.5)

N; est appelé radix-i. La cellule de base de 'architecture d’'une FFT-radix2, appelée « cellule
papillon », est régie par les équations suivantes dans le cas d’une décimation en temps (DIT ou
« partagée dans le temps ») :

Tout = Tin + Wj;yzn (46)
Yout = Tin — Wj;yzn

Une structure correspondant a une décimation en fréquence (DIF ou « partagée en fréquence »)
peut aussi étre utilisée, 'emploi de 'une ou de autre (I'une étant la fonction transposée de
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lautre) dépendant seulement de 'ordonnement des données souhaité en sortie ou en entrée.
L’algorithme de la FFT DIT ré-arrange I'équation de la TFD (4.3) en deux parties : une somme
sur les échantillons d’entrée z(k) d’indice pair et une somme sur ceux d’indice impair. Dans le
cas de la DIF, le partage est effectuée sur le calcul des échantillons de sortie X (k). L’explication
développée ici concerne la FFT-DIT. Ces structures de base sont représentées en Figure 4.5.

;X::vw ::X;“
) DIT ) DIF

FiG. 4.5 — Structure radiz 2 d’une FFT DIT et DIF
En appliquant les identités remarquables caractérisant 1’élément W (W"N =1, WN/ 2 = -1,
WE =WetN) a (4.4) ainsi qu'en décomposant (4.3) en deux parties, constituées des termes de
rang pair et impair [40] ordonnées en utilisant I'inversion binaire, il est alors possible d’établir la
structure FFT 8 points de la Figure 4.6.

N=8
TFD d'ordre N/2
x0) OA X(0)
l |
@) OH >0 X(1)
TFD d'ordre N/4 I
0
x@2 O | W X(2)
x© OF . W X@)
X1 Of X(4)
0 I
x5 O >0 X(5)
TFD d'ordre N/4 |
0
@ O | v X(6)
X(7) Q—NL > Wy’ X(7)

TFD d'ordre N/2

FiG. 4.6 — Architecture d’une FFT 8 points

La formule de la FFT est la suivante, elle est appliquable, récursivement, aux différents sous-
blocs constituant la TFD principale sur N points (N/2, N/4 etc. .. jusqu’a obtention de la simple
cellule de base sur 2 points) :

N/2—1 N/2—-1

X(k) = > a@n)Wih,+Wr > a@n+ )Wikpour ke [0,N/2 1] (4.7)
n=0 n=0
N/2—1 N/2—1

X(k) = > a@n)Wih, —WE > x@n+ )Wikpour k € [N/2,N —1]  (4.8)
n=0 n=0
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L’inversion binaire (opération réalisée sur logy(N) bits) assure la permutation de l'ordre des
donnée correspondant a lentrée de la FFT N points : Pour N = 8, ’échantillon n°4 (100 en
binaire) devient l'entrée de la voie n°1 (001 en binaire).

La structure se décompose en 3 étapes : le calcul de la TFD sur N/4 points, le calcul de la TFD
sur N/2 points et enfin la TFD sur N points (IV = 8), la cellule de base étant la cellule papillon
de la Figure 4.5.

La FFT-radix2 « partagée en fréquence »posséde une structure semblable a celle de la Figure 4.6
mais renversée.

Remarques : Seule la structure radix-2 a été étudiée dans ce chapitre, le but étant d’éva-
luer la complexité de différentes structures « filtre polyphase » basiques comparables entre elles.
Les architectures radix-4 et split-radix n’ont pas été étudiées et ne sont pas abordées ici.

La structure présentée ci-dessus délivre un signal complexe qui dans certains cas (cas ALMA)
doit étre converti en un signal réel. Deux solutions s’offrent & nous pour palier ce probléme : la
cascade sur chacune des voies de sortie d’un étage « conversion complexe-réel » dont le composant
principal est un filtre de Hilbert ou l'utilisation d’'une DCT (Discrete Cosine Transform) en lieu
et place d’'une DFT. Ces points sont abordés plus loin dans ce chapitre.

3.2 La RFFT

Une remarque importante a propos de notre application concerne la nature du signal & traiter :
c’est un signal réel. En [42] sont comparées différentes méthodes permettant de traiter, avec moins
d’opérations logiques, une FFT sur N points appliquée & un signal réel. La méthode retenue, qui
permet de reduire le nombre de multiplication et d’addition d’une fagon non négligeable (M/2
multiplications et M /2 — 2 additions, M étant le nombre d’opérations nécessaires a la réalisation
d’une FFT radix-2) est appelée RFFT (Real-valued FFT). En effet, si la séquence d’entrée d’une
FF'T est réelle et paire alors la partie réelle de la séquence obtenue par FF'T est réelle symétrique
et la partie imaginaire est impaire symétrique. Ce qui se traduit par les propriétés suivantes en
sortie de la FFT :

) = reéel (4.9)
X(k) = X*(N—k)Vke[l,N/2] (4.10)

En figure 4.7 est représenté le flot de donné a travers les différents blocs de la RFFT.

La simplification de ’architecture apparait clairement sur cette figure, une sortie complexe sur
deux peut étre obtenue par sa paire complexe conjuguée. Il suffit alors de stocker la valeur
complexe obtenue en sortie d’une la cellule papillon, d’en déduire son conjugué pour pouvoir
I’appliquer & la cellule suivante. Ceci permet de sauver, dans le cas du 2¢7¢ étage de la FFT la
moitié des ressources d’un papillon ou un papillon entier sur deux dans le cas du 3¢ étage. En
ce qui concerne le premier étage, qui traite des données réelles et dont le coefficient multiplicateur
des cellules papillons est égal a 1, les signaux obtenus en sortie sont réels. Ceci permet de réduire
le nombre de multiplication et d’addition de ce dernier de moitié. Le principe se répéte pour des
FFT effectuée sur un plus grand nombre de points.

En plus de I'implémentation des deux structures FF'T présentées, il a aussi été décidé de
réaliser celle d’une FFT utilisant 1’algorithme proposé par Winograd [43]. Cet algorithme permet
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3. Réalisation d’un réseau de filtres polyphases

X: signal réel
O: signal complexe

| : paire complexe
conjuguée

X X X X X X X X

FiG. 4.7 — Architecture d’une RFFT 8 points

de réduire le nombre d’opérations nécessaires mais aboutit & une architecture plus complexe, ne
possédant pas les caractéristiques de redondance et d’entrelacement de ’algorithme de Cooley-
Tukey. L’implémentation d’'une DFT sur 32 points est présentée en |44].

3.3 Transformée en cosinus discréte

La transformée en cosinus discréte est une transformation similaire a la TFD, basée sur
I’analyse de Fourier, mais utilisant seulement des grandeurs réelles. La DCT est équivalente a
une TFD de longueur double opérant sur des données réelles a symétrie paire (la transformeé
de Fourier d’une fonction réelle et paire est réelle et paire). Il existe 4 variantes communément
utilisées de la DCT :

N-2
1 0
N k
DCT-1: O = S(wo+ (—1)*an-1) + nz::l &y, COS [N — 1nk] Jke[0,N—1] (4.11)
N-1
N 0 1

DCT-II: C};' = Ty, COS [N <n+ 5) k|, kel0,N—1] (4.12)
n=0
I m 1

_ . N f— — — - -

DCT-III : Cj, 5 %0 + nZ::l Ty, COS [Nn <k+ 2)] , ke[0,N —1] (4.13)
ey w 1 1

DCT-IV : ¢ = Ly, COS [N <n—|— 5) <k‘ + 5)} , kelo,N —1] (4.14)
n=0

N étant le nombre de point sur lequel la DCT est calculée.

La DCT-II (4.12) est la forme la plus utilisée et est souvent nommée simplement DCT. Certains
auteurs multiplient le terme X par % La DCT-III, qui est 'inverse de la DCT-II, est simplement
appelée DCT inverse ou IDCT.

La DCT est abordée dans différents papiers ol plusieurs réalisations possibles sont proposées.
En [45, 46] sont présentées des méthodes permettant 'obtention d’une DCT & partir du calcul
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Chapitre 4. Réalisations d’un Filtre Polyphase

de la FFT présentée en section 3.1. Les premiers algorithmes de calcul rapides de la DCT-II et
DCT-IV sont exposés en [47, 48], ils sont abordés dans la suite du paragraphe.

3.3.1 Construction d’une DCT a partir d’'une FFT

Les premiéres études concernant la DCT étaient basées sur 'utilisation d’une FFT de longueur
2N aboutissant au calcul d’'une DCT de longueur N. En [45] est donnée une méthode n’utilisant
quune FFT de longueur N. Cette méthode est basée sur un ré-arrangement de la séquence
d’entrée x, n € [0, N — 1] en groupant tout les termes pairs rangés dans l'ordre croissant suivis
par les termes impairs rangés cette fois-ci dans 'ordre décroissant. On obtient la nouvelle séquence

Yn -

=X — N

Yn 2n n—O,...,7—1

YN—1-n =T = 4.15
{ N—-1-n an+1 N 0,...,157 1 ( )

La DCT sur N points de la séquence z,, est alors obtenue en appliquant a y,, (4.12), en multipliant
le premier terme par % Aprés quelques manipulations [46], on obtient 1’équation de la DCT

appliquée a y,, :
wk

N = 2e(k)R{e T2NEN(y) (4.16)

ot FV(y) est la DFT sur N points du signal y,, avec k € [0, N — 1] et

{c(k‘):\% sik=0
1

c(k) = sinon

En [46], une technique permettant de calculer 2 DCT sur N points a partir d'une FFT également
sur N points est exposée. Ce type d’optimisation n’est cependant pas utilisé dans le cadre du
travail présenté ici.

3.3.2 Algorithme rapide de calcul

Dans cette section vont étre abordés deux algorithmes de calcul de la DCT aboutissant a des
structures simplifiées avec un nombre d’opérations limité.
Le premier établi par Lee [47] permet de réduire le nombre de multiplication par deux en com-
paraison a une implémentation classique |45] et aboutit & une structure simplifiée (nommeé FCT
pour Fast Cosine Transform). La méthode est basée sur une découpe en deux parties égales d’une
DCT N points. La structure est illustrée en Figure 4.8.
Apres séparation des termes de rang pair et impair, une DCT de N/2 points est appliquée a
chaque partie. Les équations retranscrivant I'opération a effectuer sont les suivantes :

N/2—1

gy = Y a@n)CE)" (4.17)
n=0
N/2—1

hk) = Y (@@n+1)+a(2n — 1) CE)" (4.18)
n=0

avec &(n) = e(n)z(n) ou
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FiGg. 4.8 — DCT Lee, N points

La sortie du bloc DCT est donnée par les relations :

y(k) = glk)+ ( C;H) h(k) (4.19)

yN—1—k) = g(k) - (CQ}M) h(k) pour k € [0, N/2 — 1] (4.20)

La DCT N points est donc décomposée en une somme de deux DCT sur N/2 points. Ce procedé
peut étre répété afin de décomposer encore la DCT jusqu’a obtention d’une cellule de base (cellule
papillon). Le nombre de multiplication nécessaire a 'implémentation est donné par la formule sui-
vante : u(C4) = (N/2)logy(N) et le nombre d’additions par : a(CLf) = (3N/2)logy(N) — N +1.
Wang, en [49], a développé un algorithme nommé SFCT pour Simple Structured Fast Cosine
Transform qui est moins sensible aux erreurs dues & une implémentation a virgule fixe que 'al-
gorithme proposé par Lee. Cet algorithme fut le premier basé sur la factorisation de matrices
de transformation. Plus récemment, Takala [50] proposa un algorithme basé sur le méme dé-
composition matricielle mais aboutissant a une structure plus aisé a implémenter, reprenant le
principe de Cooley-Tukey [41] concernant les propriétés du dit algorithme (redondance, entrela-
cement). L’équation de la DCT-II prend la forme suivante, aprés décomposition en matrices de
transformation :

k—1
1
Cil = ——=D.P. | [[ (Ah—s) Por 2| AoPa ,Pst (4.21)
ok cle 2k 2 2k2
V2k — 1 1

les coefficients de la DCT étant contenu dans la matrice diagonale par bloc Ay, et les matrices
PZ-H et Pjo étant des matrices de permutations nommeées Hadamard (suivant 'ordre de Hada-
mard) et perfect shuffle respectivement [50]. L’équation n’est pas décrite en détail par souci de

clarté.
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Chapitre 4. Réalisations d’un Filtre Polyphase

Les coefficients sont calculés récursivement en appliquant les formules [49] :

(1) = Vo5 (4.22)
d(2i) = V0.5(1 +d(3))
d(2i +1) = 0.5(1 — d(z))

Cet algorithme appliqué & une DCT-II 8 points résulte en la structure réguliére de la Figure 4.9.

pT

Fic. 4.9 — DCT-II, 8 points

Les deux algorithmes qui viennent d’étre présentés permettent le calcul d’'une DCT-II.

Nikara [51| propose des algorithmes permettant d’établir les DST et DCT de type II et IV
basés sur le méme principe de décomposition matricielle que Takala. La structure d’'une DCT-IV
8 points obtenue en applicant cet algorithme est illustrée en Figure 4.10.

d(9)
3 d) . I D X,
/N
X >

d(i1)

03 & X,
Xs R ‘/9 ‘/9 q ‘/9 q“ X,
el RN R TN A«g@%"f '
D o (e X
o Yo 8 Do\ o i\

. d5) B % % X,
e ‘\e X6 ‘3:1.% L TN N

FiG. 4.10 - DCT-1V, 8 points

Elle utilise le méme type d’architecture que celle présentée précédemment.

Dauns le cas de la DCT-II, le nombre de multiplications et d’additions est identique a la structure
proposée par Wang pour la DCT-II(u(C4]) = (N/2) logy(N) + 1 et a(CY) = (3N/2)logy(N) — N + 1),
seule la caractéristique « répétitive » de la structure les différencie. Concernant la DCT-IV, un
précédent travail de Wang [48] aboutissait a un nombre de multiplications p(CL) = (3N/4)logs (N)+
N/2 et un nombre d’addition a(CLY) = (7N/4)logs(N) + N/2. L’algorithme proposé par Nikara
nécessite moins d’opérations logiques, u(CLY) = N(logy(N)/2+1) et a(CLY) = (3N/2) log,(N),

il est donc retenu.
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3. Réalisation d’un réseau de filtres polyphases

L’étude de ces modules DCT a été effectuée dans le but de remplacer le module DFT compo-
sant le réseau de filtres polyphasés délivrant un vecteur de sortie de nature complexe, le Corré-
lateur ALMA traitant des données de nature réelle. Afin de réaliser une découpe en M SBs d’un
signal en utilisant une structure polyphase couplée & une DCT, l'implémentation d’'une DCT-1V
est nécessaire [52]| (répartition impaire des SBs). En Figure 4.11 est présentée l’achitecture &
adopter afin de réaliser une telle découpe de la bande d’entrée.

Bloc DCT
r-r———=—"=—"=—"=—"=—"=—"—=—"—™—"™—"—™— 1
I |
Gyl-22M) >D—> e
=] | fl |
ot o e
| RSN p | C |
| I ! | o
I_Zrl 1 | 1 1 | 1
Gy, (-22) |—|—>
[z ]
GM(_ZZM)
[z ]
GM+1('ZZM)
= !
I_’I GZM{(_ZZM)

Fia. 4.11 — Architecture Polyphasée couplée a une DCT

Les éléments I et J sont les matrice unité et « anti-diagonale » unité. Cette structure nécessite
seulement ’emploi d’'une DCT-IV sur M points mais en contrepartie, la BB doit étre découpée
en 2M SBs.

En [53] est présentée une méthode permettant le passage d’'une DCT-II & une DTC-IV par 'in-
termédiaire de matrices de transformation. C’est en cela que les papiers précédemment cités vont
étre utiles. L’'implémentation de la DCT-IV peut alors étre effectuée en appliquant a ’algorithme
décrit par Takala (algorithme pour 'implémentation d’une DCT-II), les matrices suivantes :

Crv = VCiD (4.23)
0.5 o o0 --- 0 0
—0.5 10 -~ 0 0
avec V. = 0.5 -11 0 - (4.24)
: 0
0.5 (—=1)M+L ... 1 -1 1
T
Dy = di 2 — . 4.2
et Dy diag < cos <2M (k+0 5)>>k:0"'M_1 (4.25)

Crv et Cpr représentant respectivement les DCT-IV et DCT-II.

Une implémentation de cette structure (réseau de filtres polyphasés avec bloc DCT) et d’une
structure polyphase couplée & une DFT suivie d’un réseau de filtre de Hilbert sont comparées en
section 4
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Chapitre 4. Réalisations d’un Filtre Polyphase

Remarque concernant « Pipelined FFT » (PFFT) et la DCT : Il est envisagée,
dans les futurs mois, 'implémentation des structures FFT et DCT « pipelinée » [54, 51| qui
devraient permettre de réduire considérablement le nombre de multiplications. Cette opération
est réalisée en exploitant les propriétés de redondance et d’entrelacement des algorithmes utilisés
pour la réalisation de la FFT[41] et de la DCT [51].

4 Implémentation

Les structures électroniques — DFT et DCT — présentées précédemment ont été implémen-
tées afin de déterminer l'intérét de leur utilisation potentielle. Une comparaison des ressources
occupées par chacune d’entre elles est donnée dans le tableau 4.1.

TAB. 4.1 — Ressources en ALMs
ALMs Frequence max. Mb512 Blocs DSP (9 bits)

Filtre Polyphase (32 voies) 13798 190 MHz 18 -
8689 190 MHz 19 63(504)
DFT DIF 2866 182 MHz 6 -
1708 168 MHz 27(210)
RFFT DIT 2266 127 MHz 1 -
1850 127 MHz ; 6(46)
DFT-Winograd 1709 212 MHz 23 -
1598 183 MHz 19 3(20)
Filtre de Hilbert D78 280 MHz 8 -
330 280 MHz 8 2(12)
Filtre polyphase pour DCT (64 voies) 29875 183 MHz 29 -
26424 184 MHz 26 63(504)
DCT-1V 4568 188 MHz 18 -
3209 185 MHz 17 14(112)

Dans la suite de la section sont présentés les détails de 'implémentation de chacun des blocs
constituant le banc de filtre.

4.1 Le bloc filtre

Le filtre utilisé pour la partie polyphase, associée a la DFT, est un filtre RIF d’ordre 1280
répondant aux specifications ALMA : atténuation >45 dB, ondulation dans la bande passante
<0.2 dB, 1/32 de bande — les spécifiations en fréquence sont présentées dans le Tableau 4.2.

TAB. 4.2 — Gabarit en fréquence du filtre associé a la DF'T

Début Fin
Bande passante 0 30 - fecn/(64 - 32)
Bande d’arrét 34 foop/(64 - 32) Foon)2

La région de transition et la largeur de la bande passante correspondent & celle obtenue par la
cascade des 2 étages de filtrage TFB. Ainsi la SB de largeur 62.5 MHz est obtenue aprés ap-
plication du bloc DFT et du filtre de Hilbert assurant la conversion complexe-réel (qui permet
de couvrir les fréquences positives avec les M = 32 SBs). Le processus de décimation par 32
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4. Implémentation

appliqué en amont du filtre (Figure 4.1) est en fait intrinséque au format d’entrée des données :
entrée démultiplexée sur 32 voies. Le filtre est alors décomposé en 32 sous-filtres composés cha-
cun de 40 poids (1280/32). Les coefficients du filtre sont encodés sur 10 bits et Iarchitecture
électronique employée correspond & une implémentation classique d’un filtre RIF (cf. Annexe
« Notions importantes de Traitement Numérique du Signal »). En figure 4.12 est tracée la ré-
ponse en fréquence du filtre.

10 T
non quantifiée
o == quantifiée sur 10 bits| |
-10F -40 1
g 0.05 45 '
3 -20f {-0.1 h 1
2 -50 ] 1
8 +0.15 S0 ~ 3
= -30f {-0.2 i e i 1
8 55| { :II'P R
c +0.25 . [li" Hp ey Ib K
S 0l W T L
§ 0.015 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1
LL
=50 b
1
-60

FiG. 4.12 — Fonction de transfert du filtre RIF 1280 poids

Le filtre associé au bloc DCT, lui, doit répondre a une spécification de largeur de bande 2
fois plus étroite (Tableau 4.3).

TaB. 4.3 — Gabarit en fréquence du filtre associé a la DCT

Début Fin
Bande passante 0 15« feen/(64 - 32)
Bande d’arrét 17 feen/ (64 - 32) fecn/2

Apres application de la DCT les SBs générées sont de largeur 62.5 MHz. En effet 'apppication de
la DCT comme indiqué en [52] entraine une répartition impaire des SBs autour de la fréquence
centrale (Figure 4.4(b)). Le filtre permettant de remplir les spécifications est un filtre RIF d’ordre
2048 dont les coefficients sont aussi encodés sur 10 bits. La fonction de transfert est tracé en
Figure 4.13.

En accord avec la méthode présentée en [52], la réponse impulsionnelle du filtre est découpée en
64 parties égales constituées chacune de 32 coefficients permettant ’obtention, apreés application
de la DCT, de 32 SBs (Figure 4.11, pour M = 32). Afin de correspondre & l'entrée démultiplexée
de ce nouveau filtre polyphase, le format de l'entrée délivrée par le systéme ALMA doit étre
adapté et subir un démultiplexage par 2.
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10 ‘
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FiG. 4.13 — Fonction de transfert du filtre RIF 2048 poids

Concernant la troncature de la sortie du module « filtre », elle est réalisée sur 9 bits permettant
de conserver une dynamique assez importante en sortie de ce dernier. Bien sur une modélisation
mathématique de la structure de filtrage a été effectuée permettant de valider cette opération.

4.2 Le bloc de conversion en fréquence

Comme expliqué en sections 3.1, la structure électronique qui effectue cette conversion est
décomposée en plusieurs blocs de traitement (ici 5 blocs puisque la DFT (DCT) est réalisée pour
32 points). Il a été décidé, apres vérification du traitement par une modélisation mathématique,
de tronquer chaque sortie de bloc a 9 bits. Les coefficients Wy (d(n)), eux, sont encodés sur
8 bits ce qui permet d’obtenir en sortie des blocs un signal sans dégradation notable.

Dans le cas d’'une FFT-DIT, les équations implémentées sont les suivantes (Figure 4.5) :

Tout = (Re(ﬂ?m) + %(ym)) + 3 (%(l‘m) + %(ym)) (4.26)
R(Yout) = (R(zin) — R(yin)) cos 0 + (I(zin) — S(yin)) sin (4.27)
S(Yout) = (S(@in) — S(yin)) cos O — (R(zipn) — R(yin)) sin 6 (4.28)

En appliquant la méthode de la RFFT présentée en [42] (cf. section 3.2), suivant I’étage du bloc
considéré, certaines simplifications de la structure dues aux paires conjuguées sont appliquées.
En Figure 4.14 est présentée une vue schématique de la structure RFFT DIT implémentée.

3 différents blocs apparaissent sur les 5 étages de la FF'T DIT, un délivrant 2 sorties réelles
(r741y), un autre délivrant une sortie réelle et une autre complexe (rcsyy) et le dernier délivrant
2 sorties complexes (ccyyy).

Une structure dite mixte — association de 2 bloc Winograd et d’un étage FFT DIF — a aussi
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FiG. 4.14 — Shématique de la FFT tmplémentée

été implémentée [44]. C’est une méthode réputée pour son utilisation optimale des ressources.
Elle est cependant caractérisée par une architecture complexe et non répétitive (impossibilité
d’utiliser une telle structure pour une PFFT).

L’implémentation d’une architecture FFT DIF a aussi été réalisée, mais sans simplification de
I’architecture. Cette structure fait figure d’étalon pour la comparaison avec les autres architec-
tures étudiées et implémentées.

Remarque : L’utilisation d’un bloc DET pout la réalisation de la conversion en fréquence

des différentes SBs entrainent irrémédiablement ’emploi d’un étage de conversion complexe-réel
basé sur 'utilisation d’un filtre de Hilbert. Il a donc été nécessaire de synthétiser et d’implémen-
tater un tel filtre. Les spécifications que doit remplir ce filtre sont étroitement liées a celle de la
SB finale, a savoir I’ondulation dans la bande passante de I’association de ce filtre et du précédent
< 0.2 dB et une bande utile de 'ordre de 93.75% qui correspond a une SB de largeur 58.59 MHz
(valeur obtenue aprés supression de 2 canaux de chaque coté de la bande avant reconstruction de
la BB, cf. section 6.2.3 en 6.2.3 du Chapitre 1). En figure 4.15 est tracée la fonction de transfert
du filtre synthétisé (ordre n = 58).
Au vu de la réponse impulsionnelle du filtre de Hilbert (un coefficient sur deux est nul), il est
implémenté par une struture composée de 2 voies paralleles : 'une, voie des échantillons de
rang pair, est simplement constituée d’un délai et l'autre, voie des échantillons de rang impair,
est constituée d’une structure RIF classique & échantillons symétriques (du a la réponse anti-
symétrique des coefficients, les échantillons sont soustraits avant multiplication par le coefficient
correspondant). La décimation par 2 est intrinséque a 'architecture. En figure 4.16 est présenté
la vue RTL de la structure utilisée afin de répondre a (1.7).

Dans le cas de 'emploi d’une DCT pour obtention de la conversion en fréquence, I’architecture
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FiG. 4.16 — Vue RTL du filtre de Hilbert

est aussi composée de 5 étages. Dans 'optique de l'utilisation de la structure polyphase + DCT,
une DCT-IV doit étre utilisée ou une DCT-II adaptée comme expliqué en section 3.3.2. Deux
structures ont été retenues (Figures 4.10 et 4.9 adaptées au cas M = 32), I'une pour la réalisation
d’une DCT-II et ’autre pour la réalisation d’'une DCT-IV. Seule la DCT-1V a été implémentée
puisque directement applicable & la sortie du bloc filtre (la mise en cevre de 'adaptation d’une
DCT-II étant assez lourde), chaque étage de la structure étant constitué de différents blocs
apparaissant sur la figure correspondante.

5 Couverture compléte de la bande de base

L’inconvénient de l'utilisation d’une structure polyphasée pour ’analyse d’une large bande
provient des petites portions de bande de fréquence non analysées entre chaque SBs (les « gaps » ).
Cela est du a la région de transition du filtre utilisé qui n’est jamais aussi étroite que voulue,
la réponse idéale du filtre étant une fenétre rectangulaire. Une solution consiste & contraindre
cette région a une valeur tres faible, afin d’obtenir une pente la plus raide possible. Cette action
a cependant comme effet d’augmenter drastiquement la complexité du filtre synthétisé (augmen-
tation du nombre de poids d’'un facteur égal au facteur de réduction de la bande de transition)
sans pour autant éliminer définitivement ces parties de bandes non analysées.

124



6. Conclusion

Dans le cas ALMA, le DDS du systéme TFB permet le chevauchement des SBs puisque la possi-
bilité de placer chaque SB & n’importe quelle fréquence dans la BB est donnée. Ce déplacement
en fréquence n’est pas permis avec une architecture polyphase & moins de revoir entiérement
Iimplémentation de cette derniére. Cela obligerait a utiliser une structure beaucoup plus com-
plexe (le module FFT étant une structure optimisée) entrainant un besoin en ressources logiques
incomparable. En [55] est présenté une structure de banc de filtre permettant de combler plus
ou moins cette lacune du systéme polyphasé. L’amélioration du systéme de filtrage est basée sur
la possibilité de passer d’une répartition paire des SBs & une répartition impaire (Figure 4.17).

Amplitude

A Repartmon impaire

Repartltlon paire

WWWWW

0 (M-1)t /M f

n

FiG. 4.17 — Répartition paire et impaire des SBs

Ceci est réalisé en modifiant la formule de la DFT :

N-1
y(k) = 2wy ke o, N 1] (4.29)
n=0

oit W = e *k@m/N) et ou v = 0 pour la répartition paire et v = 0.5 pour l'impaire.

Cette modification entraine une augmentation de la complexité de la DFT par 2 pour pouvoir
utiliser les 2 répartitions a tout moment ; cependant il est alors possible de diminuer la complexité
du filtre par 2 par exemple en spécifiant une région de transition 2 fois plus large (possibilité de
spécifier une région de transition moins stricte puisque les SBs sont chevauchées de moitié).

En [52] est présentée une structure de banc de filtres qui permet d’obtenir la méme fonctionn-
nalité avec un module DCT de longueur double (deux fois plus de SBs a synthétiser). Ici aussi,
le filtre utilisé peut étre de complexité moindre (facteur 2 envisageable). Une optimisation de
I'implémentation de ce dernier est présentée dans ce méme papier.

Ces solutions n’ont pu étre implémentées dans le temps imparti a cette thése et restent en suspens
pour l'instant.

6 Conclusion

Ce chapitre avait pour but d’évaluer la complexité d’une architecture polyphasée et de com-

parer en terme de rapport complexité - efficacité (souplesse du traitement) cette derniére au
systéme TEB actuel.
Deux architectures ont été étudiées : l'une basée sur un couple filtre polyphase - DFT (plus
conversion complexe-réel) et 'autre sur un couple filtre polyphase - DCT. La premiére totalise
un nombre de ressources d’environ 34600 ALMs (13798 filtre + 2266 RFFT + 32x 578 Hilbert) et
la deuxiéme d’environ 34400 ALMs (29875 filtre + 4568 DCT). Il est a noter que la complexité des
2 structures provient essentiellement de la partie « bloc de filtres » (et de la conversion complexe-
réel dans le cas de la DFT).
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Chapitre 4. Réalisations d’un Filtre Polyphase

Reste a implémenter les structures permettant de couvrir la bande totale & analyser en utilisant
les répartition paires et impaires pour pouvoir réellement effectuer une comparaison en terme de
ressources avec la structure TFB actuellement utilisée. Dans le pire cas, sans diminution de la
complexité du filtre et sans optimisation de la structure permettant les deux répartitions pos-
sibles, cela multiplierait par deux le nombre d’ALMs nécessaire. Le travail est tout de méme
assez avancé pour pouvoir statuer sur le fait que la structure polyphasée compléte sera beaucoup
moins volumineuse que celle du TFB (16 puces de 10970 ALMs et 70 DSP blocks) mais au prix
d’un manque de flexibilité, flexibilité qui fait Ioriginalité et Defficacité du systéme ALMA.
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Chapitre 5

Solution Retenue pour le Projet ALMA

1 Introduction

Apreés avoir présenté les solutions étudiées dans l'optique de l'optimisation d’une partie du
systéme de filtrage ALMA (optimisation du premier étage et du second étage TFB) ou du systéme
entier (architecture polyphase), le présent chapitre expose la solution retenue. Avant intégration
du nouveau systéme de filtrage dans les puces FPGA, une étude permettant la validation du
design tout au long de la conception a été effectuée. Le flot de conception mis en ceuvre pour
Iimplémentation des différentes structures de filtrage est proposé dans la section qui suit. Dans
une deuxiéme partie, ce nouveau systeme est présenté. Les tests et la validation sur carte de ce
dernier y sont exposés.

2 Flot de conception

La réalisation et la validation d’une fonctionnalité destinée a étre implémentée dans un cir-
cuit numeérique (composant FPGA par exemple) se déroule en plusieurs étapes. En Figure 5.1
est présenté un algorigramme retragant le flot de conception utilisé lors de ’élaboration des dif-
féerentes fonctions utilisées dans le cadre de ce travail (I’étude des différents systémes de filtrage
envisages).

Les spécifications du systéme a concevoir constituent le point de départ de la conception. De ces
derniéres découlent la description fonctionnelle de la fonction & réaliser.

2.1 Description fonctionnelle

Cette étape consiste & traduire la fonctionnalité (et 'interface) du systéme souhaité en une
description plus ou moins hiérarchique ou plus ou moins détaillée (i. e. plus ou moins bas niveau
et proche de l'electronique). Cette découpe hiérarchique et ce niveau de détail dépendent de
la « confiance » que le concepteur accorde & l'outil de synthése (certains étant plus ou moins
performant) et au niveau de controle qu’il veut avoir sur cette synthése. La description d’un
module peut s’effectuer par saisie schématique (schéma bloc par exemple) ou par I’écriture d’un
code spécialisé (VHDL pour Very high speed integrated circuit Hardware Description Language,
ou Verilog - le langage utilisé par la suite est le VHDL). Ce code constitue en fait toujours la
véritable source de description du systeéme car la saisie schématique aboutit & la génération d’un
code équivalent par les outils CAO.
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Simulation Spécification
A < A 4
Description
Fonctionnelle
Synthése &
Optimisation
Placement
Routage
Complexité et
Performances

FiG. 5.1 — Flot de conception

L’utilisation du VHDL présente deux avantages essentiels : indépendance vis & vis de la techno-
logie et optimisation de l’environnement de test.

2.2 Synthése

La syntheése est effectuée a ’aide d’un outil CAO spécialisé, le synthétiseur qui est un compila-
teur particulier capable de générer une description structurelle du circuit a partir de la description
VHDL. A travers le style d’écriture du code VHDL synthétisable (dit RTL pour Register Trans-
fert Level), le synthétiseur reconnait des « primitives » qu’il implante et interconnecte pour
réaliser une fonctionnnalité équivalente & la description VHDL. Si le VHDL est indépendant de
la technologie, la synthése marque le passage vers une technologie donnée, voire un composant
donné.

La description structurelle permet d’évaluer certaines caractéristiques du circuit physique. En
effet la complexité est liée a la liste des primitives requises; le taux de remplissage du FPGA peut
alors étre déterminé, les caractéristiques physiques des primitives étant connues par le fondeur.
Les performances en vitesse du circuit peuvent aussi étre estimées en associant & chaque primi-
tive un retard fixe. Cependant cette premiére estimation n’est que grossiére puisque les délais de
routage entre primitives qui sont bien souvent critiques, ne sont pas encore connus.

Le synthétiseur utilisé dans le cadre de cette thése permet 'optimisation des futures performances
physiques du circuit en associant, avant synthese, aux fichiers VHDL un fichier de contraintes.
Ainsi, en plus de la contrainte de timing général (vitesse nominale de fonctionnement du design)
habituelle, il est laissé au concepteur le choix du type de ressources (de primitives) & utiliser pour
les différentes parties du design ou encore le choix de partionner ce méme design en différents
blocs soumis & divers timing. D’autres options permettant encore d’ameéliorer les caractéristiques
physiques du circuit sont disponibles mais ne sont pas abordées ici. En fin de synthése, un fichier
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2. Flot de conception

VQM (Verilog Quartus Mapping file) est généré. Il constitue le point d’entrée pour l'étape de
placement routage.

2.3 Placement - Routage

Cette étape consiste, a partir de la description structurelle du circuit (fichier VQM obtenu
aprés synthése) a positionner physiquement les primitives sur le silicium et les interconnexions
entre primitives et entre primitives et pins d’entrée - sortie. Cette procédure est complétement
automatisée dans le cas du routage d'un FPGA.

Suite & cette étape, les performances réelles en vitesse du circuit ainsi que la complexité de la
structure (le taux de remplissage du FPGA) sont disponibles.

2.4 Simulation

La simulation permet de valider les différentes étapes du flot de conception descendant. Afin
de réaliser cette simulation, tout ’environnement de la fonctionnalité a implémenter dans le
FPGA (entrée - sortie, horloge...) est décrit en VHDL (description non-synthétisable). Cette
description VHDL, appelée « Test Bench » constitue la struture de plus « haut niveau » du
nouveau systeme.

La premiére simulation effectuée concerne le code VHDL avant synthése décrivant la fonctionna-
lité. Elle permet la validation de la fonctionnalité & implémenter. Ensuite le modeéle structurel,
obtenu aprés routage, est simulé; les performances en vitesse du circuit sont alors évaluées. Un
fichier SDF (Standard Delay File) contenant les retards des portes logiques est délivré par le
simulateur.

Afin de tester et de valider la fonctionnalité, des vecteurs de tests de type radio-astronomique
(signaux aléatoires similaires a ceux que le circuit physique traitera lorsqu’il opérera dans 1’élec-
tronique du radio-telescope : bruit blanc gaussien associé a des sinusoides) sont générés et sont
utilisés comme entrée du Test Bench (Figure 5.2).

Vodélisation Mathématiqué
de la fonctionnalité

Etude Statistique
Analyse Spectrale

échantillons
d'entrée
références

échantillons
de sortie
références

Modelsim
Simulateur VHDL

Design a tester
décrit en VHDL

FiG. 5.2 — Simulation fonctionnelle

Lrutilisation de tels signaux permet une analyse du systéme dans des conditions opérationnelles.
Les estimations de consommaton effectuées aux cours des simulations, et basées sur le nombre de
commutations dans le modeéle structurel, devraient étre en particulier treés proche de la réalité.
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Ces signaux de test sont générés a ’aide de Matlab (software de modélisation mathématique)
et sont encodés sur un nombre de bits définis correspondant aux signaux délivrés au systeme
de filtrage aprés numeérisation. Une description mathématique de la fonctionnalité & réaliser est
alors effectuée sous Matlab, nourrie par ces méme vecteurs de test, permettant ainsi d’obtenir
des vecteurs de test de sortie qui serviront de référence a la simulation VHDL (Figure 5.2).

3 Validation et test de la solution retenue

Compte tenu du manque de flexibilité de la structure polyphase présentée dans le chapitre
précédent, cette solution est écartée des structures envisageables. Dans le tableau 5.1 est donc
présenté un récapitulatif des solutions étudiées les plus intéressantes dans 'optique du rempla-
cement des deux étages de filtrage TFB.

TaB. 5.1 — Récapitulatif des solutions étudiées
ALMs Fréq. max. Blocs DSP (9 bits)

1" étage TEB 1°" étage 1775 180 MHz -
CIC non-rec QB 653 240 MHz -
2 étage 2" gtage actuel 185 260 MHz 2(16)
(sans bloc DSP) 1168 141 MHz -
Phase linéaire Structure 2 passages 415 142 MHz -
Réduction du modele 27 147 MHz 5(36)
Phase non linéaire Structure Allpass 239 98 MHz -
IIR SOS 18 148 MHz 3(24)

Il est & noter que les fréquences maximales de fonctionnement indiquées concernent 1’étage de
filtrage synthétisé. Elles permettent seulement de s’assurer de la robustesse du design.

Dans la premiére partie du tableau sont donnés les résultats relatifs au 1" étage de filtrage
TFB. La solution optimale retenue, concernant cet étage, est composée d’un filtre CIC non-
récursif cascadé avec un filtre quart de bande. Elle permet de diminuer presque d’un facteur 3 la
complexité de la fonctionnalité « 1" étage TFB ».

Le code VHDL, et donc la fonctionnalité du systéme, a été validé grace a des patterns de tests
générés sous Matlab en utilisant la méthode décrite en section 2.4.

Dans la seconde partie du tableau, ce sont les résultats relatifs au 2" étage TFB qui sont
présentés (rappelons que l'implémentation actuelle est celle utilisant les blocs DSP) : les struc-
tures a phase linéaire et a phase non-linéaire y apparaissent. Les solutions engendrant une phase
non-linéaire sont ici présentées a titre indicatif puisque I’étude de l'utilisation de telles structures
en radioastronomie doit encore étre approfondie. On peut tout de méme remarquer leur intérét
potentiel en terme d’occupation de ressource en comparaison avec la solution actuelle.

Les solutions présentant la caractéristique de phase linéaire n’ont cependant pas été retenues
pour l'utilisation dans le systéme de filtrage ALMA, le 2"? étage actuel semblant optimal (da
la méthode de récirculation des poids utilisée et a 'utilisation optimale des blocs DSP). La solu-
tion nommeée « structure 2 passages » dont la vue RTL est donnée en Figure 5.3 n’aboutit pas
a une diminution des ressources assez importante comparée a celle utilisée actuellement (com-
paraison effectuée avec 'implémentation sans bloc DSP) pour justifier une telle complexification
de l’architecture du filtrage ALMA.

La solution dérivée de la méthode de réduction du modeéle aboutit a une cascade de 6 cellules SOS.
Au vue des résultats présentés dans le tableau, cette solution est plus volumineuse que 'actuelle.
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Chapitre 5. Solution Retenue pour le Projet ALMA

Le systeme de filtrage retenu se décompose donc en trois parties : un filtre CIC non-récursif
(D =8, N = 2), un filtre quart de bande d’ordre n = 15 et la structure du filtre RIF actuel du
274 atage TFB. Les poids de ce dernier doivent cependant étre recalculés afin de compenser la
chute dans la bande passante engendrée par la cascade CIC + QB.

3.1 Traitement du signal dans le nouveau bloc de filtrage

Le signal délivré par le DDS au premier étage de filtrage utilise la représentation décalée (cf.
section 6.2.1 en p. 35 du Chapitre 1). Dans le cas d’un filtre CIC non-récursif, le passage a une
représentation classique est effectué dans le premier bloc (1 + z_l) en ajoutant 1 a la somme des
deux échantillons successifs. Le spectre du signal obtenu en sortie est celui de la Figure 5.4(b).

0 0
b
st
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= 3 ] __-lof
g g
P g 5
| | ¥
ol i -15f . —
-20 ]
2t |
% 0 05 % 0 05
fﬂ fﬂ
(a) Sortie du DDS (b) Sortie du filtre CIC, aprés décimation

Non tronqué
Tronqué sur 8bits

DSP (dB)
DSP (dB)

-40
-05 0 05

(c) Sortie du quart de bande (d) Sortie du quart de bande aprés décimation
FiG. 5.4 — Spectre de sortie de chaque sous-étage

Le signal de sortie résultant de l’architecture CIC non-récursive est codée sur 12 bits (pleine
échelle). Il n’est pas tronqué afin de ne pas biaiser le signal. Aprés application du filtre quart
de bande, le spectre de sortie obtenu est tracé en Figure 5.4(c). Cette sortie est tronquée a 8
bits (12 LSBs supprimés) permettant d’assurer la compatibilité des signaux entre la sortie de ce
filtre et I'entrée du second étage TFB. La dynamique en sortie, correspondant a 8 bits, est égale
a approximativement 48 dB. Le spectre de la Figure 5.4(d) est celui obtenu aprés décimation
apparait sur cette Figure la chute dans la bande passante induite par cette cascade CIC + QB.
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8. Validation et test de la solution retenue

La troncature effectuée en sortie de 1’étage « filtre quart de bande » introduit ’apparition d’une
composante continue et devra étre compensée en entrée du second étage TFB.

Sur la Figure 5.5, sont présentés les spectres en sortie du « 27¢ étage TFB » ainsi que le spectre
en sortie de I’étage conversion complexe-réel résultant de la modélisation mathématique.

— — — Quantifié 2bits
Non quantifié 17 bits

-60[- 1 |
=20 Fy ol i I ,.':, i belbi ity doa gl
-70f 1 "
-25
/WM |
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i
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(a) Sortie sur 17 bits avant décimation (b) Sortie du convertisseur
Fi1G. 5.5 — Sortie du filtre fizant la SB et sortie du convertisseur complexe-réel

Apres conversion et requantification du signal sur 9 bits (destiné au calcul de la puissance de
sortie) puis requantification sur 2 bits redirigé vers le corrélateur (Figure 1.20), la composante
DC amenée par les différentes requantifications se retrouve au centre du spectre, soit hors de la
bande d’intéret (Figure 5.5(b)).

La chute dans la bande passante résultant de la cascade filtre CIC - filtre quart de bande a été
compensée par celle du second étage TFB. En Figure 5.6 est présentée la fonction de transfert
de ce « nouveau » 2" étage.

Fonction de Transfert (dB)

Fi1G. 5.6 — Fonction de transfert du filtre fizant la SB a 62.5 MHz

Un algorithme de minimisation — amoeba stmplex minimization — ayant comme entrée la réponse
en fréquence de ’étage & compenser est utilisé. La fonction de transfert de départ est générée
par lalgorithme de Remez, les poids constituant le filtre sont ensuite ajustés individuellement
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afin de répondre a la forme désirée. De ce fait, la spécification d’ondulation (& savoir 0,2 dB) est
respectée.

3.2 Perte associée a I’ensemble CIC + QB + 2 étage

L’adoption d’une structure multi-étages conduit inévitablement & une perte de sensibilité lors
du calcul de la fonction de corrélation du signal (due aux différentes requantifications du signal).
Afin de limiter le nombre de ressources utilisées dans chacun des étages de filtrage constituant
la cascade, une troncature des LSB est réalisée a chaque sortie. La perte d’'information (lice a la
suppression des LSBs) peut conduire a une dégradation du signal a analyser. Nous avons mené
une étude semblable & celle présentée en section 6.2.2, p. 36 du Chapitre 1 afin d’apprécier cette
dégradation.

Comme indiqué précédemment la sortie du filtre CIC non récursif est codée sur 12 bits (sans
troncature). Dans le cas d’une troncature & 8 bits, comme il en a été question en section 4.2.1.2,
p. 67 du Chapitre 2, le biais engendré est égal & 2% (troncature de 4 LSBs), valeur non-négligeable.
Apres traitement du signal par I’étage quart de bande, ce biais se retrouve multiplié par le gain de

ce nouvel étage (ZkN:_Ol h(k) = 758), a savoir : 222, Ce biais est alors additionné a celui induit par
la troncature en sortie du quart de bande : = 1557 (9 LSBs sont tronqués, aprés suppression des

MSBs, pour atteindre le format de sortie désiré). En comparaison avec le biais induit par le 1"
étage de filtrage TFB (W124)> celui-ci est beaucoup trop important. C’est pour cette raison que la
solution non tronquée de la structure CIC non-récursive est préférée (sous peine de dégradation
de lefficacité du traitment du signal ou de modification trop importante de I’étage de conversion
complexe-réel ou ce biais est compensé).
La cascade CIC-QB induit alors un biais égal a 2% (12 LSBs tronqués pour l'obtention de la
sortie codée sur 8 bits). Ce biais doit étre multiplié par le gain du dernier étage de filtrage (le
274 gtage TFB adapté a la cascade) égal a 496, on obtient alors le biais total engendré par
cette nouvelle structure : 274, Le fait de ne pas tronquer le signal en sortie du CIC induit une
augmentation de la complexité de la structure QB (de faible importance tout de méme, QB &
entrée sur 8 bits : 195 ALMs, QB a entrée sur 12 bits : 295 ALMs). Cependant elle permet de
limiter de fagon importante le biais induit par la structure cascadé (correspondant & 91 dB) et
donc la perte d’efficacité ; une compensation de ce dernier n’est alors pas nécessaire.
Concernant le surplus de bruit ajouté dans la bande d’intérét aprés décimation (did a une
dynamique un peu faible, codage sur 8 bits), il peut toujours étre compensé par une intégration

plus importante (o & \/}3—7) Il est cependant important de limiter le plus possible son importance.

3.3 Intégration de la solution dans les puces FPGA

La solution retenue ici a été intégrée dans les puces FPGA de la carte ALMA TFB afin
d’évaluer le gain en consommation et la diminution de la température de jonction des puces (cf.
section 7.2 en 7.2 du Chapitre 1). Les spectres de la Figure 5.7 représentent deux sous-bandes
adjacentes (n°2 et n°3 sur 32) de 62.5 MHz obtenues aprés filtrage par 'intermédiaire du Test
Fixture et de son corrélateur.

Une raie, modélisant une information astronomique, a été placée dans chacune des deux sous-
bande. Ces spectres permettent de confirmer le bon fonctionnement du filtre implémenté :

— le design a subi les tests de validation avec succes (cf. section 7.1.2 en p. 41 du Chapitre 1)

— aucune raie « fantéme » (due au repliement spectral) n’apparait dans la bande passante

des sous-bandes
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8. Validation et test de la solution retenue

Auto Spectrum Test # 2 Auto Specrum Test # 2
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(a) Sous-bande n°2 (b) Sous-bande n°3

Fi1G. 5.7 — Spectre de deux Sous-bandes adjacentes, obtenu par le Test Fizture

— la bande passante résultante du filtrage complet est plate et respecte 'ondulation maximale
acceptable, c’est a dire £0.2 dB (Figure 5.8).

Auto Spectrum Tast #1

005 000 006 010 046 020 025 030 036 040 045 080 055 060 085 070 075 080 045 090 086 100 105
Chennel x

FiGc. 5.8 — Ondulation dans la bande passante

3.4 Tests thermiques

La consommation obtenue avec ce nouveau design, en fonctionnement nominal (puces allu-
meées, incrément du DDS chargé et test 7 lancé), avoisinne les 58 W. Comparé & I’ancien design
qui consommait 75 W, cela représente une amélioration de l'ordre de 21 %. Interessons nous
maintenant aux températures de jonction qui conditionnnent la durée de vie d’une puce. En
Figure 5.9 sont tracés les évolutions dex température de jonction des 16 puces de la carte en
fonction du temps, jusqu’au régime établi.

Ce relevé de températures a été effectué en fonctionnement nominal, sans refroidissement de
la carte par un quelconque flot d’air. Le nouveau design permet donc aussi de diminuer la
température de jonction des puces (& comparer avec le tracé en Figure 1.35). La température
atteinte par la puce la plus exposée a la dissipation de ces voisines est de 'ordre de 100 °C, loin
de la température maximale conseillée par Altera. Le graphique présenté en Figure 5.10 permet
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Température (T)

0 200 400 600 800 1000
Temps (s)

Fi1G. 5.9 — Température de jonction de chaque puce en fonction du temps

de comparer la température de jonction des puces pour les deux structures (I’originale : TFB et
la nouvelle : CIC + QB) en fonction de la puissance du flot d’air ventillant la carte.

Temperature (T)

0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000
Flot d'air (feet/m)

FiG. 5.10 — Comparaison des 2 structures électroniques en terme de température de jonction

Cing mesures a différentes valeurs de flot d’air ont été effectuées. Le graphique en résultant est
seulement voué a ’évaluation de la température de jonction moyenne des puces pour une certaine
vitesse de ventillation et ne doit étre, en aucun cas, pris comme référence. Ces mesures ont été
effectuées dans un cadre bien particulier, avec un flot d’air trés directif. Une conclusion peut tout
de méme étre établie au vu des résultats : plus la vitesse de propulsion de 'air est élevé moins
la différence entre les architectures « TFB » et « CIC » est flagrante en terme de température
de jonction.
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4. Conclusion

4 Conclusion

Ce chapitre présente la solution qui a été retenue dans le cadre du projet ALMA. Ce choix

résulte de différentes études menées durant le déroulement de la these. L’objectif était la réduction
de la consommation du systeme de filtrage actuel qui s’élevait a 75 W par carte de filtrage
(rappelons que 512 cartes sont nécessaires pour traiter tous les signaux provenant des antennes).
L’amélioration obtenue en terme de consommation en intégrant cette solution dans le design
TFB est de 'ordre de 20 %. La puissance dissipée par la carte atteint désrormais 60 W. Ceci a
des répercutions sur la configuration du systéme de refroidissement des racks du Corrélateur et
va surement permettre de diminuer le nombre de ventilateurs utilisés dans ces racks sur le site
d’Atacama a 5000 m.
Ce nouveau systéme de filtrage est en cours de test sur le site du NRAO a Charlottesville. Les
cartes de filtrage seront ensuite intégrées dans un systéme composé de deux antennes ALMA
situé & Socorro (Nouveau Mexique) afin de valider le fonctionnement complet du systéme de
détection (filtrage et corrélation) avant d’étre implanté sur le site d’Atacama.
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Conclusions et Perspectives

Aujourd’hui, les projets de radioastronomie demandent 1'utilisation de systémes électroniques
de plus en plus performants et donc nécessitant une architecture de plus en plus complexe. Le
projet ALMA fait partie de ces nouveaux projets, les caractéristiques du Corrélateur (banc de
filtre plus corrélation) parlant d’elles-mémes : 512 cartes de filtrage au format 6U traitant cha-
cune 2 GHz de bande et 512 cartes de corrélation au format 9U calculant chacune 64 x 4 klags.
Toutes ces cartes sont rassemblées dans une piéce ventilée mais située a 5000 m d’altitude ou
lair est raréfié (pression moyenne de 550 mbar). Dans ce cas la dissipation thermique du systéme
total devient un parameétre crucial.

Les travaux de recherche menés durant cette thése concernent en premier lieu I’amélioration
de la consommation du systéme de filtrage ALMA (TFB). Une étude de différents types de filtre
et différentes architectures électroniques a été effectuée. La premiére solution investiguée se rap-
porte & une modification de la structure TFB elle-méme.

Le premier étage TFB a alors été remis en question. Ce premier étage permet d’effectuer une
décimation par 32 de la bande d’entrée sans contrainte spécifique de la région de transition. A
cet effet, le filtre Cascaded Integrator Comb (CIC) est le mieux adapté puisque possédant une
architecture simple tout en délivrant un facteur de décimation important. Apres adaptation de
la structure au format du signal d’entrée du TFB, plusieurs structures ont été comparées : un
filtre CIC & architecture récursive, & architecture non-récursive ou possédant une architecture a
entrée démultiplexée. Aprés implémentation de ces derniéres, les résultats obtenus sont loin de
ceux escomptés. Il a donc été décidé d’utiliser une structure multi-étages permettant d’atteindre
le facteur de décimation initial composée au moins d’un filtre CIC.

Cette solution s’est révélé fructueuse puisqu’elle permet la diminution du nombre de ressources
logiques pour I'implémentation de la fonctionnalité. Plusieurs cas ont été étudiés, la cascade CIC
- RIF quart de bande s’est avérée la plus intéressante.

Toujours dans 'optique d’améliorer la consommation du systéme, un recensement des struc-

tures de filtre RII & phase non-linéaire ainsi que de différentes méthodes permettant 1’obtention
de la phase linéaire — ou approximativement linéaire — dans la bande passante a été effectué.
L’objectif éventuel était le remplacement du second étage de filtrage TFB.
La contrainte de phase linéaire a toujours été une caractéristique essentielle des systémes de
filtrage utilisés traditionnellement en analogique pour les projets de radioastronomie. L’étude du
filtre RII s’explique par le fait de la faible complexité de sa structure (pour un méme gabarit
en fréquence, un filtre RII nécessite — environ — 10 fois moins de coefficients qu’un filtre RIF).
L’inconvénient de ce type de filtre est sa phase non linéaire. La comparaison des méthodes résul-
tant en une linéarisation de cette phase avec le filtre RIF utilisé dans le 2"¢ étage TFB a révéle
la structure « 2 passages » composée de filtres « two path allpass » comme étant la solution
optimale.
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Conclusions et Perspectives

La possibilité de I’emploi d’un filtre RII — & phase non linéaire — dans un projet de radioastro-
nomie a été introduite. Du fait de son caractére parfaitement reproductible en numérique, un
filtre possédant une phase non linéaire semblerait étre une bonne option pour ’avenir, mais cette
question reste pour l'instant en suspens et mériterait d’étre étudiée de maniére plus approfon-
die. Il serait plus facile d’utiliser ce type de filtre plutot qu’un filtre RII dont la phase n’a été
qu’« approximativement » linéarisée.

La derniére option que nous avons étudiée consiste & remplacer le systéme TFB complet par
un systéme de filtres polyphases. Le but d’une telle étude était de comparer ces deux solutions
en terme de complexité-flexibilité.

Deux structures de réseau de filtres polyphases, 'une basée sur l'utilisation d’'une DF'T et 'autre
sur l'utilisation d’'une DCT, ont été étudiées et implémentées. Afin de réaliser une couverture
compléte de la bande & analyser, les structures doivent subir une modification. En effet, par
I'utilisation d’une structure polyphase clasique, des « trous » apparaissent entre chaque SB cor-
respondant & des bandes de fréquences non analysées. Il est possible de combler ces « trous »
spectraux en juxtaposant deux réalisations de filtres polyphases, 'une aboutissant & une répar-
tition paire des sous-bandes et I'autre & une répartition impaire.

L’implémentation de cette solution est en projet et ne sera pas présentée dans ce document.
Néanmoins, il est possible de conclure sur l'intérét d’une telle structure. Du point de vue de I'uti-
lisation des ressources, elle est en effet plus intéressante que celle du systéme TFB. Cependant
le systéme TFB est beaucoup plus flexible et cette flexibilité est le principal atout du systéme
de filtrage ALMA, elle en fait 'originalité. Dans le contexte ALMA, le systéme polyphase ne
constitue donc pas une solution optimale.

Apreés étude et comparaison des différentes solutions envisageables dans le but de diminuer

la consommation de la carte TFB, le choix final s’est porté sur une cascade CIC - RIF quart de
bande - RIF demi-bande. Il a été décidé de conserver I'architecture du filtre demi-bande actuel
(le 2" étage TFB) malgré I'amélioration en terme d’utilisation de ressources de la solution filtre
RIT « deux passages ». Cela ne justifie pas une telle complexification de I’architecture du filtre,
'implémentation de ce 2"* étage TFB étant déja bien optimisée et premettant de synthétiser
deux largeurs de bande (62.5 MHz et 32.25 MHz).
La structure de filtrage retenue permet de réduire la compléxité du filtre total et de descendre
la consommation de la carte de 20 % : la consommation atteignait 75 W par carte TFB, elle est
désormais de ’ordre de 58 W. Les températures de jonction ont, quant a elles, diminué d’une dou-
zaine de degrés d’une version a 'autre. Ce nouveau systéme de filtrage, composé d’une cascade
de 3 étages, a été validé mais est toujours en cours de test sur le site d’intégration du Corrélateur
ALMA a Charlottesville ; notre nouveau design sera utilisé au final dans le Corrélateur ALMA
sur le site de Chajnantor a 5000 m.

Ajoutons enfin que les différentes études que nous avons menées pour le projet ALMA en
mettant 'accent sur la flexibilité du filtrage numérique et la faible consommation ont permis
au laboratoire hote de ce travail d’élargir ses connaisances en terme de filtrage numérique, le
préparant ainsi a 'utilisation de tels systémes dans le cadre de futurs projets.
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Notions Importantes de Traitement
Numérique du Signal

Cette introduction au traitement du signal n’est qu'une énumération des notions essentielles
— mathématiques ou spécifiques au traitement numérique — utilisées dans la suite du document,
le but n’étant pas de fournir un cours de traitement numeérique du signal (TNS).

1 Les outils mathématiques

L’utilisation des techniques du traitement numérique du signal nécessite un certain nombre
de connaissances et d’outils mathématiques [40]. Cette partie & pour but de lister et d’éclaircir
ces différentes fonctions primordiales au TNS qui seront, dans la suite du document, appliquées
a la radioastronomie.

Dans un premier temps, nous abordons les signaux élémentaires numeériques permettant d’effec-
tuer différentes opérations de TNS. Parmi eux, nous retiendrons la suite unité ou impulsion de
Dirac et ’échelon unité ou échelon de Heaviside.

L’impulsion de Dirac, ou symbole de Kronecker 0(k) est défini comme suit :

——
S
N TN
2e
(]l

1
0 pourn#0

Quant a I’échelon unité il est défini ainsi :

u(n)=1 pourn >0
u(n) =0 pourn <0

Une autre fonction remarquable découlant de I'impulsion de Dirac, utile entre autres lors de la
discrétisation d’un signal, est le peigne de Dirac (de pas T, ou période d’échantillonnage) :

“+o00
or,(t) =T, Y  6(t—nT) (1)

n=—oo

Voici les définitions de différentes fonctions mathématiques utilisées en TNS :

La fonction de convolution C’est une fonction symétrique. Elle est définie, sur un nombre
d’échantillon N, par :

N
c(n) = x(n) xy(n) = Y _a(k)y(k —n) (2)

k=0
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La fonction de corrélation La fonction d’inter-corrélation de deux séquence z(n) et y(n) de
longueur N est définie par :

Ryy(k) =Y a(n)y(n+ k) (3)

R, est la fonction d’auto-corrélation de x(n).

La transformée en z Pour une séquence z(n) composée de N échantillons, elle est définie par :

X(z)=> a(n)z" (4)

ot z = e/“Te est une variable complexe.

La Transformée de Fourier Discréte (TFD) La TFD sur N points de la séquence x(n) est
définie par :

X(k) =Y aln)e¥™x (5)

n=0

avec k € N variant de —% a % —1.

Il est a noter que la TFD de la fontion d’auto-corrélation d’une sequence xz(n) est égale &
sa Densité Spectrale de Puissance (DSP).

2 Les signaux radioastronomiques

On peut classer les signaux selon qu’ils sont réels ou complexes et en tenant compte de leur

caracteére prévisible ou non, on parlera alors de signaux déterministes ou aléatoires. Les signaux
émis par les sources astronomiques sont de nature aléatoire. Plus exactement, ils sont constitués
d’un bruit blanc gaussien véhiculant I'information utile. La notion de bruit blanc gaussien est
équivalente a celle d’un processus alétoire, caractérisé par une moyenne (ou espérance mathéma-
tique E) nulle et un écart type o (0 = v/(Var), Var étant la variance). La notion de blancheur
implique que tous les échantillons sont décorrélés (Rpp(k) = 025).
En radioastronomie, les phénomeénes électromagnétiques captés par les antennes considérés comme
des bruits pour l'ingénieur des télécommunications sont donc des signaux d’un grand intérét. En
effet, dans beaucoup de disciplines, ces bruits caractérisent tous phénomeénes perturbateurs gé-
nant la perception ou l'interprétation d’un signal.

3 Numérisation du signal

Afin d’étre traités par des systémes numériques, ces signaux recus par les antennes doivent
étre numeérisés. La Figure 1 présente les différentes étapes de cette numérisation.
La premiére étape counsiste a appliquer au signal un filtre anti-repliement permettant de « borner »
le signal & échnatilloner. En pratique aucun spectre, n’est rigoureusement borné et il y a donc
toujours repliement aprés échantillonnage. Lorsqu’un recouvrement a lieu dans une zone spectrale
donnée, l'information contenue dans cette zone est irrémédiablement altérée. Ce filtre permet de
maintenir la bande de signal utile & convertir a une fréquence d’échantillonnage f. & une largeur
inférieure ou égale & f./2 (théoréme de Shannon).
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3. Numérisation du signal

) ) () ) i X.(t) x(nT,) x[k] i
Signal analogique C Filtre anti- C ) Traitement
Grandeur physique repliement Echant|||onneur Quant|f|cat|0n numérique

Conversmn Analogique - Numérique

FiG. 1 — Numérisation d’un signal

L’échantillonnage est opération qui discrétise le signal & traiter. Soit un signal analogique
noté x(t) a spectre borné (i.e. le module de sa tranformée de Fourier X (f) est nul pour f > f./2).
I’échantillonnage de ce signal est opéré en lui appliquant un peigne de Dirac de pas 1¢ :

“+oo
ws(t) =x(t) - Y 8(t —kT) (6)

k=—00

La Transformée de Fourier du signal x4(t) est alors une reproduction du spectre X (f) a chaque
multiple de la fréquence f, :

X,(f) = *—n;w5<f——>=%en§oo)(<f—%> 7)

Pour f = v/T., soit v = f/fe la fréquence normalisée, on a X(v) = X,(f). Le résultat de
I'échantillonnage dans le domaine des fréquences (X (v)) est exposé en Figure 2.

X
A

IXW)I
4 B

m Poxo i loxe | ﬂﬂ

1 Is ds A v=fif,

FiG. 2 — Spectre du signal échantillonné

On remarquera, qu'ici aucun recouvrement des motifs n’a lieu, frae < fe/2.

La derniére étape est la quantification du signal. Cette opération a pour objectif de représenter
un signal par une échelle de valeurs discrétes représentées en électronique par un mot binaire
de n bits. Le signal échantillonné est en fait comparé & des seuils référence Vi; qui permettent
de définir ’appartenance d’un échantillon & 'un des niveaux de codage. Le nombre de niveaux
de codage, et donc la précision avec laquelle le signal est converti, résultent du nombre de bits
n avec lequel les signaux sont encodés. L’imprécision qui résulte de cette opération est appelée
erreur de quantification ou encore bruit de quantification.
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4 Filtre numérique

Apreés I'étape de numeérisation du signal, le traitement du signal peut étre effectué. En ra-
dioastronomie, I’étape de traitement qui suit et la détection du signal. Elle est effectuée par
un Corrélateur qui, dans le cas ALMA, est composé d'un systéme de filtrage numérique suivi
d’une opération de corrélation. Afin d’obtenir les informations spectrales du signal étudié, une
transformée de Fourier du résultat de la corrélation est ensuite réalisée.

Le filtre numérique est un systéme linéaire invariant. sa fonction de transfert est donnée par :

y(z) 20 B
- — H(2) )
X(z q ,
1 + E ij J
=1

ou a; sont les coefficients (ou poids) du numeérateur et b; ceux du numérateur. La fonction de
transfert peut aussi s’écrire sous la forme suivante :

H(m) = Q%) 0
[1(z = pj)
qui fait apparaitre ainsi les zéros (z;) et poles (p;) de cette derniére.
La synthése d’un filtre numérique consiste a déterminer une expression de H(z) tel que H(v)
satisfasse un gabarit (z = e/*Te = ¢/2™7¢) Le plus souvent, ce gabarit définit une réponse en
amplitude comme illustré sur la Figure 3.

)
1+3; bande passante : [0,v,]
1 —
1-5; bande atténuée : [v,,0.5]
Av=v,-v, : bande de transition
Rc=(v,+v,)/Av : raideur de coupure
8, : ondulation tolérée dans la bande passante
5, &, : ondulation tolérée dans la bande atténuée
T >
v v, 05 v

FiG. 3 — Gabarit de filtre passe-bas pour la synthése

On utilise habituellement des grandeurs définies en décibels pour établir le gabarit :

- A, =20log Gfgi) amplitude des ondulations dans la bande passante
— A, = 20log (02) amplitude des ondulations dans la bande atténuée

- A=20log <15251> gain
o1l 41 et d9 sont définis en Figure 3.
La synthése du filtre est réalisée, a partir de ces spécifications, a l'aide de différentes méthodes
qui ne sont pas exposées ici.

Deux catégories de filtres peuvent étre obtenus a partir de (8).
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4. Filtre numérique

4.1 Les filtre RIF

Un filtre RIF (Réponse Impulsionnelle Finie) de réponse impulsionnelle h(k) de longueur N
est caractérisé de la maniére suivante :

N-1 N-1
y(k) =Y aw(k—i)=>_ h(i)z(k —i) (10)
=0 =0

Il est & noter que les filtres RIF sont toujours stables du fait de leur réponse impulsionnelle. En
N-1

effet Z h(i) < 0.
i=0

Parmi les propriétés spécifiques des filtres RIF, celle de la phase linéaire est particuliérement
intéressante dans le domaine de la Radioastronomie. Définissons le retard de groupe, appelé
aussi temps de propagation de groupe :

 dp(w)
= T, (11)

¢ étant la phase de la fonction de transfert et w la pulsation (w = 27 f).

Ce retard de groupe est représentatif du temps qu’une composante fréquentielle du signal met
pour traverser le systéme. Lorsque ¢(w) est linéaire, 7, induit par le systéme est alors constant.
La condition de phase linéaire est obtenue en definissant une réponse impulsionnelle symétrique
(de longueur N) :

h(n) = £h(N — 1 —n) (12)

En figure 4 sont présentées deux structures électroniques classiques permettant 'implémen-
tation dun filtre RIF.

x(K)

bt/ hyo\/ h\/ ho\/
© 2 () TS

(a) Forme directe (b) Forme directe transposée

FiG. 4 — Structures électroniques

4.2 Les filtres RII

Un filtre RII (Réponse Impulsionnelle Infinie) est caractérisé par une structure récursive :

M—-1 N—-1
y(k) = > biy(k — )+ > a(k — i) (13)
j=1 i=0

Contrairement au filtre RIF, les filtres RII ne sont pas & phase linéaire. Cependant différentes
techniques mathématiques permettent ’obtention d’une phase linéaire dans la bande d’intérét
du filtre.

Dans le cas d’un filtre RII, la stabilité dépend de la position des poles dans le plan z vis & vis
du cercle unité). Pour garantir la stabilité d’un tel filtre, il est nécessaire que ces poles soient
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strictement situés & 'intérieur du cercle unité.

Il est usuel, dans le cas des filtres RII, de représenter la fonction de transfert sous une forme
cascadée de cellule sOs (Second Order Section) définie par la relation suivante :

2

L L -1 _
agr + a1z + agkz
H(z) = | | H = I | 14

(2) Pt k(2) Pt 1+ bipz=1 + bopz—2 (14)

Elle résulte d’une factorisation de (8). Contrairement aux formes cascadées résultant de (14), les
structures provenant de ’équation 8 sont dites a forme directe. L’opération de quantification des
coefficients permettant I'implémentation est décisive quant au choix de la structure & adopter.
En effet les différentes formes directes pouvant étre obtenues sont particuliérement sensibles &
cette quantification. La position des poles et des zéros de la fonction de transfert dépend de tous
les coefficients quantifiés. A performance équivalente, le nombre de bits nécessaire au codage des
coefficients de la structure cascade (des coefficients de chaque SOS) est moins important que celui
nécessaire au codage de ceux de la structure directe. En effet un coefficient ag de la structure
directe codé sur n bits a pour équivalent le produit des k coefficients agr des SOS codés sur m
bits, avec m = {/n. De cette facon, la structure SOs obtenue est plus stable en nécessitant moins
de précision. Dans le cas d’un filtre numérique, les structures de réalisation correspondent aux
schémas synoptiques de la Figure 5 (ici illustrées pour 'implémentation en SOS).

(a) Forme 1 (b) Forme 1 transposée (¢) Forme 2

FiG. 5 — Structures électroniques

Le choix d’une de ces structures de réalisation va seulement étre guidé par la simplicité matérielle
ou logicielle de leur implémentation : le nombre d’opérateurs retard et d’additionneurs principa-
lement.
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Table des Polynémes Primitifs

n ENOR from m XNOR frem n KNOR from i KNI from

k] 3.2 45 45,44 42 41 a7 EF.74 128 129,124

4 4,3 48 4545, 28,25 =1 BRETAT 16 130 130,127

] 9,3 47 47 42 = BB.S1 131 131, 130,584,583
[ BE L] FEFE R 0 1] B BB, 72,71 EH EECRT]

T TG 48 48,40 21 01,806, T 133 133,132 82 .81
B EB 54 50 504824 23 8z B2 Bi.B0TR 134 134,77

B 8.5 1 51,50,36,35 83 B381 135 135,124

10 10,7 a2 5248 =L B ¥ 138 136, 135,11 10
11 11.8 53 5% 523837 =E} BE B4 137 137,116

12 12,641 54 54 531817 =] Eag B 40 4T 138 138,137 131,130
13 13,4.5.1 55 5531 ar a7 a1 138 | 139.136,134.131
14 14,5,31 a8 9E,55,35,34 =1} BE.BT 140 143,111

15 15,14 ETl 57,50 =E] ErdiOF 54 52 141 141, 140,110,109
18 16,153,134 ag 28,38 1400 100,63 142 142,141

ir 17,14 a8 5B.58,38,37 pL1] 101, 100,65 84 143 143,142 123,122
1A 1R, 11 AN RN 58 1%2 A A0 =R 55 14d 1dd 143 75 7d
=} 186,21 &1 51,680,485 45 1403 103,84 145 145,85

20 2017 62 626185 104 104 103,64 85 146 146,145, 67 86
21 21,19 B3 B3.62 15 105,89 147 147, 146,113,109
22 221 G B4 ,63,61,60 1406 106,91 148 143,141

23 23,18 BS B54F 107 107 05 44 42 148 149, 1438 40,39
T ] 24,93,32,17 BE BEB5,57 58 108 108,17 180 160,07

25 2522 B¢ BF 66,58 57 105 108 0B 103 102 131 151,143

28 26,821 HE BE 58 110 110, 10 BE BF 152 152, 151,87 88
27 27521 EE] BRET 42 40 111 111,901 153 153,152

28 28,25 ] ?D.EEI.:'TE.S-!- 112 112 110067 154 154 152 2725
28 28,27 i1 71,85 113 113,104 135 135, 154,124,123
30 g cdn 12 T2,668,2519 114 114 1133332 158 1568, 155,41 40
#H .28 73 Tadg 115 | N 14100,100 ] 137 | 157,156,141 10
32 322221 ¥ T4,73,58,58 116 115, 1154645 158 154,157 .132.131
33 33,20 =] 75,74, 65 64 117 1171156887 138 138,123

34 342721 L] TE, 754140 1138 118,85 1&60 160,159,142 141
s ERER] Lr TFTRAF 4R 119 REUEEE 1R1 171 143

35 368,25 k=] TB,77,58,58 120 120,113,682 162 162, 161,73,74
3r Ir54.521 ] Te.0 121 121,103 163 163,162, 104,103
33 348,6.51 an B0,70.43542 122 122 121 83,82 164 164, 183,151,150
g 38,35 a1 81.7r 123 123121 165 165, 164,135,134
40 40,38,21,19 a2 G2, 704744 124 124 87 166 1668, 185,123,127
41 41,33 a3 83823837 125 125 124 1B1F 167 187,161

[H 42.41,20,19 ad 64,71 126 126.125,50,65 166 | 164,166,153,151
43 43,42 33,37 as 85,84, 5857 127 g ]

i &445,18,17 L] CEEERE WE] T28 | 128,196,101.59
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Bloc Multiplieur

En |56], I'idée d’utiliser une méme cellule de base (opération shift-add) pour les différents

coefficients composant un filtre est abordée. Cette méthode est intéressante dans le cas ou le filtre
doit étre implémenté sans aucun multiplieur, dans un souci de minimisation de la consommation
de ce dernier par exemple.
Différents algorithmes sont employés permettant de synthétiser des blocs composés d’un ou
plusieurs coefficients [57, 58]. Le terme utilisé pour désigner ce regroupement de coefficients est
bloc multiplieur. Ces méthodes ne sont applicables que dans le cas de I'utilisation des structures
cascade et parallele. En Figure 1 apparait 'utilisation de ces blocs multiplieur dans une structure
cascade.

x(K)

l&) x(K) agx(k) y(k)

ax(k) b,y (k)

FiGc. 1 — Exemple d’utilisation du bloc multiplieur, forme canonique transposée

La structure transposée, qui nécessite cependant deux fois plus d’additionneurs, permet de re-
grouper tous les coefficients et ainsi de réaliser 'implémentation a 1’aide d’un seul bloc multiplieur
(Figure 2).

Fi1G. 2 — Forme transposée, un seul bloc multiplieur

Les méthodes sont basées sur 'utilisation de graphes induisant ’optimisation du dit bloc multi-
plieur, donc¢ du nombre d’additionneurs utilisés pour I'implémentations des coefficients.
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Bloc Multiplieur

En Figure 3 est présentée le graphe représentant le contenu d’un bloc permettant de synthétiser
3 coefficients sans multiplication.

2
2
5 7 21

-1 > 1er coefficient: 80

Ay Zéhe coefficient: 28

L4 » 3éme coefficient: 84

FiG. 3 — Arbre des coefficients

Chaque noeud du graphe représente une addition et chaque chiffre assigné aux lignes une opé-
ration de décalage. De cette maniére les « fondamentaux » du graphe sont obtenus (valeurs aux
différents noeuds). C’est a partir de ces derniers, qui sont a valeurs impaires, que les différents
coefficients, & valeurs égales aux fondamentaux ou alors multiples de deux, sont déduits. De cette
maniére seulement 3 additions sont nécessaires & la réalisation de 3 valeurs de coefficients.
Deux algorithmes ont été mis en place par Dempster permettant la génération d’un graphe
synthétisant un coefficient (algorithme MAG [57]) et d'un graphe synthétisant un ensemble de
coefficients (algorithme RAG-n [58]), tout ceci & un cott optimal.
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Filtre Lattice

Les filtres « lattice » (structure en treillis) constituent une alternative courante a la structure
allpass présentée en section 2.2 du Chapitre 5. Ces filtres présentent les mémes avantages concer-
nant le nombre de coefficients nécessaire a 'implémentation de la structure (N coeffficients pour
un ordre V) et les caractéristiques de filtrage obtenues.

Pour un filtre d’ordre N « all-pole » (ou filtre Auto-Regressif - AR), « allpass » ou « all-zero »
(ou filtre RIF : filtre Moving-Average - MA) décrit par les coefficients a(n), n € [1, N+1], il existe
N coefficients lattice k(n) correspondant qui constituent la structure lattice. Les parameétres k(n)
sont appelés les coefficients de réflection du filtre.

Pour un filtre lattice RII (allpass ou all-pole), la structure lattice correspondante est celle décrite
en Figure 1.

y(m)
sortie "All-pole”

Y

sortie "Allpass”

F1G. 1 — Structure lattice

L’implémentation d'un filtre RII classique (filtre ARMA) sous forme lattice, composé d'un nu-
meérateur b(n) et d'un dénominateur a(n), est présentée en Figure 2.

f(m)

Sortie du filtre

FiG. 2 — Structure lattice d’un filtre RII

Cette structure est appelée « lattice/ladder » et est constituée des coefficients lattice k(n),
représentant le dénominateur b, et des coefficients ladder v(n), représentant le numérateur a.
Les coefficients obtenus peuvent étre encodés sur un plus faible nombre de bits qu’une structure
classique du fait de la faible sensibilité qui caractérise cette structure.

De cette structure de filtre est dérivée une famille de filtres nommée Wave Digital Filter
- WDF [59, 60].Ces structures WDF permettent d’obtenir des architectures a faible délai et
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des filtres a faible sensibilité (de type passe-bas ou passe-haut). Une structure WDF-lattice est
constituée de 2 voies paralleles contenant une cascade de filtres allpass de 2" ordre avec un
filtre allpass d’ordre 1, dans le cas d’'un filtre d’ordre impair. Les équations régissant les 2 voies
paralléles sont les suivantes, A; étant d’ordre M impair et Ay d’ordre N pair.

A(z) = 0+ 27 77—y Hombas — D 4 27 "
1= 70z_1 =1 I+ '72l(’72l—1 - 1)2_1 — Yol—12—2
me) = [ roitambea-devs” @)
L+ ya(y2i-1 — 1)z = y21-12-2

l=m+1

oum = (M —1)/2 et n = N/2. La valeur des coefficients est calculée de la maniére suivante,
semblable au calcul des coefficients de la premiére structure allpass (3.15) :

Yo = To (3)
2ricos(0;)

fori=1,2,..., 4
1—1—7‘12 or m+n (4)

2
Y2u-1 = T YU =

avec z = 1o pole réel de Ay et z = rjexp(£j61) les m et n poles complexes conjugués de A; et
As.

Cette structure est basée sur le méme principe d’assemblage de cellules de faible ordre que la
structure two-path allpass en (3.7)). Les structures WDF-lattice de premier ordre sont réalisées
comine illustré en Figure 3.

(a) a =1—+ pour v €]1/2,1] (b) @ =~ pour v €]0,1/2[

(¢c) a=—ypoury€]—1/2,0] (d) @ = 1+ v pour v €] —
1,-1/2[

FiG. 3 — Structures électronique d’une cellule allpass lattice-WDF d’ordre 1

Ainsi, le coefficient a & implémenter est toujours compris entre 0 et 0.5. Concernant la sensibilité
de la caractéristique en amplitude de la structure, le comportement est identique a la structure
two-path allpass précédente.

En Figure 4 est représentée une structure lattice d’ordre 2 (cf. (2)) dérivé des Figures 3.
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F1G. 4 — Structure lattice d’ordre 2, v €]0,1/2]
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Présentation des Algotithmes de
Réduction

Les notions essentielles communes a tous les algorithmes qui vont étre utilisés sont dans un
permier temps présentées. ces prérequis ne sont que briévement introduits, le but étant seulement
d’exposer ces algorithmes dans les sections suivantes, pas d’en expliquer les moindres détails.

1 Généralités

Les gramians de controlabilité et d’observabilité sont utilisés afin de déterminer le modéle
réduit. Le systéme (3.37) est assumé stable, controlable et observable, ce qui signifie que les

gramians® sont non-singuliers. Ils sont donnés par :
(0.0]
We = Y Akpp"(AT) (1)
k=0
(o]
W, = > (AT)rclcAk
k=0

W, étant le gramian de controlabilité et W, celui d’observabilité [61].
I peut étre montré [38| qu’il est possible de trouver une matrice de transformation 7" qui rend
les deux gramians égaux & une matrice diagonale positive 2.

W,=Wp =5 2)

La représentation « espace d’état » du systéme résultante est alors dite « balancée » sur l'inter-
valle [0, 00]. Les gramians qui sont tous deux égaux a ¥ sont donnés par la solution unique aux
équations de Lyapunov :

AxAT —n = —wt (3)
ATyAa-y = — ¢

Soit le systéme « balancé » partionné suivant :
xl(n + 1) All A12 xl(n) bl
= 4
<x2(n + 1)) <A21 Aoo l‘Q(TL) + by u(n) ( )

y(n) = (a ) <2(”§> +d u(n)

(n

SEn théorie des systéme, le gramian G est une matrice a valeur réelle utilisé pour déterminer 'indépendance
linéaire de fonctions. Ici, ils permettent d’évaluer si les paires de fonctions (W,, W) sont controlables et-ou
observables. Elles le sont si et seulement si G est non-singulier
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En le placant dans le systéme d’équations 3 et en découpant la matrice > de la sorte ¥ =
diag (X1,%2) avec opmin(X1) > 0maz(22), on obtient alors le sous-systéme (Aq1,b1,¢1,d) contro-
lable et observable [61] mais non balancé (caractéristique nécessaire a la stabilité du modele).
Certaines méthodes ont été établies afin de pallier ce probléme. Ce sont ces derniéres qui sont
utilisées dans les algorithmes présentés dans les sections suivantes, aboutissant a un modele ré-
duit stable.

Suivent donc, 4 algorithmes basés sur différentes méthodes amenant & 'obtention du modele
réduit. Un algorithme d’optimisation est enfin présenté permettant d’ameéliorer les résultats des
précédents.

2 Reéduction du modéle par décomposition en élément singulier

Supposons un filtre RIF d’ordre m et de réponse impulsionnelle h dont la fonction de stransfert
est la suivante :

H(z) = Z hiz™" (5)
i=0

Il va étre utilisé comme base a la réalisation du filtre RII & phase linéaire et & sensibilité minimale.
Soit ¢(H) la matrice de Hankel associée a H(z) :

hi ho ... hom,
ho hy ... hn, O

o) =| " " (6)
hmp 0 ... 0

La décomposition en valeur singuliére de cette derniére est la suivante :
o(H) = USVT (7)
ou ¥ est la matrice diagonale comportant les valeurs singuliéres non-nulles de ¢(H)
Y =diag(o1,02,...,0m) avec o1 > 09 > ... > O, (8)

U et V sont les matrices des vecteurs singuliers et sont unitaires (i.e. UTU = I). En [62], une
méthode permettant obtenir une réalisation balancée du filtre H(z) (5) est donnée. Elle aboutit
aux équations suivantes :

A = (UeA)THus) (9)
b = premiére colonne de sy T
¢ = premiére ligne de U »i/2

d = 0

ott X! correspond a la matrice X décalée d’une ligne vers le haut et complétée par des 0. Le
systéme (A, b, ¢) est alors complétement stable, controlable, observable et balancé.

La deuxiéme étape est la réduction de I'ordre du modéle. Apreés application de la décomposition
présentée en (4), une troncature du modeéle obtenue (i.e. (Aj1,b1,¢1)) n’aboutit pas a une réali-
sation balancée. Quelques manipulations sont nécessaires a I'obtention de cette derniére. L’ordre
optimal 7 du modele réduit est obtenu pour |62] :

m 1/2
l|p(H) — ¢r(H)|| < [ Z 0’3] : norme-Frobenius minimale (10)
1=r+1
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3. Gramian de la réponse impulsionnelle

avec ¢.(H) = >.I_, oyuivl (u et v étant les vecteurs singuliers). La somme de droite, elle,
représente 'erreur acceptable a atteindre.

En découpant les matrices (A, b, ¢) en sous-matrices Aj; € R™ Ay € R™(m=7) Ay € RM—7)*r
Agy € RM=1)x(m=1) " c R ¢y € RI¥m=7) b e R™ et by € RO")*1 ot en appliquant les
équations suivantes, on obtient le modeéle reduit (de taille r) balancé, controlable et observable
(AU, ,d), de faible sensibilité aux variations des coefficients.

A = A+ Ap(l - Ap) Ay (11)
bV o= b+ A12(I — Agg)_lbg

d = c1 + CQ(I — Agg)_lAgl

d, = CQ(I — Agg)_le

3 Gramian de la réponse impulsionnelle

En considérant le systéme d’équation 3.37, le gramian de la réponse impulsionnelle du dit
systéme est défini comme suit [63] :

0o hi iy oo hpgthggn
P=% | z : (12)
k=0 hk+lhk+n e hz—i-n

avec h la réponse impulsionnelle du systéme.
La méthode permettant d’obtenir le modéle réduit s’applique en trois étapes. La premiére consiste
a calculer P en tant que solution & I’équation Lyapunov suivante :

P—ATPA=¢"¢ (13)

avec (A, b, ¢, d) le systéme originel sous sa forme de réalisation canonique controlable.
Dans un deuxiéme temps, il est nécessaire de calculer la matrice orthogonale L qui diagonalise

oo 0 ... 0
Y0 0 o9 ... O
T e 1 _
LPL_E—<0 22>_ . E (14)
0O 0 ... o,

avec toujours la méme relation o3 > 09 > ... > 0, (0; étant les valeurs propres de P).
Enfin, la derniére étape, qui transforme et permet de partionner les matrices SS (State Space,
ou espace d’état), est présentée ci-dessous.

“ A A
A = 1A - (An 12) 15
¢ <A21 Ao (15)
-1 (b
by = L b= <b2>
cqg = c¢L= (01 62)

On obtient le modele d’ordre réduit (A, by, c,,d,) en appliquant A, = Aj1, b, = b1, ¢, = 3 et
d, = d. Pour trouver 'ordre optimal du modéle réduit, il suffit de faire décroite ce dernier tant
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que les spécifications d’atténuation et de phase sont respectées.

La premiére étape est de définir un filtre RIF. Ce dernier peut étre représenté sous la forme
canonique controlable afin d’appliquer la méthode décrite précédemment.

00 ... 00
10 ... 00

A= |01 ... 00 (16)
00 ... 10

b= (10 ...0"

¢ = (hl h2 hN)

d = ho

Ce filtre, défini par le systéme d’équations 16, possede quelques propriétés intéressantes qui
simplifient grandement le calcul du modeéle réduit (deux de ces proriétés sont données ici) :

W, = 1 (17)
Wy, = P=H"H

4 Norme de Hankel

Cette méthode est basée sur 'approximation de la norme Hankel, c’est & dire trouver une
matrice de Hankel I' de rang r tel que la norme-L? ||¢ — ¢|| soit minimisée, avec ¢ la matrice
de Hankel du systéme original. L’algorithme 64| permettant de trouver 'approximation d’un
filtre RIF a comme point d’entrée la réalisation balancée du systéme (9). Cependant, dans le cas
présent la matrice diagonale X (7) est ordonnée différemment :

E:diag(0-170-27”’7UT7UT+27"'7UM70T+1) (18)

toujours avec 01 > 09 > ... > 0p > Opt] 2> Opy2 > ... 2> 0pyy > 0, 7 étant Pordre du modéle
réduit et m celui du modéle original.

En s’inspirant de la décomposition présentée en (4), avec cette fois-ci ¥ = diag(X1, 0,41) et donc
Ay € R(m=Dx(m=1) "1 obtient les composants Ag, b, e

_\T
Ay = { [All — by (by)~" A21] } (19)
1 1 -7
By = {—(bz)_ Aoy [All — by (b2)™ A21] }
1 - T
Cy = — (&) ALT { [AH — by (b)) Agl] }
avec I' = X3 — 02, I, 1.

Le modele réduit d’ordre r est obtenu en ne gardant que la partie stable du systéme (Ag, by, cx, d).
En d’autres termes, "approximation de la norme-Hankel est obtenue ainsi :

H(z) = [CH(ZI — AH)_le]+ +d (20)

166



5. Réduction du modéle par pondération en fréquence

ot [H(z)], représente la partie stable de H(z) possédant tous ses poles a l'intérieur du cercle
unité.

L’erreur entre la réponse du filtre obtenue apreés réduction et celle de l'original est égale a oy41. Si
Iordre du filtre RII & obtenir est donné, on peut tout de suite connaitre l'erreur engendrée € par
I"approximation. Dans le cas contraire, si 'erreur € maximale est définie avant la réalisation de la
réduction du modeéle, on peut choisir 'ordre du filtre en conséquence avec la relation 0,41 < |e|.

5 Reéduction du modéle par pondération en fréquence

Pour obtenir le filtre RII de plus faible ordre respectant les spécifications du filtre RIF original,
il est nécessaire de maintenir I’erreur trés faible pour toutes les fréquences et en particulier pour
celles de la bande de transition du filtre. La méthode de pondération des fréquences [65] a pour
but la diminution de 'erreur induite a certaines fréquences en cascadant un filtre pondérateur
au systéme originel. En fixant la bande passante du filtre pondérateur & ’endroit de la bande
de transition du filtre originel, on maintient & de faibles valeurs, lors de la réduction du modéle,
les erreurs dans cette bande de transition. En [66], une méthode utilisant cette technique est
présentée.
On va donc pondérer un systéme original (RIF a phase linéaire) dans sa forme balancé (A4, b, c)
avec un filtre (A;,b;,c;) aussi sous sa forme balancé. Le systéme a réduire est maintenant le

suivant :
bt A bCi 7 0 ~_
A= (0 Ai> b= <bz> ¢=(c 0) (21)

Un algorithme aboutissant a la réduction de ce modeéle est donné en [66].

6 Approximation des moindres carrés pondérée

Considérons un systéme régi par les équations 3.37 qui est balancé, observable et controlable
d’ordre m. L’approximation « weighted least square » de H(z) (3.38) consiste a trouver pour
un ordre r donné (r < m), un systéme d’ordre réduit ((A,, by, c.,d), avec A, € R™ b, € R
¢, € RY") de fonction de transfert H,.(z) qui minimise la fonction suivante [39] :

Jew = || (Hy(2) = H(2)) Hu(2)| (22)

ou Hy(z) est la fonction de pondération (cf. section 5) décrite par le systéme (A, by, cy) de
taille A, € RF* b, € RF1 ¢, € R*F,

Soit Hey(z) la fonction d’erreur pondérée définie par Hey(2) = (Hy(2) — H(2)) Hy(z). Elle peut
étre exprimée de la sorte :

Hew - cew(ZI - Aew)_lbew (23)
avec
by dy
Acw = (Ar 0 brcy) bew = | bduw (24)
bu

Cow = (cr —c 0)

Un algorithme récursif permettant le calcul du modeéle réduit optimal est présenté en [39].
La minimisation de la function Je,, en (22) est réalisée par I'intermédiaire de l’algorithme BFGS
(Broyden-Fletcher-Goldfarb-Shanno [67]).
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