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Résumé

Le systeme MIMO est une technologie attractive pour les systéemes 3G/4G sans fil. Dans cet article nous
proposons la réalisation sur FPGA d’un algorithme MIMO « V-BLAST Square Root » basée sur ['utilisation
d’un nombre variable d’opérateurs CORDIC. L’opérateur CORDIC convient bien pour ['implémentation
car il s’appuie seulement sur de simples techniques d’additions et de décalages entre vecteurs. Cette
architecture de [’algorithme square root est reconfigurable pour s’adapter a différents nombres d’antennes
et différents débits. L architecture proposée peut atteindre un débit de 600Mbit/s dans un circuit FPGA
VirtexIl de Xilinx pour le systeme MIMO avec une modulation QPSK.
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1. Introduction

Avec l’intégration de l’Internet et de nouvelles applications multimédia dans les systémes de

communications sans fil, la demande en terme de débit ne cesse d’augmenter. Plusieurs techniques ont été
développées pour répondre a ce besoin. La technique MIMO découverte en 1997 par les chercheurs de Bell
Labs reste la plus prometteuse, elle peut augmenter d’'une maniére substantielle I’efficacité spectrale. Par
exemple, les standards de réseaux locaux sans fil & haut débit, tels que IEEE 802.11n et Hiperlan2, vont
adopter les systemes MIMO dans leurs futures normes. Le débit des transmissions de HSDPA (High Speed
Downlink Packet Access) peut atteindre 21.6Mb/s en utilisant les systemes MIMO. Cette technique a regu
beaucoup d’intérét ces derniéres années et a donné lieu a de nombreux travaux. Parmi les difficultés
engendrées par cette technique, I’implémentation des algorithmes de démodulation des signaux MIMO est
un sujet d’actualité. Afin de pouvoir gérer la multiplicité des standards de communication, le systéme MIMO
doit supporter différents types de modulations et de propagation. Ce sont les raisons pour lesquelles une
architecture reconfigurable trouve tout son intérét dans les systémes MIMO.
Les algorithmes MIMO sont généralement implémentés sur DSP (Digital Signal Processor), il est donc
difficile d’ atteindre des performances élevées en débit. La solution traditionnelle ASIC, quand a elle, ne
supporte pas les diversités des futurs systémes. Il est donc naturel d’utiliser des circuits programmables de
type FPGA pour répondre a notre probléme de reconfiguration. Ces circuits sont largement utilisés en
Traitement du Signal grace a la possibilité de reconfiguration et le haut niveau de parallélisme. Concernant
I’implémentation d’algorithmes de réception MIMO, il existe peu de travaux publiés actuellement sur ce
sujet.



Une implémentation de 1’algorithme « Square Root » a été réalisée par Z.Guo dans [1], mais cette réalisation
ne remplit pas les contraintes de notre probléme. En effet, la réalisation décrite dans [1] n’est pas
reconfigurable car elle est implantée sur un ASIC.

C’est pour y répondre que nous proposons dans cet article une implémentation a base d’opérateurs CORDIC
sur un circuit reprogrammable FPGA.

La suite de ’article est structurée de la maniére suivante : la section 2 présente bri¢vement le systéme
MIMO. La section 3 décrit les différents algorithmes de réception et illustre notre choix de I’algorithme« V-
BLAST Square Root » en terme de compromis Performances/Complexité. La section suivante détaille
I’algorithme « V-BLAST Square Root », que nous avons retenu. La section 5 analyse 1’architecture
fonctionnelle de 1’algorithme, ¢’est aussi dans cette section que nous décrivons I’opérateur CORDIC . La
section 6 présente 1’architecture reconfigurable, nous analysons I’implémentation par des exemples concrets,
puis nous présentons les résultats de la synthése des différentes architectures sur un FPGA. Enfin, nous
insistons sur 1’aspect dynamique (temps réel) de la reconfiguration.

2 Présentation du systéme MIMO
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Fig. 1. Principe d’un systeme MIMO
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L’apparition des systémes MIMO a ¢été motivée par le besoin accru en terme de débit par I’arrivée de
nouveaux services tels que ’accés a Internet et la transmission d’images via les systémes de communications
sans fil, ainsi que la saturation des ressources en canaux de transmission, en particulier dans la bande de la
téléphonie mobile. Les systétmes MIMO consistent a utiliser plusieurs antennes a 1’émission et a la réception.
En bénéficiant des traitements spatio-temporels associés, ces systémes ont montré une augmentation
considérable de I’efficacité spectrale (proportionnelle au nombre d’antennes utilisées) [2].

Partant du point de vue de la théorie de I’information, deux chercheurs des laboratoires Bell, Foschini [4] et
Teletar [5] ont indépendamment montré que la capacité des systémes multi-antennes augmentait linéairement
avec le nombre d’antennes. Ces découvertes sont a I’origine des systemes MIMO (voir figure 1) qui visent
essentiellement a résoudre les problémes d’encombrement et de limitation de capacité des réseaux sans fil
large bande. L’idée de base dans les systtmes MIMO est le traitement spatio-temporel, ou le temps
(dimension naturelle) est complété par une dimension spatiale inhérente a 1’utilisation de plusieurs antennes.
Un tel systéeme peut étre vu comme ’extension des antennes intelligentes. La propriété clef d’un systéme
MIMO est sa capacité a tourner la propagation multi-trajets (traditionnellement un inconvénient) en un
avantage, en d’autres termes les systémes MIMO exploitent les trajets multiples plutot que de les supprimer.

Les techniques conventionnelles utilisées a la réception pour annuler la distorsion apportée par le canal
MIMO nécessitent souvent, soit la connaissance du canal, soit 1’utilisation d’une séquence de symboles
connue au niveau du récepteur. Dans la pratique le canal est inconnu, donc une estimation de ce dernier est
nécessaire. Souvent I’estimation du canal est basée sur [’utilisation des séquences d’apprentissage
multiplexées avec les données utiles, ce qui diminue bien évidemment le débit utile. Pour des canaux
invariants dans le temps, la perte n’est pas significative car un seul cycle d’apprentissage est nécessaire.

On distingue principalement deux types de techniques pour la transmission sur les syst¢émes MIMO la
premiére est basée sur les codes spatio-temporels, I’autre sur le multiplexage spatial [2],[3].

2.1 Systéeme MIMO a base de codes spatio-temporels

Afin d’améliorer la qualité de la transmission, Alamouti [6]et Tarokh [7] ont congu des systémes basés
essentiellement sur la diversité, proposant un codage et un étiquetage conjoints. Ce codage spatio-temporel
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(CST) permet également des communications plus siires, il consiste a ajouter de la redondance aux données
binaires émises afin d’augmenter la diversité spatiale et éviter les évanouissements propres au canal MIMO.
Pour plus de détails sur les codes spatio-temporels se référer a [2], [1], [6], [7].

2.2 Systéeme MIMO a base de Multiplexage spatial

Le multiplexage spatial, ou V-BLAST (Vertical Bell Labs Layered Space-Time) [8], [9] peut étre vu comme
une classe spéciale des codes spatio-temporels, son principe consiste a diviser le flux de données a I’entrée
en plusieurs sous-flux, ces derniers sont transmis sur des antennes différentes. Cette architecture vise
principalement a augmenter la capacité du systéme. Une description simple est donnée sur la figure 1.

Les antennes d’émission transmettent, chacune un symbole différent, indépendant de celui des autres
antennes, mais en utilisant la méme modulation et la méme fréquence porteuse. La bande passante utilisée
reste identique a celle d’un systéme classique, mais comme plusieurs symboles sont émis, I’efficacité
spectrale augmente.

Nous nous intéresserons dans la suite de cet article uniquement au multiplexage spatial et plus
particuliérement a I’architecture V-BLAST.

Nous utilisons dans cette étude un modele mono-utilisateur dans un canal non sélectif en fréquence. De plus,
le modéle est sans mémoire.C’est le modéle de canal MIMO le plus utilisé, il consiste en une matrice H, dont
chaque coefficient complexe /; représente la fonction de transfert entre la i° antenne réceptrice et la j°
antenne émettrice. Pour un systéme avec M antennes a 1I’émission et N antennes en réception, le vecteur regu
r peut s’écrire :

r=Hs+v )
Dans cette équation, s = /s, ... sy /" est le vecteur de symboles émis, H est la matrice de canal de dimension

MxN etv = [v; ...vy]" est le vecteur de bruit additif gaussien en réception. Nous supposons que Efss*] = Iy,
E[w*] =R et E[sv¥*] = 0.

Les éléments de H ont une phase uniformément distribuée et une amplitude qui suit une loi de Rayleigh. Ce
modéle est typique d’un environnement avec de nombreux échos et un écart suffisant entre les antennes.
Nous supposons aussi que le canal reste constant durant la transmission d’un bloc de données et que le
récepteur connait parfaitement la matrice de canal H. Cette connaissance peut s’obtenir soit par des symboles
d’apprentissage soit par estimation aveugle du canal.

3. Algorithmes de réception

11 existe de nombreux algorithmes de réception envisageables pour récupérer les symboles dans les systémes
MIMO. Les moins complexes sont les récepteurs linéaires basés sur le critére de forgcage a zéro (ZF) ou la
minimisation de I’erreur quadratique moyenne (MMSE). L’algorithme de réception proposé pour le systéme
V-BLAST [10] essaie d’éliminer successivement les interférences dues aux émetteurs autres que celui dont
on estime les symboles. Ils sont sous-optimaux en termes de TEB. Le détecteur optimal est basé sur le
maximum de vraisemblance (ML) qui demande une importante charge de calcul lorsque le nombre
d’antennes et la taille de la constellation sont grands. Il existe de nombreux algorithmes sous-optimaux basés
sur le ML (par exemple décodage sphére).

L’étude de nouveaux algorithmes performants ne reléve pas de ce travail. Il existe de trés nombreux
algorithmes et notre objectif n’est pas d’en faire une recherche exhaustive. Nous souhaitons seulement dans
cette section identifier, parmi les algorithmes les plus connus, les meilleurs algorithmes en terme de
complexité/performance que nous pourrons implanter sur FPGA

» Maximum de Vraisemblance
Le récepteur du maximum de vraisemblance (ML) offre les meilleures performances en Taux
d’Erreur Binaire (TEB). En effet, il est optimal si les vecteurs émis s sont équiprobables, ce qui est le cas
puisque les symboles s; sont équiprobables et que les N voies émises en parallele sont indépendantes. Il
s’exprime classiquement de la fagon suivante :

. 2
S = arg min||r-Hs||
Toutefois sa charge de calcul devient rapidement trés importante car elle augmente exponentiellement avec

le nombre d’antennes a 1’émission M et linéairement avec le nombre d’antennes en réception N. Le probléme
est NP complet et il n’existe pas d’algorithme permettant de trouver une solution optimale en temps
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polynomial. Il est donc naturel de rechercher des algorithmes plus simples ayant des performances proches.
Dans cette catégorie nous trouvons 1’algorithme du décodage par sphéres (SD) [12], [13], ainsi que
algorithme « Branch &Bound ».

Nous ne listerons pas ici I’ensemble des récepteurs sous-optimaux, la littérature étant trés importante
sur ce sujet. Nous nous limitons aux plus connus.

» «Branch &Bound »
Le principe consiste a construire un arbre dont chaque branche devient un sous-probléme plus simple a
résoudre[15], [16]. La conservation d’une branche dans I’algorithme est régit par 2 bornes. Si la borne
calculée dans la branche considérée est supérieure a celle de la branche conservée précédemment alors cette
branche est abandonnée.

» Décodage par sphéres

Il est cependant possible d’approcher les performances du maximum de vraisemblance en gardant une
complexité raisonnable. [12], [13].

Le principe de cet algorithme est de se placer au niveau du signal regu et de chercher le point du réseau le
plus pres a I’intérieur d’une sphére de rayon C. Cela diminue fortement le domaine de recherche par
maximum de vraisemblance, puisque seuls les points du réseau situés a une distance inférieure a C du signal
recu sont considérés lors de la minimisation de la métrique. Le choix de C est donc crucial pour la vitesse de
convergence de 1’algorithme et pour la précision des résultats.

> Récepteur linéaire du Forcage a Zéro (ZF)
Ce récepteur est le plus simple et aussi le moins performant. Il cherche a annuler les contributions des autres
émetteurs sur chaque symbole. Ceci revient a inverser la matrice de transfert du canal :
S=(HH) " Hr
Lorsque H est mal conditionnée, son inversion multiplie le bruit et dégrade alors séricusement les
performances a faible SNR.

» Récepteur linéaire MMSE
Ce critére minimise 1’erreur moyenne quadratique due a la fois au bruit et aux interférences entre symboles,
contrairement au récepteur ZF qui ne s’occupe que des interférences entre symboles. Son expression est:

S=(H*H + ¢ I)_I H*r, avec o~ la variance du bruit par antenne
Ce récepteur résiste mieux au bruit que le récepteur ZF. A haut SNR, le récepteur MMSE tends vers le
récepteur ZF car 6> tends vers 0.

» Récepteur a retour de décision V-BLAST

Le principe de 1’algorithme du récepteur V-BLAST a été présenté dans [8], [10]. Il s’agit d’un égaliseur a
retour de décision, adapté a la structure des systetmes MIMO. L’égaliseur peut utiliser soit le critére du
forcage a zéro, soit le critére du MMSE. Son principe est le suivant : le symbole de I’émetteur le plus
favorisé (possédant le meilleur TEB suivant le critére considéré) est démodulé en premier. Sa contribution au
vecteur regu & est ensuite annulée, ce qui augmente le SNR sur les autres émetteurs (a2 chaque bonne
décision). Cette étape est répétée jusqu’au dernier émetteur, le moins favorisé. Ce récepteur est aussi noté
dans la littérature OSIC (Ordered Successive Interference Cancellation). Comme pour tous les égaliseurs a
retour de décision, son principal inconvénient est la propagation des erreurs. Une fois qu’une mauvaise
décision a été prise sur la valeur d’un symbole, une mauvaise contribution est retirée au vecteur r, ce qui
entraine que les symboles suivants seront presque certainement mal estimés. C’est la raison pour laquelle
I’ordonnancement est utilisé pour minimiser la propagation des erreurs.

De nombreux auteurs ont proposé des améliorations de 1’algorithme, les uns sont basés sur une
décomposition QR itérative comme M.DAMEN [12]. Les autres utilisent des méthodes de substitution
comme W.Zha et S.D.Blostein [14]. Mais le TEB est dégradé.

» «Square Root Algorithm »
B.Hassibi présente en 2000 I’algorithme « Square Root » [19] qui permet de diminuer la complexité de
O(M4) a O(M3) sans dégrader le TEB, dans le cas ou M=N. Parmi les différents algorithmes de détection
d’un signal MIMO [I’algorithme « V-BLAST Square Root» réalise un bon compromis entre les
performances attendues et la faible complexité de 1’algorithme.



» Comparaison succincte performance/complexité
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Dans cette section nous avons présenté les divers
algorithmes de détection classique, tels que les
structures linéaires et non linéaires ou les
structures a maximum de vraisemblance.

La figure 2 montre une évaluation du TEB
pour les récepteurs que nous venons de
présenter. Ces résultats sont obtenus dans un
systtme MIMO muni de 2x2 antennes avec
une modulation QPSK.

Le tableau 1 présente pour un systéme
MIMO 4x4 la complexit¢ en terme de
nombre d’opérations. Sur la figure 3 nous
avons représenté cette méme complexité
d’implémentation exprimée en nombre
d’opérations (multiplications et additions)
par symbole en fonction du nombre
d’antennes.

Algorithmes Nombre d’opération/symbole Antennes
4x4
ZF 5N°/3-2N/3 103
MMSE 3MN*+N?/3+MN/2-N?/2 107
SIC V-BLAST IMPN+H2MN*+1 1M 960
OSIC V-BLAST M>N*+2NM*+15/4M* 1728
V-BLAST Square
Root 5/3M>+8M*N+2MN*+2MN-M? 763
Décodage Sphére 6822

Tableau.l Comparaison de complexité des divers algorithmes

Il est important de noter que pour I’algorithme du maximum de vraisemblance, la taille de la constellation
joue un réle important, parce que le récepteur doit calculer les distances pour un ensemble de vecteurs
possibles dans la constellation. Le temps de calcul devient vite excessif pour les constellations de grandes

tailles, méme pour un faible nombre d’antennes.
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Fig. 3. Comparaison des performances en Complexité
en fonction du nombre d’antennes

Par exemple, dans le tableau 1, un systétme QAM 16 avec 4
antennes nous donne 16* possibilités soit 65536. Donc cet
algorithme n’est pas retenu. Les performances des
architectures de types linéaires semblent correctes mais pas
suffisantes au regard des structures non linéaires.

A la lecture des figures précédentes , nous avons
sélectionné I’algorithme « Square Root» comme un des
meilleurs compromis Complexité/Performance. Afin de
bien comprendre I’implantation sur FPGA que nous
proposons, nous décrivons d’abord, en détail, cet
algorithme dans la section suivante.



4. Description de I’algorithme « V-BLAST Square Root »

4.1 Principe du récepteur V-BLAST

Le principe de I’algorithme du récepteur V-BLAST a été présenté dans [10]. I s’agit d’un égaliseur a retour
de décision, adapté a la structure des systémes MIMO. L’égaliseur peut utiliser soit le critere du forgage a
zéro, soit le critere du MMSE. Son principe est le suivant : le symbole de 1’émetteur le plus favorisé
(possédant le meilleur TEB suivant le critére considéré) est démodulé en premier. Sa contribution au vecteur
recu r est ensuite annulée, ce qui augmente le SNR sur les autres émetteurs (a chaque bonne décision). Cette
étape est répétée jusqu’au dernier émetteur, le moins favorisé.

4.2 Algorithme « V-BLAST Square Root »

L’algorithme « V-BLAST Square Root » est proposé¢ par B.Hassibi [19]; il évite le calcul répété de la
pseudo-inverse de la matrice du canal et I’inversion matricielle en utilisant les transformations unitaires. Elle
permet de diminuer la charge de calcul de O(M*) a O(M?) sans dégrader le TEB. Pour cela B.Hassibi utilise
une relation de récurrence connue en filtrage adaptatif RLS (Recursive least square). Il démontre que si on
applique une séquence de rotation de Givens a la relation de récurrence, on obtient P”* aprés i itérations.
Mais il reste alors a calculer Q,. La meilleure solution sera d’appliquer une relation qui fournit P et O, en
méme temps. C’est la raison pour laquelle B.Hassibi met en évidence une nouvelle relation de récurrence a
partir du bloc matrice précédent auquel il ajoute un bloc vecteur.

L’algorithme est résumé ci-dessous :
Etape 1 : Calcul de P et de O

- Initialisation

1 H.]xMP71]/2M><M

i i

» 1/2MxM 1/2MxM N M
(1 P, avec P, =1 ,0=0"
Nxl NxM
—¢ Qo
-pouri=7aN
IxM 1/2MxM
1 H"™P, x O
Mx1 1/2MxM . 1/2M>xM
0 F 0,=| x F (2)
Nx1 NxM NxM
—-€ Qi—l X Qi
Fin

Apres N itérations on obtient p”? v =P , Ov=0,,
Q; représentant la i itération avec Q, initialisé a 0,
-eme

e;indique la i colonne de la matrice identité,
0, correspond a une transformation unitaire, qui transforme la matrice de I’équation (2) en une matrice

triangulaire inférieure. Les méthodes pour trouver ce type de transformation unitaires sont connues [19]

Itération : Pour i=0 a M-1

Etape 2 : Déterminer la norme minimale des lignes de P~ et permuter cette ligne pour qu’elle soit la
derniére. Permuter également I’indice du symbole regu en rapport. Effectuer une transformation unitaire qui
satisfasse la relation (3).
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i
0 pi
Comme pour I’équation (2), £ est une transformation unitaire qui transforme P
supérieure.

Etape 3 : Actualiser Q,, a partir de 0,

3)

ply — { P, p™™ }

" en matrice triangulaire

Etape 4 : Calculer le nulling vector — wi=p; q . 4
Etape 5 : Calculer y; Vi Wi i ®)]
Etape 6 : Calculer le symbole estimé ;= décision( y;) (6)
Etape 7 : Annuler les interférences rip = ri-h; S; @)

Fin

5. Description Fonctionnelle de I’algorithme « V-BLAST Square Root »

L’architecture du décodeur MIMO « V-BLAST square-root » est illustrée par la figure 4. Elle est composée
de 6 modules de traitement.

Les entrées sont constituées des messages recus 7 et des valeurs de la matrice de canal H. Les trois premiers
modules (M;, M,, M;) effectuent la décomposition de la matrice H en utilisant des transformations unitaires.
Ces modules calculent les grandeurs P (Etape 1), O, (Etape 1), p: (Etape 2) et ¢*,; (Etape 3). Le module

H ¢
M, B M, M,
Titary N Tmtary — Tnitary
input data transformation &, pia transformation Xi [ transformation i
r
¥
5 vy ¥ 2 l €%
i
! M, 5 M W M,
Fy 7 Interferences « Calculation of [* Calculation of
Cancellation v, and g nulling wectors
output data

Fig. 4 Architecture fonctionnelle du décodeur MIMO « V-Blast square-root »

suivant M, détermine 1’ordre optimal de décodage et calcule le vecteur w; (nulling vector) (Etape 4). Le
module Ms décide du vecteur symbole transmis (Etape 6) et le dernier module M, réalise I’annulation
d’interférences entre les symboles (Etape 7).

Les trois modules (M;, M, Mj;) présentent une architecture similaire. Ces modules sont congus en utilisant
des opérateurs CORDIC (voir I’exemple ci-dessous pour les calculs de P™” et de O, dans le module M,). Au

lieu d’exécuter la décomposition QR par un réseau triangulaire, nous utilisons une séquence de rotation de
Givens basée sur CORDIC.

Les trois derniers modules (M, Ms, M) sont basés sur les processeurs élémentaires (PE) constitués d’un
multiplieur-accumulateur, un soustracteur et un buffer.

5.1 Opérateur CORDIC

Les séquences de rotation de Givens peuvent étre implémentées sur une architecture composée d’un simple
processeur. Cette architecture basée sur 1’opérateur CORDIC (COordinate Rotation Digital Computing) est
proposée par Rader [20]. C’est une méthode simple et efficace pour le calcul d’une gamme de fonctions
complexes qui s’appuie sur une technique d’additions et de décalage entre vecteurs. L algorithme calcule par
approximation la plupart des fonctions basées sur la trigonométrie. Il exécute des rotations sans utiliser
d’opérations de multiplications.
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5.1.1 Principe de I’algorithme CORDIC

La résolution de fonctions telles que sinus ou cosinus par 1’algorithme de CORDIC s’appuie sur une méthode
de rotation de vecteur dans le plan cartésien. Supposons la rotation du vecteur V(x,y) d’un angle ¢ tel
qu’illustré a la figure 5.

Les coordonnées du vecteur V'’ sont exprimées selon les équations :

Y x’ =xcos(p) -y sin(p)
A y’ =y cos(p) +xsin(p)

VA Si on restreint 1’angle de rotation & fan’(x= 27 ) ou i =
i 0,1,2,3,..., on obtient alors ¢ par une séric de rotations
: ¢lémentaires successives de 1’ordre de:
]
]
[}

y
Vo= (_p_: """" : aiv; = a;—d; . tan1(2-) oud; = £
|
|
| [}
! 1L » X L’indice d; indique le sens de rotation de ’angle pour chaque
x’ X itération. Cet indice est déterminé a chaque itération selon le
Fig. 5 Rotation du vecteur V dans le plan résultat d’une comparaison. Le mode d’utilisation de 1’indice
cartésien sera expliqué un peu plus loin. Chaque vecteur itératif Vi ;(x;+1,

Yi+1) est représenté par :

Xip = Ki [xi-yi. d;i. 27 ]
Vis:=Ki [yitx; xd;x27] ou K;=cos (tan! 2-) = (1 + 2-2 )12

On montre que, pour un nombre croissant d’itérations, le produit des facteurs K; tend vers une constante
égale a 0.6073. Ainsi le gain de I’algorithme de rotation est approximativement 1.647. Le gain précis est
fonction du nombre n d’itérations que 1’on peut exprimer par :

An - H(] + 2—2i)1/2

Puisque pour un nombre relativement élevé d’itérations, le produit tend vers un résultat constant, il nous est
possible d’appliquer ce dernier plus loin dans 1’algorithme. Ainsi on obtient un ensemble d’équations
simplifiées et spécifiques au calcul des opérations mathématiques recherchées :

Xi+= X d;. dy;
Yier= yi +d;. dx;
aiv; =a;—d;. da;

ou
dy;=y; x 2
dx; = xi X 2-
da; = tan-1(2-)

d; = £1 selon le signe de a; ou y;

Ces équations servent donc au calcul d’opérations. Le principe général de 1’algorithme de CORDIC consiste
a faire pivoter dans le sens approprié le vecteur de rotation par un angle de plus en plus petit jusqu’a ce que
I’angle a ou les valeurs x et y soient approximativement égales a 0.



5.1.2 Architecture de I’opérateur CORDIC

La structure itérative de 1’algorithme de CORDIC permet une implantation utilisant une structure pipeline
(Fig.6), limitant ainsi la longueur des chemins critiques de fagon a accroitre la vitesse de fonctionnement.
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Fig. 6 Architecture pipeline de 1’opérateur CORDIC

5.2 Implémentation paralléle de CORDIC (Un exemple : calcul de P et de Q)

Les calculs de P et de Q, sont effectués dans le premier module. C’est la premiére étape pour

décomposer la matrice du canal H. Pour des raisons de stabilit¢é numérique et de facilité d’implémentation
nous utilisons une séquence de rotations de Givens basées sur des opérateurs CORDIC.

1xM
1 H M p vamm X 0 1/2M>xM
o ® = aM avec P,

1 2MxM i x

=B1 .0 =0"" )

OMXI P

i-1
Nxl 0 NxM X
i1

P
Q NxM

-e i

Considérons maintenant, dans le reste de cet article, un modéle MIMO 2x2 antennes. Alors le premier

, . XM 5 1/2MxM , .. .
terme de la seconde colonne de I’équation (2) H, ~ P_| est représentée ci-dessous :

H lxMP 1/2MxM — HP]I HP12
! - HP, HP,

Les angles de rotation de Givens sont définis a partir de cette matrice comme ci-dessous :

6, =tan M , 6,= tan™! w ,
Re(HP,,) Re(HP,,)
9, =tan'lw, @, = tan™ 1

Module(HP,, ) Module(HP,) ~
Avec Module(HP,) = \/ Module(HP,,)* + Module(HP,, )’

-1 Im(HP,)) . 0,=tan’! Im(HP,,)

03 = tan )
Re(HP,,) Re(HP,,)



-1 Module(HP,,) @, = tan’! 1
Module(HP,) Module(HP,) ~

Avec Module(HP, ) = ,/Module(HP,, ) + Module(HP,, )*

;= tan

Une fois les angles pré-calculés, nous pouvons exécuter les transformations unitaires a 1’aide des
opérateurs CORDIC. Le calcul de I’équation (2) peut alors étre décomposé en 29 rotations.

.La figure 7 illustre une implémentation totalement paralléle des calculs utilisant 29 opérateurs CORDIC. La
structure paralléle est congue pour obtenir un trés haut débit, mais elle est coliteuse en ressources matérielles.
Pour les applications a plus faible débit, toute la puissance de calcul disponible n’est pas utilisée. Pour tendre

St arrd O

[ oo | Lo ||l o |2 [ e Il 2 ||[ 2 |

S gered (2
Fig. 7 29 opérateurs CORDIC pour calculer P"* et Q,

vers une implémentation optimale du décodeur MIMO, nous proposons une architecture reconfigurable dont
la structure est fonction des caractéristiques de la transmission.

6. Architecture reconfigurable

Nous proposons une structure de traitement ou le nombre d’opérateurs CORDIC s’adapte aux
caractéristiques de débit et de nombre d’antennes pour une implémentation optimale. Une architecture
entiérement paralléle offre bien sir une capacité de calcul importante mais au prix d’une trés grande
complexité. Au contraire une structure itérative construite autour d’un seul opérateur réduit fortement la
complexité mais limite la cadence de traitement. C’est en combinant ces 2 approches que I’on obtiendra une
architecture optimale, en étant guidé par les relations qui doivent liées les caractéristiques de la chaine de
communication (débit, nombre d ‘antennes) et 1’architecture du décodeur (nombre d’opérateurs CORDIC et
leur organisation).

6.1 Equation
Nous avons établi des relations entre le débit et le nombre d’opérateurs CORDIC en paralléle. Elles sont
établies pour un systéme MIMO a M antennes émettrices et N antennes réceptrices.

Au niveau du récepteur, le débit de traitement est exprimé par I’équation (8).
Débit = (Freq x N x b) x (NCuiis¢/ NCotar) (®)

Dans cette équation, NC,,,y représente le nombre total d’opérateurs CORDIC a utiliser pour un systéme
MIMO donné. I1 est obtenu en fonction du nombre d’antennes a 1’émission et a la réception. Freq est la
cadence de calcul d’un opérateur CORDIC.
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L’équation (8) peut étre réécrite sous la forme suivante:
NCuilise = (Déblt X NCtotal) / (Freq x N X b) (9)

Cette équation permet d’obtenir le nombre optimal d’opérateur CORDIC a implanter pour s’adapter au débit
de la chaine de communication. Sous I’hypothése que le canal reste stationnaire pendant une période trame,
ce débit correspond au débit symbole a I’émission (Débitgympoe). Nous exprimons cette période de
stationnarité par le nombre de symboles par trame (Nymbolesn)- Dans ces conditions nous pouvons exprimer le
nombre de CORDIC optimal comme étant le nombre de CORDIC minimal a utiliser pour que le débit binaire
a I’émission soit égal au débit de traitement a la réception (cf. équation (10):

NCoptimal = (M/N) X (thotal X Fs) / (Freq X Nsymboles/l—l) (10)
Avec Fy = Débitsympore / (M X b)

Tableau 1: Notations utilisées dans les équations (8), (9) et (10)

Freq Fréquence horloge déterminée par la cadence de calcul d’un opérateur CORDIC
b Bits par symbole

NCyuitise Nombre d’opérateurs CORDIC utilisé

NCpinimal Nombre minimal d’opérateurs CORDIC

NCiotal Nombre total d’opérateurs CORDIC (en fonction de M et N)

F, Fréquence symbole

Noymboles/ Nombre de symboles par trame

Débitgympole Débit symbole a I’émission

La relation entre le nombre d’opérateurs

N Cise CORDIC et le débit est illustré dans la figure 8.
* Les autres facteurs dans 1’équation (10) sont
WCua % - considérés comme des constantes dans un

i méme systéme MIMO. Le nombre d’opérateurs

| CORDIC minimal pour atteindre le débit
(TC i P === - - — - i souhaité est NCopima. Si on diminue le nombre

! d’opérateurs CORDIC, le débit va chuter

I linéairement. En revanche, le débit n’augmente

| pas linéairement avec le nombre d’opérateurs
—r dans la figure 8. Il reste constant comme
Debitppele Max Débit indiquer parce que le systéme calcule la méme
matrice du canal.

Fig. 8 Relation entre le débit et le nombre d’opérateurs
CORDIC utilisés
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6.2 Exemple de résolution des équations et d’implémentation: calcul de P etde Q,

Avec les équations (9) et (10), nous pouvons calculer exactement le nombre d’opérateurs CORDIC
nécessaire pour s’adapter aux débits donnés en diminuant la complexité.

L’architecture du module est représentée dans la figure 9. Lors que le débit demandé change, nous pouvons
modifier le nombre d’opérateurs CORDIC ainsi que leurs interconnexions

> Buffer

© ) L )

= interconnection

)

J N 1T
» CORDIC | | CORDIC| ..... » | CORDIC

Par exemple, si nous définissons une
trame comme un paquet de 7 symboles
(Ngymbotest = 7), alors, pour atteindre 600
Mbits/s, le nombre optimal
d’opérateurs CORDIC est de 5, en
supposant que la fréquence de
fonctionnement d’un opérateur
CORDIC est de 150 MHz. Les calculs
de P et de Q, peuvent étre alors
exécutés par 5 opérateurs CORDIC en
paralléle en 7 cycles (Fig.10-a et 10-b).

Fig. 9 Diagramme des blocs de transformations unitaires( M1,M2,M3)
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Fig. 10-b utilisation itérative de 5 CORDIC
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Fig. 11-a Organisation des différentes structures a base de 3
CORDIC

Cycle 1 -—[
o

Cycle §

Cycle 7
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H e Cycle 8

Cycle 10

P and O,
Fig. 11-b-utilisation itérative de 3 CORDIC

Maintenant pour obtenir un débit plus faible de 400 Mbits/s nous changeons le nombre d’opérateurs
CORDIC. Le nombre d’opérateurs devant étre implantés est de 3 en appliquant I’équation (10). Les calculs
de P'” et de O, peuvent alors étre exécutés en 10 cycles. L’organisation de I’architecture des opérateurs

CORDIC est présentée dans les figures 11-a et 11-b.
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Dans la structure parallele de la figure 7, 29 opérateurs CORDIC étaient utilisés. Dans cette nouvelle
architecture, nous n’utilisons plus que 5 opérateurs CORDIC en paralléle (voir figures 10-a et 10-b). Nous
utilisons ces 5 opérateurs CORDIC itérativement pendant 7 cycles. Dans le premier cycle, nous utilisons 2
opérateurs CORDIC pour effectuer 2 rotations de Givens avec les angles 6; et 8,. Ensuite dans le cycle
suivant, 4 rotations de Givens avec les angles différents (indiquer dans la figure 10-b) sont effectués par 4
opérateurs CORDIC dont les deux premiers sont les mémes que dans le premier cycle et réutilisés dans le
deuxiéme cycle, et ainsi de suite pour les cycles suivants. L’ensemble du traitement est donc effectué par 5
opérateurs CORDIC en 7 cycles. L’opération est plus longue qu’avec la structure toute paralléle, mais nous

optimisons les ressources matérielles

6.3 Résultat de ’implémentation du calcul de P et de O,

Nous comparons les implémentations des trois architectures dans un circuit FPGA Virtex de Xilinx afin de
déterminer 1’architecture la plus adaptée a la réalisation matérielle. La premiére est une architecture paralléle
et pipeline qui donne la meilleure performance en débit mais avec un colt en surface important. Puis nous
I’optimisons en surface en diminuant le nombre d’opérateurs CORDIC. Enfin une autre optimisation utilise 3
CORDIC. Elle peut étre utilisée quand le débit n’est pas essentiel ; elle permet de diminuer la complexité de
I’architecture. La durée du chemin critique est de 6.729 ns, donc la fréquence maximum est de 148.6 MHz.
Les messages regus sont traités sur 16 bits. Les symboles estimés sont calculés en paralléle. Chaque cycle
nous pouvons obtenir 2 symboles en paralléle. La modulation utilisée est une QPSK. Le tableau 2 résume

les résultats obtenus en fonction du nombre d’opérateurs CORDIC utilisés.

FPGA Nombre Max.Freq Débit
Xilinx Virtex de slices (MHz) ( Mbits/s)
29 CORDIC 16840 148.6 600

5 CORDIC 10967 148.6 600
3 CORDIC 8635 148.6 300

Tableau 2 : Résultat de la synthése pour le module M1

6.4 Implémentation de I’ensemble de I’algorithme

Order

Fig 12-Architecture des modules My, Ms, M

Les modules M;, M,, M; ont ét¢ implantés
comme vu précédemment et les modules My, Ms,
Mg sont implantés de la maniére suivante :

Ces modules sont constitués de plusieurs étages
de PE pour atteindre un haut débit du traitement
des messages regus (Fig.12). Chaque étage PE se
compose d’un multiplieur-accumulateur, un
comparateur, un soustracteur et une mémoire. Le
débit peut étre encore amélioré¢ en parallélisant
plusieurs étages PE. Si le débit n’est pas un
critére exigeant, on peut utiliser un seul PE de
fagon itérative afin de diminuer la complexité du
module.

Apres avoir implantés tous les modules de base, nous pouvons les intégrer dans une architecture globale.
Cette architecture globale du détecteur est illustrée dans la figure 13. Nous utilisons un contréleur pour
organiser les interconnexions entre tous les modules. Les données sont stockées dans une mémoire FIFO
prédéfinie par Xilinx. La taille de la mémoire dépend du nombre d’opérateurs utilisés (CORDIC et PE).

13



Eeceiver

RF | A/D | Shannel 3| Detector

T

Decoder ——

Fig. 13 Architecture du détecteur V-BLAST Square Root

6.5 Résultats de ’implémentation de I’ensemble de I’algorithme

FPGA Nombre | Max.Freq Débit
Xilinx Virtex de slices | (MHz) ( Mbits/s)
50 CORDIC 29036 148.6 600

16 CORDIC 14380 148.6 600

8 CORDIC 9936 148.6 300

Tableau 3 : Résultat de la synthése de I’ensemble de [’algorithme

Fig.14-Implémentation de I’architecture dans un FPGA
(FPGA editor) pour une architecture a 8 CORDIC
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Les messages regus sont traités sur 16 bits. Les symboles estimés sont calculés en parallele. Chaque cycle
nous obtenons 2 symboles en paralléle. La modulation utilisée étant une QPSK., nous obtenons alors les
résultats du tableau 3. Ces résultats sont donnés en fonction du nombre d’opérateurs CORDIC utilisés. Les
modules de I’architecture sont synthétisés individuellement par 1’outil de synthése de Xilinx ISE 6.3. Avec
I’aide de PLANHEAD de Xilinx, nous pouvons définir les zones de chaque module de 1’architecture dans un
FPGA Virtex. Ensuite nous utilisons ISE 6.3 pour placer et router ces modules. La figure 14 montre une vue
de I’architecture du détecteur V-BLAST Square Root aprés placement-routage dans un FPGA virtex I1.

6.6 Reconfiguration dynamique de I’architecture

Nous avons montré que pour un ensemble de parameétres fixés caractérisant la transmission, nous pouvons en
déduire D’architecture optimale de réalisation garantissant les performances de 1’algorithme pour une
complexité matérielle minimale. En utilisant la technologie FPGA, nous pouvons reconfigurer le systéme de
traitement de fagon a implémenter cette architecture optimale mais pour une combinaison des parametres
donnée et en ayant préalablement réalisé les différentes implémentations pour différentes combinaisons.

Dans un systtme MIMO ou I’on envisage une adaptation dynamique des parametres de la transmission
(débit variable, structure d’antennes évolutive), il faut concevoir une plateforme matérielle de réalisation du
décodeur capable de modifier son architecture en fonction de ces changements de contexte. La technologie

Diébit Mxll‘d Farametres de chaine de communication

+

FPGA Gestionnaire d'architecture
-= résolution des equations

JL

Gestionnaire de configuration
-= structure du calcul

Il

Unité de traiternent
BUFFER
Entrées
+ ]

5
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H 1 F ]
matri
du canal t CORDIC "

Fig. 15 Flot de gestion de la reconfiguration

FPGA avec reconfiguration dynamique partielle autorise cette approche.

L’architecture reconfigurable dynamiquement que nous proposons se compose d’une part de fonctions de
gestion de reconfiguration et d’autre part des fonctions de traitement.

Le gestionnaire d’architecture s’applique a résoudre les équations reliant les caractéristiques de la
transmission aux parametres d’architectures énoncés précédemment. Les données issues de cette analyse sont
transmises au gestionnaire de configuration dont la tdche est la construction de 1’architecture optimale de
traitement [20]. Pour cela le gestionnaire de configuration dispose de ressources matérielles reconfigurables,
la reconfiguration matérielle portant sur le nombre d’opérateurs CORDIC implémentés et les chemins de
données, ainsi que sur la logique de contréle.

7 Conclusion

Nous avons réalisé 1’'implantation du détecteur MIMO bas¢ sur 1’algorithme V-BLAST « Square Root ».
Cette architecture offre une grande flexibilité vis a vis du nombre d’antennes et des différents débits données.
1l est adapté aux différents besoins en utilisant différent nombre d’opérateurs CORDIC.

Notre architecture nous permet d’obtenir des débits considérables , grace au parallélisme de 1’architecture,
bien entendu au prix d’une surface utilisée importante du circuit FPGA. Cela fait partie des objectifs de nos
travaux futurs de diminuer au maximum la surface utilisée. Les pistes d’étude possibles, sont d’une part un
ordonnancement optimal, de mani¢re a ne jamais laissé inactif un opérateur CORDIC et d’autre part de
réaliser les modules M4, M5, M6 aussi avec les opérateurs CORDIC. Nous étudierons cette possibilité en
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ayant une interprétation dans le domaine fréquentiel de ces modules et donc des processeurs élémentaires
PE.

Un autre prolongement de ce travail est de développer une architecture adaptée aux besoins des futurs
systemes de radiocommunication par la reconfiguration dynamique. L’architecture sera définie par bloc
permettant une reconfiguration partielle des ressources matérielles afin de minimiser le colit de la
reconfiguration.
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