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Résumé

L’implantation efficace des algorithmes de traitement numérique du signal (TNS) dans les systémes
embarqués requiert 'utilisation de I’arithmétique virgule fixe afin de satisfaire les contraintes de coiit,
de consommation et d’encombrement exigées par ces applications. Le codage manuel des données en
virgule fixe est une tache fastidieuse et source d’erreurs. De plus, la réduction du temps de mise sur
le marché des applications exige 1'utilisation d’outils de développement de haut niveau, permettant
d’automatiser certaines taches. Ainsi, le développement de méthodologies de codage automatique des
données en virgule fixe est nécessaire. Dans le cadre des processeurs programmables de traitement du
signal, la méthodologie doit déterminer le codage optimal, permettant de maximiser la précision et de
minimiser le temps d’exécution et la taille du code. L’objectif de ce travail de recherche est de définir une
nouvelle méthodologie de compilation d’algorithmes spécifiés en virgule flottante au sein d’architectures
programmables en virgule fixe sous contrainte de respect des critéres de qualité associés & ’application.
Ce travail de recherche s’articule autour de trois points principaux.

Le premier aspect de notre travail a consisté & définir la structure de la méthodologie. L’analyse de
I'influence de ’architecture sur la précision des calculs montre la nécessité de tenir compte de I’archi-
tecture cible pour obtenir une implantation optimisée d’un point de vue du temps d’exécution et de
la précision. De plus, ’étude de l'interaction entre les phases de compilation et de codage des données
permet de définir le couplage nécessaire entre les phases de conversion en virgule fixe et le processus de
génération de code.

Le second aspect de ce travail de recherche concerne I’évaluation de la précision au sein d’un systéme
en virgule fixe & travers la détermination du Rapport Signal a4 Bruit de Quantification (RSBQ). Une
méthodologie permettant de déterminer automatiquement ’expression analytique du RSBQ en fonction
du format des données en virgule fixe est proposée. Dans un premier temps, un nouveau modéle de bruit
est présenté. Ensuite, les concepts théoriques pour déterminer la puissance du bruit de quantification
en sortie des systémes linéaires et des systémes non-linéaires et non-récursifs sont détaillés. Finalement,
la méthodologie mise en ceuvre pour obtenir automatiquement ’expression du RSBQ dans le cadre des
systémes linéaires est exposée.

Le troisiéme aspect de ce travail de recherche correspond & la mise en ceuvre de la méthodologie de
codage des données en virgule fixe. Dans un premier temps, la dynamique des données est déterminée
a l'aide d’une approche analytique combinant deux techniques différentes. Ces informations sur la dy-
namique permettent de déterminer la position de la virgule de chaque donnée en tenant compte de la
présence éventuelle de bits de garde au sein de D’architecture. Pour obtenir un format des données en
virgule fixe complet, la largeur de chaque donnée est déterminée en prenant en compte I’ensemble des
types des données manipulées au sein du DSP. La méthode sélectionne la séquence d’instructions per-
mettant de fournir une précision suffisante en sortie de I’algorithme et de minimiser le temps d’exécution
du code. La derniére phase du processus de codage correspond & I'optimisation du format des données en
vue d’obtenir une implantation plus efficace. Les différentes opérations de recadrage sont déplacées afin
de minimiser le temps d’exécution global tant que la précision en sortie de ’algorithme est supérieure
a la contrainte. Deux types de méthode ont été mis en ceuvre en fonction des capacités de parallélisme
au niveau instruction de ’architecture ciblée.

Cette méthodologie a été testée sur différents algorithmes de traitement numérique du signal présents
au sein des systémes de radio-communications de troisiéme génération. Les résultats obtenus montrent
I'intérét de notre méthodologie pour réduire le temps de développement des systémes en virgule fixe.

Mots-clés : traitement du signal, adéquation algorithme architecture, arithmétique virgule fixe, pré-
cision finie, bruit de quantification, processeurs de traitement du signal, processeurs spécialisés, DSP,
ASIP, compilation, génération de code, télécommunications, WCDMA.






Abstract

The efficient implementation of digital signal processing algorithms into embedded systems requires
the use of fixed-point arithmetic in order to satisfy the cost and power consumption constraints. The
manual coding of fixed-point data is a tedious and error prone task. Moreover, the reduction of the
time-to-market of applications requires high-level development tools that allow the automation of some
tasks. Thus, the development of automatic fixed-point, conversion methodologies is needed. For Digital
Signal Processor (DSP), the methodology must determine the optimal fixed-point specification which
allows to maximize the accuracy and to minimize the size and the execution time of the code. The
goal of this thesis is to define and develop a new methodology for the implementation of floating-point
algorithms into fixed-point programmable processors with the constraint to fulfill the application quality
criteria. This work is based on three main parts.

First, the structure of the methodology has been defined. The analysis of the architecture influence on
the computation accuracy underlines the necessity to take account of the target architecture in order
to obtain an optimized implementation in terms of execution time and accuracy. Moreover, the study
of the interaction between the compilation and the fixed-point conversion process allows to define the
coupling needed between these two processes.

The second part of this work deals with the evaluation of the fixed-point system accuracy through the
determination of the Signal to Quantification Noise Ratio (SQNR). A new methodology which allows
to determine automatically the analytical expression of the SQNR according to the fixed-point data
format has been proposed. First, a new quantification noise model is presented. Then, the theoretical
concepts for the determination of the output quantification noise power are detailed in the case of linear
systems and non-linear and non-recursive systems. Finally, the methodology developed for determining
automatically the SQNR, expression of linear systems is explained.

The last part of this work corresponds to the development of the fixed-point conversion methodology.
First, the data dynamic range is evaluated with an analytical approach based on two different techniques.
The dynamic information are used for the determination of the data binary point position by taking
account of the number of guard bits available in the processor. For obtaining a complete fixed-point
format, the data word-length is determined in order to exploit the diversity of data types manipulated
by the processor. The methodology selects the set of instructions which allows to obtain a sufficient
accuracy and to minimize the code execution time. The last stage of the methodology corresponds to
the optimization of the fixed-point data format in order to obtain a more efficient implementation. The
different scaling operations are moved for minimizing the global execution time as long as the accuracy
constraint is fulfilled. Two types of method have been proposed according to the instruction level paral-
lelism capabilities of the target processor.

This methodology has been tested on different digital signal processing algorithms used in the third
generation radiocommunication systems. The results show the relevance of our methodology for reducing
the development time of fixed-point systems.

Keywords : signal processing, architecture algorithm adequacy, fixed-point arithmetic, finite preci-
sion, quantification noise, digital signal processor, specialized processor, DSP, ASIP, compilation, code
generation, telecommunication, WCDMA
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Introduction

Au cours des vingt derniéres années, les applications embarquées de traitement du signal ont
connu un essor important. Ces applications sont présentes dans des domaines trés variés tels
que les télécommunications, la navigation, le domaine du traitement des images, de la vidéo,
de la parole ou de l'audio ou le domaine des applications militaires ou médicales [157]. Dans
ces différents domaines, 1’évolution des applications se traduit par une augmentation de la com-
plexité des algorithmes de traitement numérique du signal (TNS) utilisés. Par exemple, pour les
nouveaux systémes de radiocommunications de troisiéme génération, des techniques avancées
de traitement numérique du signal sont mises en ceuvre afin d’augmenter les débits de trans-
missions. Cette augmentation des débits permet la mise en place de nouveaux services dans le
domaine de l'internet et du multimédia. De plus, la diversité des standards peut nécessiter la
cohabitation au sein d’un méme produit de plusieurs systémes de transmissions.

La technologie actuelle permet d’intégrer quelques dizaines de millions de transistors au
sein d’'une puce de silicium et a I’horizon 2010, il est prévu de pouvoir intégrer un milliard
de transistors [51]. Ainsi, cette augmentation des capacités d’intégration au sein des systémes
VLSI, permet d’accompagner les besoins croissants en termes de capacité de traitement pour les
nouvelles applications. Cependant, ’accroissement de la productivité des outils de conception
actuels ne permet pas de suivre 'augmentation des besoins au niveau des applications [50]. De
plus, la durée de vie des produits étant de plus en plus faible, il est nécessaire de réduire le
temps de mise sur le marché (time-to-market) de ces produits. Ces contraintes impliquent la
nécessité de diminuer les temps de développement des produits et la mise en ceuvre de plate-
formes relativement flexibles pour intégrer les futurs évolutions du produit. Ainsi, la complexité
croissante des algorithmes de traitement numérique du signal implantés dans les systémes em-
barqués combinée & la réduction des temps de mise sur le marché des applications, nécessite la
mise en ceuvre d’outils de conception et de développement de haut niveau.

Les besoins en outils de conception et de développement sont présents a tous les niveaux du
cycle de développement des applications de traitement du signal. Du point de vue de 'implan-
tation, ces outils doivent assister le concepteur dans ses choix au niveau de son architecture et
ceci, & un niveau d’abstraction le plus élevé possible afin d’explorer rapidement les différentes
solutions envisagées. Ensuite, au niveau du développement matériel et logiciel, il est nécessaire
d’utiliser des outils permettant d’automatiser certaines taches et de passer rapidement d’une
description de haut niveau & une description de plus bas niveau. Pour situer notre travail de
recherche et souligner son intérét, le cycle de développement d’une application de traitement
du signal est détaillé dans la section suivante.

Cycle de développement des applications de traitement du signal

Le cycle de développement d’une application de traitement numérique du signal est schéma-
tisé a la figure 1. La premiére étape, correspondant & la définition du cahier des charges, a pour
but d’exprimer le besoin et de fixer les objectifs & atteindre. Ce cahier des charges permet de
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spécifier le systéme & concevoir. Cette spécification décrit la vue externe du systéme et regroupe
les différentes contraintes devant étre respectées par le systéme. Trois aspects sont présents au
sein de ces spécifications [17]. Les spécifications fonctionnelles décrivent I’ensemble des fonctions
devant étre réalisées par le systéme. Les spécifications technologiques définissent les contraintes
sur la réalisation du systéme telles que la consommation d’énergie et les contraintes temporelles.
Les spécifications opératoires, regroupant les critéres de qualité associés & I’application, fixent
les performances minimales devant étre atteintes par le systéme. Ces critéres de qualité sont
variés et liés au domaine de ’application. Par exemple, dans le cadre d’un récepteur de com-
munications numériques, les performances a atteindre sont définies & travers le taux d’erreur

binaire.
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Fi1c. 1: Cycle de développement d’une application de TNS

L’étape suivante correspond & la conception fonctionnelle du systéme. Celle-ci aboutit & une
description compléte de I'algorithme de traitement numérique du signal. Cette phase de concep-
tion permet de définir 'algorithme puis, de valider celui-ci & travers une série de simulations.
Ces simulations vont permettre de vérifier que ’algorithme réalise ’ensemble des fonctions sou-
haitées et que les différentes performances requises sont satisfaites. De nombreux outils d’aide
a la conception d’algorithmes de TNS sont disponibles. Des outils tels que Ptolemy (Université
de Californie a Berkley), SPW (Cadence), CoCentric (Synopsys) ou SIMULINK (Mathworks)
mixent une représentation graphique de ’application et une description en langage de haut
niveau de certains blocs. Ces outils proposent des librairies fournissant des fonctions ou des
blocs permettant un niveau d’abstraction plus élevé. Les langages de haut niveau classiques tels
que les langages C et C++ ou des extensions comme SystemC [115] ou des langages adaptés
au traitement du signal tels que Matlab [96], Signal [43], Silage [47|, permettent de simuler les
algorithmes de TNS. De méme, pour cette approche, le niveau d’abstraction est 1ié & la dispo-
nibilité de bibliothéques spécifiques au domaine de ’application. Au niveau de la conception



Cycle de développement des applications de traitement du signal 3

fonctionnelle, la description et la simulation de 'algorithme de TNS, utilisent ’arithmétique
virgule flottante afin de s’affranchir des problémes de précision des calculs.

Lorsque 'algorithme de TNS est figé, celui-ci est implanté au sein d’un systéme embarqué.
Diverses solutions architecturales sont disponibles pour implanter cet algorithme. Ces solutions
correspondent aux ASIC', a la logique reconfigurable, aux ASIP?, aux DSP?, aux AS-DSP* et
aux micro-controleurs. Pour satisfaire les contraintes de performance, de coiit, de consommation
d’énergie et de flexibilité, plusieurs solutions peuvent étre associées au sein d’'une méme plate-
forme. Le choix des différents éléments composant ce systéme sur puce (SoC : System on Chip)
dépend des contraintes associées a ’application en termes de coiit, de consommation d’éner-
gie, de flexibilité et de temps de développement. La combinaison de plusieurs cibles permet de
satisfaire les différentes contraintes de ’application. Les processeurs programmables de traite-
ment du signal représentent un compromis entre ces différentes contraintes. Ces processeurs
permettent d’obtenir pour les applications de TNS de bonnes performances en termes de coiit,
de consommation d’énergie et de capacités de calcul. Les capacités de programmation de ces
composants fournissent une flexibilité importante et conduisent & des temps de développement
relativement faibles.

Les contraintes de cotit, de consommation et temps réel inhérentes aux applications embar-
quées requiérent l'utilisation de ’arithmétique virgule fixe. En effet, la largeur des données
traitées au sein des architectures en virgule fixe étant plus faible, le prix et la consommation
d’énergie de ces architectures sont moins importants. L’arithmétique virgule flottante basée sur
la norme IEEE-754 nécessite d’utiliser des données codées sur 32 bits. Dans le cadre des archi-
tectures en virgule fixe, la largeur des données est nettement plus faible. A titre d’exemple, la
majorité des processeurs DSP manipule des données codées en mémoire sur 16 bits. De plus,
les opérateurs utilisant 'arithmétique virgule fixe étant moins complexes, les architectures tra-
vaillant uniquement en virgule fixe sont plus rapides. Le surcoiit en termes de temps d’exécution
lié¢ & ’émulation de I'arithmétique virgule flottante au sein d’architectures en virgule fixe étant
prohibitif (facteur 10 a 500 [149]), il est nécessaire de coder I'ensemble des données de appli-
cation en virgule fixe. Cependant, 1'utilisation de ’arithmétique virgule fixe se traduit par des
temps de développement plus importants. Pour chaque donnée, il est nécessaire de définir un
format en virgule fixe. La dynamique de codage étant réduite, ce format doit garantir I’absence
de débordement et fournir la précision requise. De plus, certaines taches telles que I'alignement
des données sont & la charge du programmeur.

L’implantation des algorithmes de TNS au sein d’une architecture en virgule fixe nécessite
de réaliser une conversion de la description de I'algorithme en virgule flottante en une spéci-
fication en virgule fixe. Cette conversion est une tache fastidieuse, longue et source d’erreurs,
si elle est effectuée manuellement. En effet, certaines expérimentations [42] ont montré que le
temps consacré & cette phase de conversion en virgule fixe est relativement important. Lorsque
la description de ’algorithme en virgule flottante est figée, la conversion manuelle en virgule fixe
peut représenter jusqu’a 30% du temps global nécessaire a I'implantation de I’algorithme. Cette
conversion en virgule fixe nécessite de déterminer le format de chaque donnée et de vérifier si
la spécification en virgule fixe obtenue permet toujours de satisfaire les niveaux de performance
requis par I'application.

La réduction du temps de mise sur le marché des applications exigeant 'utilisation d’outils

! Application Specific Integrated Circuit

2 Application Specific Instruction-set Processor
®Digital Signal Processor

4 Application Specific DSP
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de développement de haut niveau permettant d’automatiser certaines taches, des méthodologies
de codage automatique des données en virgule fixe ont été proposées. Dans ce cas, la problé-
matique est de rechercher la meilleure adéquation algorithme architecture d’un point de vue du
codage des données. Dans le cadre d’une implantation matérielle, ’objectif est d’obtenir ’ar-
chitecture satisfaisant les performances désirées et dont le prix, la surface et la consommation
sont minimaux. Ainsi, la largeur des opérateurs est optimisée afin de minimiser la surface du
circuit. Pour la conception logicielle, 'architecture du processeur est figée. En conséquence, la
méthodologie doit optimiser 'implantation de 'algorithme d’un point de vue du codage des
données, en utilisant au mieux les ressources offertes. Ce codage des données doit fournir une
précision des calculs suffisante pour satisfaire les contraintes de qualité associées a ’application
et doit permettre d’obtenir une implantation efficace au sein de I’architecture cible. Cette der-
niére contrainte implique de minimiser le temps d’exécution et la taille du code, ainsi que la
consommation d’énergie du systéme.

Problématique de I’étude

L’utilisation de l'arithmétique virgule fixe conduit & la réalisation des calculs en précision
finie. Ainsi, une erreur entre le résultat calculé en précision finie et celui obtenu en précision
infinie, est présente. ’implantation d’une application en virgule fixe n’est viable que si malgré
la présence de cette erreur, les critéres de qualité associés & cette application sont toujours
respectés. En conséquence, I'objectif de ce travail de recherche, est de définir et de mettre en
ceuvre une nouvelle méthodologie d’implantation automatique d’algorithmes spécifiés en virgule
flottante au sein de processeurs programmables en virgule fixe sous contrainte de respect des
critéres de qualité associés a l'application. La classe d’architectures considérée au sein de cette
méthodologie correspond aux composants DSP, aux cceurs de DSP et aux ASIP dédiés aux
applications de TNS.

Cette méthodologie cible les applications embarquées pour lesquelles 'implantation doit étre
optimisée du point de vue du coiit et de la consommation d’énergie. Ceci nécessite de mini-
miser le temps d’exécution et la taille du code généré par le compilateur. En conséquence, la
méthodologie réalise la conversion de la description en virgule flottante en une spécification en
virgule fixe et optimise certains critéres tels que le temps d’exécution ou la taille du code généré.

Les meéthodologies existantes [70, 149| réalisent une transformation de la représentation des
données en virgule flottante en une représentation en virgule fixe au niveau du code source
sans prendre réellement en considération l’architecture du processeur cible. En conséquence,
au sein de notre travail de recherche I'influence de I’architecture sur la précision des calculs a
été analysée. De plus, 'interaction entre les phases de génération de code et de conversion en
virgule fixe a été étudiée. Suite aux résultats de ces études, en vue d’optimiser I'implantation
de I’application, 'architecture du processeur cible est prise en compte lors de la conversion en
virgule fixe et certaines phases de cette conversion sont couplées au processus de génération de
code.

Le synoptique de la méthodologie développée est présenté a la figure 2. Les différentes parties
de cette méthodologie sont définies au cours de la présentation, dans la partie suivante, du plan
de cette étude.
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Le premier chapitre est consacré a un état de ’art des méthodologies d’implantation d’al-
gorithmes spécifiés en virgule flottante au sein de processeurs programmables en virgule fixe.
Dans la premiére partie, les différents aspects de I’arithmétique virgule fixe sont détaillés. Dans
la seconde partie, les méthodologies de conversion en virgule fixe existantes sont présentées.
Tout d’abord, les phases de détermination de la dynamique et d’évaluation de la précision sont
détaillées. Ensuite, les méthodes de codage automatique en virgule fixe, présentes au sein de la
littérature sont exposées.

Au sein du second chapitre, la méthodologie que nous proposons est définie. Cette définition
est basée sur ’analyse de I'influence de I’architecture sur la précision des calculs et sur ’étude de
Iinteraction entre les différentes phases de compilation et le processus de codage des données.
Dans un premier temps, les différents éléments influencant la précision des calculs sont détaillés
et les résultats des expérimentations réalisées pour analyser l'influence de 'architecture sur la
précision des calculs sont exposés [103]. Cette analyse montre la nécessité de tenir compte de
I’architecture cible pour obtenir une implantation optimisée d’un point de vue du temps d’exé-
cution et de la précision. Ensuite, les résultats de 1’étude de 'interaction entre les phases de
compilation et de codage des données sont présentés et illustrés & travers différentes expérimen-
tations [100]. Cette analyse permet de définir les objectifs de certaines phases du processus de
codage en virgule fixe et le couplage nécessaire entre ces phases et le processus de génération
de code.

Le troisiéme chapitre traite de la méthode définie et mise en ceuvre pour évaluer la précision
au sein d’un systéme en virgule fixe & travers la détermination du Rapport Signal a Bruit de
Quantification (RSBQ). Une méthodologie permettant de déterminer automatiquement l’ex-
pression analytique du RSBQ en fonction du format des données en virgule fixe est proposée.
Cette phase d’évaluation de la précision est représentée au sein de la méthodologie globale dé-
taillée a la figure 2, par le module [J. Dans un premier temps, les modeéles de bruit présents
au sein de la littérature sont analysés et un nouveau modele pour le bruit issu de la quanti-
fication de la sortie d’'un opérateur arithmétique est proposé. Ensuite, les concepts théoriques
pour déterminer la puissance du bruit de quantification en sortie des systémes linéaires [104] et
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des systémes non-linéaires et non-récursifs sont détaillés. La méthodologie mise en ceuvre pour
obtenir automatiquement ’expression analytique du RSBQ dans le cadre des systémes linéaires
est exposée [105]. Puis, les résultats des différentes expérimentations réalisées pour évaluer la
précision des estimations et U'efficacité de I'outil développé pour implanter cette méthodologie,
sont présentés. Finalement, la méthode proposée pour réaliser le lien entre les critéres de qua-
lité de I'application et la contrainte de précision utilisée au sein de la méthodologie est explicitée.

Le quatriéme chapitre détaille les différentes phases de la méthodologie mise en ceuvre pour
coder les données en virgule fixe. Dans un premier temps, la dynamique des données est déter-
minée & l'aide d’une approche analytique combinant deux techniques différentes (module 0).
Ainsi, la méthode mise en ceuvre permet de traiter les structures linéaires et les structures
non-linéaires et non récursives. Ces informations sur la dynamique permettent de déterminer la
position de la virgule de chaque donnée (module ). La technique proposée pour déterminer la
position de la virgule, permet de prendre en compte la présence éventuelle de bits de garde au
sein de l’architecture [101].

Pour obtenir un format des données en virgule fixe complet, la largeur de chaque donnée
est déterminée (module [0) [99]. Cette phase doit prendre en compte l’ensemble des types
des données manipulées au sein du processeur et en particulier au niveau des DSP récents
qui proposent des capacités de traitement de données en paralléle. La méthode sélectionne la
séquence d’instructions permettant de fournir une précision suffisante en sortie de ’algorithme et
de minimiser le temps d’exécution du code. La technique d’optimisation basée sur un algorithme
de type branch and bound est présentée et les solutions proposées pour limiter fortement ’espace
de recherche sont détaillées.

La derniére phase du processus de codage correspond a ’optimisation du format des don-
nées en vue d’obtenir une implantation plus efficace (module ). Les différentes opérations de
recadrage sont déplacées afin de minimiser le temps d’exécution global des opérations de reca-
drage tant que la précision en sortie de ’algorithme est supérieure & la contrainte. Deux types
de méthode ont été mis en ceuvre en fonction de ’architecture ciblée. Pour les processeurs ne
proposant pas de parallélisme au niveau instruction (ILP), le temps d’exécution des opérations
de recadrage est déterminé & partir de la séquence d’instructions utilisée pour implanter celui-
ci [102]. Pour les processeurs proposant du parallélisme au niveau instruction, le coit d’une
opération de recadrage dépend de la maniére dont les instructions sont ordonnancées. En consé-
quence, une technique permettant de coupler le déplacement des opérations de recadrage avec
I’ordonnancement des instructions a été développée.

Le cinquiéme chapitre est consacré a la présentation des résultats de ’expérimentation de
notre méthodologie sur des applications issues des systémes de radio-communications de troi-
siéme génération. Ces applications réalisent la réception des données dans le cadre de transmis-
sions a étalement de spectre par séquence directe. Dans un premier temps, la structure d’un
émetteur et d'un récepteur WCDMA et les différents algorithmes de TNS utilisés sont détaillés.
Ensuite, les différentes solutions architecturales envisagées sont présentées et les résultats obte-
nus avec 'outil développé pour implanter notre méthodologie sont exposés.

Dans le dernier chapitre, nous concluons cette étude en résumant les apports de ce travail
de recherche. Ensuite, les différentes perspectives a cette étude sont exposées. Plus particuliére-
ment, 'utilisation de différents aspects de ce travail dans le cadre du développement d’une mé-
thodologie pour I'implantation d’algorithmes de TNS au sein d’architectures matérielles (ASIC,
FPGA) est détaillée.



Chapitre 1

Etat de Part

1.1 Codage des données

Dans cette premiére partie, nous présentons les caractéristiques du codage des données en
virgule fixe, les conséquences de I'utilisation de données en précision finie et la modélisation du
processus de codage. Tout d’abord, nous détaillons les différents types de codage des données
et les parameétres associés et nous exposons les régles de 'arithmétique virgule fixe. Ensuite,
nous présentons les modéles proposés pour 'erreur induite par la quantification d’un signal
d’amplitude continue et nous exposons les conditions de validité de ceux-ci.

1.1.1 Les différents types de codage
Codage virgule fixe

Les données en virgule fixe sont composées d’une partie fractionnaire et d’une partie entiére
pour lesquelles le nombre de bits alloués reste figé au cours du traitement. L’exposant associé &
chaque donnée est implicite et fixe. En conséquence, le facteur d’échelle attaché a la donnée est
constant. La figure 1.1 représente une donnée en virgule fixe composée d’un bit de signe et de
b — 1 bits répartis entre la partie entiére et la partie fractionnaire. Soit m le paramétre repré-
sentant la position de la virgule par rapport au bit le plus significatif (MSB) et n la position
de la virgule par rapport au bit le moins significatif (LSB). Dans le cadre d'une donnée signée,
les différents paramétres respectent la relation b = m + n + 1. Les paramétres m et n sont
des entiers et représentent la distance, en nombre de bits, entre la virgule et les bits MSB et
LSB. Si ces paramétres sont positifs, ils correspondent respectivement au nombre de bits pour
la partie entiére et pour la partie fractionnaire. Nous utilisons dans la suite du document la
notation (b, m,n) pour définir le format d’une donnée. Nous trouvons aussi dans la littérature
la notation @Qy[b].

2m—l 2/ 20 2—/ on
MSB - bm—[ bm—? | | bl b(l b—[ b—? | lb—n+2 b—n+l b—n LSB
E Partie entiere Partie fractionnaire
I b >

FiG. 1.1: Représentation des données en virgule fixe

Le format d’une donnée en virgule fixe est entiérement défini par la représentation choisie et
la largeur de sa partie entiére et de sa partie fractionnaire. Nous présentons dans les parties
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suivantes les propriétés des représentations signe valeur absolue et complément a deux [72].

Représentation signe valeur absolue (SVA) : Pour cette représentation, la donnée x est
composée d'un bit de signe S et de b — 1 bits représentant le module de z. La valeur de cette
donnée est la suivante :

m—1
z=(-1)% ) b2 (1.1)
1=—n
Ce type de représentation posséde deux représentations de la valeur zéro, ainsi le nombre de
valeurs représentables N, est égal a 20 — 1.

Le domaine de définition Dr (dynamique) correspond a lintervalle regroupant l’ensemble
des valeurs représentables par le code. Les bornes minimales et maximales de cet intervalle
sont respectivement Xn;n €t Xpmaz. Dans le cas d’une représentation signe valeur absolue, nous
obtenons un domaine de définition symétrique par rapport & l’origine :

Dr = [Xmin; Xmaz] = [-2™ + 27732 — 277 (1.2)

Le pas de quantification correspondant & la distance ¢ entre deux valeurs successives, est
fonction du domaine de définition du codage et du nombre de valeurs représentables N, :

Xmax - Xmin _
— =27" 1.3
N1 (1.3)

Le niveau de dynamique correspond au rapport entre les valeurs absolues maximales et mi-
nimales représentables par le code. L’expression du niveau de dynamique exprimé en dB, est la

q:

suivante :

max(|z|)

Np a5 = 201log ( ) ~ 20.(b — 1).log(2) = (b— 1).6 dB (1.4)

min(|z|)

Deux représentations particuliéres liées a la position de la virgule sont couramment utilisées.
Lorsque la virgule est cadrée & droite la valeur codée est entiére et lorsque celle-ci est cadrée
a gauche la donnée est fractionnaire. Les caractéristiques de ces deux représentations sont pré-
sentées dans le tableau 1.1.

Représentation en complément a 2 (CA2) : La représentation en code complément & 2
est trés utilisée car elle possede des propriétés arithmétiques trés intéressantes pour ’addition
et la soustraction. En effet, méme si les résultats intermédiaires d’une série d’additions sont en
dehors du domaine de définition du codage, le résultat final sera correct si celui-ci appartient
au domaine de définition du codage. De plus, 'implantation dans les processeurs numériques
des opérateurs traditionnels utilisant ce code est plus simple. Les valeurs négatives de r sont
codées par 2™ — r, ainsi la valeur de la donnée x est égale a :

m—1
p=-2"S+ > b2 (1.5)
1=—n
Ce code a ’avantage de ne posséder qu’une seule représentation de la valeur zéro. Le domaine
de définition de ce code n’est pas symétrique par rapport a I'origine, il est composé de 20=1 — 1
valeurs positives et de 2°~! valeurs négatives :

D = [-2™; 2™ — 277 (1.6)
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Le pas de quantification est identique & celui de la représentation précédente : ¢ = 27 ™. Les
caractéristiques des représentations cadrées & gauche et cadrées a droite sont présentées dans le
tableau 1.1.

Codage SVA Codage CA2
Représentation cadrage cadrage cadrage cadrage cadrage
a gauche a droite a gauche a droite an
Conditions m =20 n=20 m =0 n=20 n+m=>b—-1
q 2—(b-1) 1 2—(b—1) 1 o—(n)
D [l+aql—q | [-2°7" +¢2°7" —q] | [FL1—q] | [-20712070 —q] | [-2™527 —q]

TAB. 1.1: Description des cas particuliers des représentations SVA et CA2

Codage virgule flottante

Les données en virgule flottante sont composées d’un exposant et d’une mantisse représentés
a la figure 1.2. L’exposant permet d’obtenir un facteur d’échelle explicite et variable au cours du
traitement, celui-ci est une puissance de 2. La mantisse représente la valeur de la donnée divisée
par le facteur d’échelle. Afin d’éviter toute ambiguité, le premier bit de la mantisse représente
le coefficient % et est fixé & 1. La valeur de ce bit restant fixe au cours du traitement, celui-ci
n’est pas représenté dans le code. Nous présentons dans le paragraphe suivant uniquement le
codage utilisant la représentation en signe valeur absolue.

. d; |dy de| Sm| G| G| G Caei

- N _

Exposant (E bits) Mantisse (M bits)

F1G. 1.2: Représentation des données en virgule flottante [72]

Représentation signe valeur absolue : La mantisse et ’exposant sont codés avec une
représentation en signe valeur absolue, la valeur de la donnée z est la suivante :

M-1 E—-1
1 : :
z= 2“.(—1)5M.<§ +3 CZ-Q*H) avec u=(~1)%7. 3 d;2’ (1.7)
=1 =1

D’aprés ’équation 1.7 la valeur 0 n’est pas représentable, ainsi le domaine de définition est
composé des 2 sous-intervalles suivants :

D = [_ oK. —2*K*1} U [2*K*1;2K} avec K =2F"1_1 (1.8)

Le pas de quantification est fonction de la valeur représentée. Pour les valeurs de z comprises
dans Dintervalle [—2%, —24~1][ J[2%,2% 1], le pas de quantification est égal & :

q =242~ (M+1) (1.9)
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L’expression 1.10 détermine les bornes minimales et maximales du pas de quantification
relatif. Nous pouvons considérer qu’il est pratiquement constant pour ’ensemble des valeurs de
x.

9~ (M+1) % <2 M (1.10)

Le niveau de dynamique de cette représentation signe valeur absolue est égal a [161] :
Np ~ 20log(225+) avee K =2F"1_-1 (1.11)

La norme IEEE 754 utilise cette représentation en signe valeur absolue. Dans ce cas, la donnée
est composée d'un exposant codé sur 8 bits et d’une mantisse sur 24 bits.

1.1.2 Définition des régles de ’arithmétique virgule fixe

Nous considérons dans la suite de ce document que les données sont codées en virgule fixe
avec une représentation en CA2.

Addition

L’addition de deux opérandes a et b nécessite qu’ils possédent un format commun. Le type de
représentation, la longueur de la partie entiére et la longueur de la partie fractionnaire doivent
étre identiques pour les deux opérandes. Si cette condition n’est pas respectée il est nécessaire
de modifier le format des opérandes afin d’obtenir un format identique (b.,m.,n.). Le format
commun garantissant ’absence de perte d’information est le suivant :

me = max(mg, mp)
ne = max(ng, np) (1.12)
be =m.+n.+1

Pour les données ayant un format différent du format commun, il est nécessaire d’étendre le
nombre de bits des parties entiéres et fractionnaires en suivant certaines régles. Pour la partie
fractionnaire, les (n. — n,) bits supplémentaires sont mis a 0. Pour la partie entiére, le bit de
signe est étendu. Dans le cas du complément & 2, les (m,—m,) nouveaux bits prennent la valeur
du bit de signe.

Le format du résultat de I'addition de deux opérandes au format (b.,mc,n.) est présenté a
I’expression 1.13. Nous obtenons un débordement si le résultat de I’addition des deux opérandes
n’appartient pas au domaine de définition D, = [—2"; 2™ — 27 "]. Dans ce cas, un bit supplé-
mentaire est nécessaire pour coder la partie entiére du résultat de ’addition.

NAdd = Ne
. me + 1 si a+b €D, (1.13)
Add = . si a+b €D,

Multiplication

Pour une multiplication, les deux opérandes doivent posséder la méme représentation mais
le nombre de bits réservés pour chaque partie peut étre différent. Néanmoins, il est nécessaire
avant d’effectuer l'opération, d’étendre le bit de signe. La multiplication de deux nombres en
virgule fixe entraine le doublement du bit de signe, celui-ci peut étre éliminé automatiquement &
I’aide d’un décalage & gauche. Pour un code en complément a 2 nous pouvons considérer que ce
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bit de signe redondant appartient & la partie entiére. Le format du résultat de la multiplication
de deux opérandes a et b est alors le suivant :

Mpfult = Mg +mp + 1
NMult = Na + Np (1.14)
barutt = ba + by

1.1.3 Processus de codage

Nous présentons dans ce paragraphe le processus de codage d’une donnée en virgule fixe. Nous
détaillons les caractéristiques des différentes lois de quantification et de dépassement pouvant
étre utilisées. Soit x une valeur arbitraire appartenant au domaine D et y une valeur du domaine
de définition D du codage choisi. Le domaine Dg est borné par les valeurs X,,;n et Xpqz- Nous
définissons le sous-ensemble Dp de D regroupant ’ensemble des valeurs de D comprises dans
Pintervalle [X,in; Ximaz]. Le processus de quantification correspond & l'opération de réduction
d’une valeur arbitraire z & une valeur représentable y. Ce processus est régi par deux lois
présentées ci-dessous.

La loi de dépassement permet d’associer a I’ensemble des valeurs z de D une valeur x apparte-
nant au domaine Dp. Elle définit plus précisément le comportement pour les valeurs présentes
en dehors du domaine Dp. Nous associons & cette loi une fonction de dépassement définie
ci-dessous :

x VzeDp

La loi de quantification définit les valeurs représentables y & associer a ’ensemble des valeurs
 appartenant au domaine Dp. La fonction de quantification associée est la suivante :

folz) =Q(z) VzeDp (1.16)
Le processus de quantification global peut s’exprimer sous la forme suivante :

o faltole) ={ B0 VLS (117)

Lois de dépassement

Arithmétique de saturation : Cette loi appelée loi de saturation, consiste a choisir la valeur
du domaine Dp la plus proche de la valeur & représenter x :

Xmin V2 < Xnin

D(z):{ X e s X (1.18)

La caractéristique de cette fonction est représentée a la figure 1.3.a.
Arithmétique modulaire : Cette loi de dépassement modulaire substitue aux valeurs de x

n’appartenant pas au domaine Dp, x modulo (X ez — Xmin)- La caractéristique de cette loi
est présentée a la figure 1.3.b.
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o0 4 o0

Xmax / Xmax
Xmin Xmax
»
: Xmax X /
: A—— Xmin T Xmin

(@) (b)

x
=
v

F1G. 1.3: Caractéristiques des lois de dépassement

Lois de quantification

Le domaine représentable Dr est composé de N valeurs y; avec ¢+ = 1,2,..., N et le sous-
domaine Dp est subdivisé en N sous domaines juxtaposés A;. La loi de quantification associe a
tout z appartenant au domaine A; la valeur y; :

Vz el Q(J?) =Y (1.19)

Loi de quantification par arrondi : La loi de quantification par arrondi consiste & choisir
la valeur représentable la plus proche de la valeur & quantifier en prenant la médiane de chaque
intervalle A; :

yi = =+ 4 Vo €A;=[u;uip] (1.20)

La caractéristique de cette loi est représentée a la figure 1.4.

o
%e(x)
NALA A >

'gl Ui Uiy X

———
Ui X Uy
X

F1G. 1.4: Caractéristiques de la loi de quantification par arrondi

Loi de quantification par troncature : Cette loi de quantification consiste & tronquer
un certain nombre de bits de poids faible. La quantification par troncature dans le cas d’une
représentation en complément a 2 (voir figure 1.5) revient a prendre la valeur représentable
immédiatement inférieure & la valeur & quantifier y; = u;.

A
fo(¥)
e(x)

v

i » P P H
T >
U Usq X U Uisg X

F1a. 1.5: Caractéristiques de la loi de quantification par troncature pour le codage CA2
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1.1.4 Modélisation du processus de quantification

Dans cette partie, nous nous intéressons a la modélisation du processus de quantification
d’un signal analogique. Tout d’abord, nous présentons 1’analyse réalisée par Widrow qui permet
de modéliser ce processus par un systéme linéaire ou le signal quantifié est égal a la somme
du signal d’origine et d’un bruit uniformément distribué [145] [146]. Ensuite, nous exposons
les travaux de Sripad et Snyder [127] qui définissent les propriétés statistiques de lerreur de
quantification et les conditions de validité de cette approche. Les résultats sont présentés pour
une loi de quantification par arrondi puis généralisés au cas de la quantification par troncature.

Méthode de Widrow

Modélisation du processus de quantification [145] [146] : La quantification d’un signal
x de densité de probabilité continue p,(z) conduit & un signal y de densité de probabilité discréte
py(y) composée de N valeurs p;. Chaque valeur py est égale & la probabilité que I'amplitude du
signal z soit comprise dans Uintervalle Ay = [ug, ugy1]. Elle correspond a aire de la densité
de probabilité de z dans l'intervalle Aj. L’expression de la densité de probabilité p,(y) est la
suivante :

N
py(y) = ;pm(y —k.q) avec pi= /Ak Pe(x)dx (1.21)

La fonction caractéristique d’une variable aléatoire est égale & la transformée de fourier in-
verse de sa densité de probabilité. En utilisant les différentes propriétés de la transformée de
fourier, Widrow a démontré que la fonction caractéristique ®,(u) correspond a la duplication
du produit des fonctions caractéristiques ®,(u) et ®4(u). A I'instar du théoréme de Shannon
pour I'échantillonnage des signaux analogiques, Widrow a proposé le théoréme de quantifica-
tion permettant de définir les conditions nécessaires pour reconstruire pg(z) a partir de py(y)
et vice-versa [147]. Si la condition proposée par Widrow [147] et présentée a I’équation 1.22 est
respectée alors la variable aléatoire y est égale & la somme de deux variables aléatoires indépen-
dantes x et e de densités de probabilité respectives p,(z) et pe(e). Ces résultats montrent que
nous pouvons modéliser le processus de quantification par un systéme linéaire (figure 1.6) pour
lequel la sortie est égale & la somme du signal d’entrée = avec une variable aléatoire e, appelée
bruit de quantification ou erreur de quantification, dont la densité de probabilité est uniforme
dans l'intervalle [—q/2, ¢/2].

®,(u) =0 pour |jul > — (1.22)

x=—> Q() P—Py =—= x— y

e
F1c. 1.6: Modélisation du processus de quantification du signal x

Les expressions des moments du premier et du second ordre de ’erreur de quantification sont
les suivantes :

oo q/2 1
fe = / e ple)de = / —e.de =0 (1.23)

—00 —q/2 4

() q/2 .2 2
ol = / (e — p1e)? p(e)de = / € de=L (1.24)
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Méthode de Sripad et Snyder

Sripad et Snyder proposent une modélisation de ’erreur de quantification identique & celle
de Widrow mais les conditions de validité de leur approche sont moins restrictives [127]. Le res-
pect de ces conditions permet d’obtenir des propriétés intéressantes concernant le moment du
second ordre de 'erreur de quantification et la corrélation entre le signal d’origine x et l'erreur
de quantification e.

Modélisation de l’erreur de quantification : La densité de probabilité de ’erreur de
quantification e est déterminée & partir de celle du signal d’entrée x de la maniére suivante :

oo

pele) = Y pele—kq) —g/2<e<q/? (1.25)

k=—00
0 ailleurs
En calculant la fonction caractéristique de I'erreur de quantification, Sripad et Snyder ont
montré qu’'une condition nécessaire et suffisante pour que la densité de probabilité de I'erreur
de quantification soit uniforme est que la fonction caractéristique de z soit nulle pour tout &
entier différent de 0 :

O, (k%) =0 VE#0 (1.26)

Cette condition est moins restrictive que celle proposée par Widrow. Ainsi, elle permet
d’étendre la classe de signaux pour laquelle I'erreur de quantification est uniforme dans l'inter-

valle [—q/2, q/2].

Statistique du second ordre de ’erreur de quantification : L’étude de la statistique du
second ordre de 'erreur de quantification permet d’étudier les propriétés spectrales de celle-ci
[161]. La densité de probabilité conjointe des variables aléatoires e; et ey représentant l'erreur
de quantification aux instants #; et to, est égale a :

povsatensea) = reet D Jrect(2) [payssiorson) « (falen)utea))| (121

En suivant une démarche similaire a celle utilisée dans les paragraphes précédents au travers
du calcul de la fonction caractéristique associée & pe, ¢,(€1,€2) les auteurs ont montré que la
densité de probabilité conjointe pe, ,(e1,e2) est égale a :

1 el 1 €2
Dei,es(€1,€2) = arect <E> .arect <E> = Pe, (€1)-Pe, (€2) (1.28)

Ainsi, les erreurs de quantification sont statistiquement indépendantes et le moment du pre-
mier ordre associé a la densité de probabilité conjointe des variables aléatoires e; et es correspond
au produit des moments du premier ordre associés a chaque variable aléatoire. Les moments
d’ordre 1 des variables aléatoires e; et ey étant nuls, la fonction d’autocorrélation de ’erreur de
quantification est la suivante :

2
[ e¢/12 7=0
Pee(T) = { 0 ailleurs (1.29)

L’erreur de quantification est assimilable & un bruit blanc centré. Dans [67], 'auteur propose
une condition plus simple & déterminer pour s’assurer que l'erreur de quantification est un bruit
blanc.
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Etude de la corrélation entre le signal d’entrée et I’erreur de quantification : La
corrélation entre ’erreur de quantification et le signal d’entrée x peut étre obtenue & partir de
I’analyse du moment du second ordre de la variable aléatoire y représentant la somme de x et
de e [161]. L’expression du moment du second ordre de cette somme est la suivante :

E(y?) = E(2?) + E(e*) + 2E(x,¢) (1.30)

Le moment du second ordre de y correspond & la valeur & 'origine de la dérivée seconde de
la fonction caractéristique de y. Le calcul de I'expression de cette dérivée seconde permet de
déterminer ’expression de la corrélation entre les variables e et x :

_1)k
mk

E(ze) = Z q@;(—kuo)(
k=—00

k0

(1.31)

Si la condition 1.32 est vérifiée alors E(xe) est nulle [86]. Ainsi, l’erreur de quantification e
n’est pas corrélée avec le signal d’entrée .

(k%) =0 VE#0 (1.32)

L’expression 1.31 correspond & la déviation entre la corrélation réelle et la corrélation issue
de la modélisation de I'erreur de quantification e par un bruit uniformément distribué. Dans le
cas d’un signal distribué selon une loi normale, la condition 1.26 n’est pas respectée, mais la
déviation issue de la modélisation est trés faible dés que le pas de quantification est inférieur &
lécart type du signal [28] [161]. Ceci a été confirmé par les simulations présentées a la fin de
cette section.

Extension a la quantification par troncature

L’analyse effectuée par Sripad et Snyder a été étendue au cas de la quantification par tron-
cature dans le cas d’un codage en complément & 2. Nous présentons dans ce paragraphe les
principaux résultats. L’expression de la densité de probabilité de I'erreur de quantification est

la suivante :
e—q/2

Pe,(€) = rect< ) [pm(e) " fd(e)] (1.33)

Si la condition 1.26 présentée & la page 14, est respectée alors la densité de probabilité de
Perreur de quantification est égale & :

Pe,(€) = %rect (e _qQ/2> (1.34)

Les expressions des moments du premier et du second ordre et la fonction d’autocorrélation
de l'erreur de quantification sont égales & :

,uet:/ e p(e) de:/ - ede:§ (1.35)
0

— 00

o] 2
o= [t ptepte = [ o (e~ 2) de =1 (1.30)
pee(7) = Lor) + T (137
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Ainsi, 'erreur de quantification peut étre considérée comme un bruit blanc non centré. En
suivant la démarche présentée précédemment, ’erreur de quantification e ne sera pas corrélée
avec 'entrée z si la condition suivante est respectée :

o, (k%) =0 Vk (1.38)

Simulation

Pour illustrer les différents résultats présentés dans cette partie, nous avons simulé le processus
de quantification et analysé les propriétés de I'erreur de quantification. Le signal d’entrée x est
un bruit blanc gaussien d’écart type o et non quantifié. En sortie de 'opérateur de quantification
nous obtenons le signal y. L’erreur de quantification correspond a la différence entre les signaux z
et y. Les simulations ont été réalisées pour les lois de quantification par arrondi et par troncature

(codage CA2) et le nombre de bits utilisés pour coder y varie entre 1 et 24.

Nous avons comparé la variance 02, de I'erreur de quantification issue des simulations avec

I’expression théorique afheo, en calculant C,, le rapport entre O'gim et UtQheo' La figure 1.7 re-
présente 1’évolution de C, en fonction du rapport entre ’écart type o, du signal d’entrée et le
pas de quantification g. Ces résultats sont quasiment identiques & ceux présents dans [127] et
montrent la validité de ’expression de la variance pour o, > ¢. Cette condition est toujours
vérifiée en pratique. De plus, nous avons mesuré le coefficient de corrélation entre ’entrée x et
I'erreur de quantification e. Pour les deux lois de quantification, ce coefficient est inférieur &
0.02 si la condition o, > ¢ est vérifiée.

Quantification par arrondi .Cc= f(cr>< /q)

1.2 T T T
1k
0.8 B
006 4
0.4 h
0.2 B
0 Il Il Il Il Il Il Il Il
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 14 16
ox/q
Quantification par troncature (code CA2) .CU= f(ax 1q)
25 T T T T
s 4
OL5F 4
1k
0.5 Il Il Il Il Il Il Il Il
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 16
axlq

F1G. 1.7: Comparaison de la variance théorique 0,,, et simulée o2, de l'erreur de quantification en

fonction du rapport entre la variance du signal x et le pas de quantification ¢. Le rapport
C, = 0%,,/0%., est présenté pour les lois de quantification par arrondi et par troncature

1.1.5 Comparaison des codages en virgule fixe et en virgule flottante

Dans cette partie, nous comparons la dynamique et le rapport signal & bruit de quantification
des données codées en virgule fixe et en virgule flottante.
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Analyse de la dynamique

Le niveau de dynamique exprimé en dB du codage en virgule fixe est linéaire par rapport au
nombre de bits b utilisés par le codage :

Dy ap ~ 20.(b — 1).log(2) (1.39)

Le niveau de dynamique pour une représentation en virgule flottante est fonction du nombre
de bits E alloués pour I'exposant :

Dy ap = 20log(2?5T1) avec K =2F"1_-1 (1.40)

Nous avons représenté & la figure 1.8 les expressions 1.39 et 1.40 en fonction du nombre de
bits utilisés. Nous avons fixé pour le codage en virgule flottante la taille de 'exposant a 1/4
de la longueur totale. Lorsque le nombre de bits est inférieur & 16, le niveau de dynamique
obtenu avec une représentation en virgule fixe est supérieur & celui d’une représentation en
virgule flottante. Cette tendance s’inverse pour un nombre de bits supérieur & 16. Pour N=32,
la représentation en virgule flottante montre tout son intérét, la dynamique disponible permet
d’utiliser ce codage dans la majorité des applications sans risque de débordement.

Dynamique virgule fixe/flottante
T

T T T T
15001 —— Codage virgule fixe :
—— Codage virgule flottante /

1000 /

Dynamique en dB

500~

- L L L L
10 15 20 25 30
Nombre de bits

F1c. 1.8: Evolution du niveau de dynamique des codages en virgule fixe
et en virgule flottante en fonction du nombre de bits utilisés

Analyse du Rapport Signal 4 Bruit de Quantification (RSBQ)

La puissance P, du bruit de quantification correspond au moment du second ordre de ’erreur
de quantification e :

P, = u2 +o? (1.41)

Soient P, et D,, respectivement la puissance et la dynamique du signal z. Nous définissons K,
le rapport entre la racine carrée de la puissance du signal z et sa dynamique. Ainsi, I’expression
de la puissance P, est la suivante :

N-1

1
P, = lim — k) = (K,D,)? 1.42
i kzox( ) = ) (1.42)

L’expression du RSBQ exprimée en dB dans le cas d’un codage en virgule fixe est présentée
ci-dessous. Cette expression montre que le RSBQ est linéaire par rapport a ’amplitude du signal
d’entrée.
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P
piB = 101og(35) = 20log(D,) + 201og(K,) — 101og(u2 + ¢2) (1.43)

e

Pour un codage en virgule flottante et une quantification par arrondi, I’expression du RSBQ
est présentée dans [54]. Pour illustrer cette analyse nous avons représenté a la figure 1.9 un
exemple de I’évolution du RSBQ en fonction de la dynamique du signal d’entrée. Cet exemple
montre bien que le RSBQ est quasiment constant dans le cas de la virgule flottante. L’utilisa-
tion d’un exposant explicite dans le codage permet de s’adapter & la dynamique du signal et de
maintenir un RSBQ constant et indépendant de la dynamique du signal. Pour les signaux de
dynamique faible, trés sensibles & 'erreur de quantification, la représentation en virgule flottante
permet d’obtenir un meilleur RSBQ. Lorsque le nombre de bit est identique, le RSBQ du codage
en virgule fixe est supérieur a celui en virgule flottante pour des signaux dont la dynamique
d’entrée est élevée. Ceci correspond au cas oul le pas de quantification de la représentation en
virgule flottante devient supérieur & celui en virgule fixe. Pour le codage en virgule flottante,
le choix du nombre de bits alloués & la mantisse et & ’exposant est un compromis entre une
dynamique élevée et un RSBQ élevé.

Rapport Signal & Bruit virgule fixe/flottante. Nombre de bits:16
T T T T

AN LTS

RSB en dB
IS
S

Codage en virgule fixe N=16
— Codage en virgule flottante E=4 M=12
T T T T

10 1
-50 -40 -30 -20 -10 0 10 20 30 40 50
Dynamique du signal d entrée en dB

F1G. 1.9: Evolution du RSBQ en fonction de la dynamique du signal d’entrée
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1.2 Etat de Part des méthodologies

1.2.1 Introduction

Dans cette seconde partie, nous présentons les méthodologies existantes pour I'implantation
automatique d’algorithmes spécifiés en virgule flottante au sein des processeurs de traitement
du signal (DSP) en virgule fixe. La problématique est de rechercher la meilleure adéquation
algorithme architecture d’un point de vue codage des données. Pour l'algorithme le facteur
de qualité d’une implantation en virgule fixe correspond & la précision obtenue en sortie de
I’algorithme. Concernant ’architecture, certains parameétres tels que le coiit, la consommation
d’énergie, le temps d’exécution et la taille du code doivent étre optimisés.

La méthodologie de codage des données doit tenir compte des contraintes d’intégrité de
I’algorithme et de précision des calculs. Ce codage doit respecter les régles de ’arithmétique
virgule fixe et doit garantir I’absence de débordement. Le codage en virgule fixe ne permettant
de représenter qu’un nombre limité de valeurs, il est nécessaire de s’assurer pour ’ensemble des
données que les valeurs utilisées sont incluses dans le domaine de définition du codage choisi.
De plus, I'utilisation du codage en virgule fixe implique que la précision des données est limitée
et qu’une erreur est présente entre le signal obtenu et celui souhaité. Le codage des données
devra permettre de respecter la précision souhaitée en sortie de ’algorithme.

L’analyse de ces deux contraintes conduit & une méthodologie de codage des données en
plusieurs étapes. Tout d’abord, le domaine de définition des données présentes au sein de 1’algo-
rithme est déterminé. Ensuite, le format de chaque donnée est défini. Ce format doit permettre
de représenter avec une précision suffisante I’ensemble des valeurs prises par cette donnée. En
conséquence, la méthodologie doit réaliser une évaluation de la précision de la spécification en
virgule fixe.

L’implantation d’algorithmes dans une architecture matérielle (ASIC, FPGA), nécessite de
minimiser la largeur des données afin de diminuer la surface du circuit en vue de réduire les cofits.
Dans le cadre des processeurs programmables (DSP), 'architecture étant figée, la méthodologie
cherche a optimiser le mapping de l’algorithme dans l'architecture en utilisant au mieux les
ressources offertes. La méthodologie doit déterminer le codage optimal permettant de maximiser
la précision et de minimiser le temps d’exécution et la taille du code.

1.2.2 Détermination de la dynamique des données

Le but de cette premiére phase est de déterminer le domaine de définition de chaque donnée
afin d’en déduire la position de la virgule par rapport au bit le plus significatif. Cette position
est définie afin de garantir I'absence de débordement. Les conventions utilisées au niveau du
format des données correspondent & celles présentées a la figure 1.1 de la page 7. La position
de la virgule d’une donnée spécifiée a travers son paramétre m doit permettre de représenter
I’ensemble des valeurs prises par cette donnée et d’éviter la présence de bits non utilisés au sein
de celle-ci afin de maintenir une précision maximale. Ces deux contraintes permettent d’obtenir
I'inégalité suivante :

oML < g < 2 (1.44)

Timaz TePrésente la valeur absolue maximale estimée de la donnée z;. Elle est obtenue a partir
de la connaissance du domaine de définition de chaque donnée selon la relation suivante :

Fiman = MAX (| min(z;)), | max(xi)|> = max(|z;]) (1.45)

Deux types d’approche sont utilisés pour déterminer la valeur absolue maximale de chaque
donnée. Pour la premiére approche, ’estimation ;,,,, est déterminée & partir des parameétres
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statistiques de chaque donnée obtenus par simulation de ’algorithme en virgule flottante. La
seconde approche utilise une approche analytique. La valeur Z;,,,, en sortie d’un opérateur est
obtenue a partir de la connaissance du domaine de définition des entrées de cet opérateur.

Méthode statistique

Ce type d’approche permet d’estimer la dynamique d’une donnée a partir de ses caractéris-
tiques déterminées lors de la simulation de l'algorithme en virgule flottante. L’estimation de la
dynamique la plus simple consiste a prendre la valeur absolue maximale des échantillons obtenus
lors de la simulation [2]. Cependant, cette approche est trés sensible au choix des stimuli d’en-
trée. Ainsi, dans [66] une méthode statistique est proposée et présentée ci-dessous. Elle estime la
valeur absolue maximale & partir de la statistique du signal et de la fonction de distribution de
celui-ci. La statistique des signaux est déterminée & partir de ’analyse des échantillons obtenus
au cours de la simulation de ’algorithme en virgule flottante.

Chaque donnée est considérée comme une variable aléatoire z;. L’expression du coefficient de
dissymétrie (skewness) d’une variable aléatoire x;, est définie de la maniére suivante :

E[(xt - M%‘)g]
Sy, = T (1.46)
Une fonction de distribution est symétrique si son coefficient de dissymétrie est nul. Le co-
efficient d’aplatissement (kurtosis) permet d’évaluer I’étalement d’une fonction de distribution
par rapport & une loi normale. L’expression de ce coefficient normalisé afin d’obtenir une valeur
nulle dans le cas d’une fonction de distribution gaussienne, est la suivante :

. B (@i — pr,)']

i 4
Oz,

~3 (1.47)

L’analyse du nombre de maxima d’une fonction de distribution permet de définir le mode de
celle-ci. Une fonction sera uni-modale si elle ne posséde qu'un seul maximum et multi-modale
si elle en posséde plusieurs.

Cette méthode propose une expression permettant de calculer %, si la fonction de distri-
bution de x; est symétrique et uni-modale. La symétrie est déterminée a partir de ’analyse du
coefficient de dissymétrie. Kim et al. [62| proposent de discriminer les fonctions de distribution
uni-modales et multi-modales & partir d’'une méthode empirique basée sur I’étude du coefficient
d’aplatissement. Une fonction est qualifiée d’uni-modale si son coefficient est compris dans 'in-
terval [—1.2,5]. Pour une distribution wuni-modale et symétrique la valeur absolue maximale
estimée est obtenue par la relation suivante :

fima:r = |,Ufirl| + (4 + k:rl)o':rl (148)

Les informations sur la statistique des signaux sont obtenues & partir de simulations utilisant
des stimuli d’entrée représentatifs. Pour obtenir une bonne estimation des différents paramétres,
il est essentiel d’avoir un nombre d’échantillons élevé et différents jeux de stimuli d’entrée. Afin
d’analyser la dispersion des paramétres statistiques au regard des différents jeux de stimuli 7,
un facteur de sensibilité est défini et intégré a ’estimation de chaque paramétre statistique.

Pour les distributions non symétriques et multi-modales la méthode précédente ne peut étre
utilisée, ainsi la dynamique est estimée directement & partir de I'analyse de la fonction de
distribution de la maniére suivante :
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zi, défini tel que P(z; < x4, ) = X

fima:r = $i100% + g avec { (149)

9 = A\ Tijgey — Tigey
g est une valeur de garde proportionnelle a la différence entre ;.. et x;,,, . Les valeurs de

Tiyg0y €6 de iy, retenues sont celles du jeu de stimuli le plus défavorable.

L’outil développé pour estimer la dynamique des différents signaux est basé sur le principe
de la surcharge des opérateurs en C++. Un nouveau type fSig est défini [61] [66], il permet de
recueillir ’ensemble des informations nécessaires pour calculer les paramétres souhaités.

Méthode analytique

Le but de cette méthode est de déterminer le domaine de définition de chaque donnée & partir
de la connaissance du domaine de définition d’un certain nombre de données et en particulier
celles en entrée de I'algorithme. A partir d’une analyse statique du code source, un graphe flot
de données et de controle (GFDC) est construit. Le domaine de définition des données en sortie
d’un opérateur est déterminé & partir du domaine de définition des opérandes en entrée de
celui-ci et de régles associées a chaque type d’opérateur.

Reégles de propagation : Les régles pour déterminer le domaine de définition des données
sont regroupées dans le tableau 1.2. Ces regles définissent le domaine de définition des données
dans le pire cas et sont issues de la théorie de l'arithmétique d’intervalles [56]. Les extremums
d’une donnée en sortie d’un opérateur sont calculés & partir des extremums des opérandes
d’entrée. La probabilité d’obtenir ce type de situation pouvant étre nulle, la méthode fait une
estimation pessimiste du domaine de définition des données.

Ce type d’approche a été utilisé au sein de différents travaux [141, 148, 16]. Dans [16], I'uti-
lisation des résultats de la théorie de I'algébre (max, +) permet de déterminer la dynamique de
données présentes au sein de boucles imbriquées pour lesquelles les bornes ne sont pas connues
a priori.

z min(z) max(z)

z=x+y min(z) + min(y) | max(z) + max(y)

z=x—y min(z) — max(y) | max(z)— min(y)
Z2=aT*y min(E) max(FE)
=12 >>ng min(z).2"s max(x).2"s

avec F = (min(m) min(y), min(z) max(y), max(z) min(y), max(z) max(y))

TAB. 1.2: Reégles de propagation de la dynamique pour les différentes opérations arithmétiques

Présentation de outil FRIDGE : Pour illustrer cette méthode de détermination du do-
maine de définition, nous présentons l'outil FRIDGE basé sur ce concept [150]. Cette phase
d’évaluation du domaine de définition est couplée & I'étape de détermination du nombre de
bits pour la partie fractionnaire. Le synoptique de cet outil développé a 'université de Aachen,
est présenté a la figure 1.10. L'outil CoCentric Fized-point Designer [133] commercialisé par la
société Synopsys est basé sur cette méthodologie.
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Annotations W
locales et globales T
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Code C Code hybride
virgule flottante (C ou SystemC) il

v ,"
Simulateur |/
Interpolation (HYBRYS)

A

Code virgule fixe
(C ou SystemC)

F1a. 1.10: Synoptique de la méthodologie associée a 'outil FRIDGE

Deux nouveaux types (Fized et fized) sont définis au sein de cet outil pour déclarer les don-
nées en virgule fixe [148] [58]. Ces deux types regroupent les mémes informations sur le format
des données (longueur totale de la donnée, longueur de la partie entiére, signe) et sur les lois
de quantification et de dépassement. Le type fized utilise le concept ATI (Assignement Time
Instantiation). Le format des variables est déterminé lors de l'instantiation et peut ainsi évoluer
au sein de ’algorithme. Ce concept est nécessaire pour la phase d’interpolation car le format
des variables n’est pas connu au moment de la déclaration. Il est lié au format des variables
présentes en amont au sein du graphe flot de données et de controle. Pour le type Fized le
format des données est déterminé lors de la déclaration des variables. Lorsqu’un conflit de for-
mat intervient au moment de ’affectation entre deux variables, ’outil réalise soit un casting
automatique ou demande & 'utilisateur une annotation permettant de résoudre le conflit.

L’utilisateur définit & ’aide des deux types Fized et fized, le format de quelques opérandes
critiques et des données dont le format est connu. Cette premiére étape, appelée Annotations
locales, conduit & une description de I’algorithme composée de données en virgule fixe et virgule
flottante. Cette description peut étre simulée afin de vérifier que celle-ci respecte toujours les
contraintes souhaitées en termes de précision. De plus, cette simulation permet de collecter des
informations supplémentaires (moyenne, variance, dynamique) en vue d’annoter de nouvelles
données. Des annotations globales peuvent étre ajoutées afin de spécifier des caractéristiques
pour I'ensemble de I'algorithme telles que les restrictions (longueur maximale des données) ou
les lois de quantification et de dépassement.

La seconde phase appelée interpolation [148][58] correspond a la détermination du domaine
de définition et du nombre de bits pour la partie fractionnaire (paramétre n) des données non
annotées. Ce parameétre n est déterminé afin de garantir ’absence de perte d’information en
sortie de 'opérateur. Le format des données est obtenu & partir des régles de propagation défi-
nies ci-dessus et dans [148] et de I’analyse du flot de controle du programme. En sortie de cette
phase, nous obtenons une description de ’algorithme source en virgule fixe, le format de chaque
donnée est entiérement connu (type de codage, parameétres n et m). Cette description est simu-
lée afin de vérifier I’adéquation avec les spécifications en termes de précision. Si les contraintes
ne sont pas respectées, les annotations de départ sont modifiées et une nouvelle passe est réalisée.

Nous présentons ci-dessous, les solutions retenues pour le traitement des structures de controle.
Pour les structures conditionnelles, 'approche analytique détermine le domaine de définition en
se placant dans le cas le plus défavorable (estimation dans le pire cas). La méthode retient les
valeurs maximales de m et n [148].

Pour les structures répétitives, il est nécessaire de distinguer les boucles pour lesquelles le
nombre d’itérations est fixe ou borné par une valeur maximale et celles dont le nombre d’itéra-
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tions n’est pas connu a priori. Dans le premier cas, la boucle peut étre déroulée afin d’obtenir
un code séquentiel. Le format des variables est déterminé & chaque itération de la boucle et
stocké dans un tableau. De méme, le principe d’analyse dans le pire cas est appliqué. Le format
final retenu est celui pour lequel les valeurs de m et n sont maximales [58]. Dans le second cas,
ou le déroulage de boucle n’est pas possible, une technique itérative est utilisée [148|. Le format
d’une donnée pour une itération ¢ est déterminé en fonction du format des données en entrée
de la boucle et du format des données obtenues a l’itération précédente 7 — 1.

Conclusions

Comparaison des deux approches : Pour comparer ces deux approches nous avons analysé
différents critéres correspondant a la qualité et aux performances de ’estimateur, aux connais-
sances nécessaires a priori et aux informations fournies par I’estimateur.

Une approche est d’autant plus performante qu’elle minimise ’erreur entre 1’estimation Z;,,,
et la valeur absolue maximale (max(]z;|)). Une méthode est jugée de qualité si elle garantit que
Pestimation j,,q, est toujours supérieure aux valeurs réelles |z;|, permettant d’assurer ’ab-
sence de débordement au sein de l’algorithme. La méthode analytique garantit ’absence de
débordement au sein de l'algorithme si les valeurs des données en entrée sont comprises dans
le domaine de définition utilisé par ’estimateur. En contrepartie les performances de cet esti-
mateur sont faibles, car la méthode utilisée est conservatrice. L’estimation est basée sur une
analyse dans le pire cas pouvant entrainer la présence de bits significatifs non utilisés dans
la représentation des données réelles. La méthode statistique permet d’obtenir de meilleures
performances en utilisant les informations liées & la statistique des données. La connaissance
des moments des différentes données permet d’obtenir une meilleure estimation du domaine de
définition des données. La méthode garantit que la probabilité de débordement est trés faible
pour les signaux dont les caractéristiques statistiques sont proches de celles des stimuli d’entrée
utilisés pour déterminer le domaine de définition des données. Mais nous n’avons aucune infor-
mation sur la probabilité de débordement pour les autres types de signaux. Cette méthode est
intéressante pour les algorithmes pour lesquels nous avons une connaissance fiable des stimuli
d’entrée. La qualité de 'estimation est fonction du nombre total d’échantillons utilisés et de
la représentativité des signaux employés par ’estimateur en regard de ceux rencontrés en réalité.

La méthode analytique requiert juste la connaissance du domaine de définition des signaux
d’entrée de l'algorithme. Pour la méthode statistique, il est nécessaire de posséder différents
jeux de stimuli d’entrée représentatifs afin de pouvoir simuler ’algorithme.

Méthode utilisant les deux approches : La méthode proposée par Cmar et al. [23] se
propose d’utiliser les résultats des estimations issues de la méthode analytique z; 4,, et de la
méthode statistique ;g4 afin de déterminer la position de la virgule et la loi de dépassement
D(z) a utiliser. Les regles associées a cette méthode sont présentées dans [23]

1.2.3 Evaluation de la précision

L’utilisation de l'arithmétique virgule fixe limite la précision des calculs et conduit & une
erreur de quantification en sortie de ’algorithme correspondant a la différence entre le signal en
précision infinie et en précision finie. Ainsi, il est nécessaire d’évaluer la précision des calculs afin
de garantir que celle-ci est supérieure & un seuil minimal. Le critére le plus utilisé pour évaluer
la précision est le Rapport Signal & Bruit de Quantification (RSBQ). Celui-ci correspond au
rapport entre la puissance du signal et la puissance du bruit de quantification. Pour déterminer
la puissance du bruit en sortie de I’algorithme deux types d’approche peuvent étre utilisés. La



24 Etat de art

premiére approche consiste & déterminer les paramétres statistiques de 'erreur de quantification
a partir de la simulation de l'algorithme en virgule fixe et en virgule flottante. La seconde
détermine ’expression analytique de la puissance du bruit en propageant un modeéle de bruit
au sein du graphe flot de ’algorithme.

Méthode statistique par simulation

La précision de la spécification en virgule fixe est évaluée de maniére statistique a partir
des signaux obtenus aprés simulation de l’algorithme en virgule fixe et en virgule flottante. La
puissance du bruit de quantification Py sop4e €st déterminée a travers le calcul du moment du
second ordre de la différence entre la sortie obtenue en précision infinie et en précision finie.

Afin d’obtenir des résultats précis, il est nécessaire d’utiliser un nombre d’échantillons en
entrée de l'algorithme (Necp) élevé. Soit Nops le nombre d’opérations présentes dans la descrip-
tion de ’algorithme et N; le nombre de fois que la précision de cette description est évaluée.
Une premiére estimation du nombre de points (Np,) & calculer, présentée a I’équation 1.50 met
en évidence la nécessité d’utiliser un simulateur efficace afin d’obtenir des temps de simulation
raisonnables. En effet, dés que nous souhaitons optimiser la spécification en virgule fixe afin de
minimiser un paramétre, le nombre d’itérations du processus d’évaluation de la précision (IV;)
peut devenir élevé.

Npts :Nech*Nops*Ni (150)

Dans la partie suivante, les différentes méthodes utilisées pour émuler les mécanismes de
I’arithmétique virgule fixe sont présentées. La premiére méthode est basée sur les propriétés de
la surcharge des opérateurs au sein des langages objet. Les autres méthodes utilisent les types
disponibles sur la machine hote. Les concepts utilisés et les performances en termes de temps
de simulation sont détaillés.

La méthode présentée dans [66] permet de simuler une spécification en virgule fixe, en uti-
lisant les concepts de surcharge des opérateurs au niveau du langage C+-+. Un nouveau type
gFiz [61] [65] est introduit, il est composé de la valeur de la donnée, de sa largeur totale, de
la largeur de sa partie entiére et de différents attributs. Ces derniers représentent le type de
codage et les lois de quantification et de débordement. Les différents opérateurs arithmétiques
sont surchargés afin d’implanter les mécanismes de 'arithmétique virgule fixe. Lors d’une as-
signation, une conversion du format entre la donnée de droite et celle de gauche est réalisée
en suivant les régles spécifiées au sein des attributs. La spécification en entrée du simulateur
correspond au programme source écrit en C++-, ot le type des données en virgule flottante a été
remplacé par le type gFiz. Les différents membres de chaque donnée sont initialisés au cours des
phases de détermination du format des données. La surcharge des opérateurs met en évidence
que ’exécution de l’algorithme en virgule fixe sera nettement plus longue qu’une simulation en
virgule flottante. Les mémes concepts sont mis en ceuvre pour la simulation en virgule fixe &
l’aide de SystemC [115]. Dans [26], les temps de simulation en virgule flottante et en virgule
fixe sont comparés pour quelques applications de traitement du signal. Les temps de simulation
obtenus avec la librairie SystemC classique et celle en précision limitée sont respectivement en
moyenne 540 et 120 fois supérieurs & ceux obtenus en virgule flottante.

Afin de diminuer le temps de simulation par rapport & la méthode présentée ci-dessus un
nouveau type pFiz a été proposé [66]. Il a pour but d’améliorer le temps de calcul des opéra-
tions en virgule fixe en utilisant au mieux, le chemin de données de 'unité de calcul en virgule
flottante. Pour cela, le type pFiz utilise la mantisse des données en virgule flottante pour stocker
les données en virgule fixe. Ce type permet d’améliorer nettement le temps de simulation de
Palgorithme, mais il est limité par la taille maximale de la mantisse (53 bits dans le cas d'un
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double). Le temps de simulation en virgule fixe d’un filtre IIR d’ordre 4 avec le type pFiz est
7,5 fois supérieur a celui obtenu en virgule flottante [66].

La méthode 27| présentée ci-dessous propose d’utiliser les différents types entiers présents
sur la machine afin de coder plus efficacement les données de ’algorithme en vue de diminuer
le temps d’exécution des simulations. Ce concept est aussi utilisé dans le simulateur HYBRIS
associé a l'outil FRIDGE [58] (figure 1.10). La largeur des données a coder étant inférieure a
celle des différents types supportés par la machine, il existe de nombreux degrés de liberté pour
I'implantation de ces données. Ces degrés de liberté vont permettre d’optimiser le cadrage afin
de minimiser le temps d’exécution de la simulation.

Pour optimiser le placement des données dans les mots de la machine hote, la méthode
minimise un cott reflétant le temps d’exécution de la simulation. Celui-ci est composé de deux
éléments. Le premier représente le coit lié a l'alignement des données avant les opérations
arithmétiques. L’évolution de ce coit est fonction de l'architecture des registres a décalage
au sein de la machine (registres en barillet... ). Le second cott est lié a la réalisation des
mécanismes de quantification et de dépassement. Deux approches sont utilisées pour implanter
ces mécanismes. La premiére teste la donnée puis la modifie si nécessaire. Dans le second cas,
les mécanismes de quantification et de débordement sont réalisés en utilisant ceux présents dans
la machine. Les données sont alignées sur une des extrémités (MSB ou LSB) du mot machine
utilisé. Dans ce dernier cas, le cott est lié aux décalages réalisés pour aligner la donnée. Nous
obtenons un probléme d’optimisation combinatoire dont les variables sont les décalages entre les
différentes données et dont le coiit & minimiser représente le nombre de cycles du code obtenu.
La fonction de cott étant non linéaire, les techniques de programmation linéaire en nombres
entiers ne permettent pas d’obtenir de résultats satisfaisants. L’espace de recherche étant treés
large, différentes heuristiques ont été mises en ceuvre afin de limiter celui-ci.

L’utilisation des types de la machine permet de diminuer nettement le surcotit de la simulation
en virgule fixe par rapport aux méthodes basées sur la surcharge des opérateurs. Les temps de
simulation avec la méthode implantée dans HYBRIS sont 3,6 fois supérieurs a ceux obtenus en
virgule flottante [26]. Cependant, I’effort nécessaire pour obtenir ce code en virgule fixe optimisé
pour la simulation n’a pas été quantifié. En effet, les techniques d’optimisation présentées ci-
dessus sont relativement complexes et peuvent conduire & des temps d’optimisation importants
par rapport au temps de simulation de I'algorithme. Ainsi, le gain lié & 'utilisation de ce code
optimisé peut étre annihilé par 'effort nécessaire & I'optimisation de celui-ci.

Méthode analytique

Dans [141, 92|, une méthode de calcul analytique du bruit de quantification est proposée afin
d’éviter une phase de simulation nécessitant des puissances de calcul élevées. Cette méthode est
basée sur la propagation de modeéles de bruit au sein de la description de I'algorithme. Chaque
opérateur est modélisé par une source de bruit propagé et une source de bruit généré. Afin d’ob-
tenir des expressions des bruits générés et propagés indépendantes de la statistique des signaux
utilisés en entrée des opérateurs, I’auteur a posé plusieurs hypothéses. Les variables en entrée de
chaque opérateur sont considérées comme indépendantes et centrées. Les bruits générés lors d’un
changement de format sont assimilés a des variables aléatoires centrées. Ainsi, ce modéle n’est
valide que pour les opérateurs utilisant une loi de quantification par arrondi. Chaque variable est
codée en virgule fixe cadrée & gauche et afin d’étre indépendant de la puissance de chaque don-
née, celle-ci est bornée par la valeur 1. Ces différentes simplifications permettent d’obtenir une
expression de la puissance du bruit en sortie, proportionnelle au carré du pas de quantification gq.

L’application est modélisée par un graphe flot de données et celui-ci est parcouru des en-
trées vers la sortie et pour chaque nceud le bruit est calculé & partir des prédécesseurs de ce
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nceud. Cette méthode permet de calculer plus rapidement le bruit de quantification en sortie de
I’algorithme par rapport aux méthodes basées sur la simulation. Cependant, 'utilisation d’une
technique de propagation d’un modéle de bruit ne permet pas de traiter les graphes possédant
des cycles. Ainsi, la méthode ne peut pas étre appliquée aux systémes récursifs.

Conclusions

Les deux types d’approche permettant d’évaluer la précision d’une implantation en virgule fixe
ont été détaillés. Les méthodes statistiques basées sur la simulation de I’algorithme en virgule fixe
permettent de traiter tous les types d’algorithme de traitement numérique du signal. Cependant,
ces techniques conduisent & des temps de simulation élevés et plus particuliérement si elles
sont intégrées au sein d’un processus d’optimisation du format des données ou de multiples
simulations sont nécessaires. En effet, ’émulation des mécanismes de 'arithmétique virgule fixe
augmente le temps de simulation par rapport & la virgule flottante. De plus, il est nécessaire
d’utiliser de nombreux échantillons d’entrée afin d’obtenir des parameétres statistiques réalistes.

Le processus d’optimisation du format des données nécessite d’explorer ’espace de concep-
tion des différents formats. Pour les méthodes basées sur la simulation, une nouvelle simulation
doit étre réalisée dés que le format d’une donnée est modifié. Ce type de méthode a été utilisé
dans le cadre de la conception matérielle (ASIC) afin de minimiser la surface du circuit tant
que le RSBQ est supérieur & un seuil [62, 132, 57|. Pour limiter le nombre de simulations des
heuristiques ont du étre mises en ceuvre afin de limiter ’espace de recherche [132]. En effet, des
méthodes de recherche exhaustives conduisaient & des temps d’optimisation prohibitifs.

La seconde approche correspond aux méthodes analytiques qui permettent d’obtenir 'expres-
sion du RSBQ. Cette expression fournit plus d’information sur le comportement du bruit au
sein de ’algorithme par rapport & une méthode basée sur la simulation. En effet, cette approche
permet d’analyser I'influence de telle ou telle opération sur la précision globale des calculs. La
détermination de I’expression du RSBQ est réalisée une seule fois et ensuite le temps de calcul
du RSBQ correspond au temps d’évaluation de la valeur de ’expression du RSBQ. Ce temps
de calcul est définitivement plus faible que le temps de simulation de ’application en virgule
fixe. Ainsi, l'utilisation de cette technique au sein du processus d’optimisation du format des
données conduit & des temps d’optimisation nettement plus faibles que ceux obtenus avec une
méthode basée sur la simulation.

La méthode proposée par J.M. Toureilles [141] conduit & une estimation du RSQB peu précise
en raison des différentes hypothéses posées. De plus, cette méthode ne permet de traiter que
les structures non-récursives. Un des objectifs de nos travaux de recherche est de définir et de
mettre en ceuvre une méthode de détermination de I'expression analytique du RSBQ permettant
aussi de traiter les structures linéaires récursives et fournissant une estimation précise du RSBQ.

1.2.4 Implantation des algorithmes dans les DSP

Les méthodologies d’'implantation d’algorithmes de traitement du signal (TNS) dans les pro-
cesseurs en virgule fixe doivent coder les données en tenant compte des contraintes liées a la
virgule fixe et & la génération de code pour DSP. Le code généré doit étre optimisé en termes de
taille, de temps d’exécution et de précision en sortie de ’algorithme. De plus, 'implantation doit
assurer l'intégrité de l'algorithme (absence de dépassement, alignement correct des données).

Différentes approches sont possibles pour intégrer la conversion en virgule fixe au sein du
processus d’implantation d’algorithmes de TNS dans les DSP. Les premiéres méthodes présen-
tées ci-dessous réalisent la conversion en virgule fixe au niveau du code source et fournissent &
un compilateur classique un code de haut niveau modifié permettant de prendre en compte les
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F1G. 1.11: Synoptique de la méthodologie Autoscaler for C

aspects virgule fixe. Dans la seconde approche, le passage en virgule fixe est mis en ceuvre aprés
la génération de code.

Conversion en virgule fixe avant la génération de code

Le but des méthodes présentées dans cette partie est de réaliser la conversion des données
en virgule fixe au niveau du code source. Les deux premiéres méthodes présentées, générent en
sortie un code C ANSI pouvant étre utilisé par un compilateur C classique.

Méthodologie Autoscaler for C : La méthodologie présentée dans [69] a pour objectif de
minimiser le nombre d’opérations de recadrage présentes au sein du code C virgule fixe généré.
Cette méthodologie est composée de deux parties. La premiére correspond & la conversion
de la description en virgule flottante en un code C utilisant le type entier [68] et la seconde
partie permet d’optimiser le codage des données afin de minimiser le nombre de décalages. Le
synoptique de cette méthode est représenté a la figure 1.11.

La conversion de code est réalisée & I'aide de I'outil SUIF congu pour la réalisation de l’en-
semble des phases de la partie frontale d'un compilateur. La spécification en virgule flottante est
convertie en une représentation intermédiaire pour laquelle chaque expression est représentée
par un arbre (arbre d’expression). Pour chaque donnée en virgule flottante, 'outil modifie la
table des symboles en substituant le type entier au type flottant. Les expressions permettant
le cadrage des données sont ajoutées & la représentation intermédiaire en utilisant les résultats
fournis par le module de calcul des décalages. La représentation intermédiaire est transformée
en un code C ANSI n’utilisant que le type entier.

Pour faciliter le cadrage des données, les différents éléments d’un tableau et les données as-
sociées 4 un méme pointeur sont codés avec le méme format. Le format retenu correspond au
format de la donnée possédant la dynamique la plus élevée.

La réduction du nombre de décalages est basée sur ’égalisation du format de données per-
tinentes. Cette réduction est réalisée de fagon globale afin de ne pas effectuer d’optimisations
locales susceptibles de dégrader le coiit total. Cette partie est composée de trois phases cor-
respondant & la détermination des décalages, a leur optimisation et au profiling du code. Ce
profiling permet de déterminer la fréquence d’utilisation de chaque expression et de détecter les
boucles nécessitant une attention plus particuliére en vue de diminuer de fagon significative le
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temps d’exécution de 1’algorithme.

Le module de calcul des décalages détermine les équations permettant d’obtenir la valeur
des décalages & réaliser afin d’aligner correctement les données. Chaque expression en virgule
flottante est mise sous la forme suivante :

xi:Z$]~*xk+Z$l (1.51)
gk !

Ces expressions sont transformées en virgule fixe en incluant les instructions de cadrage de
la maniere suivante :

T, = (Z(:E] * Tp) >> Sk + Z(:El >> g1)) << 8 (1.52)

3.k !

Pour chaque expression les décalages sont calculés en résolvant le systéme d’équations défi-
nissant la position de la virgule m, de chaque variable = de I’expression 1.52 :

Mmaz = MaXj k| (m:p]- + Mg, + L, mxlam:pi)
Sjk = Mmazx — (mxj + Mgy, + 1)

SI = Mmaz — My,

Si = Mmax — Myg;

(1.53)

Une fonction de coiit est calculée & partir de la valeur des décalages, des informations issues du
profiling et du type d’architecture du DSP. Deux fonctions de cotit sont utilisées en fonction de
la présence ou non d’un registre & décalage en barillet au sein du processeur. Lorsqu’un registre
de ce type est absent, le processeur réalise un décalage d’un bit par cycle, ainsi I’expression de
la fonction de cotit globale est la suivante :

C = Z(SZ + Z sij)ni (1.54)
i J

avec

— s4; : nombre de décalages du j éme terme de la i ¢™€ expression ;
— s; : nombre de décalages pour ’assignation de la ¢ ©™¢ expression ;
— n; : nombre d’exécutions de la ¢ €€ expression, déterminé au sein de la phase de profiling.
Pour les architectures possédant un registre & décalage en barillet, ’expression de la fonction
de cotit globale est la suivante :

c=> (fB(Si) + ZfB(Sij))ni avec fp(z) = { (1) zinin: . (1.55)
( J

La fonction de cotit est minimisée en fixant des limites de variation de la position de la virgule.
Pour garantir I’absence de débordement, la position de la virgule (m) doit rester supérieure &
celle estimée lors de la phase de détermination du domaine de définition des données. Afin de
limiter la dégradation de la précision, une valeur maximale de m est fixée. L’algorithme de
recuit simulé est utilisé pour minimiser la fonction de cofit.

Méthodologie FRIDGE : Dans [149], l'auteur propose une méthode appelée embedded ap-
proach permettant de générer un code C-ANSI pouvant étre utilisé par un compilateur pour
DSP. Cette méthodologie implante au sein d’'un DSP de maniére exacte (bit-true implementa-
tion), la spécification en virgule fixe issue des phases d’annotation et d’interpolation de Poutil
FRIDGE présenté au paragraphe 1.2.2. Elle reprend les concepts de la méthode de simulation
implantée dans outil HYBRIS présenté au paragraphe 1.2.3. Chaque donnée (donnée source)
dont le format a été déterminé au cours des phases d’annotation et d’interpolation, est insérée
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au sein d’une donnée (donnée cible) dont le type est supporté par le processeur. Si la largeur
de la donnée source est inférieure & celle de la donnée cible, alors des degrés de liberté appa-
raissent sur la position de la donnée source au sein de la donnée cible. Ces degrés de liberté vont
permettre de minimiser les décalages nécessaires pour aligner les données. De plus, les opéra-
tions de saturation et de quantification par arrondi ou troncature présentes dans la spécification
sont reproduites. Cette méthodologie a été développée en particulier pour cibler le processeur
TMS320C62x de la société Texas. Afin de diminuer le temps d’exécution des opérations permet-
tant d’implanter les lois de quantification et de dépassement, les fonctions intrinséques associées
A ce processeur sont utilisées.

Méthodologie MakeFixed (mkfixd) : L’objectif de cet outil [2] est de réaliser 'implémen-
tation d'un code C virgule flottante au sein de processeurs spécialisés virgule fixe de type ASIP
(Application Specific Instruction-set Processor). Cette conversion est réalisée en deux étapes au
niveau d’une représentation intermédiaire obtenue a 1’aide de I'infrastructure SUIF. La premiére
phase correspond & l'instrumentation du code source afin de collecter les valeurs minimales et
maximales des données pour déterminer leur dynamique. Dans un second temps, les opérations
de décalage sont insérées lors du parcours de chaque arbre d’expression de la représentation
intermédiaire. Les régles associées a chaque type d’opération sont définies afin que 'opérande
en sortie de celle-ci soit codé au plus précis. Ensuite, les opérations de décalage redondantes
sont éliminées si ce processus n’affecte pas la précision des calculs. De plus, cette méthodolo-
gie propose la mise en ceuvre d’un nouveau type d’instructions dans le cadre de la conception
conjointe matérielle-logicielle des ASIP. L’objectif de ce type d’instructions est d’optimiser la
précision et le temps d’exécution des opérations de multiplication suivies d'un décalage [3].

Conversion en virgule fixe aprés la génération de code

Méthodologie de conversion pour le TMS320C25/50 : La méthode présentée dans ce
paragraphe se propose d’intégrer la gestion des aspects virgule fixe apres la phase de génération
de code. La méthode consiste & générer du code & partir d’'une représentation en C sans se
soucier du cadrage des données et ensuite, & déterminer les décalages qui permettront d’éviter
les débordements et de maximiser la précision en sortie de l'algorithme. Cette méthode a été
développée uniquement pour les processeurs de la famille TMS320C25/50 de la société Texas
Instruments (T.I.). Elle met en ceuvre une stratégie d’initialisation des registres a décalage
basée sur une modélisation de l'architecture par un systéme d’équations linéaires. Pour cette
méthodologie, 2 compilateurs ont été utilisés : le compilateur C de la société T.I. [64] et le
compilateur C GNU [55]. La méthodologie de génération de code et de cadrage des données
varie en fonction du compilateur utilisé, mais nous pouvons en ressortir une démarche globale
que nous allons décrire dans cette partie. Le synoptique de ’outil associé est présenté a la figure
1.12.

La premiére étape correspond a la détermination du domaine de définition des données de
I'application au niveau du code source. La partie frontale du compilateur C est classique, elle
génére une représentation intermédiaire & partir du code source. Cette représentation intermé-
diaire est fournie au générateur de code qui réalise les phases de sélection de code, d’allocation
de registres et d’ordonnancement. Le code non cadré, issu de cette phase de génération de code,
est segmenté en blocs afin qu’au sein de chaque bloc, le format de I'accumulateur soit unique.
Un nouveau bloc est créé lors du chargement de ’accumulateur avec une variable mémoire ou
lors de la remise & zéro de celui-ci. Pour chaque bloc, la stratégie de codage présentée dans la
partie suivante est utilisée pour calculer les cadrages nécessaires en utilisant les informations
issues de la phase de détermination du domaine de définition des données. Cette phase géneére
un code cadré sur lequel des post-optimisations sont réalisées afin d’obtenir le code assembleur
final.
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F1G. 1.12: Synoptique de la méthodologie de conversion pour le TMS320C25/50

Le chemin de données du TMS320C50 est représenté & la figure 1.13.a. Il est composé de
3 registres a décalage. Les registres a décalage A et O permettent de réaliser le cadrage des
données lors des transferts entre 'unité de traitement et la mémoire. Le registre a décalage en
sortie du multiplieur ne peut réaliser que 4 décalages prédéfinis. Les positions des virgules des
différentes données présentes dans 'unité de traitement sont régies par le systéme d’équations

suivant :
macc = Mg + 16 — s, avec s, = [0...16]
macc =mw +my +1 — s, avec S, = —6,0,1,4 (1.56)
M, = MACC — S, avec s, = [1...7]
("
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FiG. 1.13: Architecture du TMS320C25/C50 et stratégie de codage associée a la méthodologie

La stratégie permettant de déterminer les parameétres des différents registres & décalage est
présentée a la figure 1.13.b [64] [63]. La premiére phase consiste a détecter la donnée induisant
la contrainte la plus forte, c’est a dire celle dont le parameétre m représentant la position de la
virgule est le plus élevé au sein du bloc. La seconde phase détermine le format de ’accumula-
teur. Ce format doit permettre de stocker la donnée possédant la dynamique la plus importante
Tmaz €6 étre compatible avec le format du résultat de la multiplication. En effet, le registre
a décalage M ne peut réaliser que 4 décalages prédéfinis. La méthode recherche la valeur du
décalage a gauche maximale s, afin d’obtenir la meilleure précision possible et permettant aussi
de représenter x,,q, dans I’accumulateur. La derniére phase paramétre les registres & décalage
d’entrée A et de sortie O a 'aide des expressions 1.56. Si une solution ne peut étre trouvée, le
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format de la sortie est modifié et la procédure est recommencée.

Dans [131], auteur propose un compilateur C virgule fixe réalisé a partir du compilateur
flexible LCC et basé sur le méme concept. Mais a la différence de la méthode présentée dans
cette partie, le cadrage des données est réalisé sur la représentation intermeédiaire (DAG) avant
la génération du code. Ce compilateur utilise une stratégie de détermination de la valeur des
registres a décalage plus conservatrice car la position de la virgule de la donnée stockée dans
Paccumulateur n’est pas connue au moment de la compilation (son contenu exact n’est connu
qu’apres la génération du code).

Conclusions

La méthodologie présentée au paragraphe 1.2.4 réalise la conversion en virgule fixe apres la
génération de code. Ainsi, elle permet de prendre en compte I'architecture du processeur lors
du processus de codage. Cependant, la modélisation de 'unité de traitement du processeur sous
la forme d’un systéme d’équations linéaires et la stratégie de codage ne peuvent pas étre géné-
ralisées & d’autres classes d’architecture de DSP. De plus, la segmentation du code en bloc ne
permet pas d’optimiser globalement 1’algorithme.

La méthodologie associée & 1'outil makefized développée & 1’Université de Toronto réalise la
conversion d’une spécification en virgule flottante en virgule fixe au niveau de la représentation
intermédiaire avant la génération de code. La méthodologie associée a ’outil FRIDGE permet
d’implanter exactement une spécification en virgule fixe au sein d’'un DSP. Cependant, les
opérations permettant de réaliser les lois de quantification et de dépassement insérées dans le
code afin d’obtenir une implantation exacte au niveau bit vont augmenter inutilement le temps
d’exécution du code. De plus, ces deux méthodologies ne cherchent pas & optimiser le RSBQ en
sortie de I’algorithme ou le temps d’exécution du code a travers la modification du format de
certaines données afin d’obtenir une implantation de meilleure qualité.

La méthodologie Autoscaler for C' développée a I'université de Séoul s’intégre bien dans la
problématique de notre théme de recherche. Elle prend en compte la plupart des contraintes
lies & 'implantation d'un algorithme en virgule flottante dans un processeur programmable
en virgule fixe. Cette méthode respecte l'intégrité de 1’algorithme en garantissant I’absence de
débordement et en calculant les décalages nécessaires a 1’alignement des données. De plus, elle
cherche & optimiser les décalages afin de minimiser le temps d’exécution du code généré. Mais
la méthode n’optimise pas le temps d’exécution du code sous contrainte d’'un RSBQ souhaité
en sortie de 'algorithme. Nous ne pouvons pas fournir & la méthode un objectif de RSBQ en
sortie de l’algorithme. La contrainte de RSB(Q est uniquement présente & travers la définition
d’une dégradation maximale de la précision autorisée pour chaque donnée. De plus, le modele
d’architecture utilisé n’est pas assez réaliste. Les registres & décalage spécialisés permettant de
réaliser certains décalages sans cycle supplémentaire ne sont pas pris en compte. Le cotit d’un
décalage réalisé a I'aide d’un registre en barillet au sein d’une architecture DSP traditionnelle
n’est pas toujours égal a un cycle. Il dépend de la localisation de la donnée au sein de I'unité de
traitement. Pour les processeurs possédant du parallélisme au niveau instruction, le surcott lié
au décalage d’une donnée est fonction de la phase d’ordonnancement des instructions et ne peut
étre déterminé sans tenir compte des différentes phases de la génération du code. Ces différents
aspects sont détaillés dans le chapitre suivant.

Pour les différentes méthodologies réalisant la conversion en virgule fixe avant la génération
de code, l'architecture du processeur n’est pas prise en compte ou que trés partiellement lors
du processus de codage des données en virgule fixe. Ainsi, au sein de nos travaux de recherche,
les conséquences de 1’absence de prise en compte de ’architecture lors du processus de codage,
sont étudiées & travers ’analyse de l'influence de ’architecture sur la précision des calculs.
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1.3 Conclusions

Dans la premiére partie de ce chapitre, nous avons présenté les caractéristiques et les pro-
priétés des différents types de codage en virgule fixe et en virgule flottante. L’analyse de la
dynamique du codage et du RSBQ permet de montrer la supériorité, d’un point de vue arith-
métique, du codage en virgule flottante. Cependant, nous détaillerons dans le chapitre suivant
les différentes raisons de la domination des processeurs en virgule fixe. De plus, nous avons
présenté une modélisation du processus de quantification d’un signal d’amplitude continue et
nous avons fourni les conditions de validité de ces modéles.

Dans la seconde partie de ce chapitre, nous avons présenté les différentes méthodologies
existantes pour implanter un algorithme spécifié en virgule flottante dans une architecture en
virgule fixe. Les différentes parties de ces méthodologies ont été détaillées. Tout d’abord, la
dynamique de ’ensemble des données de I’algorithme est estimée. Les deux types d’approche
permettant de déterminer le domaine de définition des données ont été exposés.

Les différentes techniques d’évaluation de la précision ont été détaillées. Les méthodes basées
sur la simulation permettent de traiter tous les algorithmes, mais elles conduisent & des temps
de simulation élevés en particulier si elles sont utilisées au sein du processus d’optimisation
du format des données. Ainsi, ’alternative basée sur les approches analytiques sera viable si
des estimateurs précis sont mis en ceuvre pour un nombre important de types d’algorithme de
traitement du signal.

Dans la derniére partie, les différentes méthodologies de codage en virgule fixe existantes dans
le cas des processeurs de traitement du signal et leurs limites ont été présentées. La conception
d’une nouvelle méthodologie nécessite tout d’abord de définir la localisation du processus de co-
dage des données au sein du cycle de développement dune application de traitement numérique
du signal. Pour cela, nous avons analysé le couplage entre le processus de codage des données
et de génération de code. Celui-ci est nécessaire & l'obtention d’une code de qualité en termes
de précision et de temps d’exécution. Cette analyse permet de définir la stratégie de codage des
données et son couplage avec le processus de génération de code. De plus, nous avons analysé
I'influence de l'architecture sur la précision des calculs et montré la nécessité de prendre en
compte ’architecture lors du codage des données afin de tirer partie des différents éléments de
celle-ci.



Chapitre 2

Définition de la méthodologie

L’objectif de ce chapitre est de décrire la démarche suivie pour définir une nouvelle mé-
thodologie d’implantation d’algorithmes spécifiés en virgule flottante au sein d’architectures
programmables en virgule fixe sous contrainte de respect des critéres de qualité associés a I'ap-
plication. Cette méthodologie optimise 'implantation de I'application tant que la précision des
calculs réalisés en virgule fixe permet de satisfaire les critéres de qualité spécifiés.

Les méthodologies existantes présentées dans le chapitre précédent réalisent une transforma-
tion de la représentation des données en virgule flottante en une représentation en virgule fixe au
niveau du code source sans prendre en considération ’architecture du processeur. Cependant,
I’analyse de I'influence de D’architecture sur la précision des calculs et des différentes phases
de la génération de code montre la nécessité de tenir compte de ’architecture et de coupler
le processus de codage et de génération de code pour obtenir une implantation de qualité en
termes de précision et de temps d’exécution.

Dans la premiére partie de ce chapitre, nous analysons l'influence de 1’architecture sur la
précision des calculs. Dans un premier temps, 'architecture des processeurs de traitement du
signal est présentée et les différents éléments influencant la précision des calculs sont détaillés.
Ensuite, les résultats des expérimentations réalisées pour analyser l'influence de 1’architecture
sur la précision des calculs sont exposés. Cette analyse montre la nécessité de tenir compte
de D'architecture cible pour obtenir une implantation optimisée d’un point de vue du temps
d’exécution et de la précision.

Dans la seconde partie, nous analysons l'interaction entre les différentes phases de compilation
et le processus de codage des données. Dans un premier temps, les techniques de compilation
sont exposées et les différentes phases de la génération de code sont détaillées. Ensuite, les
résultats de ’analyse de I’interaction entre les phases de compilation et de codage des données
sont présentés et illustrés a travers différentes expérimentations. Cette analyse permet de définir
les objectifs de certaines phases du processus de codage et le couplage de ces phases avec le
processus de génération de code.

Au sein de la troisiéme partie, la synthése des différents éléments présentés dans les deux
premiéres parties de ce chapitre est réalisée afin de définir la structure de la méthodologie de
codage des données en virgule fixe et les objectifs des différentes phases de cette méthodologie.

2.1 Architecture des processeurs de traitement du signal

2.1.1 Introduction

Dans cette partie, nous analysons les caractéristiques des différentes unités des processeurs de
traitement numérique du signal (DSP). Dans un premier temps, nous présentons les différents
éléments de I'unité de traitement (chemin de données) et les structures utilisées pour effectuer
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des calculs intensifs. Nous détaillons plus particulierement les différents aspects concernant le
traitement de la précision finie dans les DSP. Ensuite, les architectures des unités de mémoire
et de controles sont décrites. Finalement, 'influence de ’architecture sur la précision des calculs
est étudiée afin de déterminer le degré de prise en compte de ’architecture dans le processus de
codage des données.

Les solutions architecturales

Dans ce paragraphe, les différentes solutions architecturales pour I'implantation des algo-
rithmes de traitement numérique du signal (TNS) sont présentées. Pour chaque solution, les
caractéristiques en termes de coiit, de consommation d’énergie, de performances, de flexibilité
et de temps de développement sont détaillées. De plus, les conséquences en termes de stratégie
de codage des données en virgule fixe sont exposées. Pour illustrer cette analyse, certains des
critéres énumeérés ci-dessus sont représentés a la figure 2.1.

Processeurs a usage général : L’objectif des processeurs & usage général est de pouvoir
implanter une panoplie importante d’algorithmes. En conséquence, leur architecture n’est pas
spécialisée pour un domaine particulier tel que celui du traitement numérique du signal (TNS).
L’architecture homogéne du processeur conduit & une consommation d’énergie et un cotit éle-
vés. Ainsi, les performances en termes d’efficacité énergétique et de ratio performance cotit sont
relativement faibles pour les algorithmes de TNS. Dans le cas des processeurs & usage général
destinés aux applications embarquées, des efforts sont réalisés afin de diminuer la consommation
du processeur. De plus, face a I’accroissement du nombre d’algorithmes de TNS au sein des nou-
velles applications, de nombreux processeurs & usage général intégrent des extensions permettant
d’accélérer les traitements associés au domaine du TNS. Cependant, les performances en termes
d’efficacité énergétique et de ratio performance coiit restent inférieures a celles obtenues avec
les processeurs de traitement du signal.

L’architecture homogéne de ce type de processeur permet d’obtenir des compilateurs de lan-
gage de haut niveau efficaces. L’obtention d’un code assembleur de qualité & partir d’une des-
cription en langage de haut niveau permet d’éviter de longues phases de développement de code
en assembleur. Ainsi, les temps de développement de ces applications peuvent étre relativement
réduits.

N

Circuits dédiés 4 une application : Les circuits dédiés (ASIC') sont congus et optimisés
pour une application précise. Cette spécialisation du circuit a ’application cible permet d’obtenir
la solution fournissant les meilleures performances en termes de temps de calcul, d’efficacité
énergétique et de ratio colt performance. En contrepartie, ces circuits offrent une flexibilité trés
réduite, voire nulle. La complexité des différentes phases de conception, de validation, de test et
de réalisation de ces circuits conduit & des coitits et des temps de développement élevés. De plus,
cette tendance s’est aggravée avec I’évolution des technologies utilisées au niveau du processus
de fabrication des circuits intégrés. Pour réduire les cotits et les temps de développement de
ces circuits, le concept de réutilisation de blocs existants s’est généralisé. Le concepteur réalise
Passemblage de différents blocs IP (Intellectual Properties) déja testés et validés.

La spécialisation de ’architecture & "application est réalisée en partie par le dimensionnement
des différents opérateurs. Ainsi, le codage des données en virgule fixe doit minimiser la surface
du circuit tant que la contrainte de précision souhaitée en sortie de l'algorithme est respectée.

! Application Specific Integrated Circuit
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Processeurs de traitement du signal : Nous regroupons sous 'appellation processeurs de
traitement du signal, les processeurs DSP disponibles sous forme de composant, les cceurs de
DSP et les ASIP? dédiés aux applications de TNS.

Les processeurs DSP et les coeurs de DSP sont concus pour implanter efficacement les algo-
rithmes spécifiques au domaine du traitement du signal. Leur architecture est programmable
et regroupe les différents éléments nécessaires aux opérations de TNS. Deux catégories de pro-
cesseurs DSP sont présentes sur le marché. La premiére catégorie correspond aux processeurs
DSP congus afin d’obtenir une efficacité énergétique élevée et un coiit relativement faible. Ces
caractéristiques sont obtenues en spécialisant ’architecture du processeur. En contrepartie, les
compilateurs de langage de haut niveau ne permettent pas de fournir un code assembleur de
qualité par rapport & un code développé et optimisé & la main. Ainsi, les temps de dévelop-
pement des applications sont relativement importants en raison du développement manuel en
assembleur des parties critiques du code. La seconde catégorie des processeurs DSP correspond
aux processeurs concus afin d’obtenir des performances élevées en termes de capacité de calcul.
Pour cela, des architectures homogénes et intégrant de nombreuses unités fonctionnelles pou-
vant travailler en paralléle sont mises en ceuvre. Les compilateurs de langage de haut niveau
permettent d’obtenir un code de qualité si ceux-ci exploitent efficacement le parallélisme offert
par Parchitecture. En contrepartie, ’efficacité énergétique et le prix sont plus élevés par rapport
aux processeurs DSP spécialisés. Des solutions réalisant un compromis entre les deux approches
sont également proposées.

Les ASIP sont des processeurs programmables dédiés & une classe d’applications composée
de quelques algorithmes. Les ASIP représentent un intermédiaire entre les processeurs DSP et
les ASIC [93]. Deux familles d’ASIP correspondant & deux approches de conception différentes
peuvent étre définies. La premiére famille correspond a des processeurs proches des ASIC.
Ils ont été développés afin d’obtenir une flexibilité plus importante par rapport aux ASIC a
travers la possibilité de programmer le circuit. Ces processeurs vont permettre, pour les quelques
applications cibles, d’obtenir des performances se rapprochant de celles des ASIC en termes
d’efficacité énergétique et de ratio colt performance. La seconde famille d’ASIP correspond
aux processeurs concus & partir d’'un cceur de DSP. Dans ce cas, le coeur est paramétré en
fonction des applications cibles et certains accélérateurs sont intégrés afin d’obtenir de meilleures
performances. La spécialisation de I’architecture a la classe d’algorithmes visés permet d’obtenir
des performances en termes d’efficacité énergétique, supérieures & celles des processeurs DSP.
Comme pour les processeurs et les coeurs de DSP, Uefficacité des compilateurs de langage de
haut niveau dépend de la spécialisation du processeur et de ’adéquation entre les différentes
phases de la génération de code et de I'architecture.

2 Application Specific Instruction-set Processor
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Dans le cadre des DSP, I’architecture étant figée, le processus de codage des données en virgule
fixe doit permettre d’obtenir le meilleur compromis entre la précision des calculs et différents
parameétres tels que le temps d’exécution, la taille du code ou la consommation d’énergie. De
plus, pour les ceeurs de DSP ou les ASIP dont la largeur du chemin de données est paramétrable,
la méthodologie doit explorer les différentes solutions possibles.

Architectures reconfigurables : Afin d’obtenir des performances élevées et un niveau de
flexibilité relativement important, différents types d’architectures reconfigurables ont été pro-
posés.

La reconfiguration au niveau logique correspond & celle présente au niveau des composants
programmables de type FPGA. Cette reconfiguration est réalisée au niveau des éléments lo-
giques de D’architecture et de leurs interconnexions. Les configurations appliquées a ce type
d’architecture nécessitent un volume d’information trés important, ainsi elles sont maintenues
pendant un nombre de cycles d’horloge élevé et elles ne sont pas modifiées au cours du trai-
tement réalisé. La reconfiguration au niveau logique permet d’adapter les opérateurs et leurs
interconnexions a ’application ciblée. Ainsi, les largeurs des différents opérateurs peuvent étre
optimisées en fonction de la contrainte de précision. Cependant, cette flexibilité au niveau des
opérateurs est obtenue au détriment des performances en termes de temps d’exécution et de
consommation d’énergie de ces opérateurs. En effet, 1'utilisation de cellules standards ne permet
pas d’optimiser les opérateurs arithmétiques par rapport & une solution full-custom. Ainsi, ce
type d’architecture est préconisé pour les algorithmes manipulant des données dont la largeur
est relativement faible. Les méthodologies proposées [25] pour le codage des données en virgule
fixe sont trés proches de celles utilisées pour les ASIC.

La reconfiguration au niveau fonctionnel permet de modifier le flot des données au sein de
I’architecture. Les interconnexions entre les ressources et la fonctionnalité de ces ressources
peuvent étre reconfigurées. Ce type de reconfiguration permet d’adapter le modéle de program-
mation et les motifs de calcul & I'application ciblée. Si le volume d’information nécessaire a
la reconfiguration de ’architecture n’est pas trop important, alors la reconfiguration peut étre
réalisée dynamiquement au cours de ’exécution du code.

Comme pour les DSP, la largeur des opérateurs est fixe et ne peut prendre que quelques
valeurs prédéfinies. Ainsi, les méthodologies de codage des données en virgule fixe pour ce type
d’architecture sont relativement proches de celles utilisées pour les DSP. La différence majeure
réside dans le critére & optimiser au niveau de ’architecture pour obtenir une implantation de
qualité.

Systéme sur une puce SoC : Pour répondre aux défis de 'implantation des systémes
complexes tels que les nouveaux algorithmes destinés aux télécommunications de troisiéme
génération, des systémes intégrant sur une méme puce différentes solutions hétérogeénes sont mis
en ceuvre. Ces systémes peuvent regrouper les différents éléments présentés ci-dessus. L’objectif
est d’obtenir une plate-forme relativement flexible et offrant des performances élevées & travers
I'intégration d’accélérateurs adaptés aux parties critiques de l'application. La flexibilité est
présente a travers les parties programmables ou reconfigurables.

La méthodologie de codage des données dans le cadre d’un systéme sur puce nécessite de

mettre en ceuvre une méthodologie globale permettant d’optimiser plus ou moins en paralléle
le codage des données pour les différentes solutions architecturales.
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Domaine d’application des processeurs de traitement du signal

Le marché des DSP a connu une forte augmentation en termes de volume de production &
la fin des années 90 et représentait en 2001 un marché de 4,8 milliards de § [129]. Cette forte
croissance était liée a ’explosion du principal marché des DSP que représente le domaine des
communications sans fil cellulaires. Ces processeurs sont aussi présents dans le domaine des
modems et du controle moteur pour les disques durs. Malgré une stagnation des ventes au cours
de ces deux derniéres années, la société Forward Concepts, prévoit une croissance des ventes
de DSP de 27% par an dans les cing années a venir [129]. Cette prévision est liée a la reprise
de la croissance au niveau mondial, du marché des communications sans fil avec les systémes
de troisiéme génération et le GPRS et & I’émergence de nouveaux marchés dans le domaine du
multimédia et d’internet (voix sur IP [130], décodeurs MP3 [128], caméras numériques). Les
ASIP sont utilisés pour des applications nécessitant des performances supérieures aux DSP en
termes de puissance de calcul, de consommation d’énergie ou de coiit. Ils sont présents dans le
domaine du multimédia (télévision numérique, compression audio et vidéo et graphisme 3D) et
des télécommunications (communications sans fil et par satellites, ATM) [120].

2.1.2 Architecture de ’unité de traitement

Dans cette partie, nous présentons ’architecture des unités de traitement des processeurs de
traitement du signal. Dans une premiére partie, la représentation des données au sein des DSP
est présentée. Ensuite, les différentes architectures des unités de traitement (U.T.) sont exposées
et les différents éléments constituant celles-ci sont détaillés.

Représentation des données

Processeurs virgule fixe et virgule flottante : Les processeurs de traitement du signal
sont divisés en deux grandes catégories en fonction du type d’arithmétique utilisé pour réaliser
les traitements mathématiques. Les DSP virgule fixe et virgule flottante possedent des caracté-
ristiques et des propriétés propres qui les orientent vers des marchés différents. Différents critéres
tels que le cofit, la consommation d’énergie, le temps de développement des applications sont
analysés dans cette partie pour ces deux catégories de processeurs DSP.

Le coiit et la consommation d’énergie des DSP virgule fixe sont plus faibles que ceux des
DSP virgule flottante, car la taille des données qu’ils manipulent est plus faible et 'unité de
traitement est moins complexe. Les figures 1.8 et 1.9 situées & la page 17, montrent la dynamique
et la précision obtenues pour différentes largeurs de données dans le cas de l'utilisation d’un
codage en virgule fixe et en virgule flottante. Lorsque la taille des données est relativement
faible (16 bits) les caractéristiques en termes de précision et de dynamique des deux codages
sont proches. La représentation des données en virgule flottante nécessite ['utilisation de deux
parties : la mantisse et I'exposant. Ainsi, lorsque le nombre de bits utilisés est relativement
faible, un compromis entre la dynamique et la précision doit étre effectué et peu de bits peuvent
étre utilisés pour ’exposant. En conséquence, la dynamique obtenue n’est pas supérieure a celle
des DSP virgule fixe. Ainsi, pour des largeurs de données relativement faibles, les DSP sont
exclusivement réalisés avec un codage en virgule fixe. Le codage en virgule flottante ne montre
de l'intérét que pour des largeurs de données plus élevées (32 bits), permettant alors d’obtenir
d’excellentes performances en termes de précision et de dynamique de codage.

Le prix d’un processeur est proportionnel & sa surface et la majorité de celle-ci est occupée par
les bus et la mémoire. La largeur des données manipulées par les processeurs virgule fixe étant
plus faible que celle des processeurs virgule flottante, le cott du circuit est moins important. De
méme, une grande partie de la consommation en énergie d’un circuit est liée au transfert des
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données et des instructions entre la mémoire et les unités de traitement et de controéle et cette
consommation est proportionnelle & la largeur des éléments transférés. Dans les DSP virgule
fixe, la largeur des données étant plus faible, la consommation en énergie est moins importante.

L’unité de calcul des processeurs virgule flottante est plus complexe car elle doit réaliser les
opérations telles que ’alignement des données qui est a la charge du programmeur dans le cas
de 'arithmétique virgule fixe. Ceci augmente le coiit, la consommation et le temps de latence de
ce type d’unité de traitement. Les expérimentations réalisées dans [141| montrent que le temps
de latence d’un opérateur de type additionneur en virgule flottante est 2,3 fois supérieur & celui
d’un opérateur en virgule fixe et que la surface occupée est 4 fois supérieure. La société Texas
Instruments propose une architecture identique déclinée en une famille de processeurs en virgule
fixe (TMS320C62x) et une famille de processeurs en virgule flottante (TMS320C67x). Les fré-
quences de fonctionnement des processeurs en virgule flottante sont nettement plus faibles que
celles des processeurs en virgule fixe. Ainsi, I'utilisation de ’arithmétique virgule fixe permet
d’obtenir de meilleures performances en termes de capacité de calcul.

Lors du développement d’applications pour les processeurs en virgule fixe, le concepteur
doit réaliser le codage et le cadrage des données présentes au sein de ’algorithme. Il analyse la
dynamique de I’ensemble des données, en déduit le codage et détermine les décalages nécessaires
pour aligner ces données lors des opérations d’addition ou de soustraction. Le codage et le
cadrage des données doivent étre optimisés afin de garantir ’absence de débordement au sein
de l'algorithme tout en maintenant la précision maximale.

Les processeurs en virgule flottante proposent une dynamique élevée qui permet de libérer
l'utilisateur des tiches de codage des données et d’analyse des débordements éventuels. L’ali-
gnement des données est automatiquement réalisé par le matériel, au sein de 'unité de calcul.
Ainsi, le temps de développement d’applications pour ce type de processeur est nettement plus
faible par rapport a celui des processeurs virgule fixe.

Les DSP virgule fixe sont bien adaptés pour les applications destinées au grand public ou
le cott de revient des composants constituant le systéme doit étre le plus faible possible. Le
surcott du développement lié & la spécificité du codage en virgule fixe est rapidement amorti
par les grands volumes de production. La faible consommation de ce type de composant permet
de l'utiliser au sein des applications embarquées. Ces DSP sont trés utilisés dans les secteurs tels
que les télécommunications et le multimédia. Les processeurs en virgule flottante sont destinés
aux applications nécessitant une dynamique importante ou une précision élevée pour lesquelles
un processeur en virgule fixe ne peut répondre a ces exigences. Ces applications sont par exemple
présentes dans le domaine de "'audionumérique. Les processeurs en virgule flottante sont utilisés
pour des applications réalisées en petite série ou le coiit du développement représente une part
trés importante du cott total du produit. Le marché des processeurs DSP est dominé par les
processeurs en virgule fixe (95% des DSP en 1996) et plus particuliérement par les processeurs
dont la largeur des données est de 16 bits (95% des DSP virgule fixe en 1996) [75].

Largeur naturelle du processeur : La largeur naturelle (by4;) des données correspond a la
largeur des données qui sont manipulées le plus efficacement par le bus et le chemin de données
du processeur [76]. La majorité des opérations sur ces données est réalisée en un cycle.

La largeur naturelle des données est un parameétre fondamental au niveau du DSP car elle
influence directement la précision des calculs et le prix de celui-ci en fixant la largeur minimale
des opérateurs, des bus de données et de la mémoire. Afin d’adapter au mieux le DSP a I’ap-
plication souhaitée, certains fabricants proposent des coeurs de DSP pouvant étre synthétisés et
dont la largeur naturelle est paramétrable. Ainsi, le concepteur va choisir la largeur minimale
répondant aux critéres de précision souhaités. Nous avons regroupé dans le tableau 2.1 les lar-
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Fournisseur Cceur Largeurs naturelles (bits)
DSP Group PalmCore [116] 16, 20, 24
DSP Group CedarDSPCore 16, 24, 32
Philips REAL [60] 16, 24
Philips EPICS [108] 12,16,18,20,24
Clarkspur DSP CD2450 [11] 16 a 24

TAB. 2.1: Largeur naturelle des données de quelques cceurs de DSP

geurs naturelles de différents cceurs. Pour le coeur SP5 de la société 3DSP, deux configurations
de multiplieur sont proposées (16 x 24 ou 32 x 32). De méme, le cceur de processeur paramé-
trable Xtensa [39], permet d’ajouter des extensions afin de réaliser les opérations de traitement
du signal et différentes configurations de multiplieur sont disponibles [134]. Dans le cas de la
conception des ASIP, il est nécessaire de définir la largeur naturelle du processeur. Pour les
ASIP congus a partir d’'un coeur de DSP, la largeur naturelle de I’ASIP est fonction du choix
du ceeur de DSP. Ainsi, 'utilisation d’un cceur de DSP avec une largeur paramétrable nécessite
de sélectionner la largeur naturelle la plus faible permettant de respecter les contraintes de
précision sur la classe d’algorithmes & implanter. Pour les ASIP spécialisés proches des ASIC, la
largeur du chemin de données est optimisée en fonction de la précision souhaitée au niveau des
quelques algorithmes implantés avec ce processeur. Ainsi, pour la conception de ce processeur,
les techniques d’optimisation de la largeur du chemin de données sous contrainte de précision
pourront étre utilisées.

Extension de la précision : Les DSP permettent d’utiliser au sein de I'unité de traitement
une largeur de données étendue. La largeur des bus d’interconnexion entre les différentes unités
fonctionnelles du chemin de données est supérieure & la largeur naturelle du processeur afin de
conserver I’ensemble des bits issus des opérateurs. Ceci permet de maintenir une précision plus
élevée sur une suite d’opérations dont les opérandes restent dans I'unité de traitement et ne sont
pas renvoyés en mémoire. L’efficacité de cette méthode est fortement liée au nombre d’unités
de stockage (registres) disponibles au sein du chemin de données. Les architectures DSP sont
composées d’au moins un multiplieur et d’un additionneur. Ainsi, pour conserver une précision
suffisante les largeurs de la sortie du multiplieur, de ’entrée et de la sortie de ’additionneur
sont supérieures ou égales a 2.bp4¢-

L’arithmétique multi-précision permet de manipuler des données de largeur plus importante,
obtenues par concaténation de plusieurs données de largeur naturelle. Une donnée z en double
précision pour un processeur de largeur naturelle by, est représentée a la figure 2.2.a. Cette
donnée de largeur 2.b,4; est composée d’une donnée signée xp et d’'une donnée non signée xy,
dont les largeurs sont égales & by,q¢.

Une opération utilisant des données en multi-précision est décomposée en une suite d’opéra-
tions manipulant des opérandes de largeur naturelle. Les figures 2.2.b et 2.2.c représentent les
différentes opérations & réaliser pour effectuer respectivement une multiplication et une addi-
tion. Afin de pouvoir implanter ces opérations en double précision le processeur doit posséder
des opérateurs capables de travailler sur des données signées et non signées et permettre de
conserver la retenue d’une opération afin de 'injecter dans la suivante.

Dans le cadre d’une opération de type MAC (multiplication-accumulation) sur deux don-
nées en double précision, la multiplication nécessite quatre opérations de multiplication et trois
opérations d’addition classiques et I’addition requiert deux additions classiques. Etant donné
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F1G. 2.2: Opérations arithmétiques double précision

le nombre d’opérations a réaliser pour le calcul d’une opération de base en double précision,
le temps d’exécution de celle-ci est fortement augmenté par rapport a une arithmétique simple
précision. Ceci limite l'utilisation de ce type d’opération & des portions de code critiques en
termes de précision.

Exploitation du parallélisme au niveau des données : Afin de diminuer le temps d’exé-
cution des opérations, certains DSP permettent I'exploitation du parallélisme au niveau des
données. IIs intégrent des instructions SWP (Sub- Word Parallelism)® permettant de traiter en
paralléle des données dont la largeur est inférieure & la largeur naturelle. Cette technique di-
vise un opérateur manipulant des données de largeur N afin de pouvoir exécuter en paralléle k
opérations sur des fractions de mot de largeur N/k [37] [8]. Ce concept est illustré a la figure
2.3 pour les opérations de multiplication et d’addition/soustraction. Pour un additionneur de
largeur N, la réalisation de k additions en paralléle nécessite de ne pas propager la retenue entre
deux fractions de mot. Le temps d’exécution d’une opération est diminué d’un facteur k, mais
en contrepartie la précision des données est nettement plus faible. Cette technique peut étre
utilisée pour les opérations de multiplication, d’addition, de soustraction et de décalage.

Nbits N2 Nbits N2,
e ey EEX A

. =)

2N hits N bits

F1aG. 2.3: Opérations arithmétiques exploitant le parallélisme au niveau des données

L’utilisation des instructions SWP nécessite de ranger les données en mémoire en fonction de
I'ordre de traitement de celles-ci et de les aligner correctement les unes par rapport aux autres.
Ainsi, les processeurs proposent des instructions de concaténation et d’extraction de fractions de
mot. Les premiéres permettent de concaténer plusieurs fractions de mot de largeur N/k au sein
d’un mot de largeur N et les secondes réalisent I'extraction d’une fraction de mot située au sein
d’un mot de largeur plus importante. L’efficacité d’une solution utilisant les opérations SWP

3Le terme SIMD est aussi employé pour dénommer cette technique
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Opérations
Processeur Noju Multiplication Addition Décalage
bey | bey | bs be | bs be | bs
TMS320C64x 1 16 16 32 32/40 | 32/40 | 32/40 | 32/40
1 16 32 | 32/64
(T.IL.) 2 16 16 32 16 16 16 16
[138] 4 8 8 16 8 8
TigerSHARC 1 64 64 64 64
(A.D.) 2 32 32 | 32/64 32 32 32 32
[154] [45] 4 16 16 | 16/32 16 16 16 16
8 8 8 8 8
SP5 1 24 16 40 32/48 | 32/48 32 32
(3DSP) 2 16 16 n.a. 16 16 16 16
[1] 4 8 16 n.a. 8 8 - -
OneDSP* 1 32 32 32 32 32 32 32
(Siroyan) 2 16 16 16 16 16 16 16

*instructions manipulant des données codées en virgule fixe

TAB. 2.2: Présentation des capacités SWP de certains processeurs DSP

réside dans la limitation du surcoiit lié aux instructions de concaténation ou d’extraction. En
effet, ce surcotit ne doit pas annihiler le gain obtenu par la réalisation d’opérations en parallele.
Afin de pouvoir utiliser des données non-alignées, le DSP TigerSHARC [37] posséde une unité
permettant d’aligner des données présentes dans deux mots différents.

Cette technique a été initialement utilisée au sein des processeurs destinés aux applications
de multimédia (compression vidéo, traitement d’image). En effet, ces derniéres possédent un
fort parallélisme au niveau des données. Ces applications mettent en ceuvre des traitements
répétés pour chaque pixel de 'image et ne nécessitant pas une précision trop importante. Depuis
quelques années cette technique est exploitée dans le cadre de I'implantation des applications
de TNS dans les DSP. Dans [32], les auteurs ont montré apport de cette technique pour
I'implantation dans le processeur TigerSHARC, d’une boucle de synchronisation du code d’un
récepteur CDMA. Le code obtenu permet de réaliser en moyenne 6,6 MAC/cycle a l’aide de deux
unités de traitement de type MAC (multiplication-accumulation). Cette technique est de plus
en plus utilisée dans les nouveaux processeurs DSP destinés aux applications nécessitant des
capacités de calcul importantes. Ainsi, les derniers processeurs ou coeurs de processeur tels que
ceux présentés dans le tableau 2.2, congus pour les systémes de télécommunications de troisiéme
génération intégrent des capacités SWP. Nous avons résumé dans le tableau 2.2, les capacités
SWP des processeurs DSP proposant cette technique pour les opérations de multiplication,
d’addition-soustraction et de décalage. Pour chaque opération nous avons spécifié la largeur des
opérandes d’entrée (be) et de sortie (bs). Certains processeurs ne proposent des capacités SWP
que pour l'additionneur [14, 89, 136]. En effet, les modifications a apporter a 'opérateur sont
simples et ceci permet d’accélérer le traitement ACS (Addition, Comparaison, Sélection) utilisé
dans le cadre de I’algorithme de Viterbi.

Les processeurs proposant des capacités SWP sont amenés a manipuler divers types (largeurs)
de données. Pour illustrer ceci nous avons résumé dans le tableau 2.3 les différentes largeurs de
données traitées par ces DSP. En comparaison, les DSP classiques manipulent seulement deux
a trois largeurs de données différentes.
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Processeur Types manipulés (bits)

TMS320C64x (T.1.) | 8, 16, 32, 40, 64

TigerSHARC (A.D.) | 8, 16, 32, 64

SP5 (3DSP) 8, 16, 24, 32, 48

OneDSP (Siroyan) 8, 16, 32, 44, 88

ManArray (BOPS) 8, 16, 32, 40, 64, 80

TAB. 2.3: Types des données manipulées par certains processeurs DSP

Architecture des chemins de données

Les premiéres générations de DSP possédaient une architecture du chemin de données basée
sur une structure de type MAC [75]. Pour faire face a la demande croissante en puissance de
calcul nécessaire pour les nouvelles applications de télécommunications et de multimédia, les
concepteurs de DSP ont proposé deux types d’architecture [36]. La premiére est une extension
de 'architecture MAC (multiplication-accumulation) traditionnelle et la seconde est une archi-
tecture orthogonale s’inspirant des processeurs RISC et basée sur la mise en paralléle d’unités
fonctionnelles au sein du processeur.

Architecture traditionnelle (structure MAC) : Les premiéres générations de DSP ont été
congues afin d’implanter efficacement les opérations de type MAC correspondant & la structure
de base de nombreux algorithmes tels que les filtres (FIR, IIR). La structure d’un filtre FIR est
représentée a la figure 2.4, celui-ci est constitué de cellules élémentaires juxtaposées réalisant
une opération de multiplication accumulation : le résultat en sortie de la cellule est égal & la
somme du résultat précédent et celui de la multiplication du coefficient h; et de 'opérande x,_j
issu de la ligne a retard. Les DSP possédent une architecture permettant de calculer la sortie
d’une cellule élémentaire par cycle.

Xnk+1

F1G. 2.4: Structure du filtre FIR

Le schéma d’une architecture traditionnelle de type MAC est présenté & la figure 2.5.a, les
opérandes sont soit situés dans les registres Rx et Ry, soit placés directement en mémoire.

Deux variantes de la structure MAC sont utilisées dans les DSP. La premiére réalise les opéra-
tions de multiplication accumulation de fagon pipelinée, le multiplieur réalise la multiplication
des opérandes de la k®™¢ cellule et stocke le résultat dans un registre intermédiaire (P), en
paralléle ’accumulateur réalise 'accumulation associée & la cellule précédente. Cette structure
est présente dans les DSP tels que le TMS320C5x [135], DSP16xx [88].

Dans la seconde variante, l'opération de multiplication est d’abord réalisée et le résultat est
transmis a ’accumulateur afin d’effectuer I'addition. Ces deux opérations étant réalisées de
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F1G. 2.5: Architecture traditionnelle de type MAC (a) et double-MAC (b)

maniére séquentielle au cours d’'un méme cycle, les temps d’exécution du multiplieur et de ’ac-
cumulateur doivent étre plus faibles par rapport a la solution précédente.

Les premiéres générations de DSP possédaient peu d’unités fonctionnelles, ainsi I'unité arith-
métique et logique (UAL) du DSP était utilisée pour réaliser 'opération d’accumulation au sein
du MAC. Les générations actuelles de DSP intégrent plus d’unités en paralléle et permettent
d’utiliser un additionneur /soustracteur pour l'unité MAC, indépendant de 'UAL. De plus, ces
DSP incorporent des unités de manipulation de bits incluant un registre en barillet.

Architecture traditionnelle étendue (structure multi-MAC) : Pour suivre 'augmen-
tation de la complexité des algorithmes de TNS, la nouvelle génération de DSP doit fournir une
puissance de calcul plus élevée. Afin de ne pas augmenter excessivement les fréquences d’hor-
loge, des architectures utilisant plusieurs unités MAC en paralléle sont proposées. Le synoptique
d’une architecture double MAC telle que celle du processeur DSP16xxx [14] ou du cceur de DSP
PalmDSPCore [116] [121] est présenté & la figure 2.5.b.

Un additionneur /soustracteur a trois entrées est intégré au sein de l'unité de traitement afin
de réaliser I’accumulation du résultat précédent et celui des deux multiplications. Cette struc-
ture permet d’évaluer deux étages d’un filtre FIR au cours d’un méme cycle. Afin d’avoir une
certaine souplesse au niveau de l'utilisation de cette architecture, les sorties des multiplieurs
peuvent étre utilisées par les deux UAL.

Architecture orthogonale : Les structures de DSP présentées précédemment, posseédent
une architecture hétérogéne destinée & optimiser les connexions entre les unités fonctionnelles
et les opérateurs afin de réduire le cotit et la consommation d’énergie du processeur. Cette spé-
cialisation de ’architecture est I'une des principales causes de 'inefficacité des compilateurs de
langages de haut niveau associés a ce type de processeurs [159, 160]. A P'opposé, les architectures
orthogonales possédent une structure homogéne. Ces architectures sont composées d’une file de
registres et d’unités fonctionnelles travaillant en paralléle ou n’importe lequel des registres est
connecté a n’importe laquelle des unités fonctionnelles. Les processeurs de type VLIW (Very
Long Instruction Word) ou super-scalaires sont basés sur ce type d’architecture orthogonale.
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Le but de cette architecture est de mieux tirer profit du parallélisme inhérent aux algorithmes
de traitement numérique du signal. L’architecture est composée de multiples unités fonction-
nelles indépendantes pouvant fonctionner en parallele. Le TMS320C62x [142] est un trés bon
exemple de ce type d’architecture, il est composé de deux chemins de données indépendants.
Chaque chemin intégre une file de 16 registres, un multiplieur et trois UAL. Le schéma du coeur
de traitement est représenté & la figure 2.6. La présence de nombreuses unités fonctionnelles
pouvant travailler en paralléle nécessite un nombre important de registres au sein de la file de
registres. Cet accroissement du nombre de registres entraine une augmentation du temps d’accés
aux registres, de la taille des instructions et rend la phase de décodage plus complexe. Pour
diminuer ces effets, les unités fonctionnelles sont regroupées au sein de clusters. Chaque cluster
est composé d’une file de registres et de plusieurs unités fonctionnelles. De plus, des mécanismes
permettant les transferts de données entre les clusters sont présents. Nous pouvons considérer
que le TMS320C62x présenté a la figure 2.6 est composé de deux clusters.

Load Sore Sore Load

F1G. 2.6: Architecture du processeur DSP TMS320C62x [137]

Les différents éléments du chemin de données

Dans cette partie, les différents éléments constituant l'unité de traitement des processeurs
de traitement du signal sont détaillés. Ces éléments correspondent aux opérateurs réalisant les
traitements en virgule fixe et aux registres pour le stockage des données intermédiaires.

Registres : Avant de présenter les structures de registres, utilisées dans les unités de trai-
tement, nous définissons les termes jeu de registres et classe de registres. Un jeu de registres
correspond & I’ensemble des registres présents dans le chemin de données et destinés & stocker les
opérandes et les résultats intermédiaires. Une classe de registres correspond & un sous-ensemble
de registres du jeu de registres possédant les mémes fonctionnalités.

Dans les processeurs, deux types de structure du jeu de registres sont présents. La premiére
consiste & utiliser un jeu de registres homogéne dont tous les registres le composant sont inter-
changeables. Cette technique nécessite d’utiliser un banc de registres intégrant plusieurs ports
de communication permettant d’accéder en lecture et en écriture aux différents registres en
paralléle. Si un opérateur utilise deux opérandes issus d’une file de registres alors cette derniére
doit posséder 5 ports (2 pour la lecture des opérandes par l'opérateur, 2 pour lécriture des
opérandes issus de la mémoire et 1 pour I’écriture du résultat). Cette solution est trés coliteuse
en termes de surface de silicium, mais garantit ’homogénéité de la structure de registres. Le
DSP TMS320C62xx [137] est composé de deux files de 16 registres de 32 bits. Les deux files de
registres possédent 9 ports de lecture (32 bits) et 6 ports d’écriture (32 bits). Cette approche
est utilisée dans les processeurs & usage général de type RISC, les DSP virgule flottante et les
nouveaux DSP virgule fixe.
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La seconde approche consiste & spécialiser les registres et & les relier directement aux unités
fonctionnelles, afin de réduire le nombre et la complexité des connexions. Une classe de registres
est utilisée pour chaque opérande et le résultat de I’opération est stocké dans une troisiéme classe
de registres. Cette spécialisation de la structure des registres permet de diminuer les cofits et
d’augmenter la rapidité des transferts entre les différentes unités. Le jeu d’instructions associé
A cette architecture est spécialisé car chaque instruction utilisant un opérateur, spécifie précisé-
ment le ou les registres qui peuvent étre utilisés. Les DSP de premiére et de seconde génération
[75] utilisent ce type d’approche afin d’optimiser le coiit. Ces DSP possédent de nombreuses
classes de registres (2 a 8) composées de peu de registres (1 a 8). La classe de registres prin-
cipale correspond aux registres d’accumulation qui recoivent les résultats intermédiaires issus
des différents calculs réalisés dans I'unité de traitement. Le nombre de registres d’accumulation
influence la qualité du code et la souplesse de programmation du processeur. La présence d’un
faible nombre de registres d’accumulation nécessite de renvoyer les résultats intermédiaires en
mémoire. Ceci ralentit 'exécution du programme, augmente la taille du code et peut diminuer
la précision du calcul.

Multiplieur : Les DSP possédent un multiplieur cablé permettant de réaliser une multiplica-
tion par cycle. Le temps de latence entre la lecture des données et la disponibilité des résultats
de certains multiplieurs étant supérieur & 1 cycle (TMS320C62x, ... ), I'obtention d’une multi-
plication par cycle est réalisée a 1’aide du pipeline interne.

La majorité des DSP posséde un multiplieur dont la largeur des deux opérandes d’entrée est
identique et dont la largeur de 'opérande de sortie est égale au double de celle des entrées. De
plus, ces multiplieurs permettent d’utiliser des données signées et non signées afin de supporter
I’arithmétique multi-précision. Cependant, la largeur des deux opérandes d’entrée de certains
multiplieurs peut étre différente. Les DSP TMS320C64x et SP5 proposent des instructions de
multiplication non symétriques référencées dans le tableau 2.2 de la page 41. Afin de fournir un
résultat sans perte d’information, la largeur de 'opérande de sortie d’un multiplieur est égale
a la somme des largeurs des opérandes d’entrée de celui-ci. Cependant, certains DSP utilisent
un multiplieur ne mettant & disposition que la partie la plus significative du résultat. Dans ce
cas, la sortie du multiplieur est biaisée et un bruit de calcul est généré. Cette technique peut
étre utilisée pour différentes raisons. Elle permet de limiter la largeur du chemin de données
du processeur. Le DSP Zilog Z893xx posséde une largeur naturelle de 16 bits et un multiplieur
dont la taille du résultat est de 24 bits [81]. Cette technique est mise en ceuvre pour obtenir un
résultat dont la largeur est compatible avec les autres opérations. Dans le cas du TMS 320C64x,
la multiplication d’une donnée de largeur 16 bits avec une donnée de largeur 32 bits fournit un
résultat sur 48 bits. Ainsi, celui-ci est soit stocké sur 64 bits, soit sur 32 bits. Certains DSP tels
que le TigerSHARC (A.D.)[154, 45] et le SPXKS5 [71] de la société NEC proposent de diminuer
la largeur du résultat de la multiplication afin de faciliter les calculs suivants. La largeur du
résultat de la multiplication est réduite a celle des entrées. Pour réduire 'influence du bruit
généré par I’élimination de ces bits, une loi de quantification par arrondi est mise en ceuvre au
sein de ces deux processeurs.

Lorsque nous sommes en arithmétique virgule fixe, la multiplication entraine le doublement
du bit de signe. Certains DSP permettent d’éliminer automatiquement le bit redondant en réa-
lisant un décalage & gauche d’un bit. Si les données d’entrée sont codées en virgule fixe cadrée
a gauche, cette technique permet d’avoir un format du résultat identique au format en entrée.

Unité Arithmétique et Logique (UAL) : L’unité arithmétique et logique permet de réali-
ser les opérations logiques (AND, OR, NOT) et les opérations arithmétiques (addition, soustrac-
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tion, incrémentation, décrémentation, valeur absolue) en un 1 cycle. Certaines UAL permettent
de réaliser une division en plusieurs cycles. Les UAL sont congues pour travailler sur des don-
nées dont la largeur est identique & celle des registres d’accumulation ou de la file de registres
mais certains DSP tels que le ADSP21xx [7] possédent une UAL ne pouvant manipuler que
des données de largeur naturelle. Dans ce cas, une opération sur un registre d’accumulation
nécessite plusieurs cycles.

Les architectures des DSP ont été congues pour réaliser efficacement les opérations de type
MAC (multiplication accumulation). La multiplication de deux opérandes de largeur b fournit
un résultat dont la largeur est égale au double de b. Les accumulations successives des opérandes
issus du multiplieur augmentent la dynamique du résultat intermédiaire et nécessitent des bits
supplémentaires pour le coder. Dans certains DSP, les additionneurs proposent b, bits de garde
qui permettent de réaliser une suite de plusieurs accumulations sans provoquer de débordement.
La largeur de ce type d’additionneur est égale & 2.b,,4; + by bits. Ces bits de garde vont permettre
de stocker le résultat de 2% additions sans nécessiter de recadrer les données. Les DSP utilisant
cette technique proposent 4, 8 ou 12 bits de garde permettant de réaliser respectivement au
moins 16, 256 ou 4096 additions sans recadrage.

Registres a décalage : Le codage des données en virgule fixe nécessite de réaliser de nom-
breux décalages. Ces décalages permettent d’adapter le format d’'une donnée & sa dynamique,
d’aligner la position de la virgule des entrées d’un additionneur ou d’insérer des bits supplé-
mentaires au niveau d’une donnée afin d’éviter des débordements lors des opérations suivantes.
Nous trouvons au sein des unités de traitement des DSP, deux types de registres & décalage. La
premiére catégorie correspond aux registres a décalage spécialisés qui ne peuvent réaliser que
quelques décalages prédéfinis. Ces décalages sont réalisés en paralléle & ’exécution des autres
opérations et ne nécessitent pas de cycle d’horloge supplémentaire. Ces registres sont affectés a
la sortie ou a 'entrée d’un opérateur particulier afin de fournir une plus grande flexibilité pour
le cadrage des données. La valeur du décalage & réaliser est spécifiée au sein d’un registre de
mode ou directement au sein de l'instruction. L’utilisation de bits de mode permet de réduire
la taille de l'instruction, mais nécessite d’initialiser le registre de mode avant de réaliser un
décalage. Ce type de registres est par exemple présent en sortie des multiplieurs afin de pouvoir
éliminer le second bit de signe présent avec une arithmétique fractionnaire et dans certains cas,
pour modifier la position de la virgule afin d’éviter les débordements lors des accumulations
réalisées par la suite.

Pour illustrer les différents registres & décalage spécialisés, les capacités de décalage du DSP
TMS320C50 sont détaillées. L’architecture de 'unité de traitement de ce processeur est présen-
tée a la figure 1.13.a de la page 30. Un registre a décalage spécialisé est présent en sortie du
multiplieur. Il permet de réaliser un décalage & droite de 6 bits ou un décalage a gauche de 1 ou
4 bits. Ce registre est commandé & ’aide d’un registre de mode. Un registre a décalage nommé
postscaler est présent en sortie du registre d’accumulation. Il permet de réaliser un décalage a
gauche de 1 & 7 bits lors du renvoi de la donnée en mémoire. Un registre & décalage nommé
prescaler est présent en entrée de I’accumulateur. Il permet de réaliser un décalage de 1 a 16 bits
a gauche, lors du transfert des données de la mémoire vers 'accumulateur. De plus, ce prescaler
peut étre utilisé pour réaliser, a ’aide d’une instruction spécifique, un décalage de 1 a 16 bits
a droite au niveau de la donnée située dans le registre d’accumulation. Dans ce dernier cas, la
fonctionnalité de ce registre & décalage est proche de celle des registres & décalage en barillet
présentés ci-dessous. Pour ces deux registres & décalage la valeur du décalage est spécifiée au
sein de l'instruction utilisée pour réaliser le décalage. De plus, deux instructions spécifiques
permettent de réaliser un décalage & gauche ou a droite de 1 bit de la donnée située dans le
registre d’accumulation.
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La seconde catégorie correspond aux registres en barillet, ils possedent la capacité de réaliser
I’ensemble des décalages & droite et & gauche possibles sur une donnée avec un temps d’exécu-
tion qui ne dépasse pas un cycle. Ils sont intégrés au sein d’'une UAL ou constituent une unité
spécifique en paralléle. Ce type de registres apporte une trés grande souplesse dans le cadrage
des données et permet de réaliser un décalage quelconque en un cycle d’instruction. L’absence
de ce type de registres dans un DSP est un handicap important pour l'obtention d’un code
optimisé. Le DSP56000 [111] ne posséde que des registres permettant de réaliser le décalage
de 1 bit & droite ou & gauche par cycle. Dans ce cas, la minimisation du nombre de décalages
est un facteur primordial dans 'obtention d’un code efficace sachant qu’un décalage de N bits
nécessite N cycles.

Le cotit réel d’'une opération de décalage utilisant un registre en barillet est fonction de I’ar-
chitecture du processeur. Pour les processeurs basés sur une architecture MAC traditionnelle,
le cotit du recadrage dépend de la localisation de 'opérande source au sein de l'unité de trai-
tement. Les registres en barillet permettent de réaliser un décalage sur des données stockées
au sein des registres d’accumulation. La structure des registres n’étant pas homogeéne, si la
donnée est stockée dans une autre classe de registres des opérations de transfert entre la classe
de registres et les registres d’accumulation sont nécessaires pour faire I'opération de recadrage.
Dans ce cas, le temps nécessaire au recadrage d’une donnée est supérieur & 1 cycle. De plus,
la présence de 'opération de décalage modifie le motif de calcul et peut éliminer la possibilité
d’utiliser des instructions complexes permettant de réaliser une suite d’opérations en un cycle.

Pour illustrer et quantifier ces phénomeénes, nous avons implanté un filtre & réponse impul-
sionnelle finie (FIR) classique et un filtre FIR symétrique au sein des DSP TMS320C54x [136]
et OakDSPCore [144]. Les graphes flot de données du cceur de traitement de chaque applica-
tion sont représentés a la figure 2.7.a et sont annotés avec la position des différents recadrages
testés. Nous avons regroupé dans le tableau présenté & la figure 2.7.b pour chaque application
le temps d’exécution des différents recadrages en fonction de leur localisation. Pour évaluer le
temps d’exécution de 'opération de recadrage nous avons mesuré les temps d’exécution t,, et
ts» correspondant respectivement au temps d’exécution de I’application avec et sans 'opéra-
tion de recadrage. Le temps d’exécution de 'opération de recadrage correspond & la différence
entre les temps t,, et tg.. L’utilisation d’un registre & décalage en barillet conduit & des temps
d’exécution de 'opération de recadrage indépendants de la valeur du décalage a réaliser.

X X,
r3 r's Coiit du recadrage (cycles)
Recadrage TMS320C54x OakDSPCore
N f h FIR FIR Sym FIR FIR Sym
"2 n fo 1 1 1 1
r 2 1 3 2
" h i 5 3 4 1
I3 2 2
fo fo Y FIR Sym : filtre FIR symétrique
FIR ( a) FIR Symétrique ( b) Coiit de Popération de recadrage

Fi1a. 2.7: Cout des différentes opérations de recadrage au sein des filtres FIR et FIR symétrique

Pour 'opération de recadrage ry située en sortie de I’additionneur, 'opérande étant stocké
dans un des registres d’accumulation, le colit de 'opération de recadrage est de 1 cycle pour les
deux DSP.

Le cott du recadrage en sortie de la multiplication (r1) est égal a 1 cycle pour le filtre FIR
symétrique implanté dans le DSP Cb4x. Le résultat de la multiplication étant stocké dans un des
registres d’accumulation, le cotit de ’opération de recadrage correspond au temps d’exécution de
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Iinstruction de décalage. Dans le cas du DSP Oak, le résultat de la multiplication étant stocké
dans le registre P situé en sortie du multiplieur, un cycle supplémentaire correspondant au
transfert du registre P vers un des registres d’accumulation, est nécessaire. Dans le cas du filtre
FIR classique, 'opération de multiplication-accumulation (MAC) est réalisée en un seul cycle
en l’absence de recadrage en sortie du multiplieur. La présence de ’opération de recadrage ne
permet pas d’utiliser I'instruction complexe réalisant ’opération MAC en un cycle et nécessite
d’utiliser une opération de multiplication, de décalage puis d’accumulation. Ainsi, le cotit de ce
recadrage est de 2 cycles pour le Ch4x et de 3 cycles pour le Oak.

Pour le filtre FIR classique, 'opération de recadrage (r3) de ’entrée x du multiplieur nécessite
de charger ’accumulateur avec la donnée x, de réaliser le décalage et de transférer la donnée
recadrée vers le registre d’entrée du multiplieur. Ainsi, le cott de ce décalage est de 4 cycles
pour le Oak et de 5 cycles pour le C54x car une opération NOP* est insérée entre le transfert de
la donnée recadrée et la multiplication afin d’éviter un conflit au niveau du pipeline [136]. Pour
le filtre symétrique, la donnée & recadrer étant située dans un registre d’accumulation, le coiit
du recadrage est de 1 cycle pour le Oak. Cependant, pour le C54X, le colt du recadrage est
de 3 cycles. La donnée située dans le registre d’accumulation est décalée puis transférée dans le
registre d’entrée du multiplieur. Comme pour le cas précédent, une opération NOP est insérée.
La solution de référence sans recadrage réalise I’addition puis la multiplication directement sans
réaliser de transfert entre le registre d’accumulation et le registre d’entrée du multiplieur.

Pour 'opération de recadrage r3, 2 cycles sont nécessaires car la présence de cette opération
ne permet plus d’utiliser 'opération d’addition entre une donnée située en mémoire et un re-
gistre d’accumulation. Ainsi, un transfert entre la mémoire et un registre, nécessitant un cycle,
est nécessaire avant de réaliser I'opération de recadrage.

Pour les architectures orthogonales, les différentes données sont stockées au sein de la file
de registres. Ainsi, aucune opération de transfert entre les registres n’est nécessaire pour réa-
liser 'opération de recadrage. Cependant, le cott réel de 'opération de décalage dépend de
I’opportunité de mettre cette opération de décalage en paralléle avec d’autres instructions. Ce
phénomeéne est analysé plus en détail dans la partie 2.2.4 de la page 70.

Implantation de la loi de dépassement : Les débordements peuvent se produire lors de
différentes opérations arithmétiques au sein de l'unité de traitement ou lors d’un changement de
format. Les architectures des DSP permettent d’utiliser une loi de dépassement modulaire ou de
saturation. L’approche la plus simple en cas de débordement est de ne conserver que les N bits
disponibles pour représenter la donnée et d’éliminer les bits les plus significatifs supplémentaires.
Cette loi de dépassement modulaire possede des propriétés concernant I'erreur de codage peu
intéressantes, ainsi de nombreux DSP possédent des unités permettant d’implanter une loi de
saturation. Elle permet d’obtenir une erreur de codage plus faible et de conserver le signe de la
donnée & coder. Les unités de saturation détectent la présence d’un débordement et substituent
la donnée par celle représentant la valeur minimale ou maximale la plus proche.

Ce type d’unités est présent en sortie des accumulateurs afin de saturer la valeur de ceux-ci
avant le transfert de leur contenu en mémoire. Certains DSP [137] [14] [L09] possédent en sortie
de ’additionneur ou de I'UAL une unité de saturation permettant de gérer les débordements lors
des calculs intermédiaires. Une unité de saturation est présente au sein de quelques processeurs
[14] [136] pour saturer le résultat de la multiplication. Dans le code complément a 2, lorsque les
deux opérandes sont égaux & la valeur minimale représentable, le résultat de la multiplication ne
fait pas partie du domaine de définition du code si le second bit de signe a été automatiquement
éliminé. Dans ce cas, la sortie du multiplieur est saturée & la valeur maximale représentable.

4No Operation
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L’utilisation des unités de saturation est spécifiée au sein de l'instruction [137] ou & l’aide de
bits de mode stockés au sein de registres de controle [14] [88]. Dans ces deux cas, la saturation
des données ne nécessite pas de cycle supplémentaire. Certains DSP proposent des instructions
réalisant explicitement la saturation de l’accumulateur et nécessitant un cycle d’horloge [136]
[7]. Cependant, 'utilisation d’unités de saturation modifie les valeurs des données et introduit
des non-linéarités au sein du signal. Ainsi, la solution la plus efficace pour gérer les problémes
de débordement est de les éviter en réalisant un cadrage correct de I’ensemble des données.

Implantation de la loi de quantification : Le processus de quantification intervient deés
qu’une donnée est transférée vers un registre ou un emplacement dont la largeur est inférieure a
celle d’origine. De nombreux DSP permettent de choisir entre une loi de quantification par ar-
rondi ou par troncature. La troncature consiste a éliminer les bits de poids faible qui ne peuvent
étre conservés dans le nouveau format. Cette quantification peut étre facilement implantée car
elle consiste & sélectionner les bits les plus significatifs et & les affecter a la nouvelle donnée. En
contrepartie ce procédé entraine un biais entre la valeur réelle et celle codée.

Afin d’obtenir une moyenne de 'erreur de quantification nulle, il est possible d’utiliser une
loi de quantification par arrondi, celle-ci consiste & coder la donnée avec la valeur la plus proche
appartenant au nouveau format. Nous trouvons au sein des DSP deux types d’arrondi, les
arrondis conventionnels et convergents. Soit A, le pas de quantification associé au codage aprés
quantification. Dans le cas d’'une quantification par arrondi conventionnel, lorsque la donnée est
égale a la valeur médiane de l'intervalle [kA, (k 4+ 1)A], la valeur représentable la plus proche
est choisie de la maniére suivante :

kA si kA <z < (k+3)A
Qz)=< (k+1A si (k+3)A<z<(k+1)A (2.1)
(k+1DA st z=(k+31)A

La valeur médiane de chaque intervalle [kA, (k + 1)A] étant codée systématiquement a la va-
leur supérieure, ’erreur de quantification n’est pas nulle. Cette erreur est néanmoins nettement
plus faible que celle présente lors d’une quantification par troncature. Pour réaliser un arrondi
sur le k™ bit de la donnée nous additionnons 2¥~1 & la valeur & arrondir et nous réalisons
ensuite une troncature au niveau du k4™ bit. Certains processeurs [7] [111] [136] possédent une
instruction ou un mode qui supporte I'arrondi conventionnel et qui réalise automatiquement les
opérations décrites ci-dessus. Sinon, il faut explicitement charger la valeur 2¥~1 dans 'accumu-
lateur avant de débuter les calculs. Ce type d’arrondi est le plus utilisé car son implantation est
plus simple que celle de ’arrondi convergent présenté ci-dessous.

Afin d’éliminer le biais présent dans le cas de ’arrondi conventionnel, un arrondi convergent
peut étre utilisé [76]. Il affecte la valeur médiane de fagon équiprobable & la valeur supérieure
et inférieure :

kA si kA <z < (k+3)A
Q(zx)=<{ (k+1)A si (k+3)A<z<(k+1)A (2.2)
(k)Aou (k+1)A  si z=(k+1)A

avec P(Q(:r,) = kA\z = (k + %)A) - P(Q(m) = (k+1)A\z=(k+ %)A)

Cette technique permet de coder la valeur médiane de maniére équiprobable a 1’aide de I’ana-
lyse de la parité de la donnée. Les données impaires sont codées & la valeur supérieure et les
données paires a la valeur inférieure. Pour réaliser ceci, le DSP DSP56000 [111] teste le k®™®
bit et ne réalise 'addition de cette donnée avec 25~1 que si le bit est égal a 1. Pour sa part, le
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DSP ADSP21xx [7] réalise d’abord 1’addition et ensuite met & 0 le k™€ bit. Ce type d’arrondi
permet d’obtenir une moyenne de l’erreur de quantification nulle, mais il n’est présent que dans
quelques DSP [89] [111] 7], car son implantation est plus complexe.

2.1.3 Architectures des unités de mémoire et de controdle
Architecture de ’unité mémoire

Les applications de TNS requiérent la lecture et I'écriture de nombreuses données stockées en
mémoire. En conséquence, il est nécessaire de posséder une structure de mémoire efficace per-
mettant d’avoir une bande passante de communication entre les unités de calcul et la mémoire
élevée afin de ne pas ralentir I’exécution des instructions. Les facteurs importants pour obtenir
une architecture efficace sont 'organisation de la mémoire et I'interconnexion entre la, mémoire
et le chemin de données.

L’exemple le plus souvent utilisé pour montrer 'importance de I’architecture de la mémoire
dans un processeur de traitement du signal est le filtre FIR présenté & la figure 2.4 de la page
42. Celui-ci est constitué de cellules de type MAC et d’une ligne & retards. Cette opération
MAC étant réalisée en 1 cycle dans la majorité des DSP, I'architecture mémoire doit permettre
d’effectuer I’ensemble des communications nécessaires entre 1'unité de calcul et la mémoire en
1 cycle, afin de ne pas ralentir le traitement des données. Les différents accés a la mémoire
sont la recherche de l'instruction, la lecture de la donnée x,_, la lecture du coefficient hj et
le "vieillissement" des données z,,_r_1 = xp_k. Afin d’éliminer le dernier accés, les processeurs
utilisent un mode d’adressage particulier qui permet de "vieillir" automatiquement les données.
Cette technique permet de réduire le nombre d’acces par cycle a 3.

L’architecture traditionnelle des processeurs & usage général est basée sur le modéle de Von
Neuman pour lequel une mémoire unique est utilisée pour stocker les données et le programme.
Pour obtenir des performances acceptables ces processeurs utilisent des mémoires caches. L’ar-
chitecture des DSP est basée sur le modéle Harvard dont le principe est la séparation de la
mémoire pour les données et le programme. Les deux espaces mémoire sont totalement in-
dépendants, ils possédent leurs propres bus de données et d’adresses et leur propre généra-
teur d’adresses. Différentes variantes du modéle Harvard ont été proposées afin d’augmenter le
nombre d’échanges entre la mémoire et les unités de calcul. Le choix des diverses variantes est
fonction de la structure de localisation des opérandes [9] utilisée dans le processeur.

Modéles de localisation des opérandes : Les architectures [135] basées sur le modéle
registre-mémoire, utilisent au sein d’une opération, un opérande présent en mémoire et un opé-
rande stocké dans un registre [9]. Au cours d’un cycle, une seule lecture d’opérande en mémoire
est réalisée, ainsi il est possible d’utiliser la structure Harvard de base possédant une seule mé-
moire pour les données [77]. Dans ce cas, le temps d’exécution d’une instruction est fonction du
temps d’accés a la mémoire et du temps d’exécution de opération.

Afin de s’affranchir du temps d’accés & la mémoire une structure évitant la lecture directe
d’un opérande en mémoire est utilisée. Pour ce modeéle de type load-store, les opérandes sont
stockés dans des registres et le chargement de ceux-ci est effectué en paralléle avec I'exécution
d’une opération dans 'unité de calcul. Afin de respecter les contraintes de dépendances des
données, 'opération courante s’effectue en méme temps que le chargement des opérandes de
I'instruction suivante. Ce modéle de localisation des opérandes nécessite pour un opérateur de
lire deux données par cycle. Deux approches sont utilisées afin de réaliser ces deux lectures.
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La premiére approche consiste a utiliser une mémoire multi-ports permettant de lire plusieurs
données en parallele au cours d’un méme cycle. Le processeur posséde une mémoire programme
mono-port et une mémoire données double ports permettant de lire deux données en paralléle.
L’aspect multi-ports de la mémoire va augmenter la surface et le cott du circuit. Cette structure
est tres utilisée au sein des architectures orthogonales telles que celle du TMS320C62x [137] [142].
L’association de ce modéle mémoire et d’une file de registres permet de garantir I’lhomogénéité
de l'architecture.

La seconde approche utilise deux bancs de mémoires possédant chacun ses propres bus de
données et d’adresses et sa propre unité de génération d’adresses. Cette structure permet de
lire deux données en paralléle au cours d’un cycle sans utiliser de mémoires multi-ports. Cette
solution est moins cotliteuse en termes de surface de silicium par rapport & des mémoires multi-
ports. Mais ce type d’architecture ne permet de lire qu'une seule donnée par banc de mémoire
et par cycle, ainsi il est nécessaire de répartir efficacement les données dans les deux bancs de
mémoires afin de pouvoir charger le maximum de données en paralléle.

Les nouveaux processeurs possédent plusieurs unités fonctionnelles pouvant travailler en pa-
ralléle, ainsi il est nécessaire d’augmenter la bande passante de la mémoire afin de pouvoir
alimenter ’ensemble de ces unités en opérandes et pour écrire les résultats en mémoire en un
seul cycle. La premiére technique utilise le parallélisme au niveau des données en exploitant
la régularité de la structure des données de nombreux algorithmes de TNS. Les DSP récents
utilisent des bus de données dont la largeur est supérieure a la largeur naturelle des données,
afin de pouvoir lire en paralléle plusieurs données adjacentes en mémoire [14] [142]. L'efficacité
de cette technique est liée a 'organisation des données en mémoire. Cette augmentation de la
largeur des bus de données permet de renvoyer en mémoire, en un cycle, des variables inter-
meédiaires sans diminuer leur précision. La seconde approche consiste a utiliser plusieurs bus de
données pour adresser la mémoire. Cette technique est plus cotiteuse car elle nécessite d’associer
un générateur d’adresses & chaque bus de données et d’utiliser des mémoires multi-ports.

Mode d’adressage : Afin de respecter les performances souhaitées au niveau de la bande
passante de communication avec la mémoire, il est nécessaire d’avoir des unités spécialisées
(unité de génération d’adresses) permettant de calculer les adresses des données rapidement et
en paralléle avec I’exécution des autres opérations. En effet, la charge de calcul concernant les
adresses est proche de celle des données [121].

Les algorithmes de TNS sont caractérisés par des acces réguliers et séquentiels & la mémoire.
Les unités de génération d’adresses vont exploiter ces propriétés afin d’optimiser le calcul des
adresses en proposant des solutions cdblées permettant d’implanter les modes d’accés les plus
couramment utilisés. Les DSP permettent d’utiliser de nombreux modes d’adressage tels que
I’adressage immédiat, direct ou indirecte. Ce dernier est le plus adapté aux applications de
TNS. Pour ce mode d’adressage, la donnée est pointée en mémoire via un registre d’adresse.
Ceci permet de spécifier dans l'instruction le registre & utiliser et non 'adresse de la donnée et
ainsi de réduire fortement le nombre de bits nécessaires pour encoder la localisation de la donnée.
De plus, ce mode d’adressage permet de calculer ’adresse de la donnée suivante en paralléle &
I’exécution de l'instruction courante. Ce type d’adressage correspond & ’adressage naturel des
tableaux. Les unités de génération d’adresses proposent des opérations sur les registres d’adresse
permettant de réaliser des adressages spécifiques tels que ’adressage linéaire, indexé, circulaire
ou bit inversé.
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Architecture de 1’unité de controle

Pipeline : L’efficacité d’'un DSP réside dans sa capacité & réaliser une instruction par cycle.
Chaque instruction étant composée d’'une séquence d’opérations, il est nécessaire d’exécuter ces
opérations en paralléle. La technique du pipeline permet de décomposer les différentes phases
d’une instruction et de les réaliser en paralléle [78]. Les principales phases du pipeline sont la
recherche et le décodage de l'instruction, la lecture des opérandes, I’exécution de l'instruction
et Pécriture du résultat. La profondeur du pipeline (nombre d’étages) est un compromis entre
la facilité de programmer et de controler celui-ci et la rapidité du processeur. Les processeurs
DSP traditionnels utilisent un pipeline dont la longueur varie entre 3 et 5 étages. Pour les pro-
cesseurs de type VLIW, la longueur du pipeline est plus importante, ceci permet de simplifier
chaque opération & réaliser dans celui-ci et ainsi d’utiliser des horloges de fréquence plus élevée,
le TMS3320C62x posséde un pipeline de 11 étages et permet d’utiliser une fréquence d’horloge
de 300 MHz [137]. La mise en paralléle des différentes phases d’une instruction peut entrainer
des aléas de ressources, de données ou de contréle. La gestion de ces aléas dépend du type de
codage utilisé au niveau des instructions [41, 78]. L’étude de ces aspects est important pour
pouvoir estimer correctement le temps d’exécution d’une suite d’instructions.

Type de codage des instructions : Dans cette partie, nous présentons les deux types de
codage d’instructions [41] [40] utilisés pour programmer les processeurs utilisant un pipeline.
De plus, nous présentons les deux catégories de processeurs liées aux types de codage et les
mécanismes associés pour gérer les aléas de données et de ressources. Le pipeline au niveau des
données est présenté a la figure 2.8 et un exemple décrivant une opération de multiplication-
accumulation au sein de ’architecture de la figure 2.5.a, est proposé.

Le premier type de codage correspond au codage des instructions stationnaires dans le temps.
Chaque instruction du jeu d’instructions définit ’ensemble des opérations a réaliser pour chaque
unité fonctionnelle, au cours du cycle [78]. Dans le cas de 'opération MAC, trois actions sont
a réaliser, la premiére correspond & ’opération & exécuter et les deux derniéres au chargement
des deux registres avec les opérandes présents en mémoire. L’instruction spécifie I’ensemble des
opérations a réaliser sur les données présentes dans les différentes parties du chemin de données.
Le programmeur ou le compilateur doit assurer 'alimentation du pipeline et est responsable de
la gestion des aléas liés & la dépendance des données et aux conflits de ressources, ceux-ci sont
analysés & partir d’une table de réservation qui permet de visualiser 1'utilisation des ressources
et des données.

Le second type correspond au codage des instructions stationnaire au niveau des données.
L’instruction spécifie une séquence compléte d’opérations a réaliser sur un ensemble de données.
Les différentes opérations nécessitent plusieurs cycles, ainsi le résultat n’est pas immédiatement
disponible. Ce type de codage permet d’obtenir un code plus lisible et facilite la programma-
tion. L’utilisateur ne doit pas spécifier I’ensemble des actions & réaliser au cours d’un cycle mais
les opérations & effectuer sur les données. Cette approche est plus proche de I'algorithme & coder.

Les processeurs utilisant un codage d’instructions stationnaire dans le temps et réalisant
I’ensemble des opérations spécifiées dans l'instruction en un cycle, sont appelés processeurs mi-
crocodés. L’ordonnancement des différentes taches au sein du pipeline est réalisé par 'utilisateur
ou le compilateur et est ainsi visible au niveau du programme assembleur.

Les processeurs dont une partie des instructions nécessite plusieurs cycles sont appelés pro-
cesseurs macrocodés. Ainsi, les processeurs utilisant un code stationnaire au niveau des données
font partie de cette catégorie. L’ordonnancement des opérations dans le pipeline est a la charge
du contréleur de pipeline, ceci permet de faciliter la programmation du processeur mais des
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Fia. 2.8: Représentation du pipeline pour le codage des instructions sta-
tionnaire dans le temps et stationnaire au niveau des données

aléas de données et de controle peuvent se produire au sein de ce pipeline. En fonction du type
de codage utilisé par le processeur, ces aléas peuvent étre résolus soit de maniére statique en
modifiant le code assembleur ou dynamiquement en utilisant une méthode de verrouillage du
pipeline. Dans ce dernier cas, le contrdleur de pipeline retarde la progression de la seconde ins-
truction qui a provoqué le conflit. Cette méthode augmente le nombre de cycles pour exécuter
la séquence d’instructions et accentue les difficultés pour estimer le temps d’exécution a priori
de la séquence.

Format du jeu d’instructions : Pour satisfaire les contraintes liées aux applications em-
barquées, deux catégories de format d’instructions sont disponibles [41] [40]. Le choix entre ces
deux catégories est fonction du domaine d’application du processeur. Pour le premier type de co-
dage, 'objectif est de minimiser le cotit et la consommation du processeur. En effet, le challenge
pour les processeurs embarqués est de minimiser la taille du circuit afin de réduire les coits,
tout en maintenant des performances élevées en termes de puissance de calcul. Ainsi, le nombre
d’instructions pour réaliser une opération et la largeur des instructions doivent étre minimisés
afin de diminuer la taille de la mémoire programme [121]. Pour obtenir des performances éle-
vées, l'instruction doit encoder le maximum de parallélisme. Le second facteur important dans
les applications embarquées est la consommation du circuit. Elle est proportionnelle a la taille
des bus et de la mémoire. Ainsi, la minimisation de la taille des instructions va permettre de
diminuer la consommation liée & la mémoire programme.

Le choix du format des instructions résulte d’'un compromis entre le parallélisme offert par
I'instruction et sa taille. Elle doit étre compacte afin de minimiser la taille de la mémoire pro-
gramme et elle doit offrir le maximum de parallélisme pour utiliser efficacement les ressources
du processeur. Cette minimisation du nombre de bits est réalisée au travers de différentes
restrictions au niveau du jeu d’instructions [76]. Ces restrictions vont sacrifier une partie du
parallélisme disponible et rendre la structure du jeu d’instructions hétérogéne a travers la spé-
cialisation des registres et des modes d’adressage disponibles. Ce type de codage est utilisé pour
les processeurs destinés aux applications pour le grand public et en particulier dans le domaine
des télécommunications ou les facteurs prix et consommation sont primordiaux.

L’alternative au codage présenté ci-dessus correspond & 'utilisation d’un format de codage des
instructions orthogonal tel que dans le cas des processeurs VLIW?®. Pour les processeurs VLIW,
I'instruction globale est composée de plusieurs champs de controle de taille fixe et indépendants
les uns des autres [35]. Chaque champ représente une instruction élémentaire controlant une
unité d’exécution du chemin de données. L’ordonnancement de ces instructions élémentaires est
a la charge du programmeur ou du compilateur. Cette technique augmente nettement la taille
de l'instruction globale par rapport & une instruction encodée. Une instruction globale peut ne

®Very Long Instruction Word
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pas utiliser ’ensemble des unités fonctionnelles, ainsi des techniques sont mises en ceuvre afin
de regrouper les instructions élémentaires par paquets et d’adapter la longueur de I'instruction
globale au nombre d’instructions élémentaires employées.

Ce type de format permet d’obtenir un fort parallélisme au niveau instruction en autorisant
I'utilisation de ’ensemble des unités fonctionnelles en paralléle. En conséquence, le jeu d’ins-
tructions est plus régulier. Les instructions élémentaires possédent peu de restrictions au niveau
de T'utilisation des registres et des modes d’adressage. Les concepteurs utilisent une taille des
instructions élémentaires proche de celle des instructions encodées (de 16 a 32 bits), mais a
la différence de ces derniéres, I'instruction élémentaire ne doit pas encoder le parallélisme au
sein de l'instruction, ainsi plus de bits sont disponibles pour coder la localisation des opérandes
source et destination. L’absence de restriction va permettre d’obtenir un jeu d’instructions plus
homogéne et ainsi de réaliser des compilateurs plus efficaces.

Les inconvénients majeurs de ce type de processeurs sont 'augmentation de la consommation
d’énergie et de la taille de la mémoire programme. Comme nous 1’avons décrit précédemment les
instructions VLIW possédent moins de restrictions sur l'utilisation des registres et des modes
d’adressage. La largeur des instructions élémentaires est plus grande et la taille de la mémoire
programme nécessaire plus élevée. La consommation des processeurs de type VLIW est supé-
rieure a celle des DSP traditionnels. La taille de l'instruction étant plus élevée, le nombre de
transferts de bits entre la mémoire et 'unité de traitement est plus important. De plus, la pré-
sence d’un nombre plus important d’unités d’exécution dans le chemin de données va augmenter
la consommation de celui-ci.

Afin de diminuer la taille de la mémoire et la consommation par rapport aux processeurs de
type VLIW, des DSP utilisant une approche mixte sont proposés [107]. Ces processeurs pos-
sédent un chemin de données orthogonal permettant d’utiliser plusieurs unités fonctionnelles en
paralléle. Le jeu d’instructions est composé d’instructions élémentaires courtes et d’instructions
orthogonales longues de type VLIW. Les processeurs Carmel (Infineon)[34| et REAL (Philips)
[59] [108] mettent en ceuvre cette technique.

Ce type de format de codage orthogonal est destiné aux processeurs nécessitant 1'utilisation
de plusieurs unités fonctionnelles en paralléle afin d’atteindre des performances en termes de
calcul élevées. Nous trouvons ce type d’architecture dans les processeurs DSP a usage général
destinés aux calculs intensifs tel que le StareCore [153] ou le TMS320C62xx [137] et pour les
processeurs de traitement d’images ou les performances doivent étre élevées afin de respecter
les contraintes temps réel imposées par ce type d’applications.

Structures de controle : La structure répétitive représente I’'une des structures de controle
les plus couramment utilisées dans les algorithmes de TNS. Dans la plupart des cas, les boucles
permettent d’implanter un calcul numérique répétitif sur les éléments d’un vecteur, ainsi le
nombre d’itérations est connu a priori. Le nombre d’instructions présentes dans le corps de la
boucle pouvant étre relativement faible, il est indispensable d’implanter efficacement ce type de
structure et de minimiser le surcott lié au controle de celle-ci. La plupart des DSP posséde une
unité de controle appelée boucle matérielle qui permet de coder la structure de boucle en une
seule instruction et de ne pas utiliser de cycle supplémentaire pour réaliser le test de la valeur
du compteur d’itérations, le branchement conditionnel et la décrémentation de ce compteur.
Certains DSP proposent plusieurs supports de boucle matérielle afin de pouvoir imbriquer plu-
sieurs boucles.

Les DSP possédent des registres d’état ou de mode afin d’implanter un contréle & I’aide de
ce registre et non au sein de 'instruction. Ces registres de mode sont utilisés pour controler
les parties du chemin de données qui varient peu au cours d’une séquence d’instructions. Ces
registres sont initialisés ou modifiés & l’aide d’instructions spécifiques, avant 1'utilisation de
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I'unité fonctionnelle.

2.1.4 Analyse de I’influence de 1’architecture sur la précision des calculs

Dans cette partie, les résultats de ’analyse de l'influence de I'architecture sur la précision
des calculs sont exposés. L’influence de 'architecture a été étudiée & travers la comparaison
du Rapport Signal a Bruit de Quantification (RSBQ) en sortie de différents algorithmes de
TNS. Les applications retenues pour ces expérimentations correspondent aux filtres & réponse
impulsionnelle finie (FIR) et & réponse impulsionnelle infinie (ITR) et & la transformée de Fou-
rier rapide (FFT). Dans un premier temps, la démarche globale suivie pour coder les données
est exposée. Ensuite, pour chaque application les différentes sources de bruit de quantification
présentes au sein du systéme sont décrites. Les résultats de notre étude sont présentés sous deux
angles différents. Nous avons détaillé 'influence de chaque paramétre de l'architecture et nous
fournissons les résultats obtenus pour différentes implantations au sein de DSP. Les résultats
de cette analyse ont été publiés dans [103, 100].

Les données codées en virgule fixe sont composées d’une partie entiére et d’une partie frac-
tionnaire. Le nombre de bits nécessaires pour coder la partie entiére est défini & partir de la
connaissance de la dynamique de la donnée, permettant ainsi de garantir ’absence de débor-
dement. La dynamique des différentes données a été déterminée a partir de la norme Iy [119].
Ces dynamiques étant variées, il est nécessaire de recadrer certaines données au sein de 1’al-
gorithme afin de conserver une précision maximale. Les recadrages vont permettre d’adapter
le format d’une donnée en sortie d’une opération & sa dynamique, d’aligner la position de la
virgule des entrées d’'un additionneur ou d’insérer des bits supplémentaires au niveau de la
partie entiére d’une donnée afin de garantir 'absence de débordement au sein des opérations
d’addition suivantes. Pour ce dernier cas, différentes alternatives sont possibles pour réaliser ce
type de recadrage et sont présentées ci-dessous.

Certains processeurs DSP possédent des bits de garde au niveau de I’additionneur. La présence
de ces bits de garde permet de stocker les bits supplémentaires issus des additions. Cependant,
si le nombre de bits de garde présents au sein de ’architecture n’est pas suffisant, alors cette
premiére approche devra étre couplée avec celle présentée ci-dessous. La seconde approche cor-
respond au recadrage interne qui insére les bits supplémentaires avant les opérations d’addition.
Cette technique est utilisée pour des opérations de type multiplication accumulation (MAC).
Le résultat de chaque multiplication est recadré avant ’accumulation. Cette approche nécessite
de posséder des capacités de recadrage efficaces en sortie du multiplieur. Ainsi, pour les pro-
cesseurs ne possédant pas de bit de garde ou la possibilité de recadrer la sortie du multiplieur
un recadrage externe est réalisé. Dans ce cas, 'entrée du systéme est recadrée afin d’insérer les
bits supplémentaires nécessaires pour éviter les débordements lors des opérations d’addition au
sein de l'application. Une alternative au recadrage externe consiste a recadrer les coefficients
du systéme en intégrant les bits supplémentaires au niveau des coefficients du systéme. Ceci
étant réalisé lors du codage des données, aucune opération de recadrage n’est insérée au sein du
systéme. Cependant, cette technique modifie de facon plus importante la réponse fréquentielle
du filtre par rapport a celle obtenue en précision infinie. Afin d’avoir une réponse fréquentielle
identique pour chaque implantation, les résultats obtenus avec la technique de recadrage des
coefficients ne sont pas présentés. Ainsi, pour chaque implantation, chaque coefficient est codé
sur le méme format.

La précision de I'implantation est évaluée a l’aide du Rapport Signal & Bruit de Quantifi-
cation. Pour chaque application nous avons déterminé I’expression analytique de ce RSBQ. Le
détail de ces expressions est présenté dans [97]. La détermination de cette métrique nécessite de
déterminer la puissance du signal et du bruit de quantification en sortie du systéme. Le bruit de



56 Définition de la méthodologie

Fia. 2.9: Structure du filtre FIR et représentation des différentes sources de bruit potentielles

quantification en sortie est engendré par la propagation des différents bruits présents au sein du
systéme. Ainsi, pour chaque application nous exposons les différentes sources de bruit situées au
sein de celle-ci. Pour les différentes expérimentations, nous avons utilisé¢, comme signal d’entrée,
un bruit blanc gaussien.

Filtre non récursif (FIR)

Nous avons représenté a la figure 2.9 et détaillé ci-aprés les différentes sources de bruit pré-
sentes au sein du filtre implanté. Le bruit b, associé a l'entrée x est composé du bruit by, lié
a la quantification de z et du bruit by, lié¢ au recadrage effectué sur 'entrée dans le cas d’un
cadrage externe. En sortie de chaque multiplieur nous avons un bruit by, composé du bruit
bgma li¢ au recadrage de la sortie du multiplieur dans le cas d’un recadrage interne et du bruit
bym lié a l'utilisation d’un multiplieur réduit. Dans ce cas, la largeur de la sortie du multiplieur
est inférieure & la somme de la largeur des entrées. Le dernier bruit by penm correspond au bruit
lié¢ au changement de format de la sortie de I’additionneur lors du renvoi en mémoire de la sortie
du filtre.
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F1G. 2.10: Evolution du RSBQ en fonction de la largeur des données traitées

Le paramétre principal influencant la précision des calculs correspond & la largeur des opé-
randes traités. Cette largeur dépend de la largeur naturelle du processeur et des capacités SWP
proposées par le processeur. Pour illustrer ce phénoméne nous avons représenté & la figure 2.10
le RSBQ obtenu en sortie d’un filtre FIR composé de 32 cellules pour différents processeurs.
Pour les différentes implantations représentées sur cette figure, la largeur des données en entrée
et en sortie du filtre est égale & 8, 16, 20, 24 ou 32 bits. Pour un type d’implantation donné, le
RSBQ exprimé en dB, est directement proportionnel a la largeur des opérandes traités.

Pour poursuivre notre étude, I'influence des autres éléments de ’architecture a été analysée en
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FIG. 2.11: Evolution du RSBQ en sortie de 2 filtres FIR en fonction des paramétres de I’architecture (bits
de garde, capacités de recadrage, largeur de la sortie du multiplieur, loi de quantification)

considérant que les données en entrée et en sortie du filtre étaient codées sur 16 bits uniquement.
Nous avons déterminé le RSBQ en sortie de deux filtres FIR Hy(z) et Ha(z). Le premier filtre
H,(z) est une filtre passe-bas composé de 256 cellules. Pour le second filtre Ha(2) les différents
coefficients sont égaux & +1 ou —1, ce type de filtre FIR est équivalent & la corrélation d’un signal
x correspondant & ’entrée du filtre avec un code bipolaire représenté a travers les coefficients
h;. Les résultats de cette analyse sont présentés a la figure 2.11.

Les différents parameétres étudiés sont le type de recadrage, la loi de quantification et la lar-
geur de la sortie du multiplieur (by,;¢). Cette largeur est soit égale au double de la largeur
naturelle (double précision : by = 2.bpet) ou égale a la largeur naturelle (simple précision :
buit = bnat). En effet, certaines instructions SWP, nécessitent d’utiliser cette seconde alterna-
tive pour pouvoir réaliser le méme nombre d’opérations de multiplication et d’addition (voir
tableau 2.2 a la page 41). De méme, si la sortie du multiplieur doit étre sauvegardée en mémoire
alors pour limiter les temps de transfert, cette donnée peut étre stockée en simple précision.

Pour une architecture possédant un multiplieur classique (bpnuir = 2.bnat), la dégradation
du RSBQ liée & l'utilisation d’une loi de quantification par troncature par rapport & une loi
de quantification par arrondi, est comprise entre 0,2 dB et 10,72 dB. Cette dégradation du
RSBQ est nettement plus importante si un multiplieur réduit est utilisé (bpuir = bnat), €lle
est de l’ordre de 28 dB. Nous obtenons des résultats identiques si nous réalisons un recadrage
interne ou si nous utilisons les bits de garde disponibles. Pour une architecture possédant un
multiplieur classique 'utilisation d’un recadrage externe engendre une dégradation du RSBQ
comprise entre 2,9 et 18 dB par rapport & un recadrage interne. Cette dégradation est quasiment
nulle dans le cas d’un multiplieur réduit. La présence d’un multiplieur réduit utilisant une loi
de quantification par arrondi, entraine une dégradation du RSBQ de 7 a 24 dB par rapport
a un multiplieur classique. Cette dégradation est nettement plus importante pour une loi de
quantification par troncature, elle atteint des valeurs comprises entre 34,7 et 46,9 dB.

Les RSBQ obtenus pour différents DSP traitant des données mémorisées sur 16 bits sont
présentés a la figure 2.12. Pour les processeurs de type VLIW (C64x, TigerSharc), une im-
plantation sans recadrage en sortie du multiplieur a aussi été testée afin d’obtenir un code
potentiellement plus rapide. La présence de bits de garde (TMS320C54x) au sein de ’accu-
mulateur ou le recadrage des données en sortie du multiplieur (C64x (d), TigerSharc (S2-d))
permet d’obtenir de trés bonnes performances lors des accumulations successives réalisées dans
le filtre. Pour les processeurs ne possédant pas de bit de garde ou la possibilité de recadrer la
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F1G. 2.12: Evolution du RSBQ en sortie d’un filtre FIR pour différents DSP 16 bits

sortie du multiplieur, un recadrage en entrée du filtre est réalisé (C64x, TigerSharc(S2)). Pour
le recadrage externe, les performances obtenues avec un résultat de la multiplication codé en
double précision, sont nettement plus faibles car le recadrage est réalisé avant la multiplication
des données. La dégradation liée & la réalisation des calculs en simple précision, dans le cadre
des instructions SWP, est relativement importante (C64x (S2)), TigerSharc (S4)), mais le gain
sur le temps d’exécution peut atteindre un facteur 2. L’utilisation d’une loi de quantification par

arrondi (C54x) permet d’améliorer le RSBQ et plus particuliérement si les calculs sont réalisés

en simple précision (TigerSharc S4).
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F1G. 2.13: Evolution du RSBQ en sortie d’un filtre FIR en fonction du temps d’exécution du filtre

Pour compléter cette analyse nous avons représenté a la figure 2.13, la caractéristique du
RSBQ en fonction du temps d’exécution d’un filtre FIR composé de 16 cellules et implanté
dans le DSP TMS320C54x. Chaque point correspond & une implantation particuliere de ce
filtre au sein du DSP. Cette caractéristique montre pour cette application simple, la diversité
des implantations possibles au sein d’'un DSP basé sur une architecture traditionnelle. Ainsi,

elle souligne les opportunités d’optimisations possibles en termes de temps d’exécution et de
précision si I’architecture est prise en compte. En effet, un codage des données en virgule fixe

ne tenant pas compte de l’architecture aboutit a l'implantation représentée par le point de

coordonnées (3, 75.3).
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Filtre récursif (ITR)

Dans cette partie, nous analysons le bruit de calcul en sortie d’un filtre & réponse impulsion-
nelle infinie d’ordre 2. Les trois structures correspondant aux formes directe I et II et directe II
transposée ont été étudiées. Les différentes sources de bruit présentes au sein de ces filtres sont
détaillées a la figure 2.14. La dénomination des bruits est similaire & celle utilisée dans le cadre
du filtre FIR présenté précédemment.
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F1G. 2.14: Structures des filtres IIR et représentation des sources de bruit potentielles

Nous avons analysé le RSBQ en sortie de deux filtres IIR, Hy et Hy pour les trois structures
présentées ci-dessus et pour une largeur des données en entrée et en sortie du filtre égale & 16
bits. L’évolution du RSBQ en fonction des différents parameétres de ’architecture est présentée
a la figure 2.15. Pour simplifier le codage, un format commun & tous les additionneurs a été
choisi. Ainsi, pour les deux filtres considérés, la technique de codage des données utilisant les bits
de garde au niveau de 'additionneur n’est pas réellement exploitable car pour la majorité des
additionneurs, la dynamique de leur sortie est inférieure & la dynamique maximale des entrées
de ces additionneurs.
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F1G. 2.15: Evolution du RSBQ en sortie de filtres IIR en fonction des paramétres de I’architecture
(capacités de recadrage, largeur de la sortie du multiplieur, loi de quantification)

Pour les deux filtres utilisés la structure FDIIT posséde dans la majorité des cas, des perfor-
mances toujours inférieures a celles des deux autres structures. Ceci est 1ié au renvoi systéma-
tique en mémoire du résultat des additions pour réaliser le "vieillissement" des données. Pour
les structures FDI et FDII, celle fournissant les meilleures performances est fonction du filtre et
de l'architecture du processeur utilisé. La dégradation liée & I'utilisation d’une loi de quantifi-
cation par troncature par rapport & une loi de quantification par arrondi dépend de la fonction
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de transfert du filtre et de la structure utilisée. Cette dégradation est comprise entre 2,3 et 12,3
dB et elle est plus importante si un multiplieur réduit est utilisé. Pour la structure FDII, le
format de l’entrée aprés recadrage est imposé par le format des entrées de ’additionneur, ainsi

cette structure est insensible au type de recadrage. La structure FDIIT, est peu sensible au
ce recadrage est nettement plus faible que

N

type de recadrage, car la puissance du bruit lié &
celle du bruit lié au renvoi des sorties des additionneurs en mémoire. Pour cette structure la

dégradation liée a un recadrage externe est comprise entre 0 et 2,38 dB. Pour la structure F'DI,
la dégradation liée & un recadrage externe est nettement plus élevée, elle est peut atteindre
12 dB. Pour la structure FDIIT, la dégradation liée & I'utilisation d’un multiplieur réduit est
peu importante (3,4 & 6,3 dB), car la structure impose un changement de format des données
en sortie des différents additionneurs. La largeur de ces données est réduite & byq. Pour les
deux autres structures cette dégradation est nettement plus élevée et en particulier si une loi
de quantification par troncature est utilisée. Cette dégradation est comprise entre 11 et 24 dB.

RSBQ IIRordre 2 (forme directe I)
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F1G. 2.16: Evolution du RSBQ en sortie d’un filtre IIR pour différents DSP 16 bits

Nous avons analysé le RSBQ en sortie de la forme directe I du filtre ITR Hy pour diffé-
rents DSP de largeur naturelle 16 bits. Les résultats sont présentés a la figure 2.16. Exceptée
la technique de codage utilisant les bits de garde, nous retrouvons les mémes conclusions que
celles présentées pour le filtre FIR. Les meilleurs performances sont obtenues avec un reca-
drage interne. L’utilisation d’un recadrage externe conduit & une dégradation de 12 dB. Les

performances sont nettement inférieures si un multiplieur réduit est utilisé.

Transformée de Fourier (FFT)

Dans cette partie, nous présentons I'analyse du bruit de calcul au sein de la transformée de
Fourier rapide radix 2 et 4 basée sur une décimation dans le temps (DIT). Par rapport aux
filtres FIR et IIR, cette application souligne I'influence du nombre de registres présents au sein
de 'unité de traitement. En effet, pour les deux filtres FIR et IIR, le motif de calcul est du type
multiplication accumulation et nécessite un seul registre pour stocker le résultat intermédiaire

de "accumulation.
Les structures des papillons des FFT radix 2 et 4 utilisant une décimation dans le temps
sont présentées a la figure 2.17. L’accroissement de la dynamique de la sortie d’'un papillon par

rapport a son entrée nécessite un bit supplémentaire au niveau de la partie entiére de la sortie
par rapport a celle de ’entrée dans le cas d’une FFT radix 2. Pour une FFT radix 4, 2 bits

supplémentaires sont nécessaires & chaque étage.
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Fia. 2.17: Représentation des papillons des FFT DIT radix 2 et 4

Le nombre de registres disponibles pour stocker les résultats intermédiaires va influencer la
précision des calculs au sein du papillon. Les parties réelles et imaginaires du résultat de la
multiplication complexe Q.W doivent étre stockées pour réaliser ensuite ’addition complexe
avec P. Ainsi, si 'unité de traitement ne posséde pas assez de registres pour stocker ces deux
résultats intermédiaires, ils doivent étre renvoyés en mémoire. Pour limiter le temps de transfert
vers la mémoire, ces données sont sauvegardées en mémoire en simple précision [117].

Nous résumons ci-dessous les principaux résultats obtenus dans le cadre de la FFT, une étude
plus compleéte est présentée dans [97]. Dans le cadre d’un papillon d'une FFT de radix 2, le renvoi
en mémoire des résultats intermédiaires entraine une dégradation du RSBQ de 4 dB par rapport
au premier cas. Cette dégradation est de 5,4 dB si nous utilisons un multiplieur dont la sortie est
codée en simple précision. L’écart entre une solution utilisant un multiplieur classique et celle
utilisant un multiplieur réduit n’est pas trés élevé car dans les deux cas, la sortie du papillon est
stockée en mémoire en simple précision. L’utilisation d’une loi de quantification par troncature
entraine une dégradation du RSBQ qui est comprise entre 9 et 11 dB. Pour un papillon d’une
FFT radix 4, I’écart entre les différents cas est moins important. L’utilisation d’un multiplieur
réduit apporte une dégradation de 2,75 dB et le renvoi des données intermédiaires en mémoire
entraine une diminution de la précision de 1,77 dB. Cependant, I’absence de renvoi de données
intermédiaires en mémoire nécessite plus de registres de stockage dans l'unité de traitement par
rapport & une FFT radix 2. Un papillon de FTT radix 4 utilise 7 registres intermédiaires contre
3 pour une FFT Radix 2.

2.1.5 Conclusions

Dans ce chapitre, nous avons résumeé les caractéristiques principales des unités de contréle et
de mémoire des DSP et nous avons analysé plus en détail la structure des unités de traitement
et les différents éléments qui la composent. Les résultats des expérimentations réalisées pour
quantifier 'influence de ces différents éléments ont été détaillés. Les différents éléments de
I’architecture pouvant influencer la précision des calculs sont la largeur naturelle du processeur,
la présence de bits de garde au niveau de ’accumulateur, le nombre de registres présents dans
I'unité de traitement, I'utilisation d’instructions SWP, les capacités de recadrage et la loi de
quantification disponible. Cette analyse montre la nécessité de prendre en compte le modele
d’architecture dans le processus de codage des données afin d’obtenir une implantation de qualité
en termes de précision et de temps d’exécution. De plus, les résultats obtenus permettent de
comparer les différents modeéles d’architecture des DSP. Ainsi, ce type d’analyse peut étre utilisé
pour compléter les métriques disponibles pour la comparaison des processeurs [12]. En effet, ces
métriques évaluent essentiellement la vitesse de traitement des DSP.
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2.2 Compilation pour les processeurs de traitement du signal

L’objectif de cette partie est d’analyser I'interaction entre les différentes phases de la com-
pilation et le processus de codage des données. Cette étude permet de définir les objectifs de
différentes phases du processus de codage et le couplage de ces phases avec celles de la génération
de code. Apres la définition des objectifs de la génération de code pour les DSP, les différentes
techniques classiques de compilation sont exposées. Les différents traitements réalisés au sein
de la partie frontale et finale d’'un compilateur sont détaillés. Ensuite, les spécificités liées & la
génération de code pour les DSP sont présentées. La derniére section de cette partie est consa-
crée a ’analyse de l'interaction entre les phases de compilation et de codage des données. Les
résultats des différentes expérimentations réalisées sont présentés afin d’illustrer les concepts
eXPOSes.

2.2.1 Introduction
Les exigences de la compilation pour les processeurs de traitement du signal

La génération de code pour les processeurs de traitement du signal est soumise & des contraintes
fortes parfois différentes de celles des processeurs & usage général. Elles sont liées aux applica-
tions cibles et aux spécificités des architectures des DSP.

L’utilisation des DSP pour des applications embarquées implique la génération d’un code de
qualité en termes de temps d’exécution, de taille du code et de siireté de fonctionnement. Les
algorithmes de traitement du signal étant soumis & des contraintes temps réel sévéres, il est
essentiel de minimiser le temps d’exécution du code afin de respecter les contraintes de temps
imposées. La génération d’un code inefficace nécessitera 'utilisation d’un processeur plus per-
formant et entrainera ’augmentation du cotlt et de la consommation de I'application. Le cott
des processeurs est fortement lié & la taille de la mémoire. Il est nécessaire de générer un code
compact afin de minimiser la taille de la mémoire réservée pour le code de 'application. Les
algorithmes générés sont implantés dans des applications embarquées placées dans un environ-
nement réel. Ainsi, il est indispensable que les systémes soient sirs et garantissent [’absence
de fautes. Pour cela, le développement & ’aide de langages de haut niveau est privilégié par
rapport & un langage de bas niveau tel que ’assembleur. La génération d’un code de qualité
étant primordiale, les concepteurs acceptent une augmentation des temps de compilation par
rapport a ceux obtenus pour les processeurs a usage général.

Dans la partie précédente, ’architecture des DSP et leurs particularités par rapport aux
processeurs & usage général ont été décrites. Afin d’obtenir un code performant, le flot de com-
pilation doit prendre en compte ces différentes spécificités. Les compilateurs doivent supporter
I’arithmétique virgule fixe et permettre d’utiliser ’ensemble des processus associés tels que la
possibilité de spécifier une donnée en virgule fixe avec un format quelconque ou le choix des
lois de quantification et de débordement. De plus, les compilateurs doivent prendre en compte
les spécificités présentes au sein de 'unité de mémoire et de contrdle. Les architectures DSP
proposent des modes d’adressage variés et parfois plusieurs bancs de mémoires pour stocker les
données. De méme des instructions spécifiques telles que les boucles matérielles ou les instruc-
tions de mode sont disponibles.

L’évolution rapide des architectures de traitement du signal rend le concept de compilateurs
flexibles primordial. Le but de la compilation flexible est de concevoir des compilateurs effi-
caces pour une classe d’architecture et de les adapter a une cible avec le minimum d’effort. Le
temps de vie des processeurs DSP étant de plus en plus réduit, il devient essentiel d’utiliser
un compilateur flexible afin de minimiser le cotit de développement de celui-ci. Ce concept de
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flexibilité est encore plus important pour les ASIP, en effet il n’est pas envisageable de concevoir
un compilateur spécifique pour chaque ASIP pour lequel uniquement une dizaine d’algorithmes
sera implanté. Dans [106], 'auteur définit différents niveaux de flexibilité pouvant étre mis en
ceuvre au sein des compilateurs.

2.2.2 Les techniques de compilation classiques

Selon Aho et al. [6] la définition d’un compilateur est la suivante : "Un compilateur est un
programme qui lit un programme écrit dans un langage source pour le traduire en un programme
équivalent écrit dans un langage cible.”. Les compilateurs sont composés d’une partie frontale
ou partie haute (front end) et d’une partie finale ou partie basse (back end). La partie frontale
réalise l'identification des unités lexicales, la vérification du respect des régles associées au
langage source et la création d’une représentation intermédiaire. La partie finale effectue la
synthése du programme dans le langage cible a partir de la représentation intermédiaire.

Les différentes phases de la partie frontale sont liées au langage source mais sont indépen-
dantes du langage cible. De méme pour la partie finale, les phases sont indépendantes du langage
source. Ainsi, la représentation intermédiaire est indépendante des langages source et cible. Cette
séparation du flot de compilation en deux parties permet théoriquement de ne changer qu’une
seule des deux parties lors d’'un changement de langage source ou de processeur cible.

Partie frontale (partie haute)

Dans cette partie, nous présentons les différentes phases de la partie frontale dont le synop-
tique est représenté & la figure 2.18.
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F1G. 2.18: Synoptique de la partie frontale d’un compilateur

Au cours de la phase d’analyse lexicale, le compilateur effectue le regroupement des carac-
téres du programme source en unités lexicales cohérentes appelées lexémes. Cette phase permet
d’identifier les trois types d’unités lexicales possibles que sont les mots clés du langage, les sé-
parateurs et les identificateurs. Les séparateurs correspondent aux opérateurs arithmétiques ou
logiques, aux caractéres de ponctuation et aux caractéres spéciaux. Les identificateurs repré-
sentent les variables ot les procédures. Les variables sont déclarées dans la table des symboles
et associées a un identificateur.

La phase d’analyse syntaxique permet de vérifier que les chaines lexicales peuvent étre en-
gendrées & partir de la grammaire du langage. Elle définit ’ensemble des régles décrivant la
structure syntaxique du langage. Nous obtenons en sortie une structure hiérarchique représentée
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sous forme d’un arbre d’expression ou les nceuds représentent les opérateurs et les prédécesseurs
des nceuds les opérandes.

Au cours de la phase d’analyse sémantique, le compilateur vérifie la validité sémantique
du programme source et collecte les informations concernant le type de chaque identificateur.
Ensuite, un controle de type est réalisé afin de valider la cohérence de type entre les différents
opérandes d’une opération. Lorsqu’une erreur de sémantique est détectée, le compilateur génére
une erreur ou réalise lui méme la conversion de type.

Pendant ces différentes phases le compilateur geére les différentes tables de symboles. Le com-
pilateur enregistre dans une table des symboles les différents identificateurs et collecte les diffé-
rentes informations les concernant (emplacement mémoire, type, porté). Pour les procédures il
détermine le nombre, le type et le mode de passage des parameétres.

Les deux derniéres phases de la partie frontale correspondent & la génération et & 'optimi-
sation de la représentation intermédiaire (I.R.). Cette représentation peut étre vue comme un
programme pour une machine abstraite. Elle doit étre facile & produire et facile & traduire.
Différentes formes de représentation intermédiaire peuvent étre utilisées. Nous pouvons citer les
représentations sous forme de code & 3 adresses, d’arbres d’expression ou de graphe acyclique
orienté (DAG). Pour la représentation intermeédiaire sous forme d’arbres d’expression, chaque
expression du code source est représentée par un arbre d’expression. La représentation sous
forme de graphe acyclique orienté correspond & une représentation intermédiaire sous forme
d’arbres d’expression pour laquelle les sous-expressions communes ont été éliminées. Dans un
DAG, une sous-expression commune est modélisée par un nceud possédant plus d’un successeur.
Cette représentation intermédiaire regroupe les traitements effectués sur les différentes données
mais intégre aussi le flot de contréle ainsi que les appels de procédure.

Les optimisations réalisées sur la représentation intermédiaire sont indépendantes de ’archi-
tecture de la machine cible. Elles ont pour but de rendre le code plus rapide ou plus compact
tout en préservant l'intégrité du code. Les transformations réalisées sur le code intermédiaire
sont issues de ’analyse du flot de controle et du flot de données. Elles sont effectuées au ni-
veau local si le compilateur examine uniquement les instructions présentes au sein d’un bloc
de base ou au niveau global si I'analyse des instructions dépasse les limites des blocs de base.
Un bloc de base représente une séquence d’instructions consécutives dans laquelle le flot de
controle est activé en début de celle-ci et est inhibé en fin de celle ci, sans possibilité d’arrét ou
de branchement autre qu’a la fin de la séquence. Les principales optimisations réalisées sur la
représentation intermédiaire sont les suivantes :

— élimination des sous-expressions communes et du code inutile;

— propagation des constantes et des copies;

— simplification algébrique;
optimisation des boucles (déplacement de code, élimination des variables d’induction).

Partie finale (partie basse)

L’objectif de la partie finale est de générer a partir de la représentation intermédiaire un code
exécutable par la machine cible. Ce processus se décompose en quatre parties correspondant a la
sélection des instructions, a ’allocation des registres, & ’ordonnancement et & ’optimisation du
code généré. Ce probléme de génération de code optimal est trés difficile & résoudre de maniére
exacte, ainsi il est nécessaire d’utiliser des heuristiques qui produisent un code de qualité mais
pas toujours optimal.

Sélection d’instructions : Le but de la sélection de code est de choisir les instructions qui
vont permettre de réaliser le plus efficacement possible ’ensemble des opérations de I’algorithme.
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Cette phase associe une ou plusieurs instructions & une opération ou un ensemble d’opérations
de l’algorithme en optimisant le temps d’exécution de celui-ci. Chaque instruction est modélisée
par un motif décrivant ’instruction sous forme d’un arbre et par un coiit représentant le temps
d’exécution de l'instruction. Cette premiére phase utilise une représentation intermédiaire du
code source sous forme d’arbres ou de graphes. Mais la sélection d’instructions est un probléme
NP-complet lorsque la représentation intermédiaire est un graphe acyclique dirigé (DAG), ce-
pendant un code vertical optimal peut étre obtenu si certaines conditions sont satisfaites [5]. La
représentation intermédiaire doit étre un arbre d’expression et les motifs de base du processeur
doivent étre des arbres. De plus, la structure des registres doit étre homogene.

Lorsque la représentation intermédiaire est un graphe acyclique dirigé, des heuristiques sont
utilisées pour transformer les DAG en arbre d’expression. Les déconnexions sont réalisées au ni-
veau des nceuds qui possédent plusieurs successeurs. Ensuite, la sélection de code se décompose
en une phase de reconnaissance de motifs (Tree pattern matching) et de couverture d’arbres
(Tree covering). La premiére phase localise les parties de I’arbre d’expression qui correspondent
a des motifs d’instructions. L’objectif de la seconde phase est de trouver la meilleure couverture
compléte de 'arbre d’expression a 1’aide des motifs présélectionnés en retenant les instructions
permettant de minimiser le cotit global de la sélection. Ce probléme est résolu par une méthode
basée sur la programmation dynamique proposée par Aho et Johnson [5].

Un des challenges de la sélection d’instructions est de détecter la présence de motifs pouvant
étre implantés a ’aide d’instructions complexes afin de réduire le temps d’exécution global et
la taille du code. Ces instructions complexes spécifient ’enchainement de plusieurs instructions
et permettent, ainsi, de réaliser en paralléle plusieurs opérations.

Allocation des registres : Cette phase correspond a l’affectation des variables de ’algo-
rithme aux unités de stockage de la machine et a pour but de minimiser ’ajout d’instructions
de transfert de variables entre la mémoire et les registres. Elle se décompose en deux sous-
problémes, ’allocation de registres et ’assignation de registres. L’allocation de registres permet
de déterminer les variables qui seront gardées dans des registres et celles qui seront renvoyées en
mémoire. L’assignation de registres associe un registre physique de la machine & chaque variable
devant rester dans 'unité de traitement. Si’allocation de registres est locale, les variables sont
allouées au sein d’un bloc de base et ensuite renvoyées en mémoire & la fin de celui-ci. Afin
d’éviter des renvois en mémoire inutiles une allocation globale est préférée. Les variables les
plus fréquemment utilisées au sein de l'algorithme sont assignées a des registres et conservées
dans ceux-ci au sein de plusieurs blocs de base.

Une formulation classique du probléme d’allocation de registres correspond & la coloration
optimale d’un graphe d’interférences. Ceci permet de réaliser en méme temps 'allocation et
I’assignation de registres. Cependant, certaines hypothéses doivent étre posées pour pouvoir
utiliser les techniques de coloration de graphe. La structure des registres du processeur doit
étre homogeéne et le nombre de registres N doit étre prédéfini. De plus, ce type de technique
suppose que la phase de sélection de code soit déja réalisée et que la durée de vie des variables
soit connue. Cette derniére hypothése implique que 'ordre d’exécution du code soit connu. Ce
probléme de coloriage optimal d’un graphe d’interférences est un probléme NP-complet, mais
des heuristiques donnant des résultats satisfaisants ont été proposées par Chaitin et al. [19].

Ordonnancement : La phase d’ordonnancement détermine l'instant d’exécution des diffé-
rentes instructions. Ces instants sont définis afin de minimiser le temps d’exécution du code
tout en respectant la sémantique de celui-ci. L’ordre d’exécution des instructions doit respecter
les contraintes sur les données et les ressources. Dans le premier cas, le résultat d’une opération
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doit étre disponible avant son utilisation par une autre opération. Deux instructions utilisant
les mémes ressources ne pourront s’exécuter en méme temps.

Pour les processeurs possédant du parallélisme au niveau instruction, la phase d’ordonnance-
ment nécessite de réaliser en plus un compactage du code. Il permet de regrouper des instruc-
tions partielles pouvant s’exécuter en paralléle. Le code vertical composé d’une suite ordonnée
d’instructions partielles est transformé en un code horizontal utilisant des instructions globales
(instruction composée de plusieurs instructions partielles exécutées en paralléle). Cette phase
doit permettre d’exploiter au mieux les capacités de parallélisme du processeur. Cependant,
pour les processeurs possédant des capacités de parallélisme, la limitation de ’ordonnancement
aux limites du bloc de base ne permet pas toujours d’utiliser I’ensemble du parallélisme offert.
Pour obtenir de meilleures performances, des ordonnancements globaux sont utilisés. Ils per-
mettent de dépasser les limites des blocs de base dans la recherche des instructions pouvant étre
ordonnancées. Ces techniques déplacent certaines parties de code afin de pouvoir combiner des
instructions appartenant & différents blocs de base. Les méthodes développées concernent plus
particuliérement les structures répétitives et conditionnelles [46].

Pour les structures répétitives, 'objectif du dépliement de boucle est de favoriser le paral-
lélisme au niveau instruction en augmentant la taille du bloc de base représentant le corps de
la boucle. Les dépendances entre les données au sein d’une méme itération ne permettent pas
d’exécuter en paralléle les différentes opérations. Ainsi, le regroupement de plusieurs itérations
au sein d’'un méme bloc de base permet d’exécuter en parallele des opérations issues de ces
différentes itérations. Cependant, la taille du code est augmentée, ainsi un compromis doit étre
réalisé entre la taille du code et les possibilités de parallélisme. La technique de pipeline logiciel
est basée sur le méme concept de mise en paralléle d’opérations issues d’itérations différentes
afin de contourner les dépendances de données. Cette technique réalise un dépliement symbo-
lique de la boucle, cependant le nombre d’itérations et la taille de la boucle ne sont pratiquement
pas modifiés. Les opérations issues de différentes itérations sont entrelacées afin de séparer les
opérations dépendantes et d’utiliser au maximum le parallélisme offert par I'architecture. Par
rapport au dépliement de boucle, cette technique ne conserve au sein de la structure répétitive
que le ou les cycles utilisant au maximum l’architecture. Pour respecter la sémantique du code
un prologue et un épilogue sont ajoutés, afin d’amorcer le pipeline au départ puis de le vider &
la fin de I’exécution de la boucle.

Optimisations a lucarne : La derniére phase du processus de génération de code corres-
pond & l'optimisation du code généré afin d’obtenir un code de meilleure qualité. Les techniques
d’optimisation & lucarne examinent une séquence courte d’instructions (lucarne) et transforment
celle-ci afin d’obtenir une séquence plus rapide et plus courte. Ces techniques sont simples mais
permettent d’obtenir de bons résultats. Chaque modification peut engendrer de nouvelles op-
timisations, ainsi il est nécessaire de réaliser les optimisations en plusieurs passes. Les opti-
misations les plus souvent utilisées correspondent & I’élimination des instructions redondantes,
a Doptimisation du flot de controle et a la réduction de force (remplacement des opérations
cotiteuses en termes de temps de calcul).

2.2.3 Les spécificités de la compilation pour les DSP

Nous présentons dans cette partie les spécificités de la compilation pour les processeurs de
traitement du signal. Tout d’abord, nous soulignons l'inefficacité des techniques classiques pour
la génération de code pour les DSP. Ensuite, les différentes raisons de cette inefficacité sont
présentées.

Différentes expérimentations ont montré et quantifié 'inefficacité des compilateurs de langage
de haut niveau pour les DSP [80, 159, 151]. Les résultats obtenus dans le cadre d’applications de
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TNS [159], montrent 'inefficacité des compilateurs C classiques pour les DSP conventionnels.
Le temps d’exécution du code généré par le compilateur est 4 & 10 fois supérieur & celui du code
assembleur et le surcotit de la taille du code est de l'ordre de 40% a 368%. Cette inefficacité
rend impossible I'utilisation de ces techniques de compilation dans le cadre d’applications de
TNS embarquées. Les résultats obtenus pour une architecture orthogonale de type VLIW sont
nettement meilleurs.

L’inefficacité des compilateurs de langage de haut niveau est due & deux raisons majeures.
Tout d’abord, le langage de haut niveau utilisé en entrée des compilateurs pour DSP n’est pas
adapté au domaine du TNS. Ainsi, nous présentons ci-dessous les langages de description uti-
lisés pour les applications de TNS et soulignons les faiblesses du langage C pour spécifier les
applications de TNS. Ceci a une influence directe sur la définition de notre méthodologie et plus
particuliérement sur la détermination du support utilisé pour décrire ’application en virgule
fixe. En effet, le langage C ne permet pas de spécifier correctement les traitements utilisant
I’arithmétique virgule fixe.

La seconde raison de I'inefficacité des compilateurs pour DSP réside dans I'inadéquation entre
les techniques de compilation utilisées et ’architecture des DSP. Les techniques de compilation
classiques destinées aux processeurs a usage général ne sont pas efficaces pour les architectures
spécialisées. Les algorithmes de génération de code ne sont pas adaptés aux contraintes des
architectures des DSP. De plus, ces techniques de compilation ne prennent pas en compte
certaines spécificités des DSP et ainsi ne tirent pas profit de ’architecture.

Les techniques de compilation présentées dans le paragraphe 2.2.2 ont été développées pour
des processeurs & usage général de type RISC. Ces compilateurs générent un code efficace pour
les machines possédant une architecture homogéne composée de nombreux registres généraux
et interchangeables. Les DSP sont caractérisés par une architecture spécialisée intégrant un
nombre de registres relativement faible et ceux-ci sont dédiés & des opérateurs précis. De plus,
pour limiter la taille du code, le jeu d’instructions est irrégulier et des instructions complexes
sont utilisées pour exprimer le parallélisme.

Les techniques de compilation classiques ne prennent pas en compte les spécificités des DSP
qui permettent de traiter efficacement les algorithmes de TNS. Le placement efficace des don-
nées au sein des différents bancs mémoires permet de générer un code plus optimisé. De plus, il
est nécessaire d’optimiser le placement des données les unes par rapport aux autres en fonction
de leur utilisation afin de tirer profit des potentialités des unités de génération d’adresses (adres-
sage indirect par registre et post-modifications). Les DSP possédent souvent plusieurs registres
d’état afin de limiter la taille des instructions. Les compilateurs ont tendance a systématique-
ment ajouter des instructions de changement de mode lors de 1'utilisation de ces instructions
sans analyser le mode courant. Ceci conduit & la présence d’instructions redondantes pour 'ini-
tialisation des registres de mode. Ainsi, la taille et le temps d’exécution du code sont augmentés.

L’inadéquation entre le compilateur et I’architecture est aussi liée a la méthode de conception
de ces deux éléments. L’approche classique de conception du processeur et du compilateur est
séquentielle. La premiére phase correspond & la conception et ’optimisation de 1’architecture
du DSP. Lorsque D’architecture est figée, le développement du compilateur est réalisé et les
algorithmes de génération de code sont adaptés & 'architecture. Afin d’obtenir une meilleure
adéquation compilateur/processeur, une conception conjointe du compilateur et de I’architecture
du processeur doit étre réalisée [158, 106].

Langage de description des applications de traitement du signal (TNS)

Un langage de haut niveau destiné & décrire des applications de TNS doit intégrer différentes
caractéristiques. Ce langage doit permettre de représenter I'application & un niveau d’abstrac-
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tion élevé afin de pouvoir réaliser une exploration architecturale rapide. Il doit faciliter la repré-
sentation du parallélisme de ’algorithme. Les types supportés par le langage doivent permettre
de spécifier les données en virgule fixe avec un format arbitraire. De plus, la présence d’un
type permettant de manipuler facilement les nombres complexes faciliterait la description de
nombreux algorithmes de TNS.

Le langage C-ANSI : Des langages de haut niveau tels que SILAGE ont été spécifiquement
congus pour décrire des applications de TNS, mais le langage le plus utilisé reste le langage C.
Il est employé par de nombreux organismes de standardisation pour décrire les normes associées
aux applications de TNS. De plus, ce langage est trés utilisé pour le développement logiciel.
Le langage C est bien adapté pour décrire des applications orientées flot de controle mais il
n’est pas concgu pour décrire des applications de TNS. Ce langage ne posséde pas le support
pour représenter les différentes spécificités des applications de TNS et de I'architecture des DSP.

Le langage C ne propose pas de support pour arithmétique virgule fixe. Il est composé
uniquement de deux types de données numeériques (float et int) ne permettant pas de décrire
explicitement des données fractionnaires en virgule fixe. L’émulation des types virgule fixe &
I’aide du type int ne fournit pas une description naturelle de I’algorithme et est source d’erreurs.
De plus, ce langage ne permet pas de spécifier les lois de quantification et de saturation.

Le langage C n’intégre pas les différentes spécificités des unités mémoires des DSP. En effet,
certains DSP possédent différents bancs mémoires disposant de leur propre unité de génération
d’adresses (UGA). Le langage C ne permet pas d’associer une donnée & un banc mémoire. Ceci
permettrait de faciliter I'utilisation du parallélisme au niveau instruction. De méme le langage
C ne propose pas le support des modes d’adressage spécifiques aux DSP tels que les adressages
modulo ou bit inversé qui permettent pour certains algorithmes de TNS de manipuler plus ef-
ficacement les données.

Les extensions du langage C-ANSI : Le langage C n’étant pas adapté pour décrire les
types et opérations associés au domaine du TNS et des DSP, les constructeurs ont proposés des
extensions a ce langage. Elles correspondent & la création de nouveaux types et & la mise en place
de fonctions permettant d’exprimer des opérations spécifiques. Ces extensions permettent de fa-
ciliter la programmation des DSP & 'aide du langage C et d’améliorer les performances du code
généré en fournissant plus d’informations aux compilateurs. Les résultats présentés dans [159]
montrent I’amélioration de la qualité des compilateurs, si des extensions au code C sont utilisées.

Des extensions au langage C ANSI, dénommées DSP-C' [4] [49], ont été proposées par ’ACE
(Associated Compiler Experts) et la société Philips. Elles sont utilisées par certains construc-
teurs de DSP tels que Philips, NEC, Ericson et Zilog et dans les outils de développement de
compilateurs de la société CoSy. Ces extensions définissent de nouveaux types associés a l’arith-
métique virgule fixe et aux spécificités de I'architecture mémoire des DSP.

Deux nouveaux types ont été proposés afin de représenter des données en virgule fixe. Le
premier type _ fized permet de représenter les données codées en virgule fixe cadrée & gauche
et le type accum étend le domaine de définition du type fized en intégrant une partie
entiére. Deux variables correspondant au facteur d’échelle et au nombre de bits pour coder
la donnée permettent de paramétrer en fonction de la cible, les caractéristiques de ces deux
types. Ces parameétres sont stockés dans le fichier de déclaration des types en virgule fixe. Le
facteur d’échelle est commun au type fized et _accum. Les modificateurs long et short sont
utilisés pour déclarer des types possédant une largeur différente. L’association des deux types
génériques _ fized et _accum et des différents modificateurs permet de définir jusqu’a 6 types
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en virgule fixe. Cependant, pour chaque type la position de la virgule étant définie a priori, un
format figé est associé & chaque type. Ceci ne permet pas de définir une donnée en virgule fixe
avec un format quelconque. L’association d’un type & une constante est réalisée a 1’aide d’un
suffixe représentant le type utilisé pour coder la constante. Pour compléter la description des
données en virgule fixe le modificateur _sat est proposé afin de déclarer des variables utilisant
une loi de saturation pour gérer les débordements.

L’extension du langage C++ a travers System(C [115] permet de spécifier et de manipuler
des données en virgule fixe & I'aide des types sc_ fized et sc_ fiz. Les différents mécanismes liés
a larithmétique virgule fixe peuvent étre spécifiés au sein de SystemC. Ainsi, SystemC permet
de décrire une application de traitement du signal en virgule fixe mais & notre connaissance les
compilateurs pour DSP ne supportent pas cette extension du langage C++.

Les fonctions intrinséques permettent au programmeur de spécifier des instructions de bas
niveau au sein du langage de haut niveau. Au cours de la compilation, une expression en C
appelée fonction intrinséque, est remplacée par une suite d’instructions de plus bas niveau
(instructions intrinséques). Ces derniéres sont décrites directement en assembleur ou dans le
langage de la représentation intermédiaire propre au compilateur. Ces fonctions intrinséques
vont permettre de spécifier certaines fonctionnalités non présentes au niveau du langage C
telles que les lois de quantification ou de dépassement.

L’utilisateur peut inclure directement une séquence d’instructions en assembleur au sein du
code C ou utiliser des macros assembleur. Ces derniéres correspondent & des fonctions optimi-
sées écrites en assembleur et pouvant étre appelées en C. L’utilisation directe de I’assembleur
permet d’obtenir un code plus efficace que celui généré par le compilateur. Mais ces techniques
souffrent de nombreux désavantages. Ces fonctions intrinséques ne sont pas portables d’une
cible & l'autre, il est nécessaire de réécrire le code assembleur pour les nouvelles cibles. Pour
les macros assembleur des instructions supplémentaires sont nécessaires pour réaliser ’appel de
fonction et le passage de paramétres. Les séquences d’instructions intrinséques sont vues par
le compilateur comme une boite noire, ainsi il ne peut pas réaliser les optimisations de haut
niveau (propagation des constantes, etc. ) et de bas niveau. Au cours de 'ordonnancement le
compilateur ne peut pas combiner les instructions du bloc d’instructions intrinséques et celles
présentes avant et apreés celui-ci. Ces contraintes diminuent la qualité du code en ne permettent
pas le regroupement d’instructions pouvant s’exécuter en paralléle.

Langage de description orienté signal : Des langages de haut niveau tels que Signal
[44, 13] ou SILAGE [47] ont été définis pour spécifier efficacement les applications de TNS.
Nous résumons dans ce paragraphe les caractéristiques du langage SILAGE. Le langage C est
un langage procédural qui impose un ordre partiel dans I’exécution des opérations. Il est basé sur
le modeéle d’exécution de Von Neuman qui considére une mémoire globale au sein de laquelle
les variables stockées sont modifiées par I'exécution de commandes séquentielles. Le langage
SILAGE [47| est un langage applicatif, il opére par 'application de fonctions sur des variables.
Le but de ce langage est de représenter textuellement les graphes flot de données et d’incorporer
les spécificités des opérateurs utilisés dans les algorithmes de TNS.

L’objet de base du langage est un train de valeurs appelé signal qui représente l’ensemble
des échantillons associés & une variable. Un programme SILAGE est composé d'une séquence
non ordonnée de définitions de signaux et de fonctions agissant sur ces signaux et produisant de
nouveaux signaux. A chaque signal est associé un format. Dans le cas des signaux représentés
en virgule fixe, le format est défini par le nombre total de bits alloués b et le nombre de bits n
réservés pour la partie fractionnaire. Le format du membre de gauche d’une expression peut étre
obtenu & partir du format des membres de droite & 1’aide de régles ou défini a I'aide d’un casting
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si l'utilisateur souhaite fixer un format particulier. Le langage SILAGE permet de définir pour
chaque opération les lois de débordement et de quantification & utiliser.

2.2.4 Analyse de ’interaction entre la compilation et le codage des données

L’interaction entre les différentes phases de compilation et le processus de codage des données
en virgule fixe a été analysée afin de définir le couplage nécessaire entre notre méthodologie et
les différentes phases de génération de code. Nous détaillons ci-dessous pour chaque phase,
I'interaction avec le processus de codage des données.

Sélection d’instructions

L’objectif de la phase de sélection d’instructions est de choisir les instructions qui vont per-
mettre de réaliser le plus efficacement possible I’ensemble des opérations de ’application. Cette
phase associe une ou plusieurs instructions & une opération ou un ensemble d’opérations de
I’application en optimisant le temps d’exécution de celle-ci. Une instruction est spécifiée par sa
fonctionnalité et certains parameétres dont la largeur des opérandes d’entrée et de sortie dans le
cadre des instructions arithmétiques. Ainsi, la phase de sélection d’instructions, nécessite que le
type (largeur des données) des opérandes d’entrée et de sortie de chaque opération arithmétique
soit défini.

Pour les processeurs basés sur une architecture traditionnelle, peu de degrés de liberté sont
proposés au niveau de la largeur des opérandes d’entrée et de sortie. Cependant, pour les
processeurs permettant de traiter divers types de données au travers des instructions SWP,
plusieurs alternatives sont possibles pour chaque opération. La largeur de ces opérandes va
directement influencer la précision des calculs, mais aussi le temps d’exécution du code. Comme
pour les autres phases de notre méthodologie, ’objectif du processus de choix de la largeur des
données est de minimiser le temps d’exécution et la taille du code tant que les critéres de qualité
associés a l'application sont respectés.

Si le type de chaque donnée n’est pas défini avant la phase de sélection d’instructions, alors
le processus de génération de code doit prendre en compte pour chaque opération les diffé-
rentes alternatives possibles. Les différentes phases de génération de code étant complexes, il ne
semble pas envisageable de reporter le choix du type des opérandes aprés la phase de sélection
d’instructions. Une solution fixant la largeur des opérandes avant la sélection d’instructions et
permettant de remettre en cause ces choix si nécessaire lors du processus de génération de code,
semble plus réaliste. Ainsi, les types des opérandes de chaque opération seront définis avant
cette phase de sélection d’instructions.

Allocation de registres

L’allocation de registres correspond a 'affectation des variables de I'algorithme aux unités
de stockage du processeur. Cette phase détermine les variables qui seront gardées dans des re-
gistres et celles qui seront renvoyées en mémoire. En effet, le nombre de registres présents au
sein de 'unité de traitement étant limité, il est nécessaire de renvoyer certaines variables en
mémoire lorsque tous les registres sont utilisés. Ce processus, dénommé spilling, augmente le
temps d’exécution et la taille du code & travers 'insertion d’instructions d’écriture et de lecture
en mémoire. Ces renvois en mémoire sont relativement fréquents au sein du code généré pour les
DSP basés sur une architecture traditionnelle. Différentes raisons sont & l'origine de ces renvois
en mémoire. Tout d’abord, le nombre de registres d’accumulation présents dans les DSP basés
sur une architecture traditionnelle est relativement faible. Il est classiquement compris entre 1
et 8. De plus, les compilateurs ajoutent des renvois en mémoire supplémentaires lors de la phase
d’allocation de registres. Ces renvois sont nombreux et sont en partie, & l'origine de la mauvaise
qualité du code généré par les compilateurs C [149]. Dans [121], Pauteur a mesuré en termes
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de temps d’exécution le surcoit lié & I'utilisation du compilateur C pour le DSP OakDSPCore
[144] par rapport & un code assembleur optimisé manuellement. L'influence des différents fac-
teurs responsables de l'inefficacité du compilateur C, a été mesurée. Pour la FFT, le surcoiit lié
a l'utilisation du compilateur C, représente 168% et les renvois en mémoire représentent 33%
de ce surcont. La part du surcoiit lié aux renvois en mémoire peut atteindre 50% dans le cadre
de certaines applications.

Pour la majorité des DSP, les résultats des calculs intermédiaires sont stockés au sein de
I'unité de traitement en double précision sur 2.b,4; bits ou 2.b,4; + by bits si des bits de garde
sont utilisés. Le renvoi en mémoire de ce type de données nécessite 4 & 6 accés pour ’écriture
et la lecture. Afin de limiter le surcotit lié & ce renvoi en mémoire, le résultat peut étre stocké
en mémoire en simple précision (by,;). Ce changement de format lié a I’élimination d’un certain
nombre de bits, entraine la présence d’un bruit de calcul supplémentaire.

Pour illustrer ce phénomeéne nous avons implanté un filtre FIR dont le code source est présenté
a la figure 2.19.a au sein des DSP TMS320C54x et TMS320C5x. Le cceur de la structure
répétitive correspondant & une cellule du filtre, réalise 'opération de multiplication-addition et
le "vieillissement" des échantillons. Pour le TMS320C54x, le code généré par le compilateur
pour le cceur est présenté a la figure 2.19.b. La premiére instruction réalise I'opération MAC et
stocke le résultat au sein du registre d’accumulation A. Les deux autres opérations permettent
de vieillir les échantillons en réalisant un transfert entre les deux données situées en mémoire
a ’aide du registre d’accumulation B. Pour le TMS320C50, le code généré est présenté a la
figure 2.19.c, les deux premiéres instructions et l'instruction apac réalisent 'opération de type
MAC, Ensuite, les deux derniéres instructions réalisent le "vieillissement" des échantillons, Ce
transfert entre deux données situées en mémoire utilise le registre d’accumulation. Ce registre
étant utilisé pour stocker le résultat intermédiaire de la suite d’accumulations, il est nécessaire
de renvoyer le résultat intermédiaire de I’accumulation en mémoire avant de réaliser le transfert.
Ce renvoi nécessite 4 cycles si ce résultat est stocké en double précision (32 bits) et 2 cycles si
le résultat est stocké en simple précision (16 bits).

Ainsi, la phase d’allocation de registres va influencer sur la précision des calculs au travers du
renvoi des résultats intermédiaires en mémoire. La méthodologie devra déterminer le format des
données renvoyées en mémoire en fonction de la précision souhaitée en sortie de l’algorithme.
L’objectif de la génération de code étant de minimiser le temps d’exécution et la taille du code,
le surcott des transferts des données entre I'unité de traitement et la mémoire sera minimisé
tant que la précision des calculs en virgule fixe permet de satisfaire les critéres de qualité associés
a lapplication. Ainsi, la méthodologie cherchera & renvoyer les données en mémoire avec une
largeur correspondant & la largeur naturelle du processeur afin d’avoir un surcotit de transfert
minimal. De plus, I’évaluation de la précision réelle d’une implantation doit tenir compte de
cette phase d’allocation de registres. La précision évaluée avant cette phase ne correspondra
a la précision réelle que si les données intermédiaires renvoyées en mémoire dans le cadre du
phénomeéne de spilling, sont stockées en mémoire avec la méme précision que dans 'unité de
traitement.

Ordonnancement

La phase d’ordonnancement détermine 'instant d’exécution des différentes instructions. Ces
instants sont définis afin de minimiser le temps d’exécution du code tout en respectant la
sémantique de celui-ci. Pour les processeurs possédant du parallélisme au niveau instruction
tels que les processeurs VLIW, la phase d’ordonnancement nécessite de réaliser en plus un
compactage du code. Il permet de regrouper des instructions partielles pouvant s’exécuter en
paralléle. L’objectif de notre méthodologie étant de minimiser le temps d’exécution du code sous
contrainte de respect des critéres de qualité associés a ’application, les opérations de recadrage
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acc =x[0] *h [0]; MAC *AR3+, *AR2, A, A LT *.AR5 LT  *AR5
LD *AR2(-1),B MPY  *+AR2 MPY  *+AR2
for (i=1;i<128; i++) STL  B*AR2+ SBRK 2 LAC *16
{ ZALS *+ APAC
acc = acc + x[i] * h[i]; ADDH * SACH *+
X[il = xfi - 1]; APAC
} SACL *+ LAC  *,16,AR6
SACH *+ SACH *+AR2
LAC  *,AR6
SACL *+AR2
Renvoi en mémoire Renvoi en mémoire
Implantation du ceeur sur 32 bits sur 16 bits
Code source de la boucle dans le Implantation du cceur de la boucle
filtre FIR TMS320C54x dans le TMS320C50
(a) (b) (c)

F1G. 2.19: Analyse de I'influence du spilling et de la largeur des données renvoyées
en mémoire sur le temps d’exécution du code. Exemple d’implantation
d’un filtre FIR au sein des DSP TMS320C50 et TMS320C54x

cotiteuses en termes de temps d’exécution devront étre déplacées. Pour les processeurs possédant
du parallélisme au niveau instruction le cotit d’un recadrage dépend de ’opportunité d’exécuter
cette opération en paralléle avec les autres instructions. Ainsi, ce cotlt est lié a la maniére dont
les instructions sont mises en paralléle lors de la phase d’ordonnancement.

Pour illustrer et quantifier ce phénomeéne, différentes applications ont été implantées au sein
du processeur VLIW TMS320C62x. Ces applications sont basées sur un cceur de traitement
intégrant des opérations de type multiplication-accumulation (MAC). Cette suite d’opérations
MAC, nécessite de recadrer les données avant l’accumulation afin d’éviter la présence d’un
débordement. Nous avons évalué le coiit d’'une opération de recadrage située au sein du cceur
de traitement de chaque application entre les opérations de multiplication et d’addition.

Pour évaluer le surcoiit de cette opération de recadrage nous avons mesuré les temps d’exé-
cution t4. et ts correspondant respectivement aux temps d’exécution de ’application avec et
sans opération de recadrage. La différence entre ces deux temps d’exécution représente le temps
consacré a l'opération de recadrage. Afin de comparer les surcotts entre les applications et pour
évaluer le temps d’exécution de l'opération de recadrage en regard du temps d’exécution de
I’application nous avons défini la métrique C, dont I’expression est la suivante :

tar - tsr
Cp =45 (2.3)

Cette métrique indique le pourcentage de temps d’exécution supplémentaire si une opéra-
tion de recadrage est insérée. Les résultats obtenus pour les différentes applications implantées
sont présentés dans le tableau 2.4 [100]. De plus, nous avons indiqué le niveau de parallélisme
moyen (IPC) obtenu au niveau du code du cceur de la boucle implanté sans opération de reca-
drage. Cette seconde métrique indique le nombre moyen d’instructions exécutées en paralléle.
Le TMS320C62 étant composé de deux clusters regroupant chacun 4 unités fonctionnelles, la
valeur maximale de I'IPC est égale & 8.

Pour obtenir un niveau de parallélisme important, le compilateur a mis en ceuvre des tech-
niques basées sur le déroulage de boucle et le pipeline logiciel. Elles ont permis d’atteindre des
valeurs de I'TPC proches de la valeur maximale. L’instruction de décalage peut étre mise en pa-
ralléle aux autres instructions si I'unité fonctionnelle réalisant ’opération de décalage est libre
et si les contraintes au niveau des dépendances entre les données ne sont pas trop restrictives.
Les résultats montrent que plus I'IPC du code sans opération de décalage est élevé, plus le
surcoiit va étre important. En effet, dans ce cas, les unités fonctionnelles étant fortement uti-
lisées, peu d’opportunités sont présentes pour réaliser 'opération de décalage en parallele aux
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Applications FIR FIR symétrique FIR complexe IIR 2
T.E. T.B. T.E. T.B. T.E. T.B. T.B.

1PC 7.5 6 7.2 7.4 6.5 4.875 2.8

Cr (%) 47 22 47 35 45 0 18

T.E. : Traitement par échantillon, T.B. : Traitement par bloc

TAB. 2.4: Surcoit du recadrage interne (C,-) pour différentes applications

autres opérations et des cycles supplémentaires sont nécessaires pour exécuter les opérations de
décalage. Lorsque I'IPC est plus faible le surcoiit est diminué et il peut devenir nul.

Ces résultats montrent que pour les architectures permettant de réaliser du parallélisme au ni-
veau instruction, le surcoiit lié¢ & une opération de recadrage est variable et dépend de la maniére
dont les instructions sont ordonnancées et regroupées en paralléle. En conséquence, I'optimi-
sation des opérations de recadrage en vue de minimiser le temps d’exécution doit prendre en
compte la maniére dont les instructions sont ordonnancées.

La phase d’ordonnancement va influencer le temps d’exécution des opérations de recadrage
réalisées a 'aide de certains registres & décalage spécialisés. Pour certains registres a décalage
spécialisés, la valeur du décalage est spécifiée au travers d’un registre de mode. Ces registres sont
situés en sortie d’un opérateur et ils permettent de décaler la sortie sans cycle supplémentaire.
Cependant, il est nécessaire d’initialiser ce registre de mode avant d’exécuter l'instruction. Dans
le pire cas, une instruction d’initialisation est requise avant chaque utilisation de 'opérateur. Si
le méme décalage en sortie de 'opérateur est utilisé pour plusieurs opérations alors une seule
instruction d’initialisation est nécessaire et le coit des recadrages est diminué. L’obtention
d’une suite d’opérations utilisant les mémes valeurs de recadrage dépend de la maniére dont les
instructions sont ordonnancées. Ce phénomene a été mis en évidence par Liao dans [83, 84|. Dans
le cas des architectures DSP traditionnelles possédant différentes fonctionnalités commandées
par des bits de mode, des techniques d’ordonnancement permettant de minimiser le coit des
instructions d’initialisation des registres de mode ont été proposées [85].

2.2.5 Conclusions

Dans cette partie, nous avons tout d’abord présenté la structure d’un compilateur et détaillé
les différentes phases qui le composent. Ensuite, 'interaction entre les phases de compilation et
le processus de codage des données en virgule fixe a été étudiée. Cette analyse permet de définir
le couplage entre les phases de génération de code et ce processus de codage et les objectifs de
certaines étapes de notre méthodologie.

Le type des différentes données de ’application doit étre défini avant la phase de sélection
d’instructions. Pour cela, la méthodologie sélectionne les instructions dont le type des opérandes
permet de minimiser le temps d’exécution global et de fournir une précision suffisante en sortie
de 'algorithme. La phase d’allocation de registres ajoute des instructions de renvoi de variables
intermédiaires en mémoire. Ainsi, la méthodologie détermine le type de ces données renvoyées
en mémoire selon le critére énoncé précédemment. Le coiit global des transferts des données
entre 'unité de traitement et la mémoire est minimisé tant que la précision en sortie de 1’al-
gorithme est suffisante. L’ordonnancement des instructions influence le cotit des opérations de
recadrage au sein des DSP proposant du parallélisme au niveau instruction. Ainsi, la maniére
dont les instructions sont ordonnancées doit étre prise en compte pour déterminer le cotlit réel
d’une opération de recadrage lors de ’optimisation du placement de ces opérations au sein de
I’application.
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2.3 Présentation de la méthodologie

2.3.1 Introduction

L’objectif de ce travail de recherche, est de définir une nouvelle méthodologie d’implantation
d’algorithmes spécifiés en virgule flottante au sein d’architectures programmables en virgule fixe
sous contrainte de respect des critéres de qualité associés a I'application. Cette méthodologie
cible les applications embarquées, ainsi I'implantation doit étre optimisée du point de vue du
colit et de la consommation d’énergie. Ceci nécessite de minimiser le temps d’exécution et la
taille du code généré par le compilateur. En conséquence, la méthodologie réalise la conversion
de la description en virgule flottante en une spécification en virgule fixe et optimise le temps
d’exécution et la taille du code généré tant que l'implantation respecte les critéres de qualité
associés a 'application.

Les méthodologies existantes présentées dans le premier chapitre réalisent une transformation
de la représentation des données en virgule flottante en une représentation en virgule fixe au
niveau du code source. Ainsi, 'architecture du processeur cible n’est pas prise en compte au
niveau de la détermination du codage des données. La minimisation du temps d’exécution
des opérations de décalage prend en compte ’architecture cible & travers uniquement le temps
d’exécution a priori des instructions de décalage associées a ’architecture. Les expérimentations
présentées dans la partie précédente ont montré pour un processeur donné, la diversité des temps
d’exécution obtenus. Ainsi, il est difficile de définir a priori pour une architecture, le temps
d’exécution des opérations de recadrage. De plus, cette minimisation n’est pas réalisée sous
une contrainte de précision globale de I'implantation. Elle est uniquement présente & travers la
définition d’une dégradation maximale de la précision autorisée pour chaque donnée.

Par rapport aux méthodologies existantes [70, 149], la détermination et l'optimisation du
codage au sein de notre méthodologie, sont réalisées sous contrainte de respect des critéres de
qualité en sortie de ’algorithme. De plus, ’architecture du processeur cible est entiérement prise
en compte lors de ces deux phases. En effet, la description de I’architecture des DSP a permis
d’énumérer les différents éléments influencant la précision des calculs. De plus, 'analyse de I'in-
fluence de I'architecture sur la précision des calculs a montré la nécessité de prendre en compte
les différents éléments de I’architecture afin d’optimiser 'implantation au niveau du codage des
données en virgule fixe. Cette étude permet de définir les différents éléments indispensables
pour la modélisation du processeur. La présentation des différentes phases d’un compilateur
et ’étude de l'interaction de celles-ci avec le processus de codage des données ont permis de
définir la structure de notre méthodologie et les différents couplages avec l'infrastructure de
compilation.

La structure de compilation utilisée pour mettre en ceuvre notre méthodologie est composée
d’une partie frontale SUIF [152] et d'un générateur de code CALIFE [21]|. L’environnement
SUIF inclut la partie frontale d’un compilateur permettant la transformation d’une application
spécifiée en langage C vers une représentation intermédiaire (IR). L’environnement CALIFE est
une structure de génération de code flexible destinée aux processeurs programmables spécialisés.
Cet outil met & la disposition de 1'utilisateur une bibliothéque de modules regroupant diverses
passes de production et d’optimisation de code. L’utilisateur choisit et agence ces différentes
passes afin d’adapter le flot de compilation & I'architecture cible. Le processeur est modélisé &
l’aide du langage ARMOR.

Support de conversion

Les principales méthodologies présentées dans le premier chapitre réalisent la conversion de
la description en virgule flottante en une spécification en virgule fixe au niveau du code source.
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Ainsi, le support de la spécification en virgule fixe est le langage C. Ce langage ne permet pas de
spécifier explicitement le format de chaque donnée en virgule fixe et les lois de quantification et
de dépassement. Certaines fonctionnalités peuvent étre intégrées au sein de certaines extensions
du langage C, mais ces derniéres ne sont pas standardisées. Ainsi, nous proposons de réaliser
la conversion en virgule fixe au niveau de la représentation intermédiaire (IR). Ceci permet de
spécifier directement ’application en virgule fixe au niveau de I'IR et ainsi de ne pas générer un
nouveau code C pour transmettre 'application au générateur de code. De plus, la spécification
de I’application au niveau de I'IR correspond exactement & la spécification qui sera implantée
dans le DSP. En effet, celle-ci est obtenue apres la phase d’optimisation de I'IR qui a pu modifier
certaines parties de cette IR.

Les différentes phases de conversion en virgule fixe sont réalisées sur une représentation de
type graphe flot de données et de controle (GFDC). Ainsi, la représentation intermédiaire du
compilateur a été modifiée afin de pouvoir représenter ’application sous deux vues différentes.
La premiére vue correspond a celle utilisée par le générateur de code et est issue de la partie
frontale du compilateur. La seconde vue correspond a celle utilisée pour réaliser les différentes
phases de conversion. Des liens entre les deux vues sont mis en ceuvre au niveau des éléments
représentant les structures de controle et le traitement des données.

La vue générale de notre méthodologie est présentée & la figure 2.20. La méthodologie se
décompose en deux grandes parties. La partie correspondant & la conversion de la description
en virgule flottante en une spécification en virgule fixe, regroupe les phases de détermination
et d’optimisation du codage des données. L’implantation doit respecter les différents critéres de
qualité associés a I'application, ainsi, il est nécessaire d’évaluer la qualité de 'implantation au
regard de ces critéres.

Code source

|
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J
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FiG. 2.20: Vue générale de la méthodologie de compilation d’algorithmes
spécifiés en virgule flottante pour les processeurs en virgule fixe

2.3.2 Détermination et optimisation du codage des données

La premiére phase de la méthodologie détermine la dynamique des différentes données pré-
sentes au sein du graphe flot de données et de controle représentant 'application. Des méthodes
analytiques ont été mises en ceuvre afin de déterminer la dynamique de chaque donnée permet-
tant de garantir ’absence de débordement. La méthode mise en ceuvre permet de traiter les
structures linéaires et les structures non-linéaires et non récursives.

La seconde phase correspondant & la détermination du format des données, est réalisée en
deux parties. Dans un premier temps, la position de la virgule de chaque donnée est déterminée.
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Ces positions sont définies a partir de la dynamique des données et des régles de I'arithmétique
virgule fixe. Cette phase prend en compte la présence éventuelle de bits de garde au sein de
I’architecture pour déterminer la position de la virgule des données présentes en entrée et en
sortie des opérations d’addition ou de soustraction.

La seconde partie détermine ensuite, la largeur de chaque donnée et est réalisée en deux étapes.
Ces largeurs sont déterminées en fonction du type des opérandes manipulés par les différentes
instructions du processeur. La méthode sélectionne la séquence d’instructions permettant de
fournir une précision suffisante en sortie de ’algorithme et de minimiser certains paramétres
de l'implantation tels que le temps d’exécution et la taille du code. Cette premiére étape de la
détermination de la largeur des données est réalisée avant la phase de sélection d’instructions
afin que le type de chaque donnée soit défini avant de débuter le processus de génération de
code. Le modeéle du processeur utilisé regroupe les différentes instructions arithmétiques et de
transfert de données du jeu d’instructions.

Les phases de sélection d’instructions et d’allocation de registres peuvent introduire des trans-
ferts de données entre I'unité de traitement et la mémoire. Les largeurs des données au sein de
I'unité de traitement et de la mémoire étant différentes, il est nécessaire de définir si la donnée
située dans l'unité de traitement doit étre renvoyée en mémoire avec la méme précision ou si
une précision réduite peut étre utilisée afin de diminuer le temps de transfert. Cette seconde
étape est réalisée au cours du processus de génération de code aprés les phases de sélection
d’instructions et d’allocation de registres.

La derniére phase du processus de codage correspond a 'optimisation du format des données
en vue d’obtenir une implantation plus efficace. Les différentes opérations de recadrage sont
déplacées afin de minimiser le coiit global des opérations de recadrage tant que la précision en
sortie de 'algorithme est satisfaisante. Cette phase nécessite de déterminer le colt de chaque
opération de recadrage. Deux types de méthode sont mis en ceuvre pour estimer le temps d’exé-
cution de ces opérations de recadrage en fonction du type d’architecture. La distinction entre
deux types d’architecture est réalisée en fonction des capacités de parallélisme au niveau ins-
truction offertes par le processeur. Pour les processeurs ne proposant pas de parallélisme au
niveau instruction, le temps d’exécution est déterminé & partir de la séquence d’instructions
utilisée pour réaliser 'opération de recadrage. Pour les processeurs proposant du parallélisme
au niveau instruction, ’estimation du temps d’exécution d’une opération de recadrage nécessite
de prendre en compte la maniére dont les instructions sont ordonnancées.

2.3.3 Evaluation de la qualité de ’implantation

L’objectif de notre méthodologie est d’implanter efficacement les algorithmes de traitement
numérique du signal au sein des processeurs programmables. D’un point de vue de ’application,
I'implantation doit satisfaire les contraintes de qualité propres & l'application. Ces critéres de
qualité sont étroitement liés au domaine de 'application. Par exemple, dans le domaine des
transmissions numeériques, le critére le plus utilisé est le taux d’erreur binaire et dans une
moindre mesure, I'ouverture du diagramme de 1’ceil.

Les phases de détermination du type des données et d’optimisation du codage sont réalisées
sous contrainte de respect des critéres de qualité associés a ’application. Ces phases nécessitent
d’explorer 'espace des formats des données afin de trouver la solution optimale permettant
de minimiser certains parameétres de "implantation et de respecter les contraintes de qualité.
Ainsi, la vérification du respect de ces contraintes de qualité doit étre réalisée de multiples
fois. Certaines méthodologies permettent de vérifier si ces contraintes de qualité sont satisfaites
a travers des simulations de l'implantation en virgule fixe. Cependant, coupler au sein des
simulations la vérification de ’ensemble des critéres de qualité de I'application et ’exploration
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des différents formats virgule fixe conduit & des temps de simulation pouvant étre prohibitifs.
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F1G. 2.21: Représentation du processus de détermination de la contrainte de précision (RSBQmin)

Pour diminuer les temps d’optimisation des formats, nous mettons en ceuvre une alterna-
tive aux méthodes basées sur la simulation en utilisant une méthode analytique. Cette derniére
détermine tout d’abord l’expression analytique d’une métrique et utilise ensuite cette expres-
sion au sein du processus d’optimisation afin d’accélérer I’évaluation de cette métrique. Cette
technique nécessite de mettre en ceuvre une méthodologie permettant de déterminer automa-
tiquement l'expression de cette métrique en fonction du format des données en virgule fixe.
Cette méthodologie ne peut déterminer une métrique représentative, propre & chaque domaine
d’application. Ainsi, une unique métrique est définie pour évaluer la qualité de 'implantation.
La métrique la plus représentative de la dégradation de la précision liée & I'arithmétique virgule
fixe est le rapport signal a bruit de quantification (RSBQ). Notre approche nécessite dans un
premier temps de définir la valeur minimale du RSBQ (RSBQi,) permettant de respecter
les différents critéres de qualité associés a 'application et ensuite les formats des données sont
déterminés et optimisés tant que la précision de I'implantation est supérieure & la précision
minimale (RSBQnn). La spécification en virgule fixe obtenue peut étre simulée afin de vérifier
si réellement les critéres de qualité sont vérifiés. Si la qualité de I'implantation ne correspond
pas exactement aux critéres requis, la valeur du RSBQm, est affinée et une nouvelle implan-
tation est réalisée. Cette approche nécessite de ne réaliser uniquement que quelques simulations
en virgule fixe. Le processus de détermination de la contrainte de précision (RSBQmin) est
schématisé est la figure 2.21.

Cependant, pour les systémes linéaires, I’évaluation de la précision ne permet pas de vérifier
I’ensemble des performances associées au systéme. En particulier, pour les filtres linéaires, le
format des coefficients modifie la réponse fréquentielle du filtre. Ainsi, le codage de ces coef-
ficients doit étre réalisé en vue de respecter la contrainte sur la déviation maximale autorisée
entre la fonction de transfert en précision infinie et en précision finie. En conséquence, cette
contrainte doit étre ajoutée a la contrainte sur la précision minimale lors de la détermination et
I’optimisation du format des données du systéme. Dans le cadre de notre méthodologie, cette
contrainte sur la déviation fréquentielle peut étre intégrée aisément car la fonction de transfert
en précision finie du systéme est obtenue lors de la phase de détermination de I’expression ana-
lytique du RSBQ.
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2.3.4 Conclusions

Dans cette derniére partie, la structure de la méthodologie a été exposée. Le synoptique
détaillé de celle-ci est présenté a la figure 2.22. Dans le chapitre suivant, la méthodologie proposée
pour évaluer la précision de 'implantation est exposée. Les différentes phases du processus de
conversion de la description en virgule flottante en une spécification en virgule fixe sont détaillées
dans le chapitre 4.



Chapitre 3

Evaluation de la précision d’un
systéme spécifié en virgule fixe

3.1 Introduction

L’utilisation de ’arithmétique virgule fixe se traduit par une erreur entre le résultat calculé
en preécision finie et celui obtenu en précision infinie. Ainsi, I'implantation d’une application en
virgule fixe n’est viable que si malgré la présence de cette erreur, les critéres de qualité associés
a cette application sont respectés. Dans la derniére partie du chapitre précédent, nous avons
défini la démarche utilisée pour vérifier le respect de ces critéres de qualité. Cette vérification
s’effectue en deux temps et utilise une métrique permettant d’évaluer la précision de 'implanta-
tion en précision finie. Cette métrique correspond au Rapport Signal a Bruit de Quantification
(RSBQ). Dans un premier temps, la contrainte de précision minimale (RSBQ@yin) permettant
de respecter les critéres de qualité est définie. Ensuite, le processus de codage optimise le format
des données afin que la précision de 'implantation soit supérieure a la précision minimale. Cette
précision est évaluée en déterminant le RSBQ. Cette métrique correspond au rapport entre la
puissance du signal P; et la puissance du bruit de quantification P, associé a ce signal et lié a
I'utilisation d’une arithmétique en précision finie :

RSBQ = 5 (3.1)
b,

L’évaluation du RSBQ en sortie de ’algorithme nécessite de déterminer la puissance P, du
signal en sortie et la puissance P, du bruit de quantification présent en sortie de I’algorithme.
La puissance du signal dépend de la nature des signaux présents en entrée et est indépendante
de la maniére dont les données de 'application sont codées en virgule fixe. En revanche, la
puissance du bruit de quantification P, est directement liée au format des données en virgule
fixe. Ainsi, I’évaluation de la précision d’un systéme en virgule fixe consiste essentiellement a
déterminer la puissance du bruit de quantification.

Un état de I’art des méthodologies disponibles pour évaluer la précision d’un systéme en vir-
gule fixe a été présenté dans la partie 1.2.3 & la page 23. Deux types de méthode peuvent étre
considérés pour évaluer cette précision. La précision peut étre évaluée a ’aide d’une simulation
de l'algorithme en virgule fixe. Cependant, le nombre important d’échantillons utilisés pour la
simulation, combiné a l'accroissement du temps d’exécution lié a ’émulation des mécanismes
de arithmétique virgule fixe, conduit & des temps de simulation relativement longs. De plus,
les processus de détermination et d’optimisation du format des données nécessitent d’explorer
I’espace des différents formats de données. Pour les méthodes basées sur la simulation, I'ex-
ploration du format des données est réalisée par l'intermédiaire d’un processus itératif. Cette
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technique nécessite de simuler une nouvelle fois 'algorithme en virgule fixe dés que le format
d’une donnée est modifié. Ainsi, les temps d’optimisation peuvent devenir prohibitifs.

Les méthodes utilisant une approche analytique représentent une alternative aux méthodes
basées sur la simulation. Ces méthodes permettent de déterminer I’expression analytique de
la puissance du bruit de quantification en sortie d’un systéme. La connaissance de ’expres-
sion analytique du RSBQ fournit plus d’informations sur le comportement du bruit au sein de
I’algorithme. Ainsi, ce type de méthode permet d’analyser plus efficacement 'influence de la
structure utilisée pour implanter ’algorithme et facilite le choix d’une structure optimale. De
plus, le temps requis pour I’évaluation de la puissance du bruit est nettement plus réduit, en
particulier en ce qui concerne le processus d’optimisation du format des données. La détermi-
nation de ’expression du RSBQ en fonction du format des données n’est réalisée qu’une seule
fois. Dans ce cas, la position de la virgule des données et la largeur des données sont considérées
comme des variables. Ensuite, le temps requis pour I’évaluation de la précision est trés faible.
Il correspond au temps nécessaire pour évaluer une expression mathématique.

Au sein de notre méthodologie de conversion en virgule fixe, les processus de détermination de
la largeur des données et d’optimisation du format des données requiérent de multiples évalua-
tions de la précision de I'implantation. Ainsi, nous nous sommes orientés vers la définition d’une
nouvelle méthodologie de détermination automatique de I’expression analytique du RSBQ. De
plus, ce type de méthode pourra étre utilisé avantageusement dans le cadre de la conception
matérielle pour 'optimisation de la largeur des éléments du chemin de données.

Ce type de méthode nécessite de modéliser précisément le bruit généré lors de la quantification
d’un signal & amplitude continue et & amplitude discréte. Nous présentons dans la partie 3.2 de
ce chapitre les modéles de bruit présents dans la littérature. Nous avons proposé un nouveau
modeéle de bruit issu du raffinement du modéle du bruit de la quantification d’un signal a
amplitude discréte. Ce raffinement est issu de 1’étude précise de la probabilité de la valeur des
bits composant une donnée.

Notre méthodologie permet de traiter les systémes linéaires invariants dans le temps (coef-
ficients constants) récursifs et non récursifs et les systémes non-linéaires et non-récursifs. Les
concepts théoriques associés a cette méthodologie sont présentés dans la troisiéme partie de ce
chapitre. Dans le cadre des systémes linéaires, la notion de fonction de transfert est utilisée afin
de pouvoir traiter les différents types de structure.

La méthodologie mise en ceuvre pour obtenir les différents éléments nécessaires & la dé-
termination de ’expression analytique du RSBQ est décrite dans la quatriéme partie. Cette
méthodologie est basée sur une suite de transformations du graphe représentant I’application.

Nous avons évalué la qualité de D’estimation de la puissance du bruit basée sur cette mé-
thodologie dans le cadre des systémes linéaires et des systémes non-récursifs et non-linéaires.
Ces résultats sont présentés dans la cinquiéme partie. Ils permettent de vérifier que la précision
obtenue avec ces estimateurs est nettement suffisante dans le cadre de notre application. De
plus, ces résultats démontrent I’aptitude de notre méthodologie & résoudre le probléme de la dé-
termination automatique de ’expression du RSBQ. En outre, 'efficacité de notre méthodologie
a été évaluée en mesurant le temps d’exécution de l'outil développé pour implanter celle-ci.

La derniére partie de ce chapitre est consacrée a la méthode mise en ceuvre pour déterminer
la contrainte de précision minimale en fonction des différents critéres de qualité associés a
I’application.
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3.2 Modélisation du bruit

La quantification d’un signal génére une erreur qui est ensuite propagée au sein du systéme.
Ainsi, lobjectif de cette partie est de modéliser le bruit généré lors de la quantification d’un
signal et le processus de propagation de ces bruits au sein des opérateurs arithmétiques. Le
signal quantifié peut étre & amplitude continue, comme dans le cas du processus de conversion
analogique-numérique ou a amplitude discréte comme lors d’une opération de changement de
format (recadrage). Dans ce cas, le nombre de bits réservés pour la partie fractionnaire est
réduit et certains bits sont éliminés.

Dans cette partie, les différentes modélisations du bruit issu de la quantification d’un signal
a amplitude continue ou discréte, proposées dans la littérature, sont présentées. Un nouveau
modéle pour la quantification d’un signal & amplitude discréte, prenant en compte le nombre
de bits éliminés et leur probabilité, est proposé. Les résultats des simulations présentés dans
la partie 3.5.1 soulignent ’apport de notre modéle pour obtenir des estimations plus précises.
Enfin, les modéles de propagation du bruit au sein des différents opérateurs arithmétiques sont
détaillés.

3.2.1 Modélisation du bruit généré
Etat de I’art de la modélisation du bruit de quantification

Quantification d’un signal 4 amplitude continue : Un modéle classique de quantification
d’un signal & amplitude continue a été proposé par Widrow [145, 146, 147] puis affiné par Snyder
et Sripad [127]. Ce modéle a été détaillé dans la partie 1.1.4 a la page 13. Le signal y issu de la
quantification du signal x est modélisé par la somme de z et d’une variable aléatoire b. Ce bruit
additif b est distribué uniformément sur son intervalle de définition et est non corrélé avec le
signal d’entrée x et les autres bruits de quantification. De plus, le spectre du bruit b est blanc.

Widrow [147] a montré que ce modele est valide si la fonction caractéristique du signal d’en-
trée est a bande limitée. Snyder et Sripad [127] ont proposé deux conditions moins restrictives
sur la fonction caractéristique. Cependant, ces conditions ne sont pas respectées par certains
types de signaux tels que le bruit gaussien. Mais il a été montré que ce modéle est correct dés
que la dynamique du signal d’entrée est suffisamment grande devant le pas de quantification et
si la largeur du spectre du signal est suffisamment grande.

Quantification d’un signal 4 amplitude discréte : Le modeéle présenté ci-dessus a été
étendu a la modélisation du bruit issu de la quantification d’un signal & amplitude discréte. Dans
[10, 155, 156, 140], les auteurs montrent les limites du modéle et en particulier au niveau de
I’erreur issue de la quantification du résultat de la multiplication d’un signal par une constante.
Ils démontrent que pour certaines valeurs de la constante multiplicatrice, le comportement
statistique de cette erreur est fonction de la valeur de la constante.

Dans [155], I’étude porte sur les propriétés de l'erreur issue de la quantification du résultat
de la multiplication d’une constante @ = L/M par un signal quantifi¢, d’amplitude constante.
La décomposition en série de Fourier de 'erreur de quantification est utilisée pour exprimer ses
moments du premier et du second ordre. Les auteurs donnent les conditions nécessaires et suf-
fisantes pour que 'erreur de quantification posséde une distribution uniforme, un spectre blanc
et qu’elle soit non corrélée avec 'erreur de quantification associé a I’entrée. Ces conditions sur
la fonction caractéristique du signal d’entrée sont reliées au parameétre M associé au coefficient
constant a. Dans ce cas, l'erreur est distribuée uniformément sur l'intervalle [—A, A] défini de
la maniére suivante :
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A=y /1—-— (3.2)

Une approche similaire est utilisée par Barnes dans [10] pour analyser 'erreur issue de la
quantification du résultat de la multiplication d’une constante a = L/M par un signal d’am-
plitude discréte z. L’expression des différents moments de ’erreur de quantification peut se
simplifier si la dynamique du signal d’entrée est suffisamment grande. Dans ce cas, les expres-
sions des moments du premier et du second ordre de ’erreur sont présentées aux équations 3.3
et 3.4. De plus, ’erreur est non corrélée avec le signal d’entrée du multiplieur ou avec d’autres
erreurs de quantification. La condition sur la dynamique dépend du coefficient a. La variance
du signal d’entrée doit par conséquent respecter la condition o, > M.

q
N (3.3)
¢ 1

o2 = T(l_W) (3.4)

Dans [24], un modeéle basé sur une distribution discréte de lerreur de quantification est
proposé. En effet, les modeéles classiques présentés ci-dessus et basés sur une distribution continue
de ’erreur de quantification ne sont plus valides lorsque le nombre de bits éliminés devient faible.
L’estimation de I'erreur de quantification basée sur une distribution continue de cette erreur est
erronée si le nombre de bits éliminés est inférieur a 6 bits. Le nombre de bits éliminés lors d’un
changement de format pouvant étre faible, la modélisation basée sur une distribution discréte
de ’erreur de quantification et intégrant le nombre de bits éliminés a été retenue. Cependant, le
modele proposé dans [24] se base sur ’hypothése a priori que les différentes valeurs possibles de
I’erreur de quantification résultant d’une opération de changement de format sont équiprobables.
Ceci implique que tous les bits éliminés durant cette opération présentent une probabilité d’étre
égaux a 1 de 1/2. Cette hypothése est étudiée dans la section qui suit, ott nous démontrons qu’elle
n’est pas systématiquement valide et en particulier lors de la quantification du résultat de la
multiplication d’un signal par une constante. Ainsi, pour obtenir un modéle précis de Ierreur
de quantification il est nécessaire de prendre en compte la nature de la donnée quantifiée et plus
particuliérement le type de l'opération ayant générée cette donnée. Ainsi, pour chaque type
d’opération un modeéle de bruit est proposé. Celui-ci résulte de 1’étude de la probabilité des
différents bits de la donnée correspondant & la sortie de I'opérateur.

Tout d’abord, pour les différents types d’opération arithmétique, I’expression de la probabilité
des bits composant la sortie de cet opérateur est définie. A partir d’'un modeéle de probabilité
pour les signaux et les constantes, la probabilité des bits de la donnée représentant la sortie est
déterminée. Ensuite, les moments du premier et du second ordre sont déterminés & partir des
probabilités des bits éliminés.

D N

Modélisation des opérateurs arithmétiques

L’objectif de cette section est de déterminer pour les différents opérateurs arithmétiques clas-
siques utilisés au sein des processeurs de traitement numérique du signal, I’expression de la
probabilité des bits présents en sortie. Ces opérateurs sont constitués d’opérateurs élémentaires
dont la largeur des entrées et de la sortie est égale a 1 bit.

Opérateurs élémentaires : Les opérateurs arithmétiques élémentaires étudiés dans cette
section sont le multiplieur, I’additionneur et le soustracteur. La représentation des opérateurs



3.2 Modélisation du bruit 83

et les équations logiques des sorties sont données 4 la figure 3.1. Nous définissons p, la probabilité
que le bit z soit égal & 1. La probabilité pour que z soit égal & 0 est alors 1 — p,.

Multiplieur Additionneur Soustracteur
X y a b a b
l l il il il il
X Cum < fl + < fl Cin Cout < A = < f Cin
v v
m K s
m=x.y s=abgc, +abc, +abc, +abc, s=abgc, +abc, +abc, +abc,
¢, =abc, +abc, +ab ¢, =abc, +ab+abc,

Fia. 3.1: Représentation des opérateurs arithmétiques élémentaires

Considérons un multiplieur, constitué de deux entrées = et y. Soit m la sortie du multiplieur.
L’expression de la probabilité P, de la sortie du multiplieur, obtenue & partir de I’expression
logique de m, est définie comme suit :

Py, (p:vapy) = PxDy (3-5)

Considérons un additionneur et un soustracteur constitués de 2 entrées a et b et d’une entrée
¢in correspondant a la retenue. Soit s la sortie de I'opérateur et cy; la retenue sortante. Les
équations logiques en sortie de ’additionneur et du soustracteur étant identiques, I’expression
de la probabilité P; en sortie de I’additionneur ou du soustracteur est définie comme suit :

Py (Pa, Pbs Pein) = Pein (Papb + (1= pp)(1 —pa)) + (1 = pey) (Pa(1 —pp) +06(1 —pa))  (3.6)

Les expressions de la probabilité de la retenue sortante pour I’additionneur et le soustracteur
sont les suivantes :

Pcout_add (paapbapcm) = DPeci, (pa(l _pb) +pb(1 _pa)) + PaPb (37)
Pepoisur (PasPbs Peiy) = Pey, (PaPs + (1= pp)(1 = pa)) + po(1 — pa) (3.8)

Opérateurs arithmétiques : Considérons 'addition de 2 données en complément & deux
x=(zN,...,21,%0) et y = (yn, ..., Y1,Y0) composées chacune de N + 1 bits. La décomposition
de cette opération au moyen des opérateurs arithmétiques élémentaires présentés ci-dessus est
détaillée a la figure 3.2. L’expression de la probabilité des bits de sortie z; est égale a :

Pz, = Ps Py, Dys» Pey,) Vi <k (3.9)

La probabilité de la retenue p., est définie a partir de la retenue précédente a l'aide de la
suite numérique suivante :

{ Peo =0 (3.10)

Peppn = Pc,yiaaa (pka’pyk’pck)

Considérons la multiplication de 2 données en complément & deux x = (zn,...,T1,Zo) et
y = (yn,-.-,y1,y0) composées chacune de N + 1 bits. Cette multiplication fournit un résultat
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X, Xs Xg X, X3 X, X, Xo
Yz Yo Ys Ya Ys Y> Y1 Yo
“ l ¢ C C 0
z, Zg zg z, z, z, z, Z,

Fia. 3.2: Représentation & base d’opérateurs élémentaires d’une addition en CA2

z = (2n,,,---,21,20) dont le nombre de bits est égal & 2(N + 1). La décomposition de cette
opération au moyen des opérateurs arithmétiques élémentaires présentés ci-dessus est détaillée
a la figure 3.3 [113].

La probabilité du k"¢ bit de la sortie du multiplieur peut étre définie de maniére récursive a
I’aide d’une suite numérique. Le premier élément Dsjons I'élément intermédiaire ps,, et le dernier
¢lément p,, de la suite numérique sont définis comme suit pour les différentes valeurs de & :

k=0 Dz, = Pm(p:ropyo)

Vke[l,N—1]
Psy = Py (Pm(pxkpyo)a Pm(pxk_lpyl)apclk) .
psjk = PS (ij,UNPm(plk,jpyj%pcj‘k) ]- < ] < k

Dz, = Ps (pskflka Pm(p:r:opyk), 0)

Vke[N,2(N —1)]
Psjor = Ps(pcjo—lk’Pm(pxkfjopyjo)?pcjok) avec jo =k — N + 1L et pey =0
Psj = Ps (Ds; 1> PPy ;0y;)s0e;)  Jo<j<N+1
Pz, = Ps (pstvPM(pmprka)apcszk)

k=2N -1 Dz, = P (ch,lka Pm(folyN)achk) + P (pstaPm(]:Nnyl)achJrlk)
(3.11)
Les expressions des différentes retenues peuvent étre modélisées a 1’aide des suites numériques
en utilisant la méme démarche.

3 Zs Zy

Z Z z V4

3 2 1 0

F1G. 3.3: Représentation & base d’opérateurs élémentaires d’une multiplication en CA2

D’aprés I'équation 3.6, la probabilité de la sortie d’un additionneur est nulle si la probabilité
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des deux entrées et de la retenue en entrée est nulle. Ainsi, la probabilité p,, est égale & 0 si la
probabilité de tous les produits Py, (zy—;y;) et de toutes les retenues en entrée Pe;, est nulle :

Viel[l, k], V5 €1, i Pej; =0

. i . ¢ = =0 3.12

{ Vie[0, K, Vi€, il Pr(zioy;) =0 e, (3.12)

Etant donné que Ps (1/2,py,pe;,) = 1/2, alors p,, = 1/2 sl existe une sortie d’additionneur
ou de soustracteur s dont la probabilité est égale & 1/2. Par conséquent, si la probabilité d’un
produit P, (zy—;y;) est égale a 1/2, alors la probabilité de la sortie de l'additionneur ou du
soustracteur dont une des entrées correspond au produit z;_;y;, est égale & 1/2. Ainsi, nous
avons la relation suivante :

3 Pu(zp_jyi) =1/2 =  ps, =1/2 (3.13)

Les différentes expressions définies dans ce paragraphe sont utilisées dans le paragraphe sui-
vant pour déterminer la valeur de la probabilité des bits du résultat d’une opération arithmé-
tique.

Modélisation du signal

L’objectif de cette section est de déterminer la probabilité des bits du résultat d’une opération
arithmétique. Dans un premier temps, le modeéle de probabilité des bits pour un signal d’entrée
est défini. Ensuite, les cas de la multiplication d’un signal par une constante, de la multiplication
et de ’addition de deux signaux sont traités.

Signal : L’objectif de ce paragraphe est de définir la probabilité des bits composant un signal
quelconque. Un modéle de bruit blanc uniforme [73] est utilisé pour décrire 'activité des bits au
sein d’une donnée. Ce modéle implique pour chaque bit que les probabilités pour que ce bit soit
égal & 0 ou & 1 soient identiques. De plus, le modéle suppose que tous les bits sont indépendants
d’un point de vue temporel et spatial. Dans [123], 'auteur montre la validité de ce type de
modele pour les bits les moins significatifs (LSB) d’un signal. Des expérimentations ont été
menées pour évaluer les probabilités des bits de données pour différents types de signaux. Les
résultats sont présentés a la figure 3.4. La probabilité du bit de signe pg, dépend de la fonction
de distribution de la variable telle que définie ci-dessous :

0
s, = /_ fo(z)dz (3.14)

Probabilité des bits ———— . Probabilité des bits
0.7r 1 0.7}

0.6

®'—'\ @

05k R _———2 |
[el6loje) /

0.4}

@ VA uniformément distribuée et centrée

@ VA uniformément distribuée et non centrée
(o= + 12 X,)

® VA normalement distribuée et centrée

@ VA normalement distribuée et non centrée
(U=+217X,,)

® VA normalement distribuée et non centrée
(U=~ 217X,

© VA uniformément distribuée et centrée
03L@* @ VA uniformément distribuée et non centrée |
® VA normalement distribuée et centrée

@ VA normalement distribuée et non centrée
® Signal sinusoidal il
® Signal triangulaire

p(x)

0.2

0.1r @ Signal de parole ® Signal sinusoidal
° (VA : variable aléatoire) ® Signal triangulaire
0 L L L L L L L
1 2 3 4 5 6 7 8 4 6 8 10 12 14 16
bits x;, bits x;,

Fi1G. 3.4: Probabilités des bits d’'une donnée pour différents signaux
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Si la fonction de distribution de la variable est symétrique autour de 0, alors la probabilité
du bit de signe est égale a 1/2. Pour tous les types de signaux testés, la probabilité des bits les
moins significatifs est proche de 1/2. Ainsi, un paramétre [, est introduit pour définir la position
par rapport au bit le moins significatif (LSB), du dernier bit z;, dont la probabilité est égale a
1/2. Ainsi, le modele de probabilité du signal est défini par ’équation 3.15 et sa représentation
est donnée a la figure 3.5. Ce paramétre [, dépend du type de signal. Les observations faites
sur les probabilités des bits de données sont relativement similaires & celles associées au modéle
DBT [74, 73].

Pz, =1/2 YV i€|0, ]

P, 1/2 Vi€l +1, N| (3.15)
‘ pxi7-‘1/2 p)q:l/z
| | | | X1 | Xo LS8

Fic. 3.5: Modélisation des données

Multiplication d’un signal z par une constante C : L’objectif est de déterminer la
probabilité des bits du résultat de la multiplication d’un signal x par une constante C. Pour
illustrer la démarche suivie, un exemple est présenté & la figure 3.7. La structure de la constante
C de largeur N + 1 bits est représentée a la figure 3.6. Soit [, la position par rapport au bit le
moins significatif (LSB) du premier bit égal a 1 et [ la position par rapport au LSB du dernier
bit égal a 1. Les bits (Cn41,...,Cl41) et (Cy—1,...,Cp) sont alors égaux a 0. Dans le cas
d’une constante négative, le parametre [y est égal & N. La probabilité pc; des différents bits est
résumée par ’équation 3.16.

S Gy Clz C|1 CI1-1 Co
MSB [T oo 2] x|x]2]o]o]o

LSB

Iy

Iy

Fi1G. 3.6: Modélisation d’une constante C

0 SiiG[O,ll—l]U[lg-i-l,N-i-l]
po; =1 1 sii=1loui=Iy (3.16)
Di sit€[ly+1,lo—1] avecp;=10ul
D’apreés I’équation 3.5 et I’expression de la probabilité des bits C}, la probabilité du produit
de z; par Cj est égale a :

0 SiiG[O,ll—l]U[lg-i-l,N-i-l]
Pzjc; = § Pz sii=1oui=1Iy (3.17)
Pz Di sii€[ly +1,lo—1] avecp;=1o0ul

Etant donné que la condition exprimée dans I’équation 3.12 est respectée pour les [; premiers

bits de sortie du multiplieur, la probabilité de ces bits est alors égale 0.

D’aprés 'équation 3.17 et la modélisation du signal donnée par ’équation 3.15, certains
produits z;.C; présentent une probabilité de 1/2 :
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y —
f

el Y

':

v

p,~0.5
avec

0<i<4

L+l +1=6+5=11

p.,=0.5 avec 3< k<10

Fia. 3.7: Exemple de multiplication d’un signal par une constante

pzj011:1/2 VOSJSII

p:er'IQ = 1/2 Vo S] < l:r (318)

Par conséquent, suite & la condition exprimée par I’équation 3.13, tous les bits z; obtenus
a partir du produit z;Cj, et z;Cj, auront une probabilité de 1/2. Ainsi, on peut déduire de
I’équation 3.18 et 3.11 les relations suivantes :

pr=1/2 VI <k<l+1,

Py =1/2 Vip<k<ly+1y (3.19)

Par ailleurs, les bits C} situés entre Cj, et C, et égaux & 1, conduiront a obtenir une probabilité
Dz, €gale & 1/2 pour certaines valeurs de k :

Pz, =1/2 1<k<i+l, VitelqueC;=1letl <i<ls (3.20)

Etant donné que I, est proche de N, dans la plupart des cas, la probabilité des bits de sortie
du multiplieur p,, est égale a

[0 Vk €[00, — 1]
Pz = { 1/2 Vke[l,ly+1,) (3.21)

Multiplication de deux signaux x et y : Considérons la multiplication de deux signaux
z et y. La probabilité des bits de sortie du multiplieur a été déterminée & I’aide des différentes
expressions présentées dans cette section. Les probabilités p,, obtenues & partir de différents
modéles probabilistes pour les bits d’entrée détaillés a la figure 3.8.a, sont présentées a la figure
3.8.b. D’aprés ces résultats, on peut considérer que la probabilité des bits médians en sortie du
multiplieur est égale & 1/2.
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plz) plz) Probabilité des bits de I’opérand. plz)
09— Probabilité des bits des opérandes d’entrée —— 0.7 robabilie des its ¢ ' operance 07 Probabilit¢ des bits de I'opérande _____
de sortie du multiplieur de sortie de I’additionneur
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F1G. 3.8: Probabilités des bits en sortie d’un multiplieur et d’un additionneur

Addition de deux signaux z et y : Considérons I’addition de deux signaux z et y. Etant
donné que Ps (1/2,pp,pe;,,) = 1/2 et selon 'équation 3.9, la probabilité du bit de sortie de
I'additionneur p,, est égale a 1/2 si la probabilité de I'une des deux sorties est égale & 1/2. Les
probabilités p,, sont représentées a la figure 3.8.c, pour les différents modeles de probabilité
pour les bits d’entrée (figure 3.8.a).

Parameétres statistiques de 1’erreur de quantification

L’objectif de cette section est de déterminer ’expression des moments du premier et du se-
cond ordre de 'erreur de quantification résultant de I’élimination des certains bits en sortie d’un
opérateur. Le cas de la multiplication d’un signal par une constante est détaillé ci-dessous et
un nouveau modéle est proposé. Puis les résultats des erreurs de quantification associées aux
opérations de multiplication et d’addition de deux signaux sont briévement présentés. En effet,
ces résultats sont similaires a ceux présentés dans [24].

Multiplication d’un signal par une constante : Considérons ’étude de ’erreur issue de
la quantification du résultat de la multiplication d’un signal par une constante. Le résultat de
la multiplication est composé de Ny, + 1 bits dont n bits pour la partie fractionnaire. La valeur
M, en sortie du multiplieur est définie comme suit :

Np—1
M, =—2Nm"n. g4 3" m;27 (3.22)
i=0
La valeur M, de la variable résultant de la troncature de k bits en sortie du multiplieur
est définie par ’équation 3.23. On considére que le nombre k de bits éliminés est inférieur au
paramétre [y + [, défini dans la section précédente.

Nm—1
My =—2Nm=n g4 " m;27 (3.23)
i=k
L’erreur de quantification, correspondant & la différence entre M, et M, est alors égale & :

k—1
by =M, — M, = m2 """ (3.24)
i=0
D’apreés les résultats de ’équation 3.21, les 1 bits les moins significatifs sont nuls, I’expression
de 'erreur de quantification devient alors :
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F1G. 3.9: Modélisation du résultat de la multiplication d’un signal par une constante

k—1 k—1-1q
bg = Zmﬂ*”“ = Z Mg 41, 27n+i'+l1 (325)
1=l i'=0
soit 1
~ Y K=k-1
by = Z mir 41, A2 avec { A 2—n+l11 (3.26)

i'=0
L’erreur de quantification b, correspond a la somme de K variables aléatoires e; définies de
la maniére suivante :

ey = miIHlAQi’ (3.27)
La probabilité de chaque bit my 4, étant égale & 1/2, la densité de probabilité de la variable

aléatoire ey est alors définie comme suit :

1

Pey (@) = (1= Py, )0(2) + Py, 0z — A27) = 5 (8(2) + 6(z — 227)) (3.28)

Les variables aléatoires sont supposées étre indépendantes ainsi la densité de probabilité de
Ierreur de quantification est égale & :

Pby () = Peo(T) * Pey () * Pey (T) - - - % Pere_, () (3.29)

En substituant 1’équation 3.28 dans ’équation 3.29, ’expression de la fonction de distribution
de la variable b, devient :

Dy, (T) = 2% (8(z) + 8(z — A)) * (5(z) + 6(z — 2A)) * ...+ (3(z) + 6(z — 25 7LA))  (3.30)

Aprés développement de I'expression 3.30, nous obtenons :

1 2K 1
Py, (2) = 5 > bz —4.A) (3.31)
J=0

La moyenne py,, de I'erreur de quantification est égale a :

+00 2K 1 iA
o, = Y mipy,(z) = Y oK (3.32)
i=—00 =0
soit aprés développement,
pp, = 25 (1 —2hky = L gy e g = 27(R) (3.33)

2
La variance 0’29 de l'erreur de quantification est égale & :

+0o0
o, = > xiy, (@) =y, (3.34)

i=—00
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soit

9—2(n—k)

2
— (o q —(for
0, = g — (1 =277y = o (1 - 272 (3.35)

Multiplication et addition de deux signaux : D’aprés les résultats présentés & la figure
3.8, la probabilité des bits les moins significatifs en sortie d’'un additionneur est égale a 1/2.
Les moments du premier et du second ordre de I'erreur de quantification correspondent & ceux
obtenus précédemment en considérant que le paramétre [; est nul. Ainsi, nous obtenons les
expressions suivantes [24] :

;%g::2k—”—1(1-2—k)::%(1-2—k) (3.36)
9—2(n—k) q2
o =t -2 = T gk (3.37)

Pour la multiplication de deux signaux les résultats sont présentés & la figure 3.8. Les bits
médians du résultat de la multiplication possédent une probabilité de 1/2. L’influence sur la
valeur de l'erreur de quantification des quelques bits les moins significatifs dont la probabilité
est différente de 1/2, est faible. Ainsi, les expressions des moments du premier et du second
ordre de 'erreur de quantification sont équivalentes & celles présentées aux équations 3.36 et
3.37.

3.2.2 Modéle du bruit propagé

L’objectif de cette section est de décrire le modeéle de propagation utilisé pour chaque type
d’opérateur. Nous considérons successivement l'addition de deux signaux, la multiplication de
deux signaux entre eux et la multiplication d’un signal par une constante.

Addition

Considérons l'addition de deux signaux z et y. Soient b, et b, les bruits de quantification
associés respectivement & chaque signal x et y. La sortie de I’additionneur est composée d’un
signal z et d’un bruit de quantification b,. Les expressions respectives de z et de b, sont les
suivantes :

z=r+vy

3.38
b, = by + by (3.38)

Z=X+4Y = {

Multiplication de deux signaux

Considérons la multiplication de deux signaux x et y. Soient b, et by les bruits de quanti-
fication associés respectivement & chaque signal z et y. La sortie du multiplieur est composée
d’un signal z et d’'un bruit de quantification b,. Les expressions respectives de z et de b, sont
les suivantes :

z =2y

b, = byy + byx + b,
Le terme b;b, représente le produit de deux bruits de quantification et est tres inférieur aux

autres termes, il sera négligé par la suite. Ainsi, ’expression du bruit b, en sortie devient :

Z7=XxY = { (3.39)

b, = byy + byx (3.40)
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Paramétres | Amplitude- Amplitude discrete
statistiques continue z=x Xy, z=x+yY z=xzxC
Arrondi
o 0 eh HERY)
. 2 2 2 .
a3, % (1 —272k) T(1 —272(k=h))y
Troncature
v, g 2(1—27%) 401 - 2= (k)
. 2 2 2 .
a3, % (1 —272k) T(1—272(k=h))y

TAB. 3.1: Parameétres statistiques du bruit généré

Multiplication d’un signal par une constante

Considérons la multiplication d’un signal x par une constante C. Soient b, le bruit de quan-
tification associé au signal z et A¢ le biais résultant de la quantification de la constante C'. La
sortie du multiplieur est composée du signal z et d’un bruit de quantification b,. Les expressions
respectives de z et de b, sont

z =2y

b, = byC + Ap (3.41)

Z=XxC = {

3.2.3 Conclusions

D’aprés les résultats présentés dans cette partie, les propriétés suivantes peuvent étre utilisées
pour modéliser les erreurs de quantification. Le processus de quantification peut étre modélisé
par un systéme linéaire au sein duquel la sortie est égale & la somme de ’entrée et d’une variable
aléatoire b; (bruit de quantification). Cette source de bruit est un bruit blanc stationnaire et
ergodique. La fonction d’autocorrélation de b; est égale a :

ity (T) = i, + 04,.0(7) (3.42)

De plus, cette source de bruit n’est pas corrélée au signal d’entrée du processus de quanti-
fication, aux autres sources de bruit ou aux autres signaux présents au sein du systéme. Les
parameétres statistiques du bruit de quantification b; sont donnés dans le tableau 3.1 en fonction
du type de donnée quantifiée.
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3.3 Approche théorique pour I’évaluation de la précision

Dans cette partie, les concepts théoriques utilisés pour déterminer la puissance du bruit
de quantification en sortie des systémes linéaires et des systémes non-linéaires sont présentés.
La modélisation proposée permet de prendre en compte les différentes sources d’erreur liées a
I'utilisation de ’arithmétique virgule fixe.

3.3.1 Systémes linéaires
Présentation du systéme considéré

Considérons un systéme linéaire invariant dans le temps constitué de N, entrées z;(n) et
d’une sortie y(n). Cette sortie est une fonction linéaire des entrées x;(n), des valeurs précédentes
zj(n — k) et des valeurs précédentes de y(n). Soit H;(z) la fonction de transfert partielle entre
la sortie Y'(z) et chacune des entrées X;(z). Dans le cas d'un systéme multi-sorties (FFT, ...),
le processus de calcul du RSBQ doit étre répété pour chaque sortie. La sortie y(n) est définie
comme suit :

Ne—1

y(n) =Y hi(n) = z;(n) (3.43)

Jj=0

Considérons la version en virgule fixe de ce systéme. Soit £;(n) la j°™¢ entrée quantifiée du
systéme et I/if\](z) la fonction de transfert entre la sortie Y (2) et l'entrée X;(2) et pour laquelle
les coefficients sont quantifiés. L’utilisation de ’arithmétique virgule fixe conduit & trois types
de sources d’erreur, dues & la propagation du bruit de quantification associé & chaque entrée du
systéme, a la propagation des erreurs générées lorsque certains bits sont éliminés lors des opé-
rations de changement de format et & la quantification des coefficients. Cependant, ce dernier
type de sources d’erreur n’est pas présent si les coefficients du systéme ont été préalablement
quantifiés avant de débuter le processus de conversion en virgule fixe.

Soit b;j le bruit de quantification associé a chaque entrée quantifiée du systéme z;(n) et défini
dans ’équation 3.44. Soit b.; le bruit en sortie di a la propagation au sein du systéme du bruit
d’entrée b;j.

zj(n) =zj(n) + b;j(n) (3.44)

Soit AHj(z) lafonction de transfert correspondant a la différence entre la fonction de transfert
quantifiée H;(z) et la fonction de transfert réelle H;(z) :

AHj(z) = Hj(2) - H;(2) (3.45)

L’élimination de certains bits au cours d’une opération de changement de format génére un
bruit de quantification b;z-. Soit by; le bruit en sortie di a la propagation au sein du systéme du
bruit ainsi généré b;i- La fonction de transfert entre la sortie du systéme et la source de bruit
bl,; est dénommeée Hg;(z). Soit by le bruit correspondant a la somme des N, sources de bruit by,
présentes au sein du systéme :

by(n) = 3" hyi(n) « bl (n) (3.46)

L’expression de la sortie du systéme en précision finie §(n) est égale a :
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Ne—1
i) = 37 hj(n) # F(n) + by(n) (3.47)

En introduisant les équations 3.44, 3.45 et 3.46 dans I’équation 3.47, 'expression de la sortie
g(n) devient :

N.—1 Ng—1
g(n) = > (hj(n) + Ahj(n)) % (z;(n) + bi;(n Zhgz ) * b (n) (3.48)
=0

Comme expliqué a la section 3.2.2, le terme Ahj(n) * b;j correspond a la multiplication
d’éléments représentant des bruits et des erreurs de quantification, ainsi, ils peuvent étre négligés
par rapport aux autres termes de I'expression. Ainsi, 'erreur b, correspondant & la différence
entre la sortie du systéme en précision infinie et la sortie en précision finie, est égale & :

N.—1 Ne—1 Ng—1
by =5(n) —y(n) = > hj(n)«b;(n) + > Ahj(n)*z;(n Z hgi(n) * b;(n)  (3.49)
j=0 Jj=0

Pour simplifier la notation nous introduisons les variables définies de la maniére suivante :

by(n) = by(n) + by(n) avec bg(n) = bg(n)+ be(n) (3.50)
Ne—1

be(n) = Z hj(n) * bl;(n) (3.51)
Ne—l

bp(n) = ZAh n)  zj(n) (3.52)

Une représentation du modéle de bruit du systéme est donnée a la figure 3.10. Ce modéle est
la généralisation de celui proposé dans [87]. Dans la suite de cette partie, nous détaillons les
parameétres statistiques des différents bruits présentés ci-dessus afin de pouvoir déterminer la
puissance du bruit de quantification by (n).

%(n)

b (n)

Fia. 3.10: Représentation du systéme linéaire au niveau bruit
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Paramétres statistiques du bruit b,

Moments du premier et du second ordre des bruits b.; et by, : Les expressions des
parametres statistiques de be; et de by; sont identiques. En effet, ces bruits représentent la sortie
d’un systéme linéaire excité par un bruit blanc (b’ej ou b;i) comme défini précédemment. Pour
simplifier, soit b; la sortie du systeme, b;- I'entrée et H;(z) la fonction de transfert de ce systéme.
L’expression du bruit en sortie est par conséquent :

bj(n) = bi(n) * hj(n) (3.53)
La moyenne pp; du bruit b; présent en sortie est égale a :

;= B(b)(n)  hi(n) = Z hi(m) = py Hy(e”) (3.54)

m=—00

Le moment du second ordre de la sortie s’obtient en évaluant la fonction d’autocorrélation de
bj a l'origine (7 = 0). L’expression de cette fonction d’autocorrélation @y,p, (7) est la suivante :

o, (1) = hj(T) * hj(=T) * Py (7) (3.55)

En substituant I’équation 3.42 dans 1’équation 3.55, la fonction d’autocorrélation <pbjb].(7)
devient :

o;b;,(T) = hj(7) * hj(—7) * ,uz; + hj(7) * hj(—T) * 0235(7) (3.56)

+o0o +o0o +o0o
= iy D him) Y hi(=D) oy D hi(m)hj(m—7)  (3.57)

m=—00 l=—00 m=—00

par conséquent, le moment du second ordre de b; est égal a :

400 +o00
BE) = 1,0 = (g 3 hylm)) 03 S Ing(m)l? (3.59)

La variance de b; s’obtient en substituant le carré de la moyenne de b; dans ’équation 3.58 :

+o0 02 g
v .
dh=ch, > I =52 [P (3.59)
m=—00 -m

Moments du premier et du second ordre du bruit b, : Le bruit b, représente la somme
des variables aléatoires b.(n) et by(n). L’expression du moment du premier ordre de b, est égale
a:

Ne—1 Ng—1

poy = Ebg) = > i, + > i, (3.60)
j=0 i=0

L’expression du moment centré de second ordre de la variable aléatoire b, est égale a :

2
Ne—1 Ng—1

qu = E((bg — Mbq)Q) =F Z bej — Hbe; + Z bgi — Hbg; (3.61)
j= i=0

Le bruit b, correspond & la somme de N, + N, bruits b; définis précédemment. En considérant
le modéle de bruit présenté a la section 3.2.3, chaque source de bruit b;- est non corrélée avec un
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signal quelconque ou une autre source de bruit. La sortie b; du systéme linéaire h; excité par le
bruit b;- sera donc non corrélée avec les autres sources de bruit. Le développement de I’équation
3.61 aboutit par conséquent & :

Ne—1 Ny—1

2 2 2
qu = Z Ubej + Z Ubgi (3'62)
j=0 i=0

Le moment du second ordre de la variable aléatoire b, est donc égal a :

Ne-1 N1 Ne-1 N1
E(bg) = O-gq + ng = Z o-gej + Z O-ggi + Z u’bej + Z u’bgi (363)
j=0 i=0 j=0 i=0

Parameétres statistiques du bruit by,

Moments du premier et du second ordre des bruits b,; : D’aprés les équations 3.45
et 3.49, 'expression de l'erreur en sortie by; résultant de la quantification des coefficients de la
fonction de transfert H;(z) est la suivante :

bhj = Ah](n) * Ty (n) (3.64)

Chaque entrée est supposée étre une variable aléatoire stationnaire et ergodique. Ainsi, le
moment du premier ordre j, . de la sortie by; est égal a :

+o00o
oy = oy Y Ahj(m) = pg AH;(e7°) (3.65)

m=—0oo

Le moment du second ordre de by; s’obtient a partir de la fonction d’autocorrélation ¢y 4,
évaluée & l'origine. En utilisant le théoréme de Parseval nous obtenons l’expression de E(bhj)
suivante :

1 [T . .
E(by)) = E/_W Gu,0; (0) |AH; (7)) dO2 (3.66)

Le calcul du moment du second ordre du bruit by; nécessite de connaitre la densité spectrale
de puissance ¢y, (€’ ?) de chaque entrée z; du systéme.

Intercorrélation entre les bruits b,; : Considérons deux bruits by, et by, représentant la
sortie des systémes linéaires Ah;(n) et Ahy(n), excités respectivement par les signaux d’entrée
z; et zj. L’intercorrélation entre les deux bruits bhj et by, est obtenue a partir de 'intercorré-
lation entre les entrées z; et xz; de la maniére suivante :

QDbhj bh,, (T) = hj (T) * hk(_T) * Prjiy (T) (3-67)

En suivant la méme démarche que précédemment, l'intercorrélation entre les bruits by, et by,
est la suivante :

1 [~ . . .
Bon,tn) = 5= [ dajon (VA () AR (%) d0 (3.68)

L’intercorrélation entre deux bruits by; et by, n’est pas nulle si les entrées z; et zj sont
corrélées. Par conséquent, le calcul de E(by; by, ) nécessite de connaitre la densité spectrale de
puissance mutuelle qujmk(ej ?) entre les différentes entrées z; et xj du systéme.
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Moments du premier et du second ordre du bruit b, : Le bruit by, est la somme de N,
variables aléatoires. Les moments du premier et du second ordre du bruit by, sont égaux a :

Ne—1
E(bn) = p, = Y ta, AHj() (3.69)
§=0
Ne—1 Ne—1 Ne—1
E®y) = Y EG)+ >, Y Elbyb,) (3.70)
§=0 =0 k=0

k]

Les différents termes de cette expression sont définis aux équations 3.66 et 3.68.

Puissance du bruit b, en sortie du systéme

La variable aléatoire b, représentant le bruit de quantification en sortie du systeme, corres-
pond & la somme des variables b, et by, :

by(n) = by(n) + bp(n) (3.71)

La puissance du bruit de quantification P, en sortie correspondant au moment du second
ordre de by, est définie comme suit :

P, = E(b,) = E(b}) + E(b;) + 2E(bg.by) (3.72)

Etant donné que b, est constitué de bruits non corrélés avec les autres signaux, I’expression
de B, devient :

Py, = BE(0;) + E(b%) + 24, i, (3.73)

Les expressions du premier et du second terme de cette équation sont données par les équa-
tions 3.63 et 3.70. Le dernier terme de cette expression est obtenu a partir des équations 3.60
et 3.69. La précision de l'estimation de P, , basée sur 'approche présentée dans cette section,
a été évaluée. Les résultats sont présentés dans la section 3.5.2.

Conclusions

La technique proposée pour évaluer la puissance du bruit de quantification en sortie d’un
systéme linéaire implique uniquement que les entrées du systémes soient des variables aléatoires.
Cette restriction ne s’applique que si le bruit lié au codage des coefficients est pris en compte.

L’évaluation de la puissance du bruit de quantification nécessite de déterminer différents
éléments. Pour le bruit by, les moments du premier et du second ordre de chaque source de
bruit et la réponse fréquentielle de la fonction de transfert entre la sortie et la source de bruit
doivent étre déterminés. Dans le cadre du bruit by, les différentes fonctions de transfert AH;
doivent étre déterminées et la densité spectrale de puissance mutuelle entre les entrées et la
densité spectrale de puissance de chaque entrée doivent étre définies.

3.3.2 Systémes non-linéaires

Dans le cas des systémes non linéaires, le concept de fonction de transfert n’est plus valide.
Ainsi, pour calculer le bruit en sortie, il est nécessaire d’analyser la propagation des différents
bruits de quantification associés aux entrées ou générés au sein du systéme. Dans une premiére
partie, les concepts utilisés pour déterminer le bruit de quantification en sortie d’un systéme
non-linéaire composé d’opérations de multiplication et d’addition, sont présentés. De plus, I’éva-
luation de la précision dans les applications non-linéaires nécessite la définition de modéles de
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bruit pour des opérateurs spécifiques. Le modeéle de bruit de 'opération de calcul de la valeur
absolue d’un signal est proposé dans une seconde partie.

Systémes non-linéaires composés d’opérations d’addition et de multiplication

L’objectif de ce paragraphe est de déterminer ’expression du bruit de quantification présent
en sortie d’un systéme non-linéaire et non-récursif et composé d’opérations de multiplication et
d’addition. Le principe retenu consiste tout d’abord & déterminer ’expression du bruit de sortie
by en fonction des différents bruits de quantification associés aux entrées ou générés au sein du
systeme lors d’un changement de format. Ensuite, ’expression du moment du second ordre de
ce bruit est calculée en fonction des différents parameétres statistiques des éléments composant
I'expression du bruit b,. Les bruits de quantification sont modélisés par un bruit blanc uniformé-
ment réparti et non-corrélé avec les autres bruits de quantification et les signaux. Pour obtenir
I'expression du moment du second ordre du bruit by, nous avons posé '’hypothése d’indépen-
dance entre les différents bruits de quantification et entre un bruit de quantification et un signal.

Chaque source de bruit de quantification by, présente au sein du systéme va contribuer au
bruit global b, présent en sortie. Soit b;, le bruit présent en sortie du systéme et résultant de la
propagation au sein du systéeme du bruit de quantification b,,. Les modéles de propagation du
bruit au sein des opérateurs arithmétiques sont présentés au paragraphe 3.2.2. Dans le cadre de
I’addition de deux signaux, le bruit en sortie de 'opération correspond & la somme des bruits
présents en entrée. Dans le cas de la multiplication, le bruit présent en sortie correspond a la
somme des produits du bruit associé & une entrée par le signal associé a 'autre entrée. Ces
modeéles de propagation des bruits pour ’addition et la multiplication montrent que le bruit b;
présent en sortie est égal au produit du bruit b, par différents signaux zj. Ainsi, I’expression
du bruit b; issu de la propagation du bruit de quantification by, est la suivante :

bi =bg, X xg... Xz = by, X X avec X; =xg... X T (3.74)

En conséquence, le bruit b, en sortie d’un systéme non-linéaire composé d’opérations d’addi-
tion et de multiplication, correspond & la somme des différents bruits b; présents en sortie :

Ns
by=> b (3.75)
=0

L’expression du moment du second ordre du bruit by est la suivante :

Ns Ns Ns
E@®) =Y E@})+2>_ > E(bby) (3.76)
=0 =0 j=0

En substituant 1’expression 3.74 dans l’expression 3.76 et en supposant ’hypothése d’indé-
pendance entre les bruits de quantification et les signaux, ’expression 3.76 devient :

Ns Ns Ns

E(by) =Y E®;).E(X])+2Y ) E(b,)E(b,,).E(X;.X)) (3.77)
i=0 1=0 j=0
j>t

La premiére partie de I'expression nécessite la connaissance de la puissance du bruit by, et
celle du signal X;. La seconde partie de I’expression nécessite de déterminer la moyenne des
bruits de quantification et l'intercorrélation entre les signaux X; et X;. Cette seconde partie
est nulle si une loi de quantification par arrondi est utilisée lors de chaque changement de format.
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Ces résultats montrent que le calcul de I'expression du bruit de quantification en sortie du
systéme nécessite de déterminer deux types d’information liés aux sources de bruit de quanti-
fication et aux signaux. L’expression de b, est fonction des moments du premier et du second
ordre des bruits de quantification générés et associés aux entrées. Ces paramétres sont déter-
minés & 'aide des expressions présentées dans le tableau 3.1 et sont fonction du codage des
données en virgule fixe. Le second type d’information est lié aux différents signaux présents au
sein du systéme. Les parameétres & déterminer correspondent & la puissance des signaux et a
Iintercorrélation entre ces signaux. Ces paramétres sont indépendants de la maniére dont les
données sont codées en virgule fixe. Ainsi, ils interviennent sous forme de constantes au niveau
de l'expression de b,. Ces parameétres statistiques sont déterminés a I’aide d’une simulation de
I’algorithme en précision infinie.

Modélisation d’opérations non-linéaires : exemple de la valeur absolue

Nous présentons dans ce paragraphe le modeéle de bruit de 'opération de calcul de la valeur
absolue d’un signal. Soit z, le signal correspondant a la valeur absolue du signal = affecté d’un
bruit de quantification b,. Soient fy(z) et fp, (bz), les densités de probabilité des variables
aléatoires = et b;. Soit «, le paramétre définissant la proportion d’échantillons positifs au sein
du signal = d’entrée :

+0o0
a= /0 fz(z)dz (3.78)

Les échantillons du bruit b, associés aux valeurs négatives de = vont conduire & un bruit
b, dont la valeur est 'opposé de celle de b,. Les échantillons du bruit b, associés aux valeurs
positives de x vont conduire & un bruit b, identique a b,,. Le bruit b, n’étant pas corrélé au signal
x, alors la densité de probabilité du bruit en sortie de 'opérateur de valeur absolue dépend du
paramétre « selon I'expression présentée a 1’équation 3.79. Ces différents aspects sont illustrés
a la figure 3.11.

fo.(b2) = (1 = &) fo, (=b2) + afp, (b2) (3.79)
2 /h (B)
A
fo(x) a Fonction de distribution
1-a du bruit d ‘entrée b, X
b
I > A
b,
Fonction de distribution du signal x w fh( )
(1-a)4 A
Fonction de distribution du bruit de sortie 5. b, z

FiG. 3.11: Fonction de distribution des bruits dans le cas du calcul de la valeur absolue d’une donnée

Les moments du premier et du second ordre du bruit en sortie de ’opération de calcul de la
valeur absolue d’un signal sont égaux a :

+o0o
Eb,) = / (1 — a)ufy, (—u) + aufy, (u)du = pup, (200 — 1) (3.80)
B0 = [ @, ) + o, ()i = B2) (3.81)

Ainsi, la puissance du bruit en sortie de 'opération de calcul de la valeur absolue est égale &
celle du bruit présent en entrée.
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3.4 Meéthodologie d’évaluation automatique de la précision

3.4.1 Introduction

L’objectif de cette partie est de présenter la méthodologie définie pour déterminer automati-
quement ’expression analytique du RSBQ en sortie d’un systéme linéaire en virgule fixe. Cette
méthodologie doit déterminer automatiquement & partir d’'une description du systéme, les dif-
férents éléments nécessaires pour obtenir I’expression du RSBQ. Dans le cadre des systémes
linéaires, ces différents éléments correspondent aux sources de bruit et leur paramétres statis-
tiques et aux différentes fonctions de transfert définissant le systéme.

La représentation de I'application en entrée de la méthodologie spécifie les traitements réalisés
et les parametres virgule fixe. Cette représentation correspond & un graphe flot de signal (GFS)
G s spécifiant le comportement de 'application en virgule fixe. Le GFS correspond & un graphe
flot de données au sein duquel les relations temporelles entre les données sont spécifiées [90].
Pour cela, des opérations de délai (retard) correspondant au "vieillissement" des données sont
insérées. Les noeuds Ny du graphe orienté Gg = (Ng, F) représentent soit une opération soit une
donnée et les arcs F; spécifient les relations entre les données et les opérations. Chaque opéra-
tion 0; du graphe est caractérisée par le type d’opération réalisée «y;, le format de ses entrées et
de sa sortie et les lois de quantification associées aux entrées et & la sortie. En effet, si un chan-
gement de format a lieu en entrée ou en sortie de 'opérateur, il est nécessaire de définir la loi de
quantification utilisée. Soient Q5', Q5 et QF, les lois de quantification associées respectivement
aux entrées e; et ez et & la sortie s de Popération o;. Soient (b5, m:*, ni') et (b52, m?,ns?), les

formats associés aux entrées et (b7, m?,nf) le format associé a la sortie. Soient b; = {b7",b;*, b}
S

et m; = {m;',m;?,m{}, les paramétres définissant respectivement la largeur des opérandes et
la position de la virgule des entrées et de la sortie de I'opération o;. Soit @Q; = {Q5", Q5*, Q:},
le paramétre spécifiant les lois de quantification associées & l'opération o;. Soient b, m et Q, les
vecteurs regroupant respectivement les parameétres b;, m; et Q; de 'ensemble des opérations o;
du graphe. Ainsi, pour une application donnée définie par un GFS, la méthodologie détermine

I’expression du RSBQ dont les variables sont les vecteurs b, m et Q.

s

‘ G
[
Modélisation au }

niveau bruit

l G.S‘l’l

Détermination des
fonctions de transfert

[

Détermination de
I'expression du RSBQ

J
v RSBQO(b,m,Q)

Fia. 3.12: Synoptique de la méthodologie de détermination automatique de ’expression du RSBQ

Les différents éléments nécessaires pour déterminer ’expression du RSBQ, sont obtenus par
transformations successives du graphe représentant ’application. Tout d’abord, le GFS G est
transformé en un graphe Gy, représentant le systéme au niveau bruit de quantification. Ce
graphe prend en compte tous les bruits générés et modélise la maniére dont les bruits sont
propagés au sein de l'application. Ensuite, les fonctions de transfert entre la sortie et toutes
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les entrées du systéme au niveau bruit, sont déterminées. Enfin, 'expression de la puissance du
bruit est définie & partir de la réponse fréquentielle des différentes fonctions de transfert et des
parameétres statistiques des sources de bruit et des entrées. Le synoptique de la méthodologie
est représenté & la figure 3.12. En termes de terminologie, les nceuds du graphe ne possédant
pas de successeurs sont les racines de celui-ci et les noceuds ne possédant pas de prédécesseurs
sont les sources du graphe.

3.4.2 Représentation de 1’application au niveau bruit

L’objectif de la premiére transformation (77) est d’obtenir le graphe G, représentant 1’appli-
cation au niveau bruit de quantification a partir du graphe d’entrée G5. Ce graphe G, regroupe
I’ensemble des sources de bruit de quantification et décrit la propagation du signal d’origine et
du bruit de quantification dans l’algorithme. Ce graphe G, = (Ngy,, Es,) est constitué du sous-
graphe Gy, représentant la partie signal et du sous-graphe G,, = (N,, E,,), correspondant a la
partie bruit de quantification. Ainsi, la transformation T} génére le graphe G, en ajoutant &
G les différents noeuds N,, associés aux bruits de quantification.

Insertion des sources d’erreur (77;)

L’objectif de cette premiére étape de la transformation 77 est d’intégrer les différentes sources
d’erreur au graphe. Les différents types de source d’erreur considérés dans notre modélisation
ont été présentés dans la partie 3.3.1 a la page 92. Ces sources correspondent au bruit de quan-
tification associé aux entrées, a ’erreur de quantification au niveau des coefficients et au bruit
généré lors d’'un changement de format.

Un bruit de quantification est associé a chaque entrée z; du systéme. Ce bruit est modélisé
par une source de bruit dont les propriétés sont présentées dans la partie 3.2.3. Les parameétres
statistiques sont soit spécifiés par 'utilisateur soit déterminés & partir du format de 'entrée a
I’aide du modele de quantification d’un signal d’amplitude continue spécifié¢ dans le tableau 3.1.

La quantification de chaque coefficient C; conduit & une erreur constante AC;. Cette erreur
dépend du format associé a la constante codée en virgule fixe et correspond & la différence
entre la valeur en précision infinie ¢; et en précision finie ¢;. Ainsi, chaque noeud représentant
une constante est transformé en un nceud représentant la constante en virgule fixe et un neceud
représentant le biais AC. Ce second noeud appartenant & ’ensemble des nceuds de type bruit,
est un nceud de type constante dont la valeur est égale a ¢; — ¢;.

Insertion des sources de bruit généré : L’objectif de cette étape est d’insérer ’ensemble
des sources de bruit potentielles au sein du graphe. Ces sources de bruit de quantification modé-
lisent I’élimination de certains bits lors d’un changement de format. Ces changements de format
sont liés & la modification de la position de la virgule ou a la diminution de la largeur d’une
donnée. Considérons le graphe proposé a la figure 3.13. Le résultat de 'opération o; est utilisé
en entrée des opérations oy et o3.

La premiére source de bruit potentielle est liée a ’élimination de certains bits lors de l'opéra-
tion o1. En effet, le nombre de bits disponibles pour stocker le résultat de I'opération peut étre
insuffisant. Ainsi, il est nécessaire de définir pour chaque opération le format théorique de la

sortie (bs , M5, ﬁs) représentant le format en sortie de 'opérateur dans le cas ot aucun bit n’est



3.4 Méthodologie d’évaluation automatique de la précision 101

(b]el ,my " Vl]e‘

(b e

F1G. 3.13: Processus d’insertion des sources de bruit généré

éliminé. Ce format se déduit du format des données d’entrée en utilisant pour chaque parameétre
du format, une fonction f, liée au type -y de 'opération :

(60,7, 5°) = (208,62, £ (e me) , £ (0, ) (3.82)

Ces fonctions f, sont obtenues & partir des régles de I'arithmétique virgule fixe présentées
dans la partie 1.1.2 & la page 10. Le nombre de bits ki éliminés en sortie de l'opération o,
correspond 4 la différence entre le nombre de bits réservés pour la partie fractionnaire au niveau
du format théorique (n{) et du format réel (nf). L’expression de kj en fonction du format des
entrées et de la sortie de 'opération, est la suivante :

P =07 —ni = £, (00,07) = [ (m{',m(?) = b] +mj (3.83)

Deux autres sources de bruit peuvent étre présentes. Elles correspondent a I’élimination de
certains bits entre le résultat de ’opération o; et les opérandes d’entrée des opérations o9 et o3.
Ces bits sont éliminés si un recadrage de la donnée est réalisé ou si le nombre de bits utilisés
pour stocker I'opérande d’entrée est inférieur a celui associé & la sortie de o7. Le nombre de bits
kSt éliminés est égal a :

kit =mni—mng =b —mi —b +mj avec j =2 ou 3 (3.84)

Chaque source de bruit insérée au sein du graphe nécessite de déterminer la fonction de
transfert entre la sortie du systéme et la source de bruit. Pour limiter les temps de traitement,
certaines sources de bruit sont regroupées. Lorsque la sortie d’une opération o n’est utilisée que
par une seule opération o9 , alors les deux sources de bruit potentielles peuvent étre fusionnées.
Dans ce cas, une seule source de bruit est insérée en entrée de 'opérateur oo.

Les paramétres statistiques associés aux sources de bruit sont déterminés a partir des expres-
sions présentées dans le tableau 3.1. Ils sont fonction du nombre de bits & éliminés, du nombre
de bits n réservés pour la partie fractionnaire aprés quantification, de la loi de quantification
Q@ utilisée et du parameétre [; spécifiant le nombre de bits présents au sein de la donnée avant
quantification et dont la valeur est toujours égale a 0. Ce nombre de bits [; est obtenu en par-
courant le graphe des sources ! vers la racine ? et en propageant le nombre de bits I; associé a
chaque constante.

Modélisation des données et des opérations au niveau bruit (712)

La seconde étape de cette transformation conduit & la représentation des données et des
opérateurs au niveau du bruit. Chaque noeud de G représentant une donnée, excepté les sources
de G, traitées dans I’étape 11, est subdivisé en un neceud signal et en un nceud bruit. Puis,

'Neeud du graphe ne possédant pas de prédécesseurs
ZNeeud du graphe ne possédant pas de successeurs
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chaque opérateur est remplacé par son modéle de propagation du bruit. Ces modéles ont été
définis & partir des expressions des équations 3.38 et 3.39. Une représentation de ces modéles
est donnée a la figure 3.14.

O—F-0 =

Délai

Do o é’%

o—0 =)

Multiplication

Fia. 3.14: Modéles de propagation du bruit des différents opérateurs

3.4.3 Détermination des fonctions de transfert

L’objectif de cette transformation est de déterminer les fonctions de transfert spécifiant le
systéeme. Selon nos connaissances, peu de méthodologies permettant de déterminer automa-
tiquement la fonction de transfert d’un systéme spécifié par un graphe semblent disponibles.
Néanmoins, dans le cadre de l'outil d’analyse de filtres numériques DIGICAP [143], une mé-
thode permettant de déterminer la fonction de transfert d’un filtre a été mise en ceuvre. Cette
fonction de transfert est obtenue par inversion de la matrice d’état représentant le systéme. Ce-
pendant, selon "auteur, I’approche proposée ne permet pas de traiter des structures possédant
plusieurs poles identiques. De plus, les structures telles que les filtres a réponse impulsionnelle
finie (FIR) ne peuvent étre traitées

Nous nous sommes orientés vers une solution déterminant les fonctions de transfert d’un
systéme & partir des équations récurrentes définissant les dénominateurs et numérateurs du
systeme. Ces équations récurrentes correspondent & des fonctions linéaires et sont construites
en parcourant le graphe des sources vers la racine représentant la sortie du systéme. Cette
technique est néanmoins inutilisable en présence de cycles au sein du graphe, comme dans le
cas des structures récursives. Ainsi, l'utilisation de cette technique nécessite par conséquent
de transformer d’abord le graphe en un graphe acyclique orienté. Pour expliquer la technique
utilisée, prenons ’exemple simple de la figure 3.15. Ce systéme est composé d’une sortie vy,
d’une entrée x et d’un circuit représentant la partie récursive du systéme. Pour déterminer
les fonctions linéaires de ce systéme, le circuit est coupé au niveau du nceud y et ce nceud est
dupliqué a chaque extrémité de la branche. Le graphe acyclique qui en résulte est alors parcouru
des sources vers la racine, permettant de construire les fonctions linéaires. Dans notre exemple,
ce processus conduit pour la sortie a I’expression suivante y(n) = by * z(n) + a1 * y(n — 1).
Ainsi, la fonction de transfert entre la sortie Y (z) et 'entrée X (z) peut étre obtenue a partir
de l'expression de y(n) définie ci-dessus, en utilisant la transformation en Z :
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= (3.85)

Démanteélement
du circuit

Fia. 3.15: Exemple de démantélement d’un circuit

Cet exemple peut étre généralisé afin d’établir les conditions nécessaires pour pouvoir dé-
terminer directement les fonctions de transfert & partir des fonctions linéaires. Considérons un
sous-systéme, constitué d’une sortie y et de plusieurs entrées uy. La sortie y est une fonction
linéaire des entrées uy et des versions retardées de la sortie y comme définie ci-dessous :

y(n) = fyy<y(n— 1)...y(n—7j)> +3 o (u(n)...u(n—j)) aveci>1, j>0 (3.86)
k

Propriété 1 :siun circuit C' est présent dans le graphe G, ’expression de la fonction linéaire
correspond & I'équation 3.86 si la sortie considérée pour I’évaluation de la fonction linéaire ap-
partient & ce circuit C et si au moins un opérateur retard est présent dans le circuit.

Propriété 2 : la fonction de transfert finale de ce sous-systéme peut étre déterminée directe-
ment & partir de la transformée en Z de la fonction linéaire 3.86 si la fonction linéaire contient
explicitement tous les termes associés aux versions retardées de la sortie y. Par conséquent, si
une entrée quelconque uy est une fonction linéaire de la sortie y, des substitutions de variables
doivent étre opérées avant la détermination de la fonction de transfert finale.

La transformation T5 est décomposée en quatre parties différentes représentées & la figure
3.16. Les circuits sont tout d’abord identifiés puis démantelés pour obtenir différents graphes
acycliques Gj. Les fonctions linéaires de chaque graphe acyclique sont définies en parcourant
le graphe des sources vers la racine. La troisiéme étape consiste & déterminer les fonctions de
transfert partielles associées a chaque graphe acyclique. Au cours de cette étape un ensemble de
substitutions de variables entre les différentes fonctions linéaires est effectué pour respecter la
propriété 2 présentée ci-dessus et afin d’aboutir & des fonctions linéaires telles que celle présentée
a I’équation 3.86. La derniére étape permet d’obtenir les fonctions de transfert globales entre la
sortie et les entrées du systéme & partie des différentes fonctions de transfert issues de 1’étape
précédentes.

Démantélement des circuits (7%;)

Le but de cette premiére étape est de transformer le graphe G, en plusieurs graphes acy-
cliques G}, si G4, contient des circuits. Ceci est réalisé en énumérant puis en démantelant les
différents circuits présents au sein du graphe. Si G, ne contient aucun circuit, alors ce graphe
Gsp est déja un graphe acyclique et la transformation T5; n’a pas lieu d’étre appliquée. Deux
types de graphe correspondant aux graphes cycliques et aux graphes acycliques sont amenés
a étre traités. Les graphes acycliques vont correspondre aux structures non-récursives et ces
graphes peuvent étre composés de nombreux nceuds. En effet, par exemple, I'ordre d’un filtre
FIR ou le nombre de points traités par une FFT peuvent étre importants et conduire & des
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F1G. 3.16: Représentation des différentes étapes de la transformation T5

graphes acycliques composés d’un nombre de nceuds élevé. Dans le cadre des structures récur-
sives, le nombre de nceuds nécessaires pour représenter une application est plus faible que dans
le cas des structures non-récursives. Les algorithmes d’énumération des circuits d’un graphe
possédent une complexité, dans le meilleur cas, polynomiale. Ainsi, I'utilisation de ces tech-
niques sur des structures non-récursives conduit a des temps d’exécution pouvant étre élevés
alors qu’aucun circuit n’est présent. Ainsi, il est nécessaire de séparer les phases de détection

et d’énumération des circuits au sein d’un graphe et de n’appliquer les phases d’énumération et
de démantéelement que si le graphe contient des circuits.

Détection des circuits : Le but de cette premiére étape est de détecter rapidement la pré-
sence d’un circuit au sein du graphe et de décider si la transformation T5; doit étre appliquée.
Afin de minimiser la durée d’exécution de cette étape, la procédure de détection de circuits est
interrompue dés qu’un circuit est détecté. Un algorithme de détection de circuits au sein d’un
graphe basé sur un parcours en profondeur de celui-ci a été mis en ceuvre.

Le parcours du graphe débute au niveau de la racine représentant la sortie du systéme et
la détection d’un circuit se base sur le concept suivant : lors du parcours d’un graphe en pro-
fondeur, un noeud 1. membre d’un circuit est parcouru une seconde fois durant le parcours de
ses prédécesseurs. En effet, le parcours d’un graphe permet de parcourir tous les chemins le
composant et en particulier le chemin correspondant au circuit C' = {n....n.} et caractérisé
par le fait que le nceud n. est le nceud initial et terminal du chemin.

Lors du parcours classique en profondeur d’un graphe acyclique, un nceud peut étre exploré
plusieurs fois si celui-ci ou I'un de ses successeurs posséde plus d’un successeur. Par conséquent,
pour accélérer le parcours, chaque noeud n’est traité qu’une seule fois. En effet, si un noeud n;
a déja été traité et si aucun circuit n’a été détecté durant I’exploration de ce nceud et de ses
prédécesseurs, alors ce nceud et tous ses prédécesseurs n’appartiennent pas & un circuit. Ainsi, il
n’est pas nécessaire de poursuivre I’exploration du sous graphe induit par le nceud n;. La com-
plexité de cet algorithme de détection de circuit au sein d’un graphe est linéaire par rapport au
nombre de noeuds.
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Lors du parcours du graphe, chaque nceud peut prendre 3 états différents. L’état initial de
chaque nceud avant que celui-ci soit traité est non traité. Lors du traitement de ce nceud, son
état passe & en cours de traitement puis & traité lorsque tous les prédécesseurs de ce nceud ont
été traités. Un circuit est détecté si lors du parcours du nceud n., celui-ci se trouve déja dans
I’état en cours de traitement. Cet algorithme de détection de circuits, détaillé a la figure 3.17,
se base sur une structure récursive et arréte I’exploration des noeuds dés qu’un circuit est détecté.

TraitementNoeud(Noeud N )
f
si EtatNoeud(N) ZTRAITE - le neud N n’a pas encore été iraité

{
si EtatNoeud(N) = EN_TRAITEMENT then

{
return TRUE - le neud N appartient a un circuit

}
else
{
EtatNoeud(N) = EN_TRAITEMENT

Pour c h(/l(] ue Predécesseur ( ]\7) - exploration de chaque prédécesseur de N

{
ResPred = TraitementNoeud( Predécesseur(N) )

si ResPred = TRUE alors return TRUE -un circuit a déja été détecté
}

EtatNoe ud(N) = TRA[TE - fin du traitement du neeud N

}
}
return FALSE
}

Fi1G. 3.17: Description de ’algorithme de détection de circuits

Démantélement des circuits : La transformation d’un graphe en un graphe acyclique né-
cessite de définir les nceuds ot les circuits sont démantelés. Pour expliquer le choix de ces nceuds,
prenons I'exemple proposé a la figure 3.18. Le graphe est constitué d’une sortie ¢, d’une entrée
z et d’un circuit C' ayant comme origine un noeud quelconque a . Il s’agit alors de déterminer la
fonction de transfert Hy x(z) entre la sortie Y'(2) et I’entrée X (z). Etant donné que le nceud y
n’appartient pas au circuit C, il est nécessaire, pour pouvoir déterminer correctement la fonction
linéaire associée au circuit et pour respecter la propriété 1 présentée au début de cette section,
de définir une nouvelle variable intermédiaire p(n). La fonction de transfert Hy x(z) est alors
le produit de deux fonctions de transfert définies ci-dessous :

Hyx(2) = ;8 - ?8 )1;(('2 — Hyp(2)Hpx (2) (3.87)

X, p

Fia. 3.18: Exemple pour la transformation T5; correspondant au démantélement des circuits
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Le neeud p doit appartenir au circuit, ainsi nous obtenons C = {a,...,p,...a}. Pour obtenir
la fonction de transfert de ’équation 3.87, il faut déterminer deux fonctions linéaires. Elles
s’obtiennent a partir des deux graphes acycliques G, et G. La racine du graphe G, est le nceud
p et les sources sont le nceud z et le noeud p’, duplication du noeud p obtenu aprés démantélement
du circuit au niveau de ce nceud. La racine du graphe G, est le nceud y et ce graphe possede
comme source le nceud p”, duplication du nceud p et représentant la variable p(n).

Pour obtenir deux graphes distincts possédant chacun une seule racine, uniquement la variable
p(n) doit étre commune aux deux graphes. Ainsi, si L = {a,...,p,...,y} est le chemin entre
les nceuds a et y, le point p est défini de telle maniére que p soit le dernier point commun entre
le circuit C' et le chemin L. Ainsi, nous avons la relation suivante :

LUC ={a,...,p} (3.88)

Apres détection de chaque circuit C = {a,...,p1,...,p;...a}, tous les chemins L; entre les
neceuds a et y sont énumérés. Le graphe est démantelé au niveau des nceuds p; correspondant au
dernier noeud commun entre le circuit C et le i®™¢ chemin L;. Ces démantélements permettent
d’obtenir les différents graphes acycliques ne possédant qu’une seule racine. Un exemple avec
deux chemins entre a et y est présenté a la figure 3.19. Cette transformation peut conduire
& une répartition des éléments du circuit au sein de plusieurs graphes acycliques. La fonction
linéaire associée a tous les éléments du circuit sera obtenue par un ensemble de substitutions
de variables détaillé par la suite.

Enumeération des circuits : Différentes classes d’algorithmes peuvent étre utilisées pour
énumeérer ’ensemble des circuits présents au sein d’'un graphe [95]. Nous avons retenu l’algo-
rithme proposé par Johnson [52] qui permet d’énumérer les circuits en un temps polynomial.
Cet algorithme est basé sur les techniques d’exploration de solutions au sein d’un ensemble.
Cet algorithme détecte les circuits élémentaires d’un graphe orienté G, pour lequel les noeuds
sont numérotés. Le graphe est représenté par une matrice définissant pour chaque nceud n;,
I'ensemble de ses successeurs. Les éléments de la ™ ligne de cette matrice représentent les
successeurs du noeud n;.

Cet algorithme utilise une méthode de retour arriére pour énumérer les chemins du graphe
orienté puis pour identifier s’il s’agit de circuits. Pour traiter une seule fois chaque circuit, la
technique utilisée au sein de ’algorithme de Tiernan [139] est mise en ceuvre. Chaque circuit
est construit & partir d’'un nceud racine s dans un sous-graphe induit par s et par les nceuds
plus grands que s. Dans le cadre de 1’algorithme de Tiernan, le temps nécessaire pour détecter
¢ circuits dans un graphe composé de n nceuds et de e arcs est borné par une limite supérieure
en O(n(k)™) avec k constant [95]. L’algorithme de Johnson [52] basé sur les mémes techniques
améliore la durée d’exécution en réduisant 1’espace de recherche des différents chemins. Ceci
conduit & une durée d’exécution dont la limite est en O((n + e)c). Cet algorithme a été modifié
pour pouvoir énumérer I’ensemble des chemins entre deux nceuds.

Détermination des fonctions linéaires (7%2)

Le graphe G¢q = (Neg, Eeq) est un graphe orienté et annoté spécifiant I’algorithme par un
ensemble de fonctions linéaires. Les nceuds de ce graphe correspondent au nceud de sortie y,
a 'ensemble des variables intermédiaires définies lors du démantélement d’un circuit et & ’en-
semble des entrées du systéme spécifié au niveau bruit (entrées z;, sources de bruit associées
aux z; et sources de bruit génére).
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Fi1c. 3.19: Exemple pour la transformation T

Soit fy, une fonction linéaire des variables u, v et des valeurs précédentes de la variable w(n).
Cette fonction linéaire globale est la somme de trois autres fonctions linéaires partielles définies
comme suit :

w(n) = ful..u(n—1iy),...v(n—1y),...w(n —1 —1y),...) avec iy, iy, iy >0 (3.89)
w(n) = foul---u(m—1iy)...) + fuu( - v —0y) ) + fuw(- - w(n — 1 —idy)...)(3.90)
Le graphe G4 associé a cet exemple est donné a la figure 3.20. Un arc (u, w, fy,) annoté par

fwu et orienté de u vers w signifie que la variable w est définie & partir de la variable u & ’aide
de la fonction linéaire f,.

j)l"ll

-f\‘i’“'

F1G. 3.20: Exemple de graphe G, représentant les différentes fonctions linéaires

L’objectif de la transformation Ty est de construire ce graphe G, a partir des différents
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graphes acycliques G. La fonction linéaire globale f,, associée & un graphe G, s’obtient par
un parcours en profondeur de ce graphe. Un algorithme récursif post-traitement [48] est utilisé
pour parcourir le graphe. Pour les nceuds n’appartenant pas aux sources du graphe, ’algorithme
explore tout d’abord le nceud prédécesseur de gauche, puis de droite puis détermine ensuite
la fonction linéaire & partir des résultats de chaque prédécesseur et de l'opérateur. Lors de
I’exploration d’une source, le nom de la variable associée a ce nceud est renvoyé. Cet algorithme
est décrit a la figure 3.21.

Cette transformation nécessite de définir une structure permettant de décrire efficacement
une fonction linéaire. Chaque fonction linéaire globale f,, est représentée par une constante et
une liste de fonctions linéaires partielles. Chaque fonction linéaire partielle f,, est caractérisée
par la variable d’entrée v associée et est représentée par une liste d’éléments. Chaque élément
représente un terme du type a;z7"¢ et est caractérisé par un retard r; et le terme a; correspon-
dant & une combinaison des différents coefficients présents au sein du graphe. Des méthodes
permettant d’effectuer les opérations arithmétiques sur ces fonctions linéaires ont été mises en
oeuvre.

FonctionLinéaire(T)

{
si TLON. source - | est une source du graphe
{

return NomVariable(T)

?
s

sinon
{ Si TDNG - T est un noeud opération

{
= FonctionLinéaire( PrédécesseurGauche(T) )
= FonctionLinéaire( PrédécesseurDroite(T) )

fgauche

fdroi te

f :f:gauche Op s (T) f;droife

!
J

SINON - T est une donnéde

s
t

= FonctionLinéaire( Prédécesseur(T) )
}
}

return f;

FiG. 3.21: Algorithme récursif de détermination des fonctions linéaires

Détermination des fonctions de transfert partielles (753)

Le graphe Gg; = (Ngy,, Ecy,;) est un graphe orienté et annoté spécifiant 1’algorithme par
un ensemble de fonctions de transfert intermédiaires. Les noeuds du graphe G g; appartiennent
a l'ensemble N, . L’arc (u,w, Hy,,) orienté de u vers w est annoté par la fonction de transfert
H,,, entre les variables associées aux nceuds w et wu.

Pour déterminer correctement les fonctions de transfert a partir des fonctions linéaires, il est
nécessaire de respecter la propriété 2 présentée a la page 103. Ceci implique de détecter et de
démanteler au sein du graphe G.q, tous les circuits d'une longueur supérieure a 'unité. Aprés
ce traitement, le graphe G4 ne doit contenir que des circuits de longueur unitaire. Un circuit
de longueur unitaire associé & une variable w(n) signifie que la variable est définie & partir de
ses versions précédentes w(n — k) avec k > 0. Un circuit C' de longueur supérieure a l'unité est
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transformé en un circuit de longueur unitaire en réalisant une suite de substitutions de variables
au niveau de la fonction linéaire associée a 'une des variables du circuit C.

Pour une variable w; appartenant a un circuit, le processus de substitution de variables
consiste a parcourir en sens inverse I’ensemble des chemins L; dont le nceud terminal est w; et a
substituer au sein de la fonction linéaire associée & un noeud les fonctions linéaires associées aux
neceuds prédécesseurs. Ce processus de substitutions de variables est arrété lorsque la fonction
linéaire associée a la variable w; ne contient plus de variables appartenant a un circuit. Ainsi,
ce processus n’aboutit & une solution que si pour tous les chemins L. de L; ayant un nceud
commun avec un circuit, les nceuds initiaux de L. correspondent au nceud w;. Ainsi, dans le cas
de la présence de plusieurs circuits, il faut sélectionner pour chaque groupe de circuits ayant un
point commun, 'un des nceuds commun & tous les circuits du groupe considéré, pour réaliser la
suite de substitutions de variables.

Pour illustrer ce processus de substitution de variables, 'exemple d’un filtre basé sur une
structure en treillis est présenté a la figure 3.22. Trois circuits (wy, wa, w3, ws, w1 ), (w1, Wa, Wws, W)
et (we, w3, ws) sont présents. Uniquement le nceud wo est commun aux trois circuits, ainsi il
est possible d’exprimer la variable wy(n) en fonction des valeurs précédentes wo(n — k) et des
autres variables du systéme n’appartenant pas & I'un des circuits. En effet, tous les chemins cor-
respondant & des circuits et ayant pour noeud terminal we possédent comme nceud initial ws.
Les substitutions de variables effectuées sont représentées a I’aide d’un arbre a la figure 3.22.c.
Apres ce traitement, la variable ws(n) est fonction uniquement de ses valeurs précédentes et de
z(n). Le graphe G, résultant est présenté a la figure 3.22.d et il ne contient plus aucun circuit
de longueur strictement supérieure & un.

Circuits

(W, Wy, Wy, w3, ;)

(W, Wy, W, wy)

(W, Wy, w,)

Substitutions
de variables

Fonctions linéaires

Fonctions linéaires
w,(n) =x(n)—a ws(n)
w,(n) = w,(n) = o wy(n)
wy(n) =w,(n-1)
ws(n) =wy(n=1)+ew,(n-1)
Y(n) = Bw(n)+yws(n)

w,(n) = x(n) — (@€ + O)w,(n—1)—aw,(n—2)
w,(n) = x(n)—a ws(n)
wy(n) =w,(n—-1)
wi(n) = wy(n=1)+Ew,(n-1)
y(n)= Bw(n)+yws(n)

S
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Substitution
de variables
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de variables

(5) @

=
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Fia. 3.22: Exemple de substitutions de variables

La seconde étape de cette transformation consiste & calculer la fonction de transfert a partir
des fonctions linéaires a l’aide de la transformée en Z. Considérons le graphe G, présenté a
la figure 3.20. Ce graphe est composé de deux sources u et v et d'une racine w. Un circuit de
longueur unitaire est associé au noceud w et annoté avec la fonction linéaire partielle fy,,. En
effet, les différentes substitutions de variables ont permis de regrouper au sein de la fonction
linéaire fy,, 'ensemble des éléments faisant appel & une version retardée de la variable w(n).
Ainsi, la fonction linéaire f,, correspond & la somme de trois fonctions linéaires partielles fyq,
fuwv et fuw. D’apres la régle de Mason [94], les fonctions de transfert Hy, et Hy, entre la sortie
w et les entrées u et v sont obtenues a ’aide de la transformée en Z de la maniére suivante :
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_ W _ Z(fw)

Hyu(z) = 002) ~ 1=2 (Jun) (3.91)
_ W) Z(fw)

va(Z) B V(Z) B 1_Z(fww) (3-92)

Détermination des fonctions de transfert globales (754)

Le graphe Ay = (N4, ,FE4,) est un arbre annoté spécifiant le systéme avec un ensemble
de fonctions de transfert globales entre la sortie et chacune des entrées du systéme. Cet arbre
représente la modélisation du systéme donnée par la figure 3.10. La racine de cet arbre Ap est
le nceud de sortie y et les feuilles correspondent aux nceuds d’entrée du systéme au niveau bruit.
Chaque arc orienté est annoté par la fonction de transfert entre la sortie et 'entrée. L’objectif
de cette transformation Th4 est de calculer les fonctions de transfert globales entre la sortie et
chaque entrée en éliminant les noceuds appartenant & I’ensemble IV, et représentant les variables
intermédiaires.

Dans le graphe Gp;, les chemins entre les entrées et la sortie sont énumérés. Soit Ly, le
chemin entre une entrée z et la sortie y défini de la maniére suivante :

Lyy={z...po...pk...px ...y} aveck=0...K etp, €N, (3.93)

La fonction de transfert globale Hy x entre la sortie Y (z) et 'entrée X (z) est déterminée de
la maniére suivante :

Y(z)
X(2)

Cette transformation nécessite de définir une structure permettant de représenter une fonc-
tion de transfert et de mettre en ceuvre des méthodes permettant de réaliser les opérations
arithmétiques entre les fonctions de transfert. Pour accélérer le développement de notre métho-
dologie, le calcul des fonctions de transfert globales & partir des fonctions de transfert partielles
est réalisé a l'aide de 'outil Matlab. En effet, ce dernier posséde un objet permettant de repré-
senter les fonctions de transfert. De plus, le concept de surcharge des opérateurs a été mis en
ceuvre dans le cas des opérations de type addition, soustraction et multiplication.

Hyx(z) =

= HypK(z) X ...Hpkpkil(z) X ... X lepo(z) X Hpox(z) (394)

3.4.4 Détermination de I’expression du RSBQ

L’objectif de cette derniére transformation est de déterminer I’expression du rapport signal &
bruit de quantification (RSBQ). La puissance du signal en sortie du systéme est constante car
elle est indépendante de la maniére dont les données sont codées en virgule fixe. Ainsi, cette
puissance est soit définie par I'utilisateur ou soit calculée & partir des parameétres des signaux
d’entrée et de la fonction de transfert entre la sortie et les entrées. Ces fonctions de transfert
sont déterminées au cours de la transformation T5.

L’expression globale de la puissance du bruit de quantification est définie selon I’équation 3.73
et fait appel aux expressions des parametres statistiques des bruits b, et b. Pour le bruit b, lié
aux bruits associés a chaque entrée x; et aux bruits générés au sein du systéme, les parametres
statistiques de chaque source de bruit et le gain entre la sortie et la source de bruit doivent étre
définis. Ce gain est calculé & partir de la réponse fréquentielle de la fonction de transfert entre
la sortie et la source de bruit. Sachant que ce gain est indépendant du codage des coefficients
en virgule fixe, celui-ci peut étre calculé qu’une seule fois.

Pour le bruit by, lié & la quantification des coefficients, la fonction de transfert AHj(z) dépend
directement de la maniére de coder les coefficients en virgule fixe. Ainsi, cette fonction de
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transfert doit étre calculée & chaque évaluation du RSBQ. La densité spectrale de puissance
mutuelle entre les entrées et la densité spectrale de puissance de chaque entrée doivent étre
définies par l'utilisateur.

3.4.5 Conclusions

Nous avons détaillé dans cette partie, la méthodologie mise en ouvre pour déterminer I'ex-
pression du RSB(Q dans le cadre des systémes linéaires. Un outil permettant d’implanter celle-ci
a été développé. Exceptées les transformations 1oy et T3 qui utilisent 'outil Matlab, les diffé-
rentes transformations ont été développées en langage C en utilisant les structures de données
présentes au sein de 'outil GAUT [91] pour représenter les graphes flot de données et les graphes
flot de signal. Les résultats obtenus avec cet outil dans le cadre d’un filtre récursif sont présentés
dans I’annexe A [98]. Les différentes fonctions de transfert déterminées par 1’outil sont détaillées.

Dans le cadre des systémes non-linéaires, actuellement, 1’outil de détermination de I'expres-
sion du RSBQ n’est pas développé. Cependant, les différentes étapes nécessaires pour obtenir
cette expression sont résumées ci-dessous. La premiére étape consiste & modéliser le systéme
au niveau bruit de quantification et correspond a la transformation 73. Ensuite, 'expression
du bruit est déterminée en parcourant le graphe des sources vers la racine selon la technique
présentée a la transformation Thy. La troisiéme étape détermine l'expression du moment du
second ordre du bruit b, a partir de son expression, obtenue dans I’étape précédente. Dans cette
derniére étape, une simulation de I'algorithme en précision infinie est réalisée afin de collecter
les différents signaux présents au sein de l’application en vue de déterminer les parameétres
statistiques nécessaires a la détermination de B,
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3.5 Expérimentations

Différentes expérimentations ont été menées afin de valider cette méthodologie de détermina-
tion de I’expression analytique du RSBQ. La validation de cette méthode nécessite de mesurer la
précision des estimations obtenues avec la modélisation proposée et de vérifier que la méthodo-
logie fournit une expression du RSBQ correcte. De plus, le temps d’obtention de ’expression du
RSBQ doit étre évalué afin de montrer 'efficacité de notre approche par rapport aux méthodes
basées sur la simulation. Dans un premier temps, la précision du modeéle de bruit généré que
nous avons proposé, est analysée. Ensuite, la qualité de I’estimation de la puissance du bruit
de quantification en sortie d’un systéme est étudiée pour les systémes linéaires et non linéaires.
Dans la derniére section, le temps d’exécution de l'outil développé dans le cadre des systémes
linéaires est évalué.

s 2

3.5.1 Estimation des parameétres statistiques du bruit généré

La qualité du modeéle de bruit généré, utilisé dans notre méthodologie, a été analysée. Pour
cela, nous avons comparé les paramétres statistiques obtenus a I'aide des expressions présentées
dans le tableau 3.1 et ceux mesurés a partir d’une simulation en virgule fixe. L’erreur relative
entre la puissance du bruit de quantification estimée Py ¢st et celle mesurée Py 5 a été calculée
de la maniére suivante :

B, = Pbgmes - Pbgest

3.95
Pbgmes ( )
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1.31-- + Puissance estimée : modele proposé ®  +------- -
X Puissance estimée : modéle classique @
1.21--= « Puissance mesurée @

___ + Erreur relative : modéle proposé @
x Erreur relative : modéle classique @

=)

Puissance de I'erreur de quantification
Erreur relative de la puissance estimée
w
5

I
T
I
I
I
I
n
1
I
I
I
I
,,,,,,, Ao
I
I
I
I
n
I
I
I
I
I
T
L

s Y 10 12 14
Nombre de bits /, Nombre de bits /,

)
IS
=

F1G. 3.23: Evolution de la puissance du bruit de quantification mesurée et estimée et des erreurs
relatives des estimations en fonction du nombre de bits {; associé & la constante C'
dans le cas de la quantification par arrondi du résultat de la multiplication z x C

Nous avons détaillé plus particuliérement dans cette section les résultats concernant le nou-
veau modeéle proposé. Les paramétres statistiques du signal y issu de la quantification du résultat
de la multiplication d’un signal z par une constante C' ont été mesurés et estimés. Les signaux
z, y et la constante C' sont codés sur 16 bits. Pour la constante C, le nombre /1 de bits égaux
a 0 évolue entre 0 & 14. Les autres bits de la constante sont définis de maniére aléatoire. Pour
montrer 'apport de notre modéle, nous avons comparé les estimations obtenues & 1’aide de notre
modele et celles issues du modéle classique proposé dans [24] et qui ne prend pas en compte le
paramétre /1. La puissance du bruit de quantification mesurée et estimée et les erreurs relatives
des estimations sont présentées a la figure 3.23 pour une loi de quantification par arrondi et
a la figure 3.24 pour une loi de quantification par troncature. Pour une valeur donnée de [,
différentes valeurs de la puissance mesurée sont obtenues en fonction de la valeur de la constante

C.
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F1G. 3.24: Evolution de la puissance du bruit de quantification mesurée et estimée et des erreurs
relatives des estimations en fonction du nombre de bits {; associé & la constante C'
dans le cas de la quantification par troncature du résultat de la multiplication z x C'

Lorsque le nombre de bits [ est faible, les résultats des deux estimations sont identiques
et Perreur relative est inférieure a 5%. Lorsque le nombre de bits I; est élevé, notre modeéle
permet toujours d’estimer précisément la puissance du bruit de quantification. En effet, 'erreur
relative reste inférieure & 3.7%. En revanche, les estimations issues du modeéle classique sont
nettement moins précises. La valeur maximale de l'erreur relative est de 33% dans le cadre
d’une quantification par arrondi et de 170% pour une loi de quantification par troncature. Ces
résultats sont obtenus lorsque la constante est égale & £0.5 si nous considérons un codage en
virgule fixe cadrée & gauche.

Notre modéle permet d’estimer précisément la puissance du bruit issu de la quantification
du résultat de la multiplication d’un signal par une constante. Ce modéle permet d’obtenir une
estimation nettement plus précise de la puissance du bruit de quantification en sortie de cer-
taines applications utilisant des constantes ayant un paramétre [; élevé. Ce type d’application
correspond par exemple & la corrélation d’un signal par un code bipolaire composé des valeurs
1 et —1. Cet exemple d’application est traité dans le paragraphe suivant.

Dans le cadre de la quantification du résultat de la multiplication ou de I'addition de deux
signaux, les estimations obtenues & ’aide du modéle proposé dans [24] sont trés précises. L’erreur
relative de I'estimation est proche de celle obtenue dans le cas précédent avec un parameétre Iy
proche de 0.

3.5.2 Estimation de la puissance du bruit dans le cadre des systémes li-
néaires

La qualité de I'estimation de la puissance du bruit de quantification en sortie d’'un systéme
linéaire a été analysée pour des structures récursives et non-récursives. Pour chaque application
nous avons déterminé 'erreur relative entre la puissance du bruit estimée et celle mesurée en
sortie de ’application. Différentes implantations de chaque application ont été effectuées afin de
tester les différents aspects de la méthodologie. Ces implantations ont été obtenues en modifiant
le type de recadrage des données, les lois de quantification utilisées et la largeur de la sortie du
multiplieur. Différents types de signaux ont été utilisés en entrée des applications.

Afin d’apprécier la qualité de l’estimation, il est intéressant d’exprimer la précision de 1’es-
timation en termes de bits. En effet, pour une puissance de bruit P donnée, il est possible
de définir la largeur de la donnée qui génére, aprés quantification, un bruit dont la puissance
de quantification est identique & P. Ainsi, une erreur d’estimation équivalente a 1/4 de bit se
traduit par une erreur relative de l'ordre de 30 & 40% et une erreur de 1/10 de bit correspond
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a une erreur relative de 14%.

Structures non-récursives

Dans le cadre des structures non-récursives, différents types d’application ont été testés et
les résultats sont présentés a la figure 3.25. Pour une méme application, différentes valeurs de
I’erreur relative correspondant & différentes spécifications en virgule fixe de I'application, sont
fournies. Les applications regroupées sous la dénomination corrélateur réalisent la corrélation
entre un signal et un code de longueur N4 dont les valeurs ¢; n’évoluent pas au cours du
traitement. Dans le cadre de la corrélation complexe, une multiplication complexe entre le code
complexe et le signal complexe est réalisée. Ensuite, les accumulations des parties réelles et
imaginaires sont effectuées séparément. L’application rake receiver implante une technique de
réception utilisant la diversité des trajets dans le cadre des transmissions a étalement de spectre
par séquence directe. Cette application est présentée dans la partie 5.2.2 & la page 172.
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F1G. 3.25: Erreur relative sur l'estimation de P, pour différentes applications non-récursives

Ces résultats montrent que les estimations obtenues pour différentes structures non récur-
sives sont trés précises. La valeur maximale de Ierreur relative est inférieure a 11% et sur les
44 estimations présentées uniquement 2 estimations conduisent & une erreur relative supérieure
a 4%. Ces résultats montrent que la modélisation mise en ceuvre au sein de cette méthodologie
permet d’estimer trés précisément la puissance du bruit de quantification en sortie d’une struc-
ture non-récursive.

Nous avons analysé I'influence du codage des coefficients d’un systéme linéaire sur le bruit
de quantification en sortie de ce systeme. La puissance P, du bruit de quantification en sortie
d’un filtre FIR composé de 32 cellules a été évaluée pour différents formats de codage des
coefficients. Le filtre FIR posséde une entrée et une sortie codées sur 16 bits. La largeur des
coefficients évolue entre 8 et 20 bits. Les résultats sont présentés a la figure 3.26.

L’estimation de la puissance B, a été comparée avec la puissance mesurée a partir d’une
simulation en virgule fixe. Pour les différentes largeurs de coefficient, l'erreur relative de ’es-
timation reste inférieure a 8%. Ainsi, notre modeéle permet d’estimer précisément le bruit by,
lié & la quantification des coefficients. L’influence de ce bruit by, est relativement faible lorsque
la largeur des coefficients est supérieure & 16 bits. La différence entre les RSBQ obtenus pour



3.5 Expérimentations 115

une largeur de 16 bits et de 24 bits est égale a 0.02 dB. En revanche lorsque la largeur des
coefficients diminue, l'influence de ce bruit by, n’est plus négligeable. L’utilisation de coefficients
codés sur 8 bits se traduit par une dégradation du RSBQ de 32 dB par rapport a la valeur
obtenue pour des coefficients codés sur 24 bits. Ce cas de figure peut se présenter pour certains
processeurs tels que les DSP SP5 [1] et UniPHY de la société 3DSP. Ils permettent d’utiliser des
instructions SWP réalisant des multiplications non symétriques avec un premier opérande de
largeur 8 bits et un second opérande de largeur 16 bits (voir tableau 2.2, page 41). Cependant,
cette dégradation est inférieure & celle obtenue si la largeur du signal est fixée a 8 bits et la
largeur des coefficients est fixée 16 bits. Dans ce cas, la dégradation est de 48 dB.

70

i Filtre FIR 32 cellules T
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F1G. 3.26: Analyse de I'influence du codage des coefficients. Evolution du RSBQ
en sortie d’'un filtre FIR en fonction de la largeur des coefficients

Structures récursives

Dans le cadre des structures récursives, différents filtres a réponse impulsionnelle infinie (IIR)
ont été testés. Les résultats obtenus pour deux filtres IIR d’ordre 8 et implantés sous la forme
de cellules cascadées d’ordre 2 sont présentés a la figure 3.27. Pour chaque filtre, I'erreur d’es-
timation relative présente en sortie de chaque cellule est fournie.

Filtre 1 Filtre 2
60 6
Filtre cascadé Filtre cascadé
(4 cellules d ‘ordre2) (4 cellules d ‘ordre2)
50 51
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F1G. 3.27: Erreur relative sur 'estimation de P, pour deux filtres ITR

Pour le second filtre, la valeur maximale de ’erreur relative d’estimation est inférieure & 3.3%



116 Evaluation de la précision

et sur les 16 estimations présentées une seule estimation conduit & une erreur relative supé-
rieure a 1,5%. Ainsi, pour ce filtre, les estimations réalisées sont tres précises. Cependant, pour
le premier filtre, la qualité des résultats obtenus est inférieure. La valeur maximale de I'erreur
relative est égale & 47%. Sur les 16 estimations présentées, trois estimations conduisent a une
erreur relative supérieure a 15%. Pour les cas conduisant & une erreur d’estimation importante,
une étude plus approfondie a montré que les paramétres statistiques des bruits générés étaient
correctement estimés et que les propriétés des bruits de quantification étaient respectées. Ce-
pendant, pour les deux cellules (cellules 3 et 4) conduisant & une erreur d’estimation élevée, les
poles de ces deux cellules sont trés proches du cercle unité. Ainsi, ces cellules sont en limite de
stabilité.

s 2

Influence du modéle de bruit généré

Dans la section 3.5.1, la précision de ’estimation des paramétres statistiques du bruit issu
de la quantification du résultat de la multiplication d’un signal par une constante a été évaluée
et comparée avec celle obtenue avec un modéle classique. Dans cette section, nous montrons
I'apport de ce nouveau modéle pour l'estimation de la puissance du bruit de quantification en
sortie d’un systéme. La puissance du bruit de quantification en sortie du systéme a été estimée
avec le modeéle proposé et le modéle classique. Les résultats sont présentés a la figure 3.28 dans
le cadre de structures non-récursives. Pour chaque application, ’erreur d’estimation relative est
présentée pour les deux modéles.
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F1G. 3.28: Erreur relative sur I'estimation de P;,, comparaison des modéles de bruit

Pour certaines applications telles que le filtre FIR testé, les deux estimations conduisent &
des résultats identiques. En effet, les coefficients de ce filtre possédent un paramétre [ faible.
Cependant, pour les applications dont les coefficients sont particuliers, 'utilisation du nouveau
modeéle permet d’estimer trés précisément la puissance du bruit de sortie alors que le modeéle
classique fournit dans certains cas, une estimation trés peu précise. En effet, I’erreur d’estimation
relative maximale atteint 81% dans le cadre d’un corrélateur réel et 41% pour un corrélateur
complexe. Ceci se traduit dans le cadre d’une application plus complexe telle que le rake receiver
par une erreur d’estimation relative maximale de 95%. Pour ces différentes applications, les
coefficients utilisés sont égaux & £1 ou +0.5.

Dans le cadre des filtres IIR, I'utilisation du modéle proposé permet de diminuer les erreurs
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d’estimation en sortie de certaines cellules par rapport & un modéle classique. L’utilisation du
modeéle classique pour le premier filtre IIR présenté au paragraphe précédent, conduit a une
erreur relative maximale de 61% et 8 estimations sur les 16 obtenues se traduisent par une
erreur d’estimation relative supérieure a 15%.

Ces résultats montrent l'intérét de notre modéle pour estimer la puissance du bruit de quan-
tification en sortie d’un systéme. L’effort supplémentaire pour utiliser ce modéle étant peu
important, celui-ci peut étre mis en ceuvre facilement au sein de la méthodologie.

3.5.3 Estimation de la puissance du bruit dans le cadre des systémes non-
linéaires

Différentes expérimentations ont été menées pour évaluer la précision de l'estimation pour
différents systémes non-linéaires. L’erreur relative entre la puissance mesurée et celle estimée est
présentée a la figure 3.29, pour les différentes applications considérées. L’application d’évalua-
tion de la puissance d’un signal complexe calcule le module au carré du signal. L’auto-corrélation
d’un signal est calculée pour un retard donné. Cette application a été testée pour des signaux
faiblement et fortement corrélés d’un point de vue temporel. L’écart entre la puissance du bruit
obtenue pour un signal faiblement corrélé et un signal fortement corrélé est trés élevé. Cet écart
important montre la nécessité de prendre en compte la corrélation entre les signaux afin d’esti-
mer correctement la puissance du bruit en sortie d’un systéme non-linéaire. Le filtre de Voltéra
testé est un filtre non-linéaire du second ordre. Pour ces différentes applications, ’expression de
la puissance du bruit a été obtenue & 1’aide de la technique présentée dans la premiére partie
de la section 3.3.2. L’application dénommeée estimation de mouvement correspond & la mesure
de la distance entre deux vecteurs u et v. Cette distance correspond & la somme des valeurs
absolues des éléments du vecteur représentant la différence entre les vecteurs u et v (distance
de Manhattan).
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F1G. 3.29: Erreur relative sur l'estimation de P, pour différentes applications non-linéaires

L’erreur relative obtenue pour les applications considérées est inférieure 8%. Cette erreur est
relativement faible et est comparable a celle obtenue dans le cadre des systémes linéaires non-
récursifs. Ces résultats montrent que malgré les hypothéses posées, la modélisation proposée
permet d’obtenir une estimation précise de la puissance du bruit en sortie d’un systéme non-
linéaire.
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3.5.4 Temps d’exécution de 1’outil

Afin d’évaluer D'efficacité de notre méthodologie, le temps d’exécution de 'outil développé
pour implanter cette méthodologie a été évalué. Deux versions de cet outil ont été testées. La
premiére version (v1) implante la méthodologie décrite dans la partie précédente, elle permet
d’obtenir en sortie ’expression du RSBQ en fonction de la largeur et de la position de la virgule
des données. La seconde version v2 de 'outil fournit la valeur du RSBQ obtenue pour une
spécification en virgule fixe donnée. Ainsi, le nombre de sources de bruit présentes au sein du
graphe Gy, est limité et correspond au nombre exact de sources de bruit pour la spécification
considérée. Le format de chaque donnée est spécifié au sein d’un fichier d’entrée.

Structures non-récursives

Dans le cadre des structures non-récursives, la majorité du temps est consacrée & la transfor-
mation Tho qui correspond & la détermination de la fonction linéaire associée au graphe Gy. Les
temps d’exécution de cette transformation The, obtenus dans le cadre de quelques applications
basées sur des structures non-récursives sont détaillés pour les deux versions de 'outil dans le
tableau 3.2.

Applications | N | Temps d’exécution (s)
version vl version v2
32 0.27 0.01
FIR 64 1.22 0.03
(N cellules) 128 6.46 0.2
256 48.3 0.86
4 0.02
Corrélateur 8 0.09
complexe 16 0.3
(N points) 32 0.99
64 4.36
128 21.62

TAB. 3.2: Temps d’exécution de la transformation Tho

Pour la seconde version de 'outil, les temps d’exécution obtenus sont trés faibles méme pour
les graphes possédant un nombre de noeuds élevé tels que le filtre FIR composé de 256 cellules ou
le corrélateur complexe sur 128 points. L’algorithme mis en ceuvre pour déterminer la fonction
linéaire associée & un graphe est basé sur ’exploration du graphe et posséde une complexité
qui est proportionnelle au nombre de nceuds présents au sein du graphe. De plus, pour que les
nceuds ne soient pas explorés plusieurs fois, la fonction linéaire associée & un nceud est mémori-
sée si ce noeud est susceptible d’étre visité une nouvelle fois. Ce cas se présente lorsqu’un noeud
posséde plusieurs successeurs.

Pour la premiére version de I'outil, les temps d’exécution de la transformation Ty sont plus
élevés. Différentes raisons peuvent expliquer 1’accroissement du temps d’exécution entre les
deux versions de l'outil. Dans le cas de la premiére version, le nombre de nceuds présents au
sein du graphe Gy, est plus élevé. En effet, ce graphe inclut toutes les sources de bruit généré
potentielles. Nous avons constaté que pour une méme application le nombre de nceuds de Gy,
est 2.85 fois plus important lorsque ’ensemble des sources de bruit potentielles sont présentes
au sein du graphe. Cet accroissement du nombre de nceuds se traduit par une augmentation du
temps d’exécution des différentes transformations traitant ce graphe.

La structure utilisée actuellement pour spécifier les fonctions linéaires est composée d’un
tableau de fonctions linéaires partielles. Une fonction linéaire partielle est affectée & chaque
source de bruit. Ainsi, la taille de cette structure est proportionnelle au nombre de sources de
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bruit. En conséquence, les traitements réalisés sur cette structure se traduisent par des temps
d’exécution élevés lorsque le nombre de sources de bruit est important. Dans le cas du filtre
FIR 256 ou du corrélateur sur 128 points, plus de 1200 sources de bruit sont présentes au sein
du graphe. L’utilisation d’une structure dynamique ne prenant en compte que les sources de
bruit réellement présentes au sein de la fonction linéaire permettrait de diminuer nettement la
taille de la structure. Ainsi, nous pouvons supposer que la mise en ceuvre d’une structure plus
efficace pour spécifier les fonctions linéaires permettra de diminuer considérablement le temps
d’exécution de cette transformation lorsque le nombre de sources de bruit est élevé.

Structures récursives

Dans le cadre des structures récursives, la majorité du temps est consacrée a 1’énumération des
circuits réalisée au sein de la transformation T5;. Les temps d’exécution mesurés pour différents
filtres & réponse impulsionnelle infinie sont présentés dans le tableau 3.3 pour les deux versions
de I'outil.

Applications | Temps d’exécution (s)
version v/ version v2
IIR 2 1.02 0.07
IIR 4 6.3 0.64
IIR 8 15.7 1.57

TAB. 3.3: Temps d’exécution de la transformation 15

Le temps d’exécution de l'algorithme d’énumération de circuits dépend du nombre de nceuds,
d’arcs et de circuits présents au sein du graphe. L’algorithme utilisé posséde une complexité
polynomiale. Le nombre de nceuds utilisés pour décrire une application récursive étant relative-
ment faible, les temps d’exécution obtenus sont acceptables. Dans le cadre de la premiére version
de l'outil, pour une méme application, les temps d’exécution de l'outil sont plus importants.
En effet, le nombre de nceuds présents au sein du graphe Gy, est plus important. L’ajout de
toutes les sources de bruit potentielles, se traduit par une augmentation de 240% du nombre de
neeuds au sein de G, et un accroissement du temps d’exécution de ’algorithme d’énumération
des circuits.

A titre de comparaison, selon les expérimentations présentées dans [66], le temps de simulation
en virgule fixe d’un filtre IIR d’ordre 4 est égal 16.3 s si une librairie optimisée est utilisée.
L’utilisation de la technique de surcharge des types C++ aboutit & un temps de simulation
de 340 s. Les expérimentations que nous avons réalisées avec la derniére version de l'outil de
simulation en virgule fixe associé & Matlab conduisent & un temps de simulation de 8 s si 50000
échantillons sont utilisés en entrée du filtre IIR d’ordre 4.

Ainsi, le temps nécessaire a I’obtention de I'expression du RSBQ et le temps d’une simulation
de 'algorithme en virgule fixe sont du méme ordre de grandeur. En revanche, dans le cadre du
processus de détermination et d’optimisation du format des données, notre méthodologie n’est
utilisée qu’une seule fois alors que pour les techniques basées sur la simulation chaque évaluation
du RSBQ nécessite une simulation. Ainsi, les temps d’optimisation obtenus avec notre méthode
seront nettement plus faibles.
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3.6 Détermination de la contrainte de précision minimale

3.6.1 Introduction

L’objectif de cette partie est de présenter la méthode proposée pour déterminer la valeur
minimale de la précision (RSBQnin) permettant de respecter les différents critéres de qualité
associés a l'application. Cette valeur minimale est utilisée par la suite au sein du processus de
conversion en virgule fixe. Lors de la conversion en virgule fixe, le format des données est dé-
terminé et optimisé afin que la précision des calculs soit supérieure & la contrainte de précision
minimale (RSBQn:,). Ensuite, la spécification en virgule fixe obtenue en sortie du processus de
conversion est simulée afin de vérifier si réellement les critéres de qualité associés & ’application
sont vérifiés. Dans le cas contraire, la contrainte de précision minimale est affinée et le processus
est réitéré.

Le processus de vérification des contraintes de qualité associées a ’application est présenté &
la figure 3.30.a. Celui-ci consiste simplement & vérifier que la sortie du systéme en précision finie
y permet de respecter les contraintes de qualité. Nous proposons de modéliser la sortie ¥ du
systéme par la somme de la sortie y du systéme spécifié en précision infinie et b, une source de
bruit dont les caractéristiques sont présentées dans la section suivante. La modélisation proposée
est présentée a la figure 3.30.b.

Critére Modélisation du bruit Critere
de qualité de quantification en sortie de qualité

5 Systéme
Vérification des ::> — P!écision ]
critéres de qualité infinie ]
i ) Détermination RSBQ”’”’
o R
[——— RSBQ,
(a) ) max(P,,) =

F1G. 3.30: Représentation du processus de détermination de la contrainte de précision minimale

Systéme
——* Précision
finie

Vérification des
critéres de qualité

Le processus de détermination de la valeur minimale du RSBQ, consiste & augmenter pro-
gressivement la puissance du bruit b, tant que les critéres de qualité associés a l'application
sont respectés. La valeur du RSBQmin est directement obtenue a partir de la valeur maximale
de la puissance du bruit de quantification. Cette technique nécessite pour I'implantation d’une
application de réaliser une simulation de ’application en virgule flottante. Ensuite, une source
de bruit dont la puissance est ajustée est sommeée a la sortie de ’application obtenue en virgule
flottante.

3.6.2 Modélisation du bruit de sortie
Propriétés du bruit de quantification de sortie

Le bruit de quantification présent en sortie de ce systéme résulte de la contribution des diffé-
rentes sources de bruit présentes au sein du systéme. La contribution de chaque source dépend
de sa puissance et du gain présent entre la sortie du systéme et la source. Pour définir les pro-
priétés de la source de bruit modélisant le bruit de quantification présent en sortie du systéme, il
est nécessaire de distinguer deux cas de figure. Le premier correspond au cas oll une des sources
de bruit présente en sortie prédomine et ainsi, le bruit de sortie est fortement lié & cette source
de bruit. Dans ce cas, nous pouvons considérer que la source de bruit b, est équivalente a la
source de bruit prédominante. Les propriétés de cette source de bruit correspondent & celles du
bruit issu de la quantification d’un signal et résumé dans la partie 3.2.3. En conséquence, la
source de bruit b, est modélisée par un bruit stationnaire et ergodique et uniformément réparti.
Un exemple de ce type de bruit est présenté a la figure 3.31.b.1. La fonction de distribution et
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la fonction d’autocorrélation de ce bruit sont représentées.
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F1G. 3.31: Evaluation de I’hypothése de bruit gaussien

Dans le second cas, les différentes sources de bruit contribuent toutes au bruit en sortie du
systéme. Nous considérons qu’il n’existe pas de sources de bruit prédominantes en termes de
puissance. Ainsi, si le nombre de sources présentes au sein de ’application est relativement
élevé, alors la puissance de chaque source de bruit est faible par rapport & la puissance du bruit
en sortie du systéme. En supposant que les différentes sources de bruit sont indépendantes,
d’aprés le théoréme de la limite centrale, la distribution du bruit en sortie du systéme peut étre
approximée par une distribution gaussienne lorsque le nombre de sources est élevé.

La validité de cette modélisation a été analysée a 'aide du test de Kolmogorov-Smirnov [125]
sur différents bruits de quantification obtenus en sortie de systémes en virgule fixe. Ce test
permet de décider si une fonction de distribution est assimilable & une loi normale avec un seuil
de confiance défini & 95% dans notre cas. De plus, le kurtosis de chaque bruit de quantification
en sortie du systéme a été évalué. Cette métrique est égale & 3 dans le cas d’une distribution
gaussienne. Les tests ont été réalisés sur 48 bruits de quantifications. Les résultats des tests et
les valeurs du kurtosis sont représentés a la figure 3.31.a en fonction du nombre de sources de
bruit présentes au sein du systéme.

Lorsque nous sommes dans le cas d’'un nombre de sources de bruit faible, une majorité des
bruits posséde un kurtosis éloigné de 3 et le résultat du test est négatif. Ces bruits ont été
obtenus dans le cas de systéme pour lesquels les résultats des calculs internes sont stockés en
double précision et la sortie du systéme est stockée en simple précision. Ainsi, le bruit de quan-
tification issu du passage en simple précision de la sortie du systéme prédomine et le modeéle du
bruit correspond & celui présenté dans le premier cas. L’analyse des fonctions de distribution
obtenues confirme cette hypothése. Lorsque le nombre de sources de bruit est plus important
et qu’aucune source ne prédomine, ’hypothése de bruit gaussien est vérifiée. Un exemple de ce
type de bruit est présenté a la figure 3.31.b.2. Pour I'exemple considéré, les sources de bruits
sont filtrées, ainsi le bruit de quantification en sortie n’est pas un bruit blanc.

Conclusions

La vérification des critéres de qualité est réalisée avec deux types différents de source de bruit.
Le premier type de bruit correspond & un bruit blanc uniformément réparti. Le second type
de bruit correspond & un bruit gaussien. Deux types de bruit gaussien possédant des fonctions
d’autocorrélation différentes sont testés. Les expérimentations sont réalisées avec des bruits pour
lesquels les échantillons sont soit fortement soit faiblement corrélés d’un point de vue temporel.
La vérification des critéres de qualité est réalisée avec ces différents types de bruit et la valeur
du RSBQmin sélectionnée correspond & celle ayant une valeur maximale.
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3.7 Conclusions

Dans ce chapitre, nous avons présenté une nouvelle méthodologie de détermination automa-
tique de I’expression analytique du RSBQ. Le premier aspect traité correspond & la définition
des modeles du bruit de quantification généré lors d’un changement de format. Un nouveau
modéle de bruit a été proposé dans le cas de la quantification du résultat de la multiplication
d’un signal par une constante. Ensuite, ’expression de la puissance du bruit de quantification en
sortie d’'un systéme en virgule fixe a été détaillée pour les systémes linéaires et les systémes non-
linéaires et non-récursifs. Dans le cadre des systémes linéaires, la méthodologie mise en ceuvre
pour déterminer les différents éléments de 'expression du RSBQ a été exposée. Les résultats
des expérimentations ont montré que les estimations obtenues étaient précises et en particulier
si le modéle de bruit proposé était utilisé. De plus, 'efficacité de la méthode en termes de temps
d’exécution a été démontrée.

Cette méthodologie ne permet pas actuellement de traiter tous les types d’applications tels
que les filtres adaptatifs. Dans ce cas, les techniques basées sur la simulation doivent étre
utilisées. Mais pour les applications supportées, cette méthodologie permet d’accélérer signifi-
cativement les traitements de conversion en virgule fixe en fournissant I’expression analytique
du RSBQ. Pour ces applications, notre méthodologie permet de remplacer avantageusement les
méthodes basées sur la simulation. Pour les filtres adaptatifs, les coefficients du filtre linéaire
évoluent au cours du temps et la valeur de ces coefficients est fonction de la sortie du filtre.
Ainsi, des circuits sont présents au sein du graphe représentant ’application et les techniques
présentées dans ce chapitre ne peuvent étre utilisées. Cependant, des expressions de la puissance
du bruit ont été définies dans [18]. Ainsi, il est possible d’obtenir une expression analytique du
RSBQ en sortie de ce type d’algorithme. A notre niveau, la problématique consiste & automa-
tiser la détermination de cette expression du RSBQ dans le cadre de ces applications.



Chapitre 4

Codage des données en virgule fixe

Ce chapitre est consacré a la présentation des différentes phases de la méthodologie de codage
des données en virgule fixe. L’objectif de cette méthodologie est de convertir la description en
virgule flottante en une spécification en virgule fixe et d’optimiser I'implantation de I’application
en fonction de la contrainte de précision minimale. Dans un premier temps, 'infrastructure de
compilation utilisée est présentée. Celle-ci est composée d’'une partie frontale SUIF et d’une
partie finale CALIFE. De plus, les caractéristiques de la représentation intermédiaire définie
pour réaliser le processus de conversion en virgule fixe, sont exposées. Ensuite, les différentes
phases de transformation de la description en virgule flottante en une spécification en virgule
fixe optimisée sont détaillées.

La premiére étape permet de déterminer la dynamique des données de D’application. Les
techniques utilisées et la méthode mise en ceuvre pour les implanter sont présentées. Ensuite,
ces informations de dynamique sont utilisées pour déterminer la position de la virgule de chaque
donnée. Dans cette partie, la technique proposée pour prendre en compte et traiter les bits
de garde associés aux additionneurs est plus particulierement détaillée. La troisiéme phase
a pour objectif de déterminer la largeur des données. Dans ce cadre, les types des données
permettant de minimiser le temps d’exécution du code et de respecter la contrainte de précision
sont sélectionnés. Ainsi, la modélisation de ce probléme d’optimisation et la technique utilisée
pour résoudre celui-ci sont exposées. Au cours de la derniére étape, le format des données en
virgule fixe est optimisé afin de minimiser le temps d’exécution global du code. Deux types de
méthode ont été définis en fonction des capacités de parallélisme de I’architecture cible.

Pour les trois derniéres étapes de ce processus de conversion, les résultats de différentes expé-
rimentations sont fournis afin d’illustrer 'intérét et les capacités de la méthodologie proposée.

4.1 Description de P'infrastructure de compilation

La méthodologie de conversion de la description en virgule flottante en une spécification en
virgule fixe s’insére au sein du processus de compilation. La partie frontale du compilateur
utilise 'outil SUIF et la partie finale est réalisée & l'aide de l’environnement CALIFE. Cet
environnement, développé au sein de notre projet de recherche R2D2, permet de s’interfacer
relativement aisément avec les différentes phases de la génération de code. De plus, cette partie
finale du compilateur étant reciblable, celui-ci n’est pas dédié & une cible particuliére.

Dans cette partie, I'infrastructure de compilation utilisée est présentée. Les parties frontales et
finales de l'infrastructure et la représentation intermédiaire, support du processus de conversion
en virgule fixe, sont décrites.
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4.1.1 Description de la partie frontale SUIF

L’environnement SUIF [152] développé a 1’Université de Stanford est une plate-forme permet-
tant le développement et I’évaluation de nouvelles techniques de compilation. Cet environne-
ment inclut la partie frontale d’un compilateur permettant la transformation d’une application
spécifiée en langage C vers une représentation intermédiaire (IR). De plus, cet environnement
est composé de différents outils permettant des transformations de I'IR et une bibliothéque de
classes C++ permettant ’accés & cette IR.

La structure de la représentation intermédiaire de SUIF permet de spécifier ’application de
maniére hiérarchique. Une procédure est définie par une liste de nceuds de controle représentant
soit une structure répétitive ou conditionnelle soit un lien vers un arbre d’expression. Pour les
structures répétitives les bornes minimales et maximales, I’évolution de la boucle et le corps
de celle-ci sont représentés par des listes de noeuds de controle. De méme, pour les structures
conditionnelles, la condition et les différentes alternatives sont spécifiées par des listes de nceuds
de controle. Chaque arbre d’expression correspondant & une expression du code source est
composé de nceuds représentant les opérations et de nceuds représentant les opérandes de ces
opérations. Une table des symboles est associée & chaque fichier de I'application et & chaque
procédure pour gérer respectivement les variables globales et locales.

4.1.2 Description de la partie finale CALIFE

L’environnement CALIFE est une structure de génération de code flexible destinée aux pro-
cesseurs programmables spécialisés et utilisant le principe de la génération de code parametrée
par la description du processeur [20]. Cet environnement est composé d’un langage de modéli-
sation de processeurs dénommé ARMOR, d’une bibliothéque d’algorithmes de transformation
et d'une infrastructure de liaison entre la description du processeur et les modules de transfor-
mation de code.

Langage de description de processeurs

Le processeur est modélisé a I’aide du langage ARMOR défini dans [106, 22]. L’objectif de ce
langage est de permettre la description rapide d’un processeur a l'aide d’un langage simple afin
de faciliter ’exploration architecturale. Le comportement du processeur est défini & travers la
description de son jeu d’instructions.

Une description ARMOR est une grammaire dont toute dérivation est un comportement pos-
sible du jeu d’instructions du processeur. Cette description spécifie des éléments assimilables
aux instructions. Ces éléments sont structurés en groupe afin de définir le parallélisme au niveau
instruction du processeur. Une régle particuliére permet de définir les instructions de maniére
hiérarchique afin de factoriser 'information et ainsi, d’obtenir une description plus compacte.
Pour faciliter la description des architectures hétérogénes, des restrictions peuvent étre spéci-
fites et en particulier au niveau du parallélisme. Le comportement de chaque instruction est
défini soit par une régle correspondant au parcours du flot de données d’une unité fonctionnelle
soit par une régle détaillant le flot de controle. Les ressources du processeur correspondant
aux registres, aux files de registres et aux unités fonctionnelles sont définies & l’aide de régles
spécifiques. Les différents modes d’adressage peuvent étre spécifiés et plus particuliérement les
modes d’adressage auto-modifiés.

Infrastructure de génération de code

L’infrastructure CALIFE met & la disposition de 'utilisateur une bibliothéque de modules
regroupant diverses passes de production et d’optimisation de code. Ces modules intégrent les
transformations traditionnelles présentes au sein des compilateurs telles que la sélection des
instructions, ’allocation de ressources et 'ordonnancement. L’intérét de cette bibliothéque est
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de proposer, pour chaque catégorie de transformation de code, différents algorithmes adaptés
a divers styles d’architectures. Ainsi, l'utilisateur choisit et agence ces différentes passes afin
d’adapter le flot de compilation & I'architecture cible.

La représentation interne du programme contient plusieurs structures de données correspon-
dant aux différents niveaux d’abstraction du programme source (programme, procédure, bloc,
instruction). Cette représentation interne est issue de la représentation intermédiaire de SUTF.

La représentation interne du processeur contient I’ensemble des informations nécessaires pour
paramétrer les différents modules de transformations de code. Ces différentes informations cor-
respondent, par exemple, aux régles définies pour la sélection de code ou les tables de réservation
pour 'ordonnancement des instructions. Ces différentes informations sont générées a 'aide du
module ArmorC a partir de la description ARMOR du processeur.

4.1.3 Description de la représentation intermédiaire GFDC

Pour réaliser les différentes phases de conversion d’une description en virgule flottante en une
spécification en virgule fixe, une nouvelle représentation intermédiaire a été définie. En effet,
la représentation intermédiaire de SUIF n’est pas adaptée aux transformations mises en ceuvre
au sein du processus de conversion. Cette nouvelle représentation intermédiaire présentée dans
cette partie, correspond & un Graphe Flot de Données et de Controle (GFDC).

Les structures de données utilisées pour représenter les structures répétitives et conditionnelles
au sein de 'IR SUIF et du GFDC sont relativement proches. Par rapport & la représentation
intermédiaire de SUIF, une structure de contrdle représentant un bloc de base a été définie.
Cette structure regroupe au sein d’un méme graphe l’ensemble des traitements des données
correspondant au traitement du signal. Dans 'R SUIF, les arbres d’expression regroupent au
sein d’'une méme structure les traitements sur les données et les opérations nécessaires pour
accéder & ces données. Au sein du GFDC, les traitements sur les données correspondant & la
partie traitement du signal sont séparés des autres traitements tels que les calculs des indices
d’un tableau par exemple.

Dans cette nouvelle représentation intermédiaire de type GFDC, une procédure est représen-
tée par un graphe flot de controle et de données (GFDC). Ce GFDC est composé de nceuds
représentant la partie controle et de noeuds représentant la partie traitement des données.
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Fi1G. 4.1: Modélisation d’une structure de controle

Description du Graphe Flot de Controle (GFC)

Le graphe flot de controle (GFC) est un graphe acyclique orienté permettant de représenter
la structure de contrdle d’une procédure. Chaque graphe flot de contrdle est composé d’une
séquence de blocs de contrdle exécutés séquentiellement. Ces blocs représentent soit un bloc
de base soit une structure répétitive ou conditionnelle. Chaque bloc de controle est composé
d’un ceeur décrivant le traitement réalisé au sein du bloc et d’une liste de ses entrées et de ses
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sorties comme schématisé a la figure 4.1. Ces deux listes permettent de définir la vue externe
du bloc de controle afin d’interfacer ce bloc avec 'extérieur. Les liens entre les noeuds représen-
tant les entrées et les sorties des blocs de controle sont définis afin de spécifier le cheminement
des données entre ces blocs de controle. En effet, certaines phases de conversion nécessitent de
déplacer des opérations de recadrage au travers des frontiéres des blocs de controle. Ainsi, ces
liens permettent de propager ces opérations de recadrage au sein du GFDC de I'application.
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FiG. 4.2: Modélisation des structures de controle correspondant aux
blocs de base et aux structures répétitives ou conditionnelles

Un bloc de base est une séquence d’opérations consécutives dans laquelle le flot de controle est
activé au début de celle-ci et inhibé & la fin de celle-ci, sans possibilité d’arrét ou de branchement
autre qu’a la fin de la séquence [6]. Le coeur de traitement d’un bloc de base est modélisé par
un Graphe Flot de Données (GFD) comme représenté a la figure 4.2-a. Les spécifications des
entrées et des sorties d’un bloc de base correspondent & celles du GFD associé.

La structure répétitive implantée dans cette représentation permet de décrire les boucles
dont le nombre d’itérations est borné. Le coeur de traitement de la structure répétitive est
modélisé par un Graphe Flot de Controle (GFC) comme représenté a la figure 4.2-b. Cette
structure regroupe l’ensemble des informations concernant la gestion de la boucle (incrément,
valeur minimale et maximale de I'indice). Les entrées et sorties de ce type de bloc sont issues
des entrées et sorties du GFC correspondant au coeur de traitement de la structure répétitive.
Cependant, les différents parameétres tels que la dynamique et le format d’une entrée ou d’une
sortie de la structure répétitive peuvent étre différents des paramétres des entrées ou sorties
équivalentes du GFC associé. En effet, les entrées et sorties du GFC spécifient celles d’une
itération de la boucle alors que les entrées et sorties de la structure répétitive spécifient celles
obtenues pour ’ensemble des itérations de la boucle. Pour illustrer ce concept, nous avons
représenté a la figure 4.3, la modélisation de la Transformée de Fourier Rapide (FFT). La
structure répétitive décrite permet d’appliquer le traitement spécifié au sein de la structure de
controle dénommée GF C; & chaque étage ¢ de la FFT. La dynamique du vecteur représentant
la sortie de I’étage 7 est égale au double de la dynamique du vecteur représentant ’entrée de
cet étage 7. A chaque étage, la dynamique du vecteur X est multipliée par deux. Notre modéle
permet de spécifier au niveau de la structure répétitive la dynamique en entrée de la FFT (]-
1,1]) et en sortie de celle-ci ([-N,N]). L’évolution de la dynamique du vecteur X au cours du
traitement est spécifiée au niveau de la structure de controle représentant un étage i.

La structure conditionnelle permet de spécifier des alternatives de traitement en fonction
d’un critére de sélection. Chaque alternative est spécifiée par un Graphe Flot de Controle
(GFC) (Fig. 4.2-c). Les E/S de la structure conditionnelle correspondent & 'union des E/S de
chaque alternative. Si plusieurs nceuds 0;; générent une méme sortie o; alors les paramétres de
cette derniére sont issus de la fusion des parameétres des sorties 0;; selon des régles prédéfinies.
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FiG. 4.3: Modélisation de l’algorithme de FFT

Description du Graphe Flot de Données (GFD)

Le graphe flot de donnée (GFD) permet de représenter I'ensemble des traitements sur les
données correspondant a la partie du traitement du signal. Ainsi, les calculs d’indice ne sont
pas spécifiés au sein de ce GFD, mais ils sont associés au noeud représentant la variable utilisant
I'indice. Le GFD est composé d’un ensemble de nceuds représentant les données et les opérations
sur ces données.

Génération de la représentation intermédiaire GFDC

La représentation intermédiaire utilisée par l'infrastructure de génération de code CALIFE est
obtenue & I’aide de la partie frontale SUTF. Un module permettant de générer la représentation
intermédiaire spécifiée ci-dessus a partir de I'IR obtenue avec SUIF a été développé. Les noeuds
représentant une structure de controle au sein de I'IR SUIF sont représentés par leur équivalent
dans le GFDC. Chaque arbre d’expression est représenté par un GFD. Les différents arbres
d’expression formant un bloc de base sont identifiés et le GFD associé & un bloc de base est
obtenu en fusionnant les différents GFD représentant les arbres d’expression associés a ce bloc.

Conversion GFDC vers SUIF

Un module permettant de mettre & jour la représentation intermédiaire de SUIF & partir de
la spécification virgule fixe définie dans le GFDC a été développé. Cette transformation modifie
le type des données et la valeur des constantes au sein de SUIF et insére les opérations de
recadrage présentes au sein du GFDC. Cette mise & jour est nécessaire pour réaliser par la suite
les phases de génération de code. De plus, un code C utilisant uniquement des types entiers
peut étre généré & 'aide de l'outil s2¢ présent au sein de ’environnement SUIF. Un exemple
de code C obtenu aprés la phase de conversion en virgule fixe est présenté dans 'annexe B. De
méme, un outil similaire doit étre développé pour obtenir une sortie en SystemC afin de pouvoir
simuler la spécification virgule fixe obtenue au sein du GFDC.

Conclusions

Les caractéristiques de la représentation intermédiaire définie pour réaliser la conversion en
virgule fixe de ’application ont été présentées. L'implantation de chaque structure de controle
et de données fait appel & une classe C++ spécifique. Dans un premier temps, uniquement
les structures de controle les plus utilisées dans le domaine du TNS ont été implantées. Ces
structures correspondent aux blocs de base et aux structures répétitives.
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4.2 Détermination de la dynamique des données

La premiére phase du processus de conversion en virgule fixe correspond & la détermination
de la dynamique (domaine de définition) de chaque donnée du GFDC représentant ’application.
La dynamique d’une donnée x permet de définir le paramétre m,, correspondant & la position de
la virgule par rapport au bit le plus significatif. Cette position doit permettre de représenter la
donnée avec le maximum de précision et garantir que toutes les valeurs prises par cette donnée
pourront étre représentées. La position optimale de la virgule d’une donnée z est alors obtenue
a l'aide de l'inégalité présentée ci-dessous et nécessite de calculer & partir de la dynamique, la
valeur absolue maximale de la donnée.

2"l < Fae < 2™ avec  Zmar = max(|z(n)]) (4.1)
n

Tout d’abord, les techniques utilisées pour déterminer la dynamique au sein des systémes
linéaires et des systémes non-linéaires et non-récursifs sont détaillées. Ensuite, 'implantation
de ces techniques au sein de notre méthodologie est présentée.

4.2.1 Définition d’une méthode d’estimation de la dynamique

Les différentes méthodologies disponibles pour déterminer la dynamique des données ont été
présentées dans la partie 1.2.2 de la page 19. Les méthodes statistiques permettent d’obtenir une
estimation de la dynamique précise mais elles ne garantissent pas l’absence de débordement.
Les méthodes analytiques basées sur une estimation dans le pire cas garantissent 1’absence
de débordement mais ’estimation est plus pessimiste. Dans un premier temps, les techniques
utilisées au sein de notre méthodologie correspondent aux méthodes analytiques afin de garantir
I’absence de débordement. Les deux techniques utilisées pour déterminer la dynamique sont
basées sur la théorie de I’arithmétique d’intervalles pour les systémes non-récursifs et 'utilisation
des normes L1 et de Chebychev dans le cas des systémes linéaires.

L’arithmétique d’intervalles

L’arithmétique d’intervalles [56] correspond a une arithmétique définie sur un ensemble d’in-
tervalles au lieu d’un ensemble de nombre réels. Un intervalle est assimilé au domaine de dé-
finition d’une variable z et est caractérisé par sa valeur limite inférieure z correspondant a la
valeur minimale de z et sa valeur limite supérieure T correspondant & la valeur maximale de z.

L’arithmétique d’intervalles définit le domaine de définition des données issues des opérations
arithmétiques classiques. Considérons la donnée z issue d’une opération arithmétique dont les
entrées sont les deux variables z et y. Le domaine de définition de la donnée z pour les différents
opérateurs arithmétiques est le suivant :

z=z+y  [zZ]=[z+y T+
2=z —y (2,Z) = [z -7, T —y] (4.2)
zZ=xI*y [z,Z] = [min(zy, 27, Ty, Ty), max(zy,zy,Ty,TY)]
Considérons un systéme composé de N, entrées z;(n). Soit yx(n) une donnée quelconque de
ce systéme et définie en fonction des entrées de la maniére suivante :

yr(n) = fr (xo(n),z1(n),...z;(n),...zN,-1(n)) (4.3)

Le domaine de définition de la donnée y; peur étre obtenu a partir de celui des entrées en
appliquant & la fonction fi, les différentes régles présentées a 1’équation 4.2 :

i 5] = fi ([0 7o), - 22,7, - [, o)) (4.4)
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Cette technique permet de définir le domaine de définition d’une donnée qui est fonction
uniquement des entrées du systéme. En effet, dans le cas des systémes récursifs, certaines données
yr(n) sont fonction des valeurs précédentes yg(n—1) de ces données. Le domaine de définition de
la donnée g, étant fonction de son propre domaine de définition, 'arithmétique d’intervalles ne
permet pas de déterminer directement le domaine de définition de ce type de donnée. Ainsi, cette
technique ne peut étre mise en ceuvre de maniére simple que pour les systémes non-récursifs.

Pour déterminer la dynamique des données d’un systéme non-récursif, le graphe dirigé acy-
clique représentant le systéme est parcouru des sources vers les racines et les régles définies & la
relation 4.2 sont appliquées & chaque opérateur.

Normes pour les systémes linéaires

Dans cette partie, nous présentons les normes définies pour déterminer la dynamique des
données dans le cadre des systémes linéaires. Considérons un systéme linéaire invariant dans le
temps composé de N, entrées x;. Soit yi, une donnée quelconque de ce systéme définie de la
maniére suivante :

Ne—1

thk ) * i (n) (4.5)

Ces normes permettent de déterminer la valeur absolue maximale de la donnée y; & partir
de la valeur absolue maximale des différentes entrées x;.

Norme L1 : D’aprés la relation 4.5, la valeur absolue de la donnée y;, est égale a :

Ne—1 +4o00
lyr(n)| = Z > hig(m)zi(n —m) (4.6)
=0 m=—o0

Sachant que la valeur absolue d’une somme de termes est inférieure a la somme des valeurs
absolues de ces termes et que les entrées sont bornées par leur valeur absolue maximale 'ex-
pression 4.6 peut étre bornée. Ainsi, la relation entre la valeur absolue maximale d’une donnée
yr et celle des entrées du systéme est la suivante :

Ne—1 “+00
max (lyk(n Z max (|zi(n)]) Z |hik (M) = Yk maz (4.7)

Cette expression correspond a ’extension de la norme L1 pour un systéme linéaire & plusieurs
entrées. Aucune hypothése concernant la nature des signaux en entrée ayant été faite pour ob-
tenir Iexpression de Yk maz, la relation 4.7 permet de borner la valeur absolue maximale de
la donnée y; pour tous types de signaux au niveau des entrées. D’aprés la relation 4.7, la va-
leur absolue maximale d’'une donnée y; est fonction de celle des entrées du systéme et de la
réponse impulsionnelle des fonctions de transfert entre la donnée y;, et les différentes entrées z;.
L’utilisation de la notion de fonction de transfert permet de traiter aussi les structures récursives.

Cette méthode nécessite de déterminer pour chaque donnée y; du systéme, la réponse im-
pulsionnelle de la fonction de transfert entre cette donnée et chaque entrée du systéme. Afin
d’accélérer la détermination de la dynamique, nous souhaitons intégrer dans notre méthode des
résultats issus de la méthode présentée dans le paragraphe précédent. Pour cela, nous avons
comparé pour les opérateurs classiques les résultats obtenus avec la norme L1 et ceux issus de
la théorie de 'arithmétique d’intervalles.
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Nous considérons une donnée y; issue de la multiplication d’une donnée g, par un coefficient
b ne variant pas au cours du temps. L’expression de la valeur absolue maximale de cette donnée
ys en fonction de celle de gy, et du coefficient b est la suivante :

ma (Jys]) = max ([b.ye(n)]) = [b]. max (|ye (n)]) (48)

L’expression de la valeur absolue maximale d’une donnée issue de la multiplication d’une
donnée par une constante correspond a celle obtenue dans le cadre de la théorie de 'arithmé-
tique d’intervalles et définie avec la relation 4.2.

Considérons une donnée y; correspondant a la somme de deux données ye, et ye,. Soient H;g,
H;., et H;e, les fonctions de transfert entre les données ys ,ye, et ye, et les entrées du systéme.
L’expression de la valeur absolue de y; est la suivante :

Ne—1 Ne—1
lys(m)] = | D his(n) x zi(n)| = | Y (hie, () + hiey (n)) * zi(n) (4.9)
i=0 i=0

En utilisant la propriété concernant la valeur absolue d’une somme, énoncée précédemment, la
relation entre la dynamique de la sortie de ’additionneur et celle de ses entrées est la suivante :

max (|ys (n)]) < max (|ye, (n)]) + max (|ye, (n)]) (4.10)

Le second terme de l'inégalité correspond & l’estimation de la valeur absolue maximale ob-
tenue si arithmétique d’intervalles est utilisée. Ainsi, dans le cadre d’une addition de deux
variables ’estimation obtenue avec la norme L1 est plus précise ou équivalente a celle obtenue
avec la théorie de ’arithmétique d’intervalles.

Les deux estimations sont équivalentes dans le cadre des systémes linéaires non récursifs. Pour
les systémes non-récursifs, la réponse impulsionnelle de la fonction de transfert H;p est directe-
ment obtenue a partir des coefficients b;;; composant cette fonction de transfert. L’expression
de chaque fonction de transfert H; est la suivante

Ni
Hi(z) = sz'k,l z! (4.11)
1=0

Les deux méthodes d’estimation conduisent & la méme expression de la valeur absolue maxi-
male de la donnée yy, :

Ne—1

Nig
Yk maz = Z mTELi'X (|$Z(’I’L)|) Z |bik,l| (412)
=0 =0

Ces résultats montrent que les estimations de la dynamique des données au sein d’un sys-
téme linéaire invariant dans le temps non-récursif sont identiques pour les deux estimateurs. De
méme, dans le cas d’'une donnée issue de la multiplication d’un coefficient et d’'une donnée, les
estimations conduisent aux mémes résultats.

Norme de Chebychev : L’estimation de la dynamique dans un systéme linéaire basé sur
la norme L1 permet de garantir ’absence de débordement pour tous les types de signaux au
niveau des entrées. Cette estimation étant relativement conservatrice, d’autres normes ont été
proposées afin de tenir compte de la nature des signaux en entrée du systéme. La norme de
Chebychev permet de déterminer la valeur absolue maximale d’'une donnée pour des signaux
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d’entrée & bande étroite. Dans ce cas, chaque signal d’entrée est modélisé par une sinusoide
définie de la maniére suivante :

zi(n) = Aj cos(Q2;.n) avec 0 < Q; <m (4.13)

D’apres les relations 4.5 et 4.13, ’expression de la valeur absolue de y; est égale & :

Ne—1
()| = | Y Aj[H(e'?)| cos (Qj.n + arg (Hip(e??)))|  avec 0 < Qj < (4.14)
=0

L’expression 4.14 peur étre bornée en utilisant la valeur maximale du module de la réponse
fréquentielle de H;i. Ainsi, pour la norme de Chebychev, la relation entre la valeur absolue
maximale d’'une donnée y;, et celle des entrées du systéme est la suivante :

Ne—1
max (Jy(n Z max (Jzi(n |)max(|sz(eJQ)|) (4.15)

Cette méthode nécessite de calculer les réponses fréquentielles des fonctions de transfert entre
la donnée considérée et les entrées du systéme.

Comme pour la norme L1, la dynamique d’'une donnée y, issue de la multiplication d’une
constante b et d’'une donnée gy, peut étre obtenue a partir de la valeur absolue maximale de la
donnée y, & ’aide de la relation 4.8.

4.2.2 Implantation de la méthode d’estimation de la dynamique

Pour la méthode basée sur les normes L1 et de Chebychev, la détermination de la dyna-
mique d’'une donnée nécessite de déterminer les fonctions de transfert entre cette donnée et
les différentes entrées du systéme. La méthode utilisée pour déterminer les fonctions de trans-
fert correspond & celle présentée dans le chapitre précédent. Celle-ci nécessite de représenter
Papplication par un Graphe Flot de Signal (GFS). Pour la technique basée sur larithmétique
d’intervalles, la dynamique d’une donnée est obtenue en propageant au sein du graphe repré-
sentant l'application la dynamique des entrées. Ce graphe unique doit représenter 1’ensemble de
I’application et les sources de ce graphe doivent correspondre uniquement aux entrées ou aux
coefficients. En conséquence, les éventuelles opérations de "vieillissement" de données doivent
étre présentes au sein du graphe. Ainsi, pour les deux types d’estimation, 'application doit étre
représentée sous la forme d’un graphe flot de signal.

Le processus de détermination de la dynamique au sein du GFDC est schématisé & la figure
4.4. La premiére étape correspond a la transformation du Graphe Flot de Controle et de Données
(GFDC) représentant l'application en un Graphe Flot de Signal (GFS). Ensuite, les techniques
présentées ci-dessus sont appliquées en fonction du type de systéme et des choix de 1'utilisateur.
La derniére étape va permettre de reporter les informations de dynamique au sein du GFDC
de départ. En effet, les différentes structures de controle présentes au sein du code original ne
doivent pas étre modifiées afin de ne pas altérer les performances en termes de temps d’exécution
et de taille du code.

Transformation du GFDC en un GFS

L’objectif de cette partie est de transformer un Graphe Flot de Données et de Controle
(GFDC) en un Graphe Flot de Signal (GFS) sur lequel les techniques présentées dans la section
précédente, seront appliquées. L’entrée de ce module est le GFDC G représentant 'applica-

tion et la sortie est le GFS Gapp représentant cette méme application au niveau traitement du
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F1G. 4.4: Synoptique du processus de détermination de la dynamique des données

signal.

Transformation du GFDC en GFD : La premiére étape correspond a la transformation
du GFDC en un Graphe Flot de Données (GFD). Ce GFD permet de représenter ’ensemble
des traitements réalisés sur les données au sein de 'application sans utiliser de structures de
controle. Ainsi, cette transformation correspond & I’élimination de chaque structure de controle
présente au sein du GFDC. Pour chaque structure, une régle spécifiant la conversion de cette
structure en un GFD est définie.

Pour les blocs de base, le GFD issu de cette transformation correspond & celui représentant
le coeur de traitement du bloc. Pour les structures répétitives, cette transformation réalise un
déroulage complet de la boucle. Ainsi, elle nécessite de connaitre lors de la compilation du code
les bornes inférieures et supérieures et le pas d’évolution de la structure répétitive. Si les valeurs
de ces bornes ne sont pas définies au moment de la compilation, il est nécessaire que la valeur
minimale de la borne inférieure et la valeur maximale de la borne supérieure soient connues.
La transformation est appliquée au GFC représentant le coeur de la structure répétitive pour
chaque itération de celle-ci. Ensuite, les GFD issus des différentes itérations sont fusionnés afin
d’obtenir un unique GFD correspondant & la transformation de cette structure répétitive. Pour
les GFC, la transformation est appliquée & chaque bloc de controle du GFC. Ensuite, les GFD
issus de la transformation des différents blocs sont fusionnés afin d’obtenir un unique GFD
correspondant & la transformation de ce GFC.

Transformation du GFD en GFS : La seconde étape correspond & la transformation du
Graphe flot de données en un Graphe Flot de Signal (GFS). Ce GFS permet de spécifier les
relations temporelles entre les données & travers la présence des opérations de retard. Ainsi,
cette transformation correspond & la détection puis & l'insertion de ce type d’opération. Ces
derniéres sont insérées dans le graphe lorsqu’une opération de "vieillissement" est détectée.
Cette opération de "vieillissement" correspond & l'affectation d’une donnée zy & une donnée 1.
L’opération d’affectation de xy & z; est une opération de vieillissement si la donnée z; a été
utilisée (i.e lue) avant d’avoir été affectée (i.e. écrite).

Détermination de la dynamique au sein du GFS

Dans cette partie, le domaine de définition des données présentes au sein du GFS obtenu
a ’étape précédente, est déterminé. Les entrées de ce module sont le GFS et le domaine de
définition de 'ensemble des entrées du systéme défini par I'utilisateur. La sortie de ce module
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correspond au GFS pour lequel chaque donnée est annotée avec la valeur de sa dynamique. Les
deux techniques présentées précédemment ont été couplées afin de déterminer de maniére ana-
lytique la dynamique des données dans le cadre des systémes linéaires invariant dans le temps
et des systémes non-linéaires et non-récursifs.

Les résultats de la théorie de ’arithmétique d’intervalles ont été utilisés afin de déterminer la
dynamique des données dans le cadre des systémes non-récursifs. Dans ce cas, ’application est
représentée par un GFS correspondant & un graphe dirigé acyclique. Ce graphe est parcouru
des sources vers les racines et une régle de propagation de la dynamique est appliquée & chaque
opération. Ces régles définissent le domaine de définition de la sortie d’un opérateur en fonction
du domaine de définition de ses entrées.

Les normes L1 et de Chebychev ont été utilisées afin de déterminer la dynamique des données
dans le cadre des systémes linéaires. Cependant, 'obtention de la dynamique d’une donnée 3
I’aide d’une norme est plus complexe qu’a ’aide de la technique basée sur la propagation de
la dynamique. Ainsi, I'utilisation de cette derniére technique est privilégiée si elle conduit a
des résultats identiques & ceux obtenus avec une norme afin de diminuer les temps de calcul
de P'outil. D’aprés la relation 4.12, dans le cadre des systémes linéaires invariant dans le temps
et non-récursifs, les résultats obtenus avec la norme L1 et la technique de propagation de la
dynamique sont identiques. De plus, d’apres la relation 4.8, pour une multiplication d’un signal
par une constante, la dynamique de la sortie peut étre obtenue & l’aide de la technique de
propagation de la dynamique.

La premiére étape de cette méthode correspond & la sélection des données dont la dynamique
est obtenue & partir du calcul d’une norme. Soit Fjorm, 'ensemble regroupant ces données.
Pour ces données, les fonctions de transfert entre chaque donnée et les entrées du systéme
sont déterminées & partir de la technique présentée dans le chapitre précédent. Ensuite, la
dynamique de ces données est déterminée a l'aide de l’expression des fonctions de transfert
obtenues précédemment et de la dynamique des entrées du systéme. Selon la norme choisie, la
relation 4.7 ou 4.15 est utilisée. Lorsque la dynamique de ’ensemble des données appartenant
a Enorm a été définie, la dynamique des autres données est déterminée selon la technique de
propagation présentée ci-dessus.

Annotation du GFDC avec les informations de dynamique

L’objectif de cette derniére partie est d’annoter 1’ensemble des données du GFDC avec la
valeur de leur dynamique. Cette dynamique est obtenue & partir de la dynamique des données
présentes au sein du GFS. Soit Eqrpc et Fgrs, les ensembles regroupant les données appar-
tenant respectivement aux graphes GFDC et GFS. Chaque donnée contenue dans le GFDC est
représentée par une ou plusieurs données au sein du GFS. Soit f : Egrpc — Egrgs la relation
définissant pour chaque élément de Eqprpc ses images au sein du domaine Egpg. Pour chaque
donnée du GFDC, une ou plusieurs valeurs de la dynamique sont disponibles. Ainsi, il est né-
cessaire de mettre en ceuvre une méthode permettant de définir la valeur de la dynamique d’un
élément de Egrpc en fonction de la dynamique des éléments images présents dans Fgrg.

Pour chaque donnée d; possédant un seul élément image d; dans Egpg, la dynamique de
d; correspond a celle de d}. Pour les données d; possédant plusieurs éléments images dans
E¢rg, il est nécessaire d’analyser I’évolution de leur dynamique. Nous pouvons distinguer deux
types de données correspondant aux données a affectation unique et multiple. Chaque donnée
présente au sein du GFS fait référence & un emplacement mémoire unique. Ainsi, une donnée
d; appartenant & Eqprpc est & affectation unique, si tous les emplacements mémoires associés
aux éléments images de d; contenus dans Eqpg ne sont affectés qu'une seule fois.
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Une donnée dj, a affectation unique et possédant plusieurs éléments images dans Egrg, cor-
respond & une donnée accédant & différents éléments d’un tableau au travers d’un pointeur ou
d’un indice évoluant au sein d’une structure répétitive. Dans un premier temps, pour simplifier
le codage des données, nous imposons un format unique aux différents éléments d’un méme
tableau, ainsi, la dynamique D(dj) de la donnée dj, est obtenue & partir de la valeur maximale
de la dynamique des éléments images de dy, :

D(dy) L (D(d)) (4.16)

Cette restriction est utilisée dans les autres méthodologies de codage des données en virgule
fixe [70, 148]. Elle peut conduire dans certains cas a un codage sous optimal. Dans ce cas,
une technique similaire & celle mise en ceuvre pour les données a affectation multiple doit étre
utilisée.

Pour une donnée d; a affectation multiple, il est nécessaire d’analyser 1’évolution de la dyna-
mique de cette donnée afin d’avoir un codage optimal de celle-ci. La dynamique de la donnée
étant utilisée par la suite pour déterminer la position de la virgule par rapport au bit le plus
significatif, il est préférable de travailler directement sur ce parameétre m. Le probléme consiste
& déterminer la fonction f; permettant de définir le parameétre m associé & la donnée d; en
fonction des parameétres m des données (ds,) représentant les sources du GFD contenant cette
donnée d;. Etant données les opérations arithmétiques mises en ceuvre, la fonction fq est linéaire
par rapport au paramétre mg; des données représentant les sources du GFD :

N+1
fa(lmsy,...,mgy) = Z a;.meg, (4.17)

i=0
Le paramétre m représentant la position de la virgule exprimée en bit, doit étre un entier.
Ainsi, les coefficients a; doivent étre des entiers. Ainsi, le probléme consiste a trouver la fonction
linéaire fy & coefficients entiers minimisant I’erreur entre la courbe réelle et la courbe associée
a la fonction fy. Actuellement, cette technique n’a pas encore été mise en ceuvre. Ainsi, pour
les données d; & affectation multiple la dynamique est fixée & une valeur constante égale & la

valeur maximale de la dynamique des éléments images de d;.
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4.3 Détermination de la position de la virgule

L’objectif de ce module est de déterminer la position de la virgule pour chaque donnée du
GFDC afin d’aboutir & une spécification correcte d’un point de vue de 'arithmétique virgule fixe.
Cette transformation doit garantir ’absence de débordement et respecter les régles de l’arith-
meétique virgule fixe. L’entrée de ce module est le GFDC G py;, au sein duquel chaque donnée est
annotée avec sa dynamique. Cette transformation conduit au GFDC G, pour lequel la position
de la virgule de chaque donnée est spécifiée. De plus, les opérations de recadrage nécessaires a
I’obtention d’une spécification correcte d’un point de vue de I'arithmétique virgule fixe sont in-
sérées. Elles permettent entre autre, d’adapter le format de codage d’une donnée & sa dynamique
ou d’adapter le format des entrées d’un additionneur en vue d’aligner la position de leur virgule.

4.3.1 Détermination de la position de la virgule au sein d’'un GFDC

La détermination de la position de la virgule de chaque donnée au sein du GFDC Gy, est
réalisée de maniére hiérarchique. Tout d’abord, chaque GFD de G pyy, est traité indépendamment
et ensuite un traitement global est réalisé afin d’assurer la cohérence de la position des virgules
entre les données.

Lorsque chaque GFD a été traité, les informations concernant la position de la virgule des
entrées et sorties de chaque structure de contrdle sont mises a jour. Ces parameétres sont obtenus
A partir des paramétres des entrées et sorties des structures de niveau inférieur. Ensuite, la
cohérence de la position de la virgule d’'une donnée partagée entre plusieurs structures est
vérifiée. Si cette cohérence n’est pas respectée alors une opération de recadrage est insérée afin
d’obtenir un traitement correct. Les opérations de recadrage sont insérées au sein des blocs de
base. Ainsi, si les structures de controle associées a une entrée et une sortie ne sont pas des
blocs de base alors un bloc de base est inséré entre les deux structures de controle.

4.3.2 Deétermination de la position de la virgule au sein d’'un GFD

La position de la virgule des données et des opérateurs d’'un GFD est déterminée a l'aide
d’un parcours ascendant du GFD. Pour chaque nceud du graphe, une régle de propagation de
la position de la virgule est appliquée afin de déterminer cette position en fonction des valeurs
obtenues au niveau des nceuds prédécesseurs. Ce type de technique basé sur un parcours de
graphe nécessite que celui-ci ne contienne aucun cycle. Ainsi, pour chaque GFD, les cycles sont
démantelés afin d’obtenir un graphe dirigé acyclique. La technique pour définir les nceuds oul
les circuits sont démantelés est similaire & celle présentée dans la section 3.4.3.

F1G. 4.5: Modélisation de la position de la virgule pour un opérateur

Une position de la virgule est associée a chaque donnée du GFD et & chaque entrée et sortie
d’un opérateur. Le modele d’un opérateur est présenté a la figure 4.5. Pour une donnée z, la
position de sa virgule m, est directement obtenue a partir de sa dynamique selon la relation
suivante :



136 Codage des données

my. = [log, (max (jz(n))) | (118)

Une régle de propagation de la position de la virgule est définie pour chaque type d’opéra-
teur. Cette regle définit la position de la virgule de ses entrées et de sa sortie (1, my,m,) en
fonction de celle des données présentes en entrée et en sortie (1mg, my, m;).

La position de la virgule des entrées du multiplieur (m,s,m,r) correspond a celle des données
présentes en entrée de 'opérateur (mg, m,). La position de la virgule de la sortie est directement
obtenue & partir de celle des entrées. En intégrant le bit de signe supplémentaire & la partie
entiere du résultat, les régles définies pour le multiplieur sont les suivantes :

Mg = Mg
my/ = my (419)
My = My + My + 1

Pour les opérations d’addition ou de soustraction, il est nécessaire de définir une position de la
virgule commune aux entrées afin d’aligner la position de leur virgule. La position de la virgule
de la sortie correspond & la position commune au niveau des entrées. Cette position commune
doit garantir I’absence de débordement, ainsi elle est définie & partir de la contrainte la plus
forte au niveau des entrées. Si 'opérateur ne posséde pas de bit de garde permettant d’accueillir
le bit supplémentaire issu d’un éventuel débordement il est nécessaire d’intégrer cette contrainte
dans la détermination du format commun. Ainsi, pour un additionneur ne possédant pas de bit
de garde, la position de la virgule commune est définie de la maniére suivante :

me = max (Mg, My, m;)

Mt = Me (4.20)
My = M. '
My = M

Pour les additionneurs possédant des bits de garde, les largeurs des opérandes d’entrée et de
sortie sont différentes et les bits les plus significatifs de ces données ne sont plus alignés. Ainsi,
les positions des virgules entre les données ne sont plus cohérentes et un référentiel commun
doit étre utilisé pour analyser les contraintes au niveau des entrées et de la sortie.

'
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F1G. 4.6: Spécification de la position de la virgule en présence de bits de garde

Un paramétre g, est associé a chaque donnée z pour représenter le nombre de bits de garde
utilisés au sein de la donnée. Soient my, myr, m,, les positions des virgules des données réfé-
rencées par rapport au bit le plus significatif de 'entrée dont la largeur est la plus faible. Ces
différents parameétres sont représentés a la figure 4.6. Le passage du référentiel associé & chaque
donnée au référentiel commun nécessite de retrancher aux positions de la virgule le nombre
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de bits de garde utilisés. Ainsi, les expressions de la position des virgules dans le référentiel
commun sont les suivantes :

My = My — gy
myu = my/ — gy (421)
My =My — gy

Une position de la virgule commune aux entrées et a la sortie de l'additionneur dans le
référentiel commun est définie. Cette position est déterminée & partir de la contrainte maximale
sur les entrées et la sortie. Cependant, le calcul de la contrainte sur la sortie nécessite de connaitre
le nombre de bits de garde utilisés au niveau de la sortie. Cette valeur n’étant pas connue avant
de déterminer le format commun, celle-ci est fixée a sa valeur maximale b,, correspondant au
nombre de bits de garde disponibles au niveau de l’additionneur. La position de la virgule
commune est définie & partir de la relation suivante :

me = max (Mg — Gz, My — gy, My — byg) (4.22)
En conséquence, les positions des virgules des entrées sont égales & :
My = Me+ gy

Le nombre de bits de garde réellement utilisés par la sortie de ’additionneur est égal a :

gy =My —Me Si My >me
4.24
{ g. =0 si my < me ( )
Ainsi, la position de la virgule de la sortie de I’additionneur est égale & :
My = Me+ g, (4.25)

Si g, est égal & 0, alors aucun bit de garde n’est utilisé et dans ce cas la position de la virgule
de la sortie correspond & celle du format commun. Sinon, la position de la virgule de la sortie
est obtenue a partir de la dynamique du résultat de U'opération (m, = m,). Si la contrainte la
plus forte au niveau de la relation 4.22 correspond & celle sur ’entrée alors, ’ensemble des bits
de garde est utilisé pour coder la sortie et la valeur de g, est égale au nombre de bits de garde
disponibles au niveau de ’additionneur.

La relation 4.22 peut étre utilisée pour déterminer la position de la virgule commune dans
le cas des additionneurs avec et sans bits de garde. Si I’additionneur ne posséde pas de bit de
garde, les parameétres g et by sont nuls et nous retrouvons les résultats obtenus a I’équation 4.20.

Lorsque la position de la virgule de I’ensemble des données de chaque GFD a été définie,
les opérations de recadrage nécessaires a I’obtention d’une spécification en virgule fixe correcte
sont insérées. Pour chaque opérateur, la position de la virgule mg, m, associée & ses entrées
est comparée avec celle des données situées en entrée de I'opérateur mg, m,. Si les positions
sont différentes, alors une opération de recadrage est insérée afin d’assurer le déplacement de la
virgule. De méme, au niveau de la sortie si les positions m,s et m, sont différentes une opération
de recadrage est insérée.

4.3.3 Expérimentations

Pour illustrer cette phase de détermination de la position de la virgule, la méthode proposée
a été testée sur différentes applications. Pour chaque application, le cas d’une architecture ne
possédant pas de bit de garde et le cas d’une architecture possédant un nombre de bits de
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Nombre d’exécutions
Applications des opérations de recadrage
by =0 by =8
FIR (N cellules) N 1
TIR 2 2 2
Corrélateur complexe 2.N 2
(N points)
Rake Receiver - MS 2.M.N + 2M 2.M-+2
(M fingers, SF = N)
Rake Receiver - BS 2.M.N + 2M 2.M-+2
(M fingers, SF = N)

Conditions d’expérimentation : M € [1,6] et N € [1,256]

TAB. 4.1: Nombre d’exécutions des opérations de décalage en fonction du nombre de bits de garde by

garde b, égal a 8, sont considérés. Pour chaque cas, le nombre d’exécutions des opérations de
recadrage est reporté au sein du tableau 4.1. Les applications dénommeées Rake Receiver sont
décrites dans le chapitre 5.

Dans le cas du filtre FIR composé de N cellules, la présence de 8 bits de garde permet de
réaliser un recadrage uniquement aprés la série d’accumulations. L’absence de bit de garde
conduit & un codage des données nécessitant de réaliser pour chaque cellule 1 recadrage entre
I'opération de multiplication et d’accumulation. Ainsi, le nombre d’exécutions des opérations
de recadrage pour les N cellules avec ce type de codage est égal & N. Ces résultats montrent
la nécessité de mettre en ceuvre une phase de déplacement des opérations de recadrage afin
de minimiser le surcotit de ces opérations en termes de temps d’exécution. La présence de bits
de garde permet de réduire significativement le nombre d’opérations de décalage a exécuter
pour certaines applications. Ces applications intégrent des séries d’accumulations conduisant
& une dynamique du résultat de 'accumulation supérieure a la dynamique des entrées. Dans
le cas du filtre récursif du second ordre, les bits de garde n’apportent pas de gain au niveau
du nombre d’opérations de décalage a exécuter. En effet, pour la partie récursive du filtre, la
dynamique des entrées des additionneurs est supérieure & celle de la sortie, ainsi, les bits de
garde ne peuvent étre utilisés pour cette partie. La dynamique des données issues de la partie
non récursive et de la partie récursive étant différente il est nécessaire de recadrer ces données
avant de les additionner.
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4.4 Détermination du type des données

L’objectif de cette partie est de présenter la méthode proposée pour déterminer et optimiser
le type des données présentes au sein de 'application. Cette partie recouvre deux aspects. Dans
un premier temps, la largeur de I’ensemble des données de ’application est définie avant de
débuter le processus de génération de code. Ensuite, les phases de sélection d’instructions et
d’allocation de registres pouvant introduire des renvois de variables intermédiaires en mémoire,
il est nécessaire d’optimiser sous contrainte de précision le type de ces données afin de minimiser
le temps d’exécution du code.

4.4.1 Deétermination de la largeur des données

L’objectif de cette section est de définir la largeur de chaque donnée afin d’obtenir un for-
mat complet pour chacune d’elle avant de débuter le processus de génération de code. Cette
transformation permet d’aboutir & une spécification de I'application en virgule fixe compléte.
Le choix de la largeur des données doit prendre en compte la diversité des types des données
manipulées au sein du DSP telle que présentée dans le paragraphe 2.1.2 de la page 37. Nous
dénommons opérations classiques, les opérations réalisées & 1’aide d’une seule instruction et ne
réalisant qu’une seule opération arithmétique ou de transfert de données entre 'unité de trai-
tement et la mémoire. Certains DSP permettent d’accélérer les calculs a travers l'utilisation
d’instructions SWP permettant de réaliser en paralléle au sein d’'un méme opérateur plusieurs
opérations (opérations SWP). En contrepartie, la précision de ces opérations SWP est plus
faible que celle obtenue avec les opérations classiques. A I'opposé, la majorité des DSP permet
d’accroitre la précision des calculs a travers l'utilisation d’opérations manipulant des données
stockées en mémoire avec une précision plus importante (opérations multi-précision). Ces opéra-
tions utilisant I’arithmétique multi-précision sont composées d’une suite d’opérations classiques.
En conséquence, le temps d’exécution de ces opérations est plus élevé. L’objectif principal de la
génération de code étant de minimiser le temps d’exécution du code généré, la méthode présentée
dans cette partie, sélectionne la séquence d’instructions dont la largeur des opérandes permet de
respecter la contrainte de précision imposée et de minimiser le temps d’exécution global du code.

L’entrée de ce module est le GFDC G py au sein duquel la position de la virgule de chaque
donnée est spécifiée. Ce GFDC est un graphe orienté et composé de nceuds représentant les
données et les opérations sur ces données. Soit N, le nombre d’opérations présentes au sein de
ce GFDC. Chaque opération o; est caractérisée par 1’élément ; correspondant a la fonction
réalisée, b; la largeur de ses opérandes et ¢; le temps d’exécution de 'opération. Le paramétre
b; regroupe la largeur des opérandes en entrée et en sortie de 'opération :

b; = {b5*, b2, b7 } (4.26)

7 27y Y7

La méthode de détermination du type des données nécessite de réaliser certaines étapes avant
de débuter le processus d’optimisation. Le synoptique de la méthode est présenté a la figure 4.7.
Pour chaque opération du GFDC, les différentes instructions permettant de réaliser l'opération
sont sélectionnées. Un module permettant d’estimer le temps d’exécution global du code en
fonction des instructions choisies est mis en ceuvre. La précision de la spécification en virgule fixe
est évaluée a l'aide du Rapport Signal a Bruit de Quantification (RSBQ). Afin de minimiser le
temps d’évaluation de cette métrique, une méthode analytique permet de déterminer 1’expression
du RSBQ qui sera utilisée dans le processus d’optimisation.

Evaluation de la contrainte de précision

L’objectif de cette partie est de déterminer I'expression du RSBQ associée & ce GFDC & 'aide
de la méthode présentée dans le chapitre précédent. L’entrée de ce module est le GFDC pour
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F1G. 4.7: Synoptique de la méthode de détermination de la largeur des données

lequel, les largeurs b; des opérandes d’entrée et de sortie des opérations o; sont des variables.
Afin d’étre plus général et de réutiliser cette expression pour le module suivant, la position
de la virgule associée a chaque format est aussi considérée comme une variable. Soient b =
[b1,b2,...,bi,...bn,] et m = [m1,ma,...,m;,...mpy,], les vecteurs représentant respectivement
la largeur et la position de la virgule des opérandes de I’ensemble des opérations du GFDC.

Le module d’évaluation de la précision permet de déterminer 1’expression du RSBQ d’une
application spécifiée & I'aide d’un graphe flot de signal (GFS). Ainsi, le GFDC représentant
I’application est transformé en un GFS selon les principes exposés dans le paragraphe 4.2.2. Le
GFDC utilisé pour déterminer ’expression du RSBQ est le GFDC de départ Gpp. Les raisons
de ce choix sont liées & 1’étape suivante et sont explicitées dans le paragraphe 4.5.1. Chaque
opération 0; du GFDC est représentée par une ou plusieurs opérations o; au sein du GFS. Soit
f la relation définissant les correspondances entre les opérations o; et o; :

f: GIPV — GPV

A (4.27)

y Ugs e
respectivement la largeur et la position de la virgule des opérandes de I’ensemble des opérations
du GFS. Chaque élément b et m] des vecteurs b’ et m' est défini a partir des éléments des
vecteurs b et m a l'aide de la relation f de la maniére suivante :

Soient b’ = [b},b5,...,b,...bly | et m' = [mj,mj,...,mi,...my |, les vecteurs représentant

/
bi = b1toy) (4.28)
My = M f(o;)
Le module d’évaluation de la précision fournit I’expression du RSBQ en fonction des vecteurs
b’ et m' représentant respectivement la largeur et la position de la virgule des opérandes de
I’ensemble des opérations du GFS. En utilisant la relation f, ’expression du RSBQ est exprimée
en fonction des vecteurs b et m associés au GFDC.

Détermination du temps d’exécution global

Modélisation du processeur : Pour cette partie, I'architecture est modélisée par un jeu
d’instructions au niveau traitement de données. Ces instructions réalisent les opérations arith-
métiques ou les transferts entre l'unité de traitement et la mémoire. Ces instructions sont
obtenues a l’aide d’une instruction ou d’une séquence d’instructions du jeu d’instructions du
processeur. Chaque instruction jp est caractérisée par -y sa fonction, by la largeur de ses opé-
randes et t; le temps d’exécution de 'opération réalisée. Ce temps d’exécution de 'opération
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est obtenu a partir du temps d’exécution des instructions du processeur permettant de réaliser
cette opération.

Actuellement, la description de ce jeu d’instructions est réalisée manuellement, mais par la
suite cette modélisation pourra étre obtenue automatiquement a partir de la description Armor
du processeur qui décrit de maniére synthétique le jeu d’instructions du processeur.

Evaluation du temps d’exécution global : L’objectif de cet estimateur est d’évaluer le
temps d’exécution global de ’application en fonction des différents types d’instruction utilisés.
Cependant, le but de cet estimateur n’est pas de déterminer précisément le temps d’exécution
de ’application, mais il doit seulement permettre de comparer puis de sélectionner correctement
deux séquences d’instructions différentes. De plus, le temps d’évaluation doit étre le plus faible
possible afin d’avoir des temps d’optimisation raisonnables. Ceci nécessite la mise en ceuvre
d’estimateurs peu complexes.

Un modéle d’évaluation du temps d’exécution global relativement simple a été retenu. Le
temps d’exécution global T' correspond & la somme des produits du temps d’exécution ¢ de
chaque bloc de base par le nombre d’exécutions ny de ce bloc. Si le GFDC est composé de N,
blocs de base alors I’expression du temps d’exécution global T' de ce GFDC est la suivante :

Ny
T = Z’I’chk (4.29)
k=1

Le nombre d’exécutions ny de chaque bloc de base est déterminé de maniére statique a partir
de 'analyse du flot de controle de 'application. Dans un premier temps, les structures condi-
tionnelles ne sont pas prises en compte et les boucles ont un nombre fini d’itérations. Ainsi,
une estimation statique du nombre d’exécutions de chaque bloc de base permet de déterminer
exactement chaque valeur de ng. Pour les structures de controle plus complexes, ot le nombre
d’exécutions des blocs de base dépend de la valeur de certaines variables, des méthodes sta-
tiques plus avancées ou des méthodes basées sur la simulation doivent étre mises en ceuvre [121].

Le temps d’exécution ¢ du k™€ bloc de base correspond a la somme du temps d’exécution de
chaque opération présente au sein de ce bloc de base. Le temps d’exécution de chaque opération
est fonction du type d’instruction utilisé et ainsi de la largeur des opérandes d’entrée et de
sortie des opérations. Pour les opérations classiques, permettant de ne réaliser qu’une seule
opération par instruction, le temps d’exécution de l'opération est égal au temps d’exécution
de l'instruction utilisée pour réaliser cette opération. Pour les instructions SWP permettant
de réaliser plusieurs opérations en paralléle au niveau d’un opérateur, le temps d’exécution de
l'opération correspond au temps d’exécution de l’instruction divisé par le nombre d’opérations
réalisées en paralléle par cette instruction SWP.

Dans le cas des processeurs ne possédant pas de parallélisme au niveau instruction, 1’estima-
tion du temps d’exécution d’un bloc de base, basée sur la somme des temps d’exécution des
opérations de ce bloc fournit des résultats corrects et proches de la réalité. Pour les processeurs
possédant du parallélisme au niveau instruction, cette estimation ne permet pas de prendre en
compte ’exécution en paralléle de certaines instructions. Cette estimation permet de déterminer
correctement le temps d’exécution du code vertical mais pas du code horizontal obtenu aprés la
phase de compactage de code. Cependant, cette estimation fournit des résultats suffisants pour
comparer correctement deux séquences d’instructions dans le cas des processeurs possédant du
parallélisme au niveau instruction. Les différentes raisons justifiant cette affirmation sont pré-
sentées ci-dessous.

Pour les opérations classiques et les différentes opérations SWP, les gains en termes de temps
d’exécution obtenus lors du passage du code vertical au code horizontal sont relativement
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proches pour ces deux types d’opérations. En effet, les différentes séquences d’opérations clas-
siques ou SWP utilisent les mémes unités fonctionnelles et dans la majorité des cas pendant
les mémes cycles d’horloge. La différence réside dans la fonctionnalité des unités fonctionnelles.
Dans le cas des instructions SWP, les unités traitent des fractions de mot au lieu de traiter des
mots complets. Entre autre, les différentes instructions SWP de multiplication, d’addition et
de décalage du DSP TMS320C64x présentées dans le tableau 2.2 & la page 41, satisfont '’hypo-
theése présentée ci-dessus. Nous pouvons considérer que les relations d’ordre entre deux séquences
d’opérations classiques ou SWP avant et aprés les phases de compactage sont conservées.

Cependant, 1'utilisation d’opérations SWP nécessite parfois des instructions de mise en pa-
quet ou d’extraction des fractions de mots. Dans ce cas, la comparaison entre les opérations
classiques et SWP, basée sur une estimation du temps d’exécution du code vertical privilégie
les instructions classiques au détriment des instructions SWP. En effet, la phase de compactage
pourrait permettre d’exécuter ces instructions de mise en paquet ou d’extraction, en paralléle
aux autres instructions et ainsi réduire leur surcoft.

Les opérations multi-précision correspondent a une séquence d’opérations classiques. Ainsi,
dans le cas le plus favorable aprés la phase de compactage, le temps d’exécution de 'opération
classique est égal au temps d’exécution de 'opération multi-précision. Cependant, il est préfé-
rable dans ce cas de privilégier les opérations classiques si elles permettent d’obtenir la précision
souhaitée car la taille nécessaire pour stocker les données est plus faible. Ainsi, pour n’utiliser
les opérations multi-précision que si la contrainte de précision ’exige, le temps d’exécution des
opérations multi-précision est fixé & la valeur maximale obtenue sans parallélisme d’instruction.

Cette surestimation possible du temps d’exécution des opérations multi-précision est sans
conséquence pour ce processus d’optimisation car ces opérations ne sont pas sélectionnées sur
le critére du temps d’exécution. En effet, elles ne sont utilisées que si les instructions classiques
ne permettent pas d’atteindre la précision souhaitée.

Pour obtenir des estimations plus précises du temps d’exécution du code, des techniques
d’estimation logicielle avancées telles que celles présentées dans [121, 112], peuvent étre mises
en ceuvre.

Optimisation de la largeur des données

Pour chaque opération o; du GFDC, les différentes instructions I; permettant de réaliser
cette fonction sont sélectionnées. Ainsi, pour chaque opération o;, une des instructions de cet
ensemble I; devra étre choisie pour réaliser cette opération. Les opérations SWP permettent
d’accélérer les calculs en exploitant le parallélisme au niveau des données. Cependant, le surcotit
de mise en paquet ou d’extraction des fractions de mots peut annihiler le gain lié a ’exploitation
du parallélisme au niveau des données. Ainsi, cette technique doit étre réservée aux structures
de données réguliéres sur laquelle des traitements en paralléle peuvent étre réalisés. Ainsi, les
opérations SWP ne sont utilisées que pour les opérations manipulant des données stockées sous
la forme de vecteur et présentes au sein des structures répétitives.

Soit B; I'ensemble des largeurs des opérandes associés a l'opération o;. Ainsi, pour chaque
opération o;, la largeur optimale b; appartenant & ’ensemble B;, permettant de minimiser le
temps d’exécution global T'(b) et de respecter la contrainte de précision (RSBQ ) doit étre
déterminée :

min (T(b)) tel que  RSBQ(b) > RSBQumin (4.30)

Les variables de ce probléme d’optimisation correspondent aux largeurs b; des opérandes des
opérations 0; du GFDC. Chaque opération ne peut étre réalisée que par quelques instructions
correspondant aux instructions classiques, SWP ou multi-précision. Ainsi, les variables b; ne
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peuvent prendre que quelques valeurs entiéres prédéfinies. Le domaine de définition trés restreint
des variables b; ne permet pas d’utiliser uniquement les techniques classiques de programmation
en nombres entiers. En effet, ces techniques peuvent fournir des solutions relativement éloignées
des différents éléments du domaine de définition des variables b;. Cependant, le domaine de
définition trés restreint des variables b; permet de modéliser ce probléme de minimisation sous
la forme de la recherche d’'un chemin au sein d’'un arbre. Chaque niveau k correspond au
traitement de l'opération o; (variable b;). Chaque noeud de ce niveau i associe a 'opération o;
une instruction donnée j; de I;. Un exemple de modélisation sous forme d’aune instruction rbre
de probléme d’optimisation est présentée a la figure 4.8

Instruction | Fonction Temps Largeur des opérandes E/S x[i] hli]
Jk Y d'execution#,| b, bez by

i MULT 025 Co
J1 8 8 6 0y Iy={j1J273}
7 MULT 05 16 16 32
J; MULT 1 32 32 64 0,

7 ADD 025 16 16 16 Lo
& L="{j,isis}
s ADD 05 32 32 32 oo
e ADD 1 64 64 64 o

Jeu d ‘instructions Application

Instruction sélectionnée

Opérations o,
! Largeur des

i 4/ opérandes b,
3

32x32->64

8x8->16 16x16->32

16 32 64 16 32 64 16 32 64

Modélisation des solutions sous forme d’arbre

F1G. 4.8: Exemple de modélisation sous forme d’arbre du probléme de sélection de
la séquence d’instructions permettant d’optimiser la largeur des données

La modélisation sous forme d’arbre permet de modéliser de maniére exhaustive I’ensemble des
solutions possibles de ce probléme de minimisation. Le succés de ce type de méthode réside dans
la possibilité de limiter fortement I'’espace de recherche des solutions. En effet, la complexité
de l'algorithme d’exploration de ’arbre est exponentielle. Soit N,, le nombre de variables pré-
sentes au sein de ce probléme d’optimisation et IN;, le nombre de valeurs possibles pour chaque
variable. L’exploration exhaustive de l'arbre nécessite de traiter NiN" solutions possibles. La
limitation de l’espace de recherche, nécessite de définir des critéres permettant d’éliminer les
solutions non-viables sans écarter des solutions correctes. Les différentes techniques permettant
de limiter I'espace de recherche sont présentées ci-dessous.

Domaine de validité des variables : La modélisation du probléme sous forme d’arbre per-
met de modéliser de maniére exhaustive ’ensemble des solutions. Cependant, toutes les combi-
naisons d’instructions ne sont pas possibles. Pour illustrer ce probléme, considérons I'’exemple
présenté a la figure 4.9. L’entrée et la sortie des opérations sont annotées avec leur format. Pour
simplifier la présentation de cet étude nous considérons que chaque opération posséde une seule
entrée. Cependant, les résultats peuvent étre facilement étendus aux opérations a deux entrées.

Sachant que la donnée correspondant & ’entrée de 'opération o; est le résultat de 'opération
o, le nombre de bits nj réservés pour la partie fractionnaire de l'entrée de o, ne peut étre
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(e, ¢, ) (g, me, )

(o2, g ng) (b2, )

F1G. 4.9: Exemple de traitement au sein du GFD

strictement supérieur au nombre de bits nj associé a la partie fractionnaire du résultat de oy.
Ainsi, pour 'opération 0; nous devons respecter les deux conditions suivantes :

S e
ng 2 n
S e
np = ny,

(4.31)

Deux types d’approche peuvent étre mis en ceuvre pour vérifier que ces deux conditions sont
respectées pour chaque opération o;. La premiére approche suppose que la solution optimale est
telle que pour chaque opération tous les bits les moins significatifs des opérandes d’entrée et de
sortie sont utilisés. Ainsi, si pour 'opération oy, les deux conditions présentées a ’équation 4.31
ne sont pas respectées alors l'instruction associée & o; est déclarée non valide. En conséquence,
I’exploration de cette branche de ’arbre est interrompue et une nouvelle valeur de b; est testée.
Cette technique permet de limiter fortement ’espace de recherche et correspond & celle utilisée
dans ’outil développé pour implanter cette méthodologie.

Pour la seconde approche lorsque les conditions ne sont pas respectées, les formats des entrées
et de la sortie des opérations sont modifiés. Nous considérons le traitement de la j¢™¢ instruc-
tion possible pour 'opération o;. La largeur des opérandes d’entrée et de sortie de 'opération
o pour cette solution correspond & B(l, 7). Les différents cas a traiter sont présentés ci-dessous :

— Vérification de la premiére condition de [’équation 4.31 (o — op) :
— Si la largeur de la sortie de 'opération o, n’a pas encore été définie alors la vérifica-
tion de la premiére condition présentée a I’équation 4.31 sera effectuée lors du traitement
du neeud o, et la largeur de ’entrée de I'opération o; est initialisée avec la valeur B¢(l, 7).

— Si la largeur de la sortie de 'opération o est définie et si la valeur B¢(l,j) ne permet
pas de respecter la premiere condition de I'équation 4.31, alors le paramétre nj est
initialisé¢ avec nj afin que les nombres de bits pour les parties fractionnaires de la sortie
de 'opération o et de I'entrée de 'opération o; soient identiques. Cette modification de
la valeur de nj peut entrainer une modification du parameétre n; définissant le nombre
de bits réellement utilisés pour coder la partie fractionnaire de la sortie. Ce parameétre
n; est soit lié¢ au parameétre nj de l'entrée ou a la largeur associée a l'instruction testée
B*(l,j) selon la relation 4.32. Les fonctions f,, déterminent les parameétres du format de
I'opérande de sortie en fonction de ceux des opérandes d’entrée et du type d’opération
réalisée. Cette fonction est définie & partir des informations présentées dans le paragraphe
1.1.2 a la page 10.

nj = min (f3 (nf), B*(,§) — f3 (mf) — 1) (4.32)
by =mj] +n] +1 |

Si la largeur b; des opérandes d’entrée et de sortie est différente de celle de la solution
testée B(l,7), alors il est nécessaire d’analyser si cette largeur b; correspond & une solu-
tion appartenant a B(l). Le cas échéant, 'exploration est arrétée car la valeur actuelle
de b; sera testée par la suite. Sinon, ’exploration est poursuivie avec la nouvelle valeur
de b;. Les largeurs des opérandes des différentes opérations du jeu d’instructions étant
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homogeénes, si les positions de la virgule de la sortie de 'opération o et de I'entrée de
I’opération o; sont identiques, alors dans la majorité des cas la largeur b; correspond a
une solution appartenant a B(l) et I’exploration peut étre stoppée.

— Vérification de la seconde condition de l’équation 4.31 (o — op)

— Si la largeur de I'entrée de l'opération o, n’a pas encore été définie alors la vérification
de la seconde condition présentée a 1’équation 4.31 sera effectuée lors du traitement du
noeud oy,.

— Sila largeur de ’entrée de ’'opération o, est définie et si la valeur b; calculée a I’équation
4.32 ne permet pas de respecter la seconde condition de 1’équation 4.31, alors la largeur
de 'entrée bf doit étre modifiée afin de permettre de vérifier cette seconde condition.
Dans ce cas, si la nouvelle largeur by, correspond & une solution appartenant & B([) alors
I’exploration est arrétée car cette valeur de by, sera testée par la suite. Sinon ’exploration
est poursuivie avec cette nouvelle valeur de by,. Cependant, suite & cette modification il
est nécessaire de vérifier si les conditions sont vérifiées pour les autres opérations.

Evaluation des solutions partielles : La technique utilisée au sein des algorithmes de
type branch and bound, pour limiter ’espace de recherche consiste & arréter I’exploration d’une
branche de I'arbre si celle-ci ne peut plus conduire & la meilleure solution. Ceci nécessite de
pouvoir évaluer une solution partielle & un niveau quelconque de ’arbre, d’un point de vue du
RSBQ et du temps d’exécution global.

Au niveau [ de l'arbre, 'exploration du sous-arbre induit par le nceud représentant ?)\l est
arrétée si le temps d’exécution minimal pouvant étre obtenu lors de I’exploration du sous-arbre
est supérieur au temps d’exécution global minimal déja obtenu. Sachant qu'uniquement les
largeurs by & by ont été définies, ce temps d’exécution minimal est obtenu en sélectionnant pour
chaque opération o; pour laquelle la largeur des opérandes n’est pas encore définie, I'instruction
ayant un temps d’exécution ¢; minimal. Dans la majorité des cas, ceci équivaut a sélectionner
I'instruction dont la largeur des opérandes est minimale (b;). Dans ce cas, a tous niveaux / de
I’arbre nous avons la relation suivante :

T([bo, -+, bi—1, b byyrs - by, ) < T([os- ., by, by, bty - b, ) (4.33)

Au niveau [ de l'arbre, 'exploration du sous-arbre induit par le nceud représentant Bl est
arrétée si la contrainte sur la précision ne peut plus étre respectée. Ceci est le cas si la valeur
maximale du RSBQ global pouvant étre obtenue lors de ’exploration du sous-arbre est inférieure
a la valeur minimale du RSBQ souhaité. Le majorant du RSBQ est obtenu en fixant les largeurs
b; non définies & leur valeur maximale (b;) permettant de respecter les conditions présentées 2
I’équation 4.31. En effet, le RSBQ étant une fonction monotone et croissante, la valeur maximale
du RSBQ est obtenue lorsque les largeurs des opérandes sont maximales. Ainsi, & tous niveaux

[ de Parbre nous avons la relation suivante :

RSBQ([bo, .-, br1,b1,41,---,bn,]) = RSBQ([bo, - -, bi—1,b0,bis1s - - b)) (4.34)

Ordre d’évaluation des nceuds : Cette méthode de minimisation basée sur I'exploration
d’arbre est sensible & I'ordre d’évaluation des variables. Afin de trouver rapidement une bonne
solution en vue de réduire ’espace de recherche, il est nécessaire de traiter en premier les va-
riables ayant le plus d’influence sur le processus d’optimisation. Ce processus évalue les deux
paramétres que sont le temps d’exécution global de ’application et le RSBQ en sortie.
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Le temps d’exécution d’une opération dépend du temps d’exécution de I'instruction choisie
pour réaliser celle-ci et du nombre d’exécutions du bloc de base contenant cette opération. Le
premier paramétre n’est pas connu avant le traitement de 'opération. En revanche, le second
parameétre est connu avant de débuter le processus d’optimisation. Ainsi, les variables sont
ordonnées afin de traiter en premier les opérations appartenant aux blocs de base ayant un
nombre d’exécutions maximal. Ensuite, au sein de chaque bloc de base, les sources de bruit sont
ordonnées en fonction de leur influence sur le RSBQ en sortie.

La puissance du bruit en sortie de ’application est liée & la contribution de chaque source de
bruit. Cette contribution dépend du gain présent entre la sortie et la source de bruit et de la
puissance associée a cette source. La puissance du bruit généré lors d’un changement de format
dépend du nombre de bits éliminés et de la position de la virgule par rapport au bit le moins
significatif. Cependant, d’une spécification virgule fixe & une autre, le nombre de bits éliminés
est trés variable. Ainsi, pour définir I'influence potentielle de chaque source de bruit, les largeurs
de toutes les données sont fixées a une méme valeur et pour chaque source de bruit, le nombre
de bits éliminés est fixé & une méme valeur. Les sources de bruit les plus influentes seront celles
pour lesquelles le gain entre la source et la sortie est élevé ou celles associées & une donnée pour
laquelle la position de la virgule est élevée. L’influence d’une opération dépend de I'influence
des sources de bruit présentes au niveau de ses entrées et de sa sortie.

4.4.2 Optimisation de la largeur des données transférées en mémoire

L’objectif de cette section est d’optimiser la largeur des données issues du renvoi des variables
intermédiaires en mémoire. En effet, lorsque le nombre de registres présents au sein de l'unité
de traitement n’est pas assez élevé pour stocker I’ensemble des variables intermédiaires, il est
nécessaire de renvoyer certaines de ces variables en mémoire. Ce type d’opération de renvoi en
mémoire est présent au sein des architectures spécialisées possédant peu de registres. Comme
nous l'avons présenté dans la partie 2.2.4, les données sont stockées en mémoire et au sein
de 'unité de traitement avec des précisions différentes. Ainsi, un surcotlit en termes de temps
d’exécution peut étre présent si la donnée est renvoyée avec une précision maximale. Ainsi,
la méthodologie doit minimiser le temps d’exécution de ces opérations de renvoi de données
intermédiaires en mémoire.

Le synoptique de la méthode de détermination de la largeur des données renvoyées en mé-
moire est présenté & la figure 4.10. Soit 0., I'opération de renvoi en mémoire de la variable
intermédiaire présente au niveau de entrée e, de 'opération o;. Les différentes opérations de
renvoi en mémoire sont signalées par la phase d’allocation de registres. Pour chaque opération
Ot,i, e, les différentes instructions de transfert entre l'unité de traitement et la mémoire sont
sélectionnées. Chaque instruction de transfert est caractérisée par la largeur des opérandes ma-
nipulés et ainsi elle fixe la largeur b;; des opérandes de 'opération o;. Soit B;; I’ensemble des
largeurs possibles des opérandes associés a l'opération o;. L’objectif de cette méthode est de
minimiser le temps d’exécution global T}(b;) des opérations de renvoi en mémoire tant que la
contrainte de précision est respectée :

min (Tt(bt)> tel que  RSBQ(by) > RSBQmin (4.35)
b€ Bt

Le temps d’exécution global des opérations de transfert en mémoire T;(b;) est obtenu a
partir des temps d’exécution des différentes opérations de transfert selon la méme technique
que celle présentée dans la section précédente. De méme, ce probléme d’optimisation est résolu
en utilisant la méthode présentée précédemment et basée sur une modélisation du probléme
sous forme d’arbre.
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F1G. 4.10: Synoptique de la méthode de détermination du type des données dans le
cadre de 'optimisation de la largeur des données transférées en mémoire

4.4.3 Expérimentations

Dans cette partie, les résultats des expérimentations réalisées avec l'outil développé pour
implanter la méthode présentée dans le paragraphe 4.4.1, sont exposés. Ces résultats permettent
& travers deux applications de montrer les capacités de notre méthodologie pour optimiser la
largeur des données. Dans un premier temps, le modéle d’architecture d’un processeur possédant
des capacités SWP est considéré. Ensuite, nous montrons I'intérét de notre méthode pour coder
certaines parties d’algorithme en double précision afin d’obtenir une précision plus importante.
Les exemples choisis sont relativement simples afin de détailler le codage des données obtenu
pour différents cas particuliers. Pour ces deux applications, les temps d’exécution présentés
correspondent aux temps estimés a 'aide de cette méthodologie. Dans le dernier paragraphe,
les temps d’optimisation obtenus sur différentes applications sont présentés.

Implantation d’un corrélateur complexe dans le TMS320C64x

La premiére application testée est un corrélateur complexe réalisant la corrélation entre un si-
gnal z et un code bipolaire ¢ composé de 32 éléments. Cette application est utilisée par exemple
pour réaliser 'opération de décodage des données au sein d’un récepteur WCDMA. Le signal
d’entrée et le code sont représentés sous la forme complexe. L’application effectue une multipli-
cation complexe entre le signal et le code et réalise ensuite une accumulation sur les voies réelles
et imaginaires. Dans 'application considérée, la précision est évaluée au niveau de la voie réelle
de la sortie du corrélateur.

Notre méthodologie permet de déterminer ’évolution du temps d’exécution optimal estimé
(Topt) en fonction de la contrainte de RSBQ souhaité (RSBQmin) pour 'implantation d’une
application donnée dans un DSP donné. Chaque point de la courbe Ty = f(RSBQmin),
d’abscisse p, et d’ordonnée T, a été obtenu en optimisant le temps d’exécution de ’application
sous une contrainte de RSBQ égale & p,. Le temps d’exécution minimal obtenu est égal a T,.
Cette caractéristique Tppr = f (RSBQmin) permet par exemple a l'utilisateur d’évaluer le gain
en termes de temps d’exécution d’une modification de la contrainte de précision.

La caractéristique Topr = f (RSBQmin) a été déterminée pour le corrélateur complexe dans le
cadre du modeéle d’architecture du DSP TMS320C64x. L’évolution du temps d’exécution estimé
en fonction de la contrainte de RSBQ souhaité est présentée a la figure 4.11. Afin d’explorer
les différentes solutions possibles, aucune contrainte sur la largeur des entrées et de la sortie de
cette application n’a été définie. De plus, pour comparer les différentes implantations, le temps
d’exécution a été normalisé par rapport a la solution 2. Cette solution réalise les multiplications
sur des données codées sur 16 bits et fournit un résultat sur 32 bits, les opérations d’addition et
de soustraction sont réalisées sur des données sur 32 bits. La caractéristique T = f (RSBQmin)



148 Codage des données

évolue par paliers. Les quatre paliers présents sur la courbe correspondent a des spécifications
virgule fixe particuliéres pour lesquelles la largeur des différentes données présentes au sein du
coeur de la boucle a été détaillée.

Les solutions 1, 2 et 4 sont basées sur la méme structure de codage des données. Elles traitent
respectivement des données stockées en mémoire sur b, bits, le résultat de la multiplication
fournit un résultat sur 2.b, bits et les additions et soustractions sont réalisées sur des opérandes
de largeur 2.b,,. Pour les solutions 1, 2 et 4, cette largeur est respectivement égale a 8, 16 et 32
bits. La solution 3 utilise des données codées en mémoire sur 32 bits mais & la différence de la
solution 4, les opérations d’addition et de soustraction sont réalisées sur 32 bits et permettent
ainsi d’obtenir un temps d’exécution plus faible que celui obtenu avec la solution 4.

——— Caractéristique du corrélateur complexe ————
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F1G. 4.11: Evolution du temps d’exécution minimal en fonction de la
contrainte de précision dans le cas d’un corrélateur complexe

Implantation d’un filtre IIR d’ordre 2 dans le TMS320C54x

La méthode présentée dans cette partie montre tout son intérét pour la détermination du
type des données lors de l'implantation d’applications au sein de processeurs proposant des
instructions SWP. Cependant, cette méthode se révéle étre trés intéressante pour I'implantation
dans des DSP traditionnels, d’applications nécessitant une précision importante. Dans ce cas,
la méthode permet de sélectionner les opérations classiques ou multi-précision. Pour illustrer
ceci nous avons implanté un filtre & réponse impulsionnelle infinie dans le DSP TMS320C54.

Ce filtre posséde des contraintes de codage en virgule fixe assez sévéres. Ainsi, le RSBQ obtenu
pour une solution utilisant uniquement des opérations classiques est relativement faible (50 dB).
Pour améliorer la précision, les solutions utilisant les opérations multi-précision ont été testées.
Le modéle d’architecture utilisé pour le TMS320C54x intégre les opérations classiques et double-
précision. La caractéristique T = f (RSBQmin) obtenue pour le filtre ITR d’ordre 2 est présentée
a la figure 4.12. Les temps d’exécution estimés ont été normalisés avec le temps d’exécution
obtenu dans le cadre de la solution 1 utilisant exclusivement des opérations classiques. Ceci
permet de déterminer directement le surcotit en termes de temps d’exécution lié a l'utilisation
de l"arithmétique multi-précision.

Pour la solution 4, I’entrée et la sortie du filtre sont codées sur 32 bits et tous les calculs
sont réalisés au sein du filtre en double précision. La solution 3 reprend le codage de la solution
4, excepté pour les additions des sorties des multiplieurs. Ces derniéres sont réalisées avec des
opérations classiques traitant des données sur 32 bits. Ainsi, les sorties des multiplieurs codées
sur 64 bits sont tronquées sur 32 bits. Le temps d’exécution de ces deux solutions est égal au
moins a 2.5 fois le temps d’exécution de référence.
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———— Caractéristique du filtre IIR d'ordre 2 ——
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F1G. 4.12: Evolution du temps d’exécution minimal en fonction de la
contrainte de précision dans le cas d’un filtre IIR d’ordre 2

La solution 2 fournit des résultats trés intéressants. L’entrée et la sortie du filtre sont codées
sur un nombre de bits identique a celui de la premiére solution (16 bits). Ainsi, les spécifications
virgule fixe de I'entrée et de la sortie des deux solutions sont identiques. La solution 2 permet
d’augmenter le RSBQ en sortie du filtre de 40 dB avec un surcoiit en termes de temps d’exécution
de seulement 60%. Pour cette solution, la partie récursive du filtre utilise des opérations double-
précision. Les sorties retardées du filtre (y(n — 1),y(n — 2)) sont stockées sur 32 bits afin de
limiter la perte de précision dans cette partie récursive.

Temps d’optimisation

Le temps d’exécution de notre outil a été mesuré au cours des différentes expérimentations
réalisées, afin de vérifier I'efficacité de notre méthodologie. Pour chaque application, différentes
contraintes de précision (RSBQmin) ont été testées afin d’étudier les variations des temps
d’exécution en fonction de la contrainte RS BQnn- Les résultats montrent que plus la contrainte
de précision est élevée, plus le temps d’optimisation est faible. En effet, le nombre de solutions
vérifiant la contrainte de précision étant moins important, ’espace de recherche est réduit et
I’algorithme d’optimisation permet d’obtenir une solution plus rapidement.

Dans un premier temps, aucune contrainte n’a été fixée sur la largeur des données en entrée et
en sortie des applications testées. Les résultats obtenus sont fournis a la figure 4.13.a. Cette figure
représente les temps d’optimisation mesurés en fonction du nombre de variables a optimiser.
Les expérimentations ont été réalisées avec un modéle d’architecture proposant 4 instructions
par type d’opération (i.e. chaque variable peut prendre 4 valeurs différentes). Ces résultats
montrent que le temps d’optimisation dépend fortement de I’application testée et de la contrainte
de précision choisie. Cependant, pour ’application possédant 30 variables & traiter, le temps
d’optimisation est de ’ordre de quelques minutes. Dans le cas de cette application, les temps
d’optimisation sont inférieurs & 10 secondes, pour une architecture proposant deux instructions
par opération.

Dans un second temps, nous avons mesuré les temps d’exécution en fixant la largeur des
entrées et de la sortie des applications. Nous avons reporté a la figure 4.13.b, uniquement
les résultats obtenus avec les applications composées de 30 et 33 variables. Pour les autres
applications les temps d’optimisation étaient insignifiants. Pour ces deux applications composées
d’une trentaine de variables, le temps d’optimisation est raisonnable il reste inférieur & 4 minutes
et 10 secondes. Ainsi, les différentes techniques mises en ceuvre pour réduire ’espace de recherche
permettent de limiter efficacement celui-ci et d’obtenir des temps d’exploration acceptables. De
plus, pour les résultats proposeés, I'ordre d’évaluation des nceuds est quelconque. Ainsi, la mise
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en ceuvre de la technique proposée pour traiter cet aspect permettrait de diminuer les temps
d’optimisation.

L’efficacité de cette méthode en termes de temps d’optimisation nécessite de mettre en ceuvre
des techniques d’estimation des temps d’exécution et d’évaluation de la précision efficaces. En
effet, pour les applications composées d’une trentaine de variables, la précision de 'implantation
a été évaluée entre 50000 et 100000 fois.
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F1G. 4.13: Evolution du temps d’exécution du processus d’optimi-
sation en fonction du nombre de variables & optimiser

4.4.4 Conclusions

Dans cette partie, la méthode de détermination de la largeur des données a été exposée. Tout
d’abord, le probléme d’optimisation a été modélisé et un algorithme d’optimisation basé sur
I’exploration d’arbre a été utilisé. L’efficacité de cette technique étant basée sur la limitation
de l'espace de recherche des solutions, les différentes techniques utilisées pour réduire cet es-
pace de recherche (domaines de validité des variables, évaluation des solutions partielles, ordre
d’évaluation des noeuds) ont été détaillées.

Les expérimentations ont montré I'intérét de cette méthodologie pour explorer les différentes
instructions proposées par les DSP en vue d’obtenir une implantation optimisée et respectant
les critéres de précision spécifiés par I'utilisateur. De plus, ’efficacité de notre méthodologie en
termes de temps d’optimisation est satisfaisante. Cependant, nous pouvons nous heurter & des
temps d’optimisation élevés pour des problémes comportant un nombre de variables et de valeurs
par variable élevé. Dans ce cas, il peut étre intéressant de scinder ce probléme d’optimisation
en deux phases. La premiére phase réaliserait I’optimisation en considérant les variables comme
des nombres entiers positifs. Dans ce cas, des méthodes de programmation en nombres entiers
peuvent étre utilisées. Cette solution permettrait de diminuer le domaine de définition en ne
retenant que les valeurs situées autour de la solution obtenue au cours de la premiére phase.
Ensuite, la méthode que nous avons exposée ci-dessus serait utilisée pour obtenir la solution
optimale appartenant au domaine de définition des variables.

Condition de passage d’une spécification 4 une implantation optimisée

Cette phase d’optimisation de la largeur des données fournit une spécification en virgule
fixe permettant de respecter la contrainte de précision et de minimiser le temps d’exécution
des calculs a 'aide d’instructions SWP. Cette spécification est utilisée pour définir le type de
chaque donnée au niveau de la représentation intermédiaire avant de débuter la phase de gé-
nération de code. Nous avons fait I’hypothése que 'obtention de cette spécification optimisée
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conduit & une implantation optimisée de I'application. Cette hypothése implique que la phase
de sélection d’instructions puisse regrouper efficacement les opérations SWP afin de pouvoir les
exécuter en parallele. Malgré les restrictions imposées au niveau de I'utilisation des instructions
SWP, il est peu probable que les techniques de sélection d’instructions classiques puissent dé-
tecter les opportunités présentes au niveau de la spécification. Ainsi, cette phase d’optimisation
de la largeur des données souligne les opportunités de réduction du temps d’exécution liées &
I'utilisation des instructions SWP mais il est nécessaire de mettre en ceuvre une technique per-
mettant d’utiliser réellement ces instructions SWP au cours du processus de génération de code.

Ce probléme de prise en compte des opérations SWP au niveau des compilateurs de langage
de haut niveau est abordé par Leupers dans [79]. Pour contourner ce probléme et tirer profit
des capacités SWP, différentes approches sont utilisées [79]. La premiére technique consiste a
utiliser des bibliotheéques en assembleur proposant des routines utilisant les capacités SWP des
opérateurs. La seconde technique correspond a 1’utilisation de fonctions intrinséques permettant
de spécifier a ’aide de fonctions C, les différentes instructions SWP du processeur. Ces deux
techniques souffrent de défauts majeurs. En effet, elles représentent un obstacle & I’optimisation
du code et a la portabilité de celui-ci. Dans les deux cas, le travail de mise en vectorisation des
calculs est & la charge du programmeur.

Dans la derniére version de son compilateur pour le Pentium MMX| la société Intel intégre un
outil permettant la vectorisation automatique de boucles [15]. De méme, Leupers propose une
technique permettant de prendre en compte au niveau de la phase de sélection d’instructions, les
capacités SWP du processeur [79]. La phase de sélection d’instructions est réalisée a ’aide d’une
version modifiée de ’outil OLIVE et la couverture de code est mise sous la forme d’un probléme
de programmation linéaire en nombres entiers. Les résultats obtenus pour deux processeurs
montrent I’aptitude de cette technique & prendre en compte les instructions SWP.
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4.5 Optimisation du codage des données

4.5.1 Présentation du probléme

Les phases de détermination de la position de la virgule et du type des données conduisent &
I’obtention d’une spécification en virgule fixe optimale au niveau précision. En effet, les opéra-
tions de recadrage sont insérées afin de coder les différentes données au plus précis. Cependant,
cette spécification peut nécessiter ’exécution de nombreuses opérations de recadrage comme
I'indiquent les résultats présentés dans le paragraphe 4.3.3 situé a la page 137. Ces différentes
opérations de recadrage augmentent le temps d’exécution et la taille du code. Pour diminuer
le surcoiit lié & ces opérations de recadrage, celles-ci sont déplacées. Ces déplacements peuvent
permettre de fusionner différentes opérations de recadrage, de diminuer le nombre d’exécutions
de 'opération ou de diminuer le temps d’exécution de celle-ci. En contrepartie, la précision
des calculs va étre diminuée car certaines données ne seront plus codées aussi précisément. La
solution optimale est un compromis entre la précision des calculs et le temps d’exécution de I'im-
plantation. Ainsi, I'objectif de cette partie est de rechercher cette solution optimale en fonction
de la contrainte de précision souhaitée. Pour cela, le temps d’exécution du code est minimisé
tant que la contrainte de précision est satisfaite. Cette réduction du temps d’exécution du code
est obtenue en déplagant les différentes opérations de recadrage.

L’entrée de ce module est le GFDC Gy au sein duquel le format de chaque donnée est
spécifié. La sortie du module correspond au GFDC G, pour lequel la localisation des diffé-
rentes opérations de recadrage a permis de minimiser le temps d’exécution de ces opérations.
Ce processus d’optimisation nécessite de définir une stratégie de déplacement des opérations
de recadrage, d’estimer le temps d’exécution de chacune d’elles et d’évaluer la précision de
I'implantation pour une configuration quelconque. L’estimation du temps d’exécution du code
dépend du type des registres & décalage utilisés et du type d’architecture cible.

Deux types d’architectures sont distingués au sein de cette méthodologie. Le premier type
correspond aux processeurs pour lesquels le parallélisme est encodé au sein d’instructions com-
plexes. La phase de sélection d’instructions permet de détecter ces différentes instructions com-
plexes. Le second type d’architectures correspond aux processeurs pour lesquels le parallélisme
au niveau instruction est spécifié par le regroupement d’instructions partielles au sein d’une ins-
truction globale. La phase de sélection d’instructions génére une liste d’instructions partielles
correspondant & un code vertical. Ces instructions partielles commandent une seule unité fonc-
tionnelle et ne spécifient pas de parallélisme. Le parallélisme est obtenu en regroupant différentes
instructions partielles au cours de la phase d’ordonnancement. Ce compactage du code aboutit
a un code horizontal.

Déplacement des opérations de recadrage

Dans cette section, la signification des différentes opérations de recadrage et la maniére dont
celles-ci sont déplacées sont exposées. Les opérations de décalage & gauche permettent d’adapter
le format d’'une donnée z & sa dynamique. Le nombre de bits m, utilisés pour coder la partie
entiére est diminué car celui est trop important par rapport & la dynamique réelle de la donnée.
L’objectif de ce type de décalage est d’éliminer les bits non-utilisés au sein de la partie entiére
afin de pouvoir consacrer plus de bits pour la partie fractionnaire. L’exécution de cette opération
de diminution du nombre de bits pour la partie entiére peut étre retardée. Ainsi, une opération
de décalage & gauche peut étre déplacée vers les racines du graphe représentant ’application
afin que celle-ci soit située en aval de la position courante.

Les décalages & droite permettent d’insérer des bits supplémentaires au niveau de la partie
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entiére de la donnée. Ces bits sont insérés afin d’aligner la position de la virgule des entrées
d’un additionneur ou pour éviter la présence d’'un débordement lors des opérations suivantes.
L’exécution de cette opération d’insertion de bits supplémentaires peut étre avancée. Ainsi, les
opérations de décalage & droite peuvent étre déplacées vers les sources du graphe flot de données
afin que celles-ci soient situées en amont de la position courante.

Des opérations de décalage a droite sont aussi insérées en sortie de séries d’accumulations
utilisant des bits de garde. Les bits les plus significatifs du résultat de ’accumulation, présents
au sein des bits de garde doivent étre transférés au sein de la partie du registre ne contenant pas
les bits de garde. Dans ce cas, il est nécessaire d’aligner le bit le plus significatif de la donnée
sur le bit le plus significatif du registre d’accumulation sans les bits de garde. Ce processus
d’alignement des bits de garde est représenté a la figure 4.14. La valeur du décalage & réaliser
correspond au nombre de bits de garde réellement utilisés. Ce déplacement de la donnée au sein
du registre d’accumulation est indispensable car ces bits de garde ne peuvent étre utilisés que
pour les opérations d’accumulation. En effet, les autres opérateurs ou les bus pour le transfert
en mémoire ne permettent pas de traiter ces bits de garde. Ainsi, si ce décalage n’est pas réalisé
immeédiatement apreés la série d’accumulations, les bits de garde sont perdus et le contenu de la
donnée est erroné. En conséquence, ces opérations de décalage utilisées pour aligner les bits de
garde ne peuvent pas étre déplacées.

<—— Bits de garde

OoEn &=
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F1G. 4.14: Représentation du processus d’alignement des bits de garde aprés une série d’accumulations

ACC

b0 b-] | b-Z

[ [ [l %

Dans le cadre du déplacement des opérations de décalage, des régles de propagation de ces
opérations au sein des opérateurs sont définies. Pour I'addition, la régle est définie afin que la
position de la virgule des entrées reste alignée aprés la propagation de 'opération de décalage.
Dans le cadre du déplacement d'une opération de décalage de la sortie d’une opération de mul-
tiplication vers ses entrées, il est nécessaire de définir le type de ’entrée sur laquelle 'opération
de décalage est transférée.

Dans le cadre des systémes linéaires, une technique analysant les opportunités de recombinai-
sons d’opérations de décalage et prenant en compte les directives spécifiées par 'utilisateur a
été mise en ceuvre. Pour les systémes linéaires, les entrées des opérations de multiplication sont
composées d'un signal et d’une constante. Ainsi, 'utilisateur de la méthodologie doit définir
si les opérations doivent étre transférées vers la partie signal ou vers les coefficients. Dans ce
dernier cas, si le signal considéré est multiplié par plusieurs constantes, la constante la plus
proche en termes de nombre d’opérations est sélectionnée.

Dans un premier temps, la méthode analyse pour chaque entrée du multiplieur, I'opportunité
de recombiner cette opération de décalage avec une autre opération de décalage présente au
niveau des entrées du multiplieur. Si une opportunité de recombinaison permettant d’éliminer
une opération de décalage r., est présente sur I’entrée e et si 'opération doit étre transmise sur
I’autre entrée eq, alors 'opération de décalage ry est scindée en deux afin de pouvoir éliminer
re,. L’autre partie de l'opération de décalage est transférée sur ’entrée e; afin de suivre les
directives de I'utilisateur. Pour illustrer ce processus un exemple est fourni a la figure 4.15. Le
décalage a droite rg de dy bits est propagé vers les constantes de I'application. La présence d’un
décalage a gauche r,, de d, bits va aboutir aprés avoir scindé en deux l'opération de décalage
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ro et propagé celles-ci, a un décalage a droite r de dg — d, bits en entrée. Dans le cas, ou la
valeur du décalage a gauche d, est supérieure a la valeur du décalage a droite dy alors, nous
aboutissons & la recombinaison des deux opérations de décalage et & la présence d’'un décalage
a gauche de d, — dg bits.

.
)

Entrée signal Entrée constante
d, < dy
Déplacement de
: l'opération de décalage

a droite
vers la constante 4

Fi1c. 4.15: Exemple de déplacement d’une opération de décalage

Les opérations de décalage sont déplacées au sein des blocs de base mais aussi, a travers les
blocs de controle. Ceci nécessite de connaitre le cheminement des données entre les blocs de
controle. Ce cheminement des données est spécifié & travers les liens présents entre les sorties
et les entrées des blocs de controle.

Evaluation de la contrainte de précision

L’évaluation de la précision est réalisée a 1’aide de I'expression du RSB(Q obtenue a ’étape
précédente. L’obtention de cette expression est présentée dans la paragraphe 4.4.1 situé a la
page 139. Le graphe flot de données et de controle utilisé pour déterminer 1’expression du
RSBQ est le GFDC de départ n’incluant pas d’opérations de décalage. En effet, le RSBQ doit
étre déterminé pour une configuration quelconque des opérations de décalage. Les opérations de
décalage étant amenées a étre déplacées au cours de la phase d’optimisation, elles ne peuvent
pas étre présentes au sein du GFDC utilisé pour déterminer I’expression du RSBQ. La prise en
compte de ces opérations de décalage est réalisée a travers les modifications qu’elles apportent
au niveau de la position de la virgule des entrées et de la sortie des opérateurs.

La largeur des données de ’application étant fixée pour cette phase, I’expression du RSBQ
est fonction uniquement de la position de la virgule des entrées et de la sortie des opérateurs.
Ces positions vont étre modifiées lors du déplacement des opérations de décalage.

4.5.2 Architecture sans parallélisme d’instruction

Dans cette partie, les architectures pour lesquelles le parallélisme éventuel est encodé au sein
des instructions sont considérées. En conséquence, le cotit d’une opération de recadrage dépend
des instructions utilisées pour implanter celui-ci.

Evaluation du temps d’exécution global des opérations de recadrage

Pour cette classe d’architectures, si un code posséde un temps d’exécution ¢ et si les éventuels
aléas de pipeline ne sont pas considérés, alors ’ajout au sein de ce code d’une série d’instructions
dont le temps d’exécution est t9, conduit & un temps d’exécution global de t1 +1t9. En effet, pour
les architectures considérées, les opérations réalisées en paralléle sont spécifiées au sein de la
méme instruction et une seule instruction est exécutée par cycle. Soient ¢,, le temps d’exécution
de l'opération de recadrage r; et n,, le nombre d’exécutions de cette opération. L’expression
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du temps d’exécution T, de l’ensemble des N, opérations de recadrage présentes au sein de
I’application est présentée a I’équation 4.36. Le nombre d’exécutions de chaque opération est
calculé selon la méthode présentée dans la partie 4.4.1 & la page 141. La technique utilisée pour
déterminer le temps d’exécution ¢, de chaque opération de recadrage est présentée ci-dessous.

N,—1
Tor =Y g, (4.36)
=0

Evaluation des temps d’exécution t,,

Pour les architectures considérées, différents types de registres a décalage doivent étre consi-
dérés. Les registres a décalage spécialisés permettent de réaliser quelques décalages particuliers
sans cycle supplémentaire. Ces décalages sont situés en entrée ou en sortie d’un opérateur et
sont réalisés en paralléle & I'exécution de l'instruction commandant 1’opérateur. Ces registres
sont commandés de deux maniéres différentes. La valeur du décalage est soit spécifiée au sein de
I'instruction ou au sein d’un registre de mode. Dans les deux cas, la méthodologie doit détecter
si une opération de recadrage peut étre réalisée avec I'un des registres & décalage spécialisés
présents au sein de ’architecture. Pour les opérations de décalage commandées par des instruc-
tions, cette détection peut étre réalisée lors de la phase de sélection d’instructions. En revanche,
pour les opérations de décalage commandées par des registres de mode, la phase de sélection
d’instructions ne permet pas toujours de détecter ce type d’opération. Ainsi, un module spéci-
fique doit étre mis en ceuvre pour les opérations de décalage spécialisées commandées par un
registre de mode.

Les registres a décalage en barillet fournissent une flexibilité plus importante. Ce type de
registre permet de réaliser un décalage a droite ou & gauche quelconque en 1 cycle. Cependant,
comme nous l’avons montré dans la paragraphe 2.1.2 situé a la page 46 le temps d’exécution réel
de l'opération de recadrage dépend de la localisation au sein de 'unité de traitement de la don-
née & recadrer. De plus, cette opération de recadrage modifie le motif de calcul et I'insertion de
cette opération peut ralentir le traitement en ne permettant plus de sélectionner une instruction
complexe pour le motif considéré. Le temps d’exécution va dépendre de la suite d’instructions
utilisées pour pouvoir réaliser 'opération de recadrage et de la suite d’instructions utilisées si
I'opération de recadrage n’est pas présente.

Opérations de décalage spécifiées par les instructions : Dans ce paragraphe, la tech-
nique utilisée pour mesurer le temps d’exécution ¢,, d’'une opération de recadrage r; implantée
a 'aide d’une opération de décalage spécifiée par une instruction, est présentée. Le concept
retenu pour estimer ce temps d’exécution consiste a déterminer le temps d’exécution du code
tqr en présence de I'opération de recadrage et le temps d’exécution du code ¢, sans 'opération
de recadrage. Le temps d’exécution de 'opération de recadrage correspond a la différence entre
les deux temps tq, et ts. Le synoptique de la méthode mise en ceuvre pour estimer le temps
d’exécution de I'opération de recadrage est présenté a la figure 4.16. La premiére étape consiste
a extraire le motif contenant 'opération de recadrage & traiter. Les opérations de traitement
étant modélisées sous SUIF par des arbres d’expression, ’arbre contenant 1’opération de reca-
drage est sélectionné. Ensuite, une sélection de code est réalisée sur I’arbre d’expression avec et
sans 'opération de recadrage. Ce traitement est réalisé avec l'outil de sélection d’instructions
OLIVE présent au sein de l'infrastructure CALIFE et conduit a la génération de deux listes
d’instructions I, et I.. Le temps d’exécution associé & chaque liste est mesuré a 'aide de la
technique présentée ci-dessous. L’utilisation de l'outil de sélection de code OLIVE permet de
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prendre en compte les différents problémes exposés ci-dessus. Les opérations de décalage spécia-
lisées et spécifiées par une instruction sont détectées a 1’aide de ce type d’outil, si les capacités
de décalage sont spécifiées au sein du motif de 'instruction. Pour les opérations de décalage
réalisées a partie d’un registre & décalage en barillet, 'outil de sélection de code integre les
éventuels transferts de données entre les registres nécessaires dans le cas oil la donnée a reca-
drer n’est pas située dans le registre adéquat. De plus, ’outil OLIVE permet de sélectionner les
instructions complexes. Ainsi, la non sélection d’une instruction complexe liée & la présence de

l'opération de recadrage est détectée.

©;
©
Oy
e 1 t
i Sélection a |  Estimation ar
' d ‘instructions g Texec
A
Extraction OLIVE Lor
du motif (CALIFE) i
Sélection IS" .| Estimation Lsr
d 'instructions Texec
© A
Opyy 2770 "
®

Modele du
processeur

F1G. 4.16: Synoptique de la technique de détermination du temps d’exécution des opérations
de recadrage dans le cas d’architectures sans parallélisme au niveau instruction

Considérons un arbre d’expression pour lequel la sélection d’instructions a conduit & une liste
d’instructions I. Le temps d’exécution de ce code est obtenu & partir de la somme du temps
d’exécution de chaque instruction de la liste I. Pour les architectures considérées dans cette
partie, 'ensemble du parallélisme étant spécifié au sein des instructions complexes, la méthode
d’estimation proposée permet de prendre en compte ce parallélisme. Cependant, les éventuels
aléas de pipeline ne sont pas pris en compte. Une méthode permettant d’affiner cette estima-
tion est proposée dans [82]. Elle permet de mieux prendre en compte les effets du pipeline en
analysant pour chaque instruction les instructions adjacentes.

Opérations de décalage commandées par un registre de mode : Les fonctionnalités
spécifiées par des registres de mode ne sont pas toujours bien prises en compte par les modules
de sélection d’instructions. Ainsi, un modeéle permettant de prendre en compte ces capacités de
décalage commandées par des registres de mode a été mis en ceuvre. Les capacités de décalage
commandées par un registre de mode et associées & un opérateur donné sont spécifiées au
niveau des instructions utilisant cet opérateur. Ainsi, le processeur est modélisé & travers son jeu
d’instructions arithmétiques. Chaque instruction spécifie les capacités de décalage commandées
par des registres de mode disponibles en entrée et en sortie de ’opération associée & 'instruction.

Une sélection de code est réalisée au niveau de 'arbre d’expression associé¢ & ’opération de
décalage mais sans cette opération de décalage. Pour l'opération de recadrage considérée, les
instructions associées au nceud prédécesseur et au nceud successeur sont traitées. La méthode
analyse si l'instruction associée au noeud prédécesseur possede les capacités de décalage en sortie
pour réaliser le recadrage souhaité. De méme, les capacités de décalage en entrée de 'instruction
associée au noeud successeur de 'opération de décalage sont analysées.

Ces opérations de décalage sont réalisées en paralléle aux autres opérations et ainsi ne néces-
sitent pas de cycle supplémentaire. Cependant, il est nécessaire d’initialiser le registre de mode
avant ’utilisation du registre a décalage. Ainsi, le temps d’exécution de ce type d’opération de
décalage est fixé au temps nécessaire a l'initialisation du registre de mode.
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Pour tirer profit de ce type de mécanisme, il est nécessaire d’analyser pour les autres ins-
tructions utilisant cet opérateur, les valeurs du décalage utilisées afin de minimiser le cotit de
I'initialisation du registre de mode. Cependant, ce type de registres étant peu flexible, ils sont
de moins en moins présents au sein des processeurs DSP actuels. Ainsi, nous n’avons pas mis
en ceuvre de méthodologie spécifique permettant d’analyser la valeur des décalages des autres
opérations et d’optimiser I'initialisation du registre de mode.

Stratégie d’optimisation

L’insertion d’une opération de décalage entraine un surcott en termes de temps d’exécu-
tion. Dans le cadre des architectures considérées, le surcotit de chaque opération de recadrage
correspond au temps d’exécution de celle-ci. Le surcotit global des opérations de recadrage cor-
respond au temps T, défini & I’équation 4.36 et est égal & la somme du surcoiit de chaque
opération de recadrage r;. Chaque opération de recadrage est caractérisée par sa position p,, au
sein du GFDC. Cette position courante p,, appartient a ’ensemble P,, des positions possibles
pour cette opération. Soient p, I’ensemble des positions courantes des opérations de recadrage
de l'application et P, I’ensemble des positions possibles pour les opérations de recadrage du
GFDC. Ainsi, I'objectif de cette phase d’optimisation est de minimiser le temps d’exécution
global des opérations de recadrage Ty, tant que la précision de 'implantation (RSBQ(m)) est
supérieure & la précision minimale RSBQmin :

min (Tor(p)> tel que RSBQ(m) > RSBQumin (4.37)
peEP

Gy
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F1G. 4.17: Synoptique du processus d’optimisation de la position des opérations de recadrage

Le synoptique du processus d’optimisation est proposé a la figure 4.17. L’algorithme mis en
ceuvre pour résoudre ce probléme d’optimisation se base sur un traitement itératif des opérations
de recadrage. Chaque itération est composée d’'un déplacement d’une opération de recadrage
et d’une validation de celui-ci aprés évaluation de la précision de la spécification en virgule fixe
obtenue. L’objectif étant de diminuer le temps d’exécution lié aux opérations de recadrage, les
opérations les plus cotiteuses sont déplacées en priorité. Ainsi, les opérations de décalage sont
traitées par ordre décroissant du surcott qu’elles entrainent. L’algorithme concu pour minimiser
le surcotit des opérations de recadrage est présenté a la figure 4.18.

Aprés chaque déplacement! d’une opération de recadrage, la précision de la solution obtenue
est évaluée. Si celle-ci reste supérieure & la contrainte minimale, le déplacement est validé. En-
suite, le temps d’exécution des opérations ayant été modifiées est évalué et la liste des opérations
de recadrage & traiter est mise & jour. Au cours de l'itération suivante, la nouvelle opération de
recadrage dont le surcoiit est maximal est déplacée. Chaque opération de recadrage r; est carac-
térisée par un chemin C; spécifiant les noeuds parcourus lors des déplacements de 'opération. Si

'La notion d’un déplacement d’une opération de recadrage r;, correspond au transfert de r; des entrées vers
la sortie d’une opération ou inversement.



158 Codage des données

OptimisationRecadrage()
{
L = ConstitutionListeOpsDec() - Constitution de la liste Ly, des opérations de recadrage a déplacer
OpsDec 'P: p

Faire tant que (L ,op,.# L)
¢

Lopspecvowr = DeplacementOpsDec(Lgp,o(1)): - Déplacement de I'opération de recadrage dont le sur-coiit est maximal
Lopspecyon regroupe les opérations de décalages issues du dépl
Si (Lopspecyow = L) —L'opération de recadrage courante ne peut éire déplacée, ainsi, elles est enlevée de la liste Loyupe
{
Lopspec = Lopspec = Lopspec(1)
!
Sinon

.
{

RSBQ = CalculRSBQ() ; - Calcul de la précision en sortie de I'application

Si (RSBQ < RSBQ,,,) — Le déplacement n’est pas valide car la précision obtenue est inférieure & la précision minimale
P
DéplacementVersPositionOptimale(L . (1)) ; — L ‘opération de recadrage courante est replacée
dans la position conduisant & un sur-coiit minimal
Lopspec = Lopspec = Lopspec(1) i =L “opération de recadrage courante ne sera plus déplacée ainsi, elles est enlevée
de la liste Loy,
)

J
Sinon  Validation du déplacement de 1'opération de recadrage courante

CalculTexec(L pppecyon) + - Evaluation du temps d “exécution des lles opérations de recadrage
Loyspec = Lopspec = Lopspec(1) i — Suppression de 'opération de recadrage traitée

Lopspec = Lopspee ™ Lopspecous : - Insertion des nouvelles opérations

Fi1c. 4.18: Algorithme d’optimisation du placement des opérations de recadrage

le déplacement d’une opération de recadrage conduit & I'extrémité de son chemin C; ou & une
précision ne respectant plus la contrainte fixée, cette opération de recadrage est repositionnée a
I’emplacement du chemin C; conduisant au surcoiit minimal et cette opération n’est plus dépla-
cée par la suite. Ce processus est réitéré tant que la liste des opérations de recadrage pouvant
étre déplacées n’est pas vide. Les opérations de décalage ne pouvant plus étre déplacées sont
retirées de la liste des opérations de décalage. Ces opérations de recadrage correspondent aux :
— opérations de décalage a droite situées en entrée du systéme;
— opérations de décalage a gauche situées en sortie du systéme;
— opérations de décalage dont le déplacement a conduit a ’obtention d’une précision en sortie
du systéme insuffisante ;
— opérations de décalage nécessaires pour recadrer les bits de garde, en sortie d’'une opération
d’accumulation.

4.5.3 Architecture avec parallélisme d’instruction

Dans cette partie, les architectures possédant du parallélisme au niveau instruction sont
considérées. Pour ces architectures permettant d’exécuter en paralléle plusieurs instructions
partielles, le cotit réel d'une opération de recadrage dépend de la maniére dont les instructions
sont ordonnancées comme nous 1’avons montré dans la partie 2.2.4 & la page 71. En conséquence,
une méthode couplant I'ordonnancement des instructions et le déplacement des opérations de
recadrage a été définie afin de minimiser le colit de ces opérations.

Evaluation du cotit des opérations de recadrage

Dans le cadre des processeurs possédant du parallélisme au niveau instruction, le cotit réel
d’une opération dépend de I'opportunité d’exécuter cette opération en paralléle avec les autres
instructions. Ainsi, pour évaluer ce coiit, une métrique 1 définissant la capacité d’accueil en
opérations de recadrage est introduite. L’objectif de cette métrique 7;;, associée a I’arc (o;, 05),
est d’évaluer le nombre maximal d’opérations de décalage pouvant étre insérées entre les deux
opérations consécutives o; et o; sans augmenter le temps d’exécution global du bloc considéré.
Cette capacité d’accueil 7;; dépend de la mobilité des opérations o; et o; et du degré d’utilisation
des unités fonctionnelles pouvant réaliser ’opération de décalage.
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Considérons une opération de décalage r; dont le temps d’exécution est ;. Pour pouvoir
insérer cette opération ry entre les opérations o; et o, il faut que la différence entre la date dg;
de début d’exécution de I'opération o; et la date dy; de fin d’exécution de 'opération o; soit
supérieure ou égale au temps d’exécution ¢ et qu’une unité fonctionnelle permettant d’exécuter
71, soit disponible dans l'intervalle de temps [dy,;, dg4 j]. Pour obtenir la valeur maximale de la
capacité d’accueil 74, il faut se placer dans le cas le plus favorable. Pour cela, 'opération o; doit
étre exécutée le plus tot possible et 'opération o; doit étre exécutée le plus tard possible afin de
maximiser la différence entre les dates dg; et dy;. De plus, le maximum d’unités fonctionnelles
permettant d’exécuter le recadrage doit étre libéré pendant 'intervalle de temps o 'opération
de décalage peut potentiellement étre exécutée.

L’ordonnancement par liste permet d’exécuter les opérations au plus tot en tenant compte des
contraintes de dépendances entre les opérations et des contraintes de ressources au niveau des
unités fonctionnelles. Cet algorithme conduit & un temps d’exécution du bloc ordonnancé b; égal
a tp,. Pour chaque opération, une date d™" d’exécution au plus tot est obtenue a ’aide de cet
ordonnancement. L’ordonnancement par liste en sens inverse permet d’exécuter les opérations
au plus tard en fonction des contraintes de dépendances et de ressources. Cet ordonnancement
procéde par décroissance du pas de controle en débutant par les racines du graphe pour aboutir
aux sources de celui-ci. Dans ce cas, une opération est préte & étre ordonnancée si tous ses
successeurs ont été ordonnancés. Cet ordonnancement aboutit au méme temps d’exécution ¢,
mais dans ce cas les instructions sont exécutées au plus tard. Ainsi, une date d™** d’exécution
au plus tard est obtenue & I'aide de cet ordonnancement en sens inverse.

Soit €gps,m 1’ensemble des ressources permettant d’exécuter les opérations de type m. Soit
zu(dy,d2) le paramétre de type booléen indiquant si 'unité fonctionnelle u est libre dans l'inter-
valle de temps [d1, d2]. Si cette unité fonctionnelle est utilisée pendant une partie de I'intervalle
[dy,ds], la valeur de ce booléen est nulle. Soit Ord(o;, [d1,d2]), la fonction booléenne indiquant
si I'opération o; réalisant la fonctionnalité 7, peut étre ordonnancée pendant l'intervalle de
temps [dy,d2]. Une opération o; dont le temps d’exécution est t; peut étre ordonnancée dans
I'intervalle de temps [dy, ds], s’il existe un intervalle de temps [t,t + ¢;] appartenant a [dy, ds]
pour lequel une unité fonctionnelle pouvant réaliser la fonctionnalité vy, de 'opération o; est
disponible :

do—t;
Ord(o,[dy,do]) =1 si Y Y z(d,d+t)>0  VIEempsy,, (4.38)
d=dy 1

Pour déterminer la métrique 7;;, il est nécessaire de se placer dans le cas le plus favorable afin
de libérer le maximum d’unités fonctionnelles dans 'intervalle de temps [d}’ff", "] Considé-
rons, les résultats de l'ordonnancement dans le sens direct, pour libérer le maximum d’unités
fonctionnelles dans l'intervalle de temps [d%”, gf]‘-“""], il faut ordonnancer au plus tot les opéra-
tions dont la date de fin d’exécution est inférieure ou égale a d’}fzm et ordonnancer au plus tard
les opérations dont la date de début d’exécution est supérieure ou égale a d’}fzm Ainsi, pour
le calcul de la métrique les dates d,, associées & 'opération p sont fixées soit & celles obtenues
dans le cas de I'ordonnancement en sens direct (d”™) ou soit & celles obtenues dans le cas de

P
I'ordonnancement en sens inverse (d;'*”), de la maniére suivante :

si d’}f;;” < d’}fzm alors d, = dg‘i”
(4.39)
s1 d:l”;" > d;{’zm alors  d, = dj'”

La métrique n;; dénombre le nombre d’opérations de décalage 7 pouvant étre ordonnancées
dans l'intervalle de temps [d;”f", dgbj‘-””], dans le cas le plus favorable. Son expression est présentée
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F1G. 4.19: Exemple de calcul de la métrique n;;

a I’équation 4.40 et un exemple de calcul de celle-ci est proposé a la figure 4.19.

At

mg =y, Ord(ry,[t,t+t]) (4.40)
t=dmin

fii

Si la mobilité de I'opération o; est nulle alors, les dates d’}‘zm et dgf]‘-“ sont identiques et la
valeur de 7;; est nulle. Dans ce cas, I'insertion d’une opération de décalage entre ces deux opé-
rations se traduit par I'augmentation du temps d’exécution de I'opération de décalage. Ainsi,
pour un GFD quelconque, il existe au moins un chemin critique dont le noeud terminal est la
derniére opération ordonnancée et pour lequel ’ensemble des arcs composants ce chemin pos-
séde un parameétre i égal 0.

Pour chaque opération de décalage, la métrique cj;; correspondant au coiit probable de
lopération de décalage 7y, si celle-ci est placée entre les opérations o; et oj, est déterminée.
L’expression de cette métrique est proposée a I’équation 4.41. Si cette métrique est égale & 1,
alors 'opération de recadrage ne peut pas étre insérée sans augmenter le temps d’exécution du
bloc.

1

=— 4.41
L+ i (441

Ck,ij

Stratégie d’optimisation

L’objectif de la premiére étape du processus d’optimisation est de définir 'ordre d’évaluation
des blocs de base. Ainsi, un surcoit Cj,, lié & la présence des opérations de décalage est
déterminé pour chaque bloc de base b;. Soient tp, 4 et t, s, les temps d’exécution du bloc de
base b; respectivement avec et sans la présence des opérations de décalage. Soit n;, le nombre
d’exécutions du bloc de base n;. Le surcoiit Cy, ,, lié aux opérations de décalage au sein du bloc
b; est égal a :

Cbiﬂ" =1y (tbi,ar - tbi,sr) (442)

Les blocs de base sont traités indépendamment en donnant la priorité & ceux dont le surcorit
est le plus élevé afin de diminuer rapidement et de maniére conséquente le temps d’exécution
des opérations de recadrage. Ainsi, les blocs de base sont traités de maniére itérative par ordre
décroissant de leur surcofit.

Optimisation au niveau du bloc de base b; : L’objectif du traitement de chaque bloc b;
est de rechercher la position des opérations de recadrage permettant d’obtenir un ordonnan-
cement conduisant a un temps d’exécution équivalent au temps d’exécution i, 5 obtenu sans
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opération de recadrage. Pour aboutir & cet objectif de temps d’exécution, pour chaque opération
de recadrage, deux alternatives de placement de 'opération sont possibles. L’opération est soit
placée au sein du bloc de base ou soit transférée a l'extérieur si aucune position permettant
de respecter la contrainte de temps ne peut étre trouvée. Cependant, ce transfert sera validé
uniquement si le déplacement de ’opération de recadrage vers un autre bloc permet de réduire

le surcoiit global des instructions de recadrage.

Le processus d’optimisation du placement des opérations de recadrage au sein du GFD re-
présentant le bloc de base débute avec la spécification virgule fixe d’entrée pour laquelle les
opérations de décalage ont été positionnées afin d’obtenir une précision maximale. Dans un
premier temps, le temps d’exécution de I’ensemble des opérations de décalage est fixé a une
valeur nulle. Ainsi, dans ce cas, aucune opération de recadrage n’est prise en compte lors de
I'ordonnancement du bloc. Ensuite, lors du traitement d’une opération de décalage son temps
d’exécution est fixé a sa valeur réelle et 'opération est prise en compte lors de I'ordonnancement.
Cette technique permet d’insérer progressivement les opérations de recadrage et d’obtenir une
spécification toujours correcte d’'un point de vue virgule fixe. Les opérations de décalage sont
prises en compte progressivement au sein du processus d’ordonnancement par ordre décrois-
sant de leur surcott afin de traiter et de positionner en priorité les opérations dont le surcorit
probable est élevé.

La minimisation du temps d’exécution étant réalisée sous contrainte de précision, aprés chaque
déplacement d’une opération de recadrage la précision de la nouvelle spécification en virgule
fixe est évaluée afin de vérifier si celle-ci respecte la contrainte fixée.
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Fi1G. 4.20: Exemple d’ordonnancement intégrant les opérations de recadrage pour un filtre FIR complexe

L’optimisation du placement des opérations de recadrage est un processus itératif dont chaque
itération est composée d’une phase de calcul du surcotit des opérations de recadrage, de déplace-
ment de certaines opérations puis d’une phase d’ordonnancement du bloc de base. Pour illustrer
la technique mise en ceuvre, un exemple correspondant a un filtre FIR complexe est fourni a la
figure 4.20. Le GFD spécifié représente le cceur de la boucle et permet de traiter en paralléle
deux cellules du filtre. L’architecture considérée est composée de 4 unités fonctionnelles dédiées
aux traitements des données. Ces unités correspondent & deux multiplieurs et deux unités arith-
métiques et logiques permettant de réaliser les additions et soustractions et les opérations de
décalage.

Dans un premier temps, les opérations de décalage dont le surcoiit est égal & 1 sont déplacées
tant que le surcotit de 'opération aprés déplacement reste égal a 1 et que la précision obtenue est
suffisante. Ainsi, les opérations de recadrage devant étre insérées au sein du chemin critique sont
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positionnées avant le nceud initial de ces différents chemins. Si le déplacement d’une opération
de recadrage ne permet plus de respecter la précision souhaitée, cette opération de recadrage
est replacée & sa position initiale. Dans ’exemple traité a la figure 4.20, 'opération de décalage
r1 posséde un surcolt unitaire. Ainsi, celle-ci est déplacée en suivant les régles de propagation
propres & chaque type d’opération. Le GFD est composé de 2 chemins critiques (4,6,1,2) et
(5,6,1,2). Le déplacement de 7y vers les extrémités de ces deux chemins se traduit par la pré-

sence de trois opérations de recadrage ', r{ et r{", dont les surcoiits sont égaux respectivement

41/2, 1/4 et 1/4.

Lorsque I’ensemble des déplacements possibles des opérations de recadrage ayant un surcofit
unitaire est réalisé, l'intégration des opérations de recadrage au sein du processus d’ordon-
nancement est mise en ceuvre. Aprés cette phase de déplacement, les différentes opérations de
recadrage peuvent étre potentiellement ordonnancées sans augmenter le temps #p, .. Les opéra-
tions de recadrage sont classées par ordre décroissant de leur surcotit. L’opération de recadrage
T, dont le surcoiit est maximal est traitée. Pour cela, son temps d’exécution est fixé a sa
valeur réelle et le bloc de base est ordonnancé. Cependant, il n’est pas nécessaire de réaliser
cet ordonnancement sur ’ensemble du bloc de base. En effet, ce nouvel ordonnancement ne
va pas modifier les dates d’exécution des opérations qui débutaient avant la fin de 'exécution
de l'opération o; correspondant au prédécesseur de ry,. Ainsi, le nouvel ordonnancement peut
débuter a la date dg;. Une augmentation du temps d’exécution du bloc aprés ordonnancement
par rapport au temps i, s signifie que les surcotits ne refletent plus la réalité. Dans ce cas, le
processus de calcul des surcotits, de déplacement d’opérations de décalage et d’ordonnancement
est réitéré.

Dans le cadre de 'exemple considéré, 'opération r] est traitée en premier et cette opération
est ordonnancée au 5™¢ cycle. En conséquence, I'opération og est retardée d’un cycle. Ensuite,
I'opération de recadrage 7 est traitée. Celle-ci est ordonnancée au 6°™¢ cycle et retarde 'opé-
ration og d'un cycle. Les deux autres opérations r{ et r{’ sont insérées au sein du GFD sans
nécessiter la modification de la date d’exécution des autres opérations.

4.5.4 Expérimentations
Processeurs sans parallélisme au niveau instruction

Implantation d’un Rake Receiver au sein du TMS320C54x : L’application testée au
sein de cette expérimentation, permet d’implanter une technique de réception utilisant la di-
versité des trajets dans le cadre des transmissions & étalement de spectre par séquence directe.
Cette application est présentée en détail dans la partie 5.2.2 et correspond a celle utilisée au
niveau du mobile. Le synoptique de celle-ci est proposé aux figures 5.4 et 5.7. Les différents
traitements réalisés sont résumés ci-dessous afin d’analyser les résultats obtenus au niveau de
I’optimisation des opérations de recadrage. Les différents blocs de base présents au sein de I'ap-
plication sont représentés a la figure 4.21.b. De plus, le nombre d’exécutions de chaque bloc et le
nombre d’opérations de décalage présentes au sein de chaque bloc sont détaillés. L’application
est composée de plusieurs fingers (bog, bix) et les résultats des différents fingers sont combinés
afin d’obtenir le signal de sortie. Chaque finger réalise la corrélation complexe entre le code
bipolaire généré en interne et le signal d’entrée. Pour ’application considérée, la longueur du
code est de 4 éléments. Ensuite, le bloc de combinaison (by) modifie 'argument des sorties
complexes des fingers avant de les sommer.

Les différentes solutions possibles de déplacement des opérations de décalage ont été testées
afin d’analyser 1’évolution de la précision en fonction du temps d’exécution des opérations de re-
cadrage. Le modéle d’architecture utilisé au sein de cette expérimentation correspond & celui du
DSP TMS320C54x. Les courbes représentant 1’évolution au cours du processus d’optimisation
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du RSBQ présent au niveau de la partie réelle de la sortie, en fonction du temps d’exécution
des opérations de décalage Ty, sont présentées a la figure 4.21.a.

La solution utilisant les bits de garde conduit & un temps d’exécution des opérations de
recadrage de 9 cycles et un RSBQ de 56.5 dB. Ce temps est lié aux opérations de recadrage
présentes en sortie des accumulations et mises en ceuvre afin de recadrer les bits de garde. Ainsi,
ces opérations de décalage ne peuvent pas étre déplacées. Dans le cadre de cette application,
elles sont situées en sortie de chaque finger et en sortie du bloc de combinaison.

Si les bits de garde ne sont pas utilisés, la solution obtenue en entrée de cette phase d’opti-
misation se traduit par un RSBQ de 56.5 dB et un temps d’exécution Ty, important et égal a
72 cycles. La solution basée sur le déplacement des opérations de décalage vers les constantes
de I'application permet d’éliminer toutes les opérations de décalage. Ceci se traduit par une
dégradation de la précision en sortie du systéme négligeable. Les opérations de décalage sont
transférées vers les coefficients @ et vers les codes. La modification du format des coefficients
@ est peu importante ainsi, celle-ci entraine une dégradation de la précision en sortie tres
faible. Etant donné que les codes utilisés pour la corrélation sont composés des valeurs =1,
une modification du format des constantes C représentant le code ne modifie pas la valeur de
celles-ci (AC = 0). En conséquence, la précision en sortie de 'application n’est pas altérée par
la modification du format des codes.

La solution basée sur le déplacement des opérations de décalage vers les entrées se traduit par
un RSBQ de 43.9 dB et un temps d’exécution T, de 8 cycles. Ce temps est lié aux opérations
de recadrage présentes sur chaque entrée. L’évolution de la précision en fonction du temps
d’exécution Ty, permet de suivre le parcours des différentes opérations de décalage. Trois phases
distinctes peuvent étre identifiées sur le graphique présenté a la figure 4.21.a.

La premiére phase correspond au traitement des noeuds présents au sein des blocs de base
b1;. En effet, ces opérations de recadrage possédent le surcotit maximal. Le déplacement des
opérations de recadrage se traduit par une diminution importante du temps Ty (39 cycles)
et une dégradation de la précision de l'implantation relativement faible (1.7 dB). Ensuite, la
seconde phase correspond au déplacement des opérations de décalage présentes au sein du bloc
bs. La dégradation du RSBQ est élevée, car ces opérations de décalage situées initialement
en sortie du systéme sont déplacées jusqu’aux entrées. Le déplacement de ces 8 opérations
de décalage situées dans le bloc by nécessite de les transférer par les blocs by;. Ainsi, une
augmentation du temps Ty, lors du passage des opérations de décalage au sein des blocs by;
peur étre observée sur la courbe d’évolution du RSBQ en fonction de T,,. Ces augmentations
sont repérées sur la courbe par le sigle <=. La troisiéme phase correspond au déplacement des
opérations de recadrage présentes dans les blocs bg; situés en entrée de 'application.

Les opérations de recadrage sont ordonnées en fonction du surcoiit qu’elles entrainent. Les
résultats présentés a la figure 4.21 montrent qu’il serait judicieux d’inverser les phases 2 et 3,
car la dégradation du RSBQ est plus importante au niveau de la phase 2. En effet, ces deux
types de recadrage possédent le méme surcoiit, mais les recadrages présents au sein du bloc
bs ont une influence plus importante sur le RSBQ. Par exemple, si la contrainte de précision
est fixée a 50 dB, le temps d’exécution T, obtenu est égal & 22 cycles. Si les phases 2 et 3
sont inversées, alors le temps d’exécution Ty, pour la méme contrainte sera égal a 16 cycles. En
conséquence, pour les opérations ayant le méme surcoiit, la dégradation potentielle liée & leur
déplacement doit étre prise en compte. Pour ordonner les opérations de recadrage en fonction
de leur influence sur la précision, la technique présentée dans la partie 4.4.1 & la page 145 peut
étre mise en ceuvre.

Pour cette application, la solution optimale est obtenue en déplacant les opérations de dé-
calage vers les constantes. Cette solution permet d’éliminer toutes les opérations de décalage
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Structure des blocs de base de ’application
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et d’obtenir une dégradation de la précision en sortie quasiment nulle. Ceci est 1ié au fait que
I'application utilise des constantes particuliéres pour lesquelles une modification du format ne
modifie pas leur valeur. Cependant, pour d’autres types d’application, la solution basée sur le
déplacement des opérations de décalage vers les constantes entrainera une dégradation de la
précision en sortie du systéme. Les autres solutions permettent d’obtenir un temps d’exécution
global des opérations de recadrage faible, mais pour la solution basée sur le déplacement vers
les entrées, la dégradation de la précision est importante.

Implantation d’applications au sein des DSP TMS320C54x et TMS320C50 : Dans
cette partie, les différentes solutions de déplacement des opérations de décalage ont été testées
dans le cadre de différentes applications et de deux modéles d’architectures différents. Les pro-
cesseurs TMS320C54x et TMS320C50 sont basés sur une architecture traditionnelle de type
MAC, mais les architectures de ces processeurs et leurs capacités de recadrage sont différentes.
Le DSP Cb4x posséde 8 bits de garde au niveau de 'accumulateur et un registre en barillet.
Le DSP C50 ne posséde pas de bit de garde et ses capacités de décalage sont présentées dans
la partie 2.1.2 & la page 46. Ce processeur posséde un registre & décalage spécialisé en entrée
et en sortie de "accumulateur. Les résultats du processus d’optimisation sont présentés dans
le tableau 4.2. La solution dénommeée initiale correspond & la spécification virgule fixe obtenue
avant la phase de déplacement des opérations de recadrage. Pour chaque solution, le temps
d’exécution global des opérations de décalage Ty, est reporté. Pour les solutions de déplacement
vers les constantes et vers les entrées, la dégradation de la précision A, a été évaluée. Cette
dégradation correspond & la différence des RSBQ exprimés en dB, obtenus avant et apreés la
phase d’optimisation.

Dans le cadre du DSP C54x, la présence de bits de garde au sein de ’accumulateur permet
d’obtenir une spécification en virgule fixe contenant un nombre d’opérations de recadrage limité.
Les opérations de décalage nécessaires pour recadrer les bits de garde ne pouvant étre dépla-
cées, la phase d’optimisation ne permet pas de diminuer le cotit des opérations de recadrage. En
conséquence, la précision obtenue correspond & la précision optimale et initiale dans le cas des
structures non-récursives. Pour les structures récursives telles que le filtre IR, la présence de
bits de garde n’est pas suffisante ainsi, une opération de recadrage est nécessaire pour adapter
le format des données entre les sorties des parties récursives et non-récursives.
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TMS320C54x TMS320C50
Applications | Initiale | Constantes Entrées Initiale | Constantes Entrées
Tor | Bp | Tor | By | Tor | Tor | &y | T | A, Tor

FIR 32 1 0 1 0 1 128 -1 0 -4,5 0
IIR 2 2 -0.5 1 -8.6 2 7 -0.5 0 -8.6 0
CC 32 1 0 1 0 1 160 0 0 -18,26 0
CC 128 1 0 1 0 1 896 0 0 -29,9 0
DW 32 - MS 1 0 1 0 1 128 -2,3 0 -12,4 0
RR 4 - MS 9 0 9 0 9 80 -0.04 0 -12,6 0
DW 32 - BS 1 0 1 0 1 128 0 0 -9,5 0
RR 8 - BS 5 0 5 0 5 50 -0.02 0 -2,5 0

CC a : Corrélateur complexe avec un code binaire de longueur a

DW j : Décodage des données (WCDMA), facteur d’étalement de 8, MS : terminal mobile (fig : 5.7),
BS : station de base (fig : 5.6 )

RR 8 : Récepteur Rake Receiver composé de 5 finger avec un facteur d’étalement 8 (fig : 5.4),
MS : terminal mobile, BS : station de base

TAB. 4.2: Optimisation du placement des opérations de recadrage dans le cadre de I'implan-
tation de différentes applications au sein des DSP TMS320C54x et TMS320C50

Dans le cadre du DSP C50, 'absence de bit de garde se traduit par une spécification initiale
pour laquelle le temps d’exécution des opérations de décalage est trés élevé. En effet, ces dif-
férentes opérations de décalage sont insérées afin de coder les données au plus précis. De plus,
les capacités de recadrage de ce processeur sont limitées. La majorité des opérations de reca-
drage est implantée en utilisant une instruction réalisant un décalage par cycle. Ainsi, le temps
d’exécution de l'opération de décalage est proportionnel & la valeur du décalage. Les résultats
obtenus aprés la phase d’optimisation montrent la réduction importante du temps d’exécution
des opérations de décalage et I'importance de cette phase pour obtenir un code efficace.

Le déplacement des opérations de décalage vers les constantes permet d’éliminer les diffé-
rentes opérations de recadrage. La dégradation de la précision peut étre nulle dans certaines
applications telles que les applications pour la corrélation complexe ou le décodage des données
au sein du WCDMA. Ce type d’application manipule des constantes particuliéres égales a +1
dont la valeur est insensible & un changement de format. Cependant, pour 'application de dé-
codage des données dans le cadre de la réception WCDMA au sein des terminaux mobiles, le
déplacement des opérations de décalage vers les constantes entraine une dégradation de la pré-
cision liée a la recombinaison de certaines opérations de recadrage. Pour les applications telles
que les filtres linéaires, la dégradation liée au déplacement des recadrages vers les constantes
n’est pas nulle et dépend de 'application. Le déplacement des opérations de recadrage vers les
entrées permet d’obtenir pour le C50, un temps d’exécution T, nul mais ce type de recadrage
entraine une dégradation de la précision relativement importante.

Processeurs avec parallélisme au niveau instruction

Dans cette section, quelques résultats obtenus avec la méthode d’optimisation du placement
des opérations de recadrage lors de la phase d’ordonnancement, sont présentés. L’outil per-
mettant d’implanter cette méthodologie n’étant pas développé, ces résultats ont été obtenus
manuellement. L’application considérée est un Rake Receiver implanté au sein des stations de
base. Cette application est détaillée dans la partie 5.2.2 a la page 172 et les synoptiques sont
présentés aux figures 5.6 et 5.4. Les différents blocs de base présents au sein de ’application
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sont identiques & ceux présentés & la figure 4.21.

Pour ces expérimentations, deux architectures VLIW ont été testées. Elles sont composées
respectivement de trois et de quatre unités fonctionnelles dédiées exclusivement aux opérations
de traitement du signal. La premiére architecture posséde deux multiplieurs et une UAL et la
seconde est composée de deux multiplieurs et de deux UAL. Les taux d’occupation des UAL
I'yar, et des multiplieurs I'jy;prr ont été mesurés avant et apreés la phase d’optimisation. La
valeur du taux d’occupation fournie avant la phase d’optimisation correspond & celle obtenue
sans les opérations de recadrage. De plus, le cott des opérations de recadrage Cj, , a été déter-
miné pour chaque bloc de base avant et aprés la phase d’optimisation. Le paramétre P, associé
a chaque bloc de base, définit le taux d’opérations de recadrage restées au sein de ce bloc aprés
la phase d’optimisation.

Pour la premiére architecture, la présence d’une seule UAL ne permet pas de positionner
les opérations de recadrage au sein des blocs de base sans augmenter les temps d’exécution de
ceux-ci. En conséquence, au cours de la phase d’optimisation, les différentes opérations sont
transférées vers les entrées du systéme et conduisent & un surcotit global en termes de temps
d’exécution de 12 cycles.

Pour la seconde architecture, la présence de deux UAL, permet d’aboutir & un surcoiit lié
aux opérations de recadrage nul. Pour les blocs by et by, 'ensemble des opérations de recadrage
a été placé au sein du bloc de base d’origine sans augmenter le temps d’exécution de celui-ci.
Pour le bloc by, uniquement la moitié des opérations de recadrage a pu étre placée au sein du
bloc. Les autres opérations sont transférées au sein du bloc by ot elles sont combinées aux autres
opérations de recadrage présentes au sein de ce bloc.

Architecture | Blocs Avant Optimisation Aprés Optimisation

Tvar | Tmver | Cyr | Tvar | Tvorr | Chr | Pr

bo 0.75 0.714 8 0.90 0.714 12 1

Archi 1 b1 0.75 0.714 56 0.75 0.714 0 0

ba 1 0 4 1 0 0 0

bo 0.428 0.714 4 0.714 0.714 0 1

Archi 2 b1 0.428 0.714 28 0.714 0.714 0 1

ba 0.5 0 1 0.833 0 0 0.5

TAB. 4.3: Optimisation du placement des opérations de recadrage pour deux architectures VLIW

4.5.5 Conclusions

Dans cette partie, la méthode d’optimisation du format des données en vue de minimiser le
temps d’exécution du code a été présentée. Deux types de méthode ont été proposés en fonction
de 'architecture du processeur cible. Pour les processeurs ne possédant pas de parallélisme au
niveau instruction, le cotit d’une opération de recadrage peut étre estimé avant la phase de
génération de code en utilisant la technique basée sur 1’évaluation du temps d’exécution de la
suite d’opérations nécessaires pour implanter 'opération de recadrage. Ainsi, pour cette classe
d’architectures, la phase d’optimisation du format des données est réalisée avant de débuter
le processus de génération de code. Pour les processeurs possédant du parallélisme au niveau
instruction, cette phase d’optimisation est réalisée au cours de la phase d’ordonnancement.
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4.6 Conclusions

Dans ce chapitre, les différentes étapes du processus de conversion en virgule fixe ont été ex-
posées. Le synoptique détaillé de cette méthodologie est présenté & la figure 4.22. Pour chaque
étape, les objectifs et la méthode utilisée sont résumés. Dans la premiére partie, aprés une pré-
sentation de l'infrastructure de compilation, la représentation intermédiaire utilisée au sein du
processus de conversion en virgule fixe, a été définie.

Dans la seconde partie du chapitre, la méthode utilisée pour estimer la dynamique des don-
nées et basée sur une approche analytique a été présentée. Elle permet de traiter les systémes
linéaires invariants dans le temps et les systémes non-linéaires et non-récursifs. Pour complé-
ter ce module d’estimation de la dynamique, les techniques basées sur la simulation peuvent
étre incorporées au sein de l'outil afin d’enrichir les estimations. Ceci permettrait de traiter
certaines structures telles que les filtres adaptatifs. L’utilisateur pourrait alors choisir la mé-
thode d’estimation en fonction de 'application cible et des caractéristiques des signaux d’entrée.

La méthode pour déterminer le format des différentes données de 'application a été détaillée
dans la troisiéme et la quatriéme partie. Tout d’abord, la position de la virgule est déterminée &
partir de la dynamique des données et des régles de propagation de la virgule au sein des opéra-
teurs. Ensuite, la largeur des données est définie en vue d’obtenir le format de chaque donnée.
Cette étape d’optimisation de la largeur des données consiste & sélectionner pour chaque opé-
ration les instructions permettant de respecter la précision souhaitée et de minimiser le temps
d’exécution. Au niveau de cette phase d’optimisation, il est possible d’intégrer le choix de la loi
de quantification utilisée lors d’un changement de format. Actuellement, nous considérons que
la loi de quantification utilisée correspond a la troncature. Cependant, certains DSP permettent
d’utiliser une loi de quantification par arrondi. Pour intégrer ce choix de la loi de quantification,
la modélisation du processeur doit étre enrichie & travers la définition de la loi de quantification
utilisée pour chaque instruction. Au niveau de I'outil d’évaluation de la précision, la possibilité
de spécifier la loi de quantification utilisée doit étre ajoutée. Ainsi, la prise en compte de la loi
de quantification peut étre réalisée aisément, cependant le processus d’optimisation sera ralenti.
En effet, pour chaque opération le nombre d’instructions disponibles pour réaliser celle-ci sera
plus important.

La derniére partie de ce chapitre est consacrée a ’optimisation du format des données en vue
de minimiser le temps d’exécution du code. Deux types de méthodologie ont été mis en ceuvre
en fonction des capacités de parallélisme au niveau instruction offertes par le processeur. Pour
les processeurs ne possédant pas de parallélisme au niveau instruction, une technique itérative
de déplacement des opérations de recadrage a été mise en ceuvre. Cette méthode permet d’ob-
tenir des résultats intéressants, mais la méthode ne fournit pas toujours la solution optimale.
Ainsi, des techniques d’optimisation basées par exemple sur les algorithmes génétiques peuvent
étre envisagées afin de trouver la position optimale des opérations de décalage. En contrepar-
tie, le temps d’optimisation sera plus élevé. Pour les processeurs possédant du parallélisme au
niveau instruction, une méthode de déplacement des opérations de décalage intégrée a la phase
d’ordonnancement des instructions a été proposée. L’implantation de cette méthode au sein de
I'infrastructure CALIFE nécessite le développement d’une interface entre notre représentation
intermédiaire et la représentation utilisée au sein de CALIFE pour réaliser la phase d’ordonnan-
cement. Les différents résultats obtenus sur quelques exemples montrent la nécessité d’optimiser
le placement des opérations de recadrage afin d’obtenir un code efficace en termes de temps
d’exécution et plus particuliérement si les capacités de décalage du processeur sont limitées.

La méthodologie développée au sein de ce travail de recherche s’adresse aux processeurs pro-
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grammables. Celle-ci peut étre utilisée dans le cadre des DSP, des coeurs de DSP ou des ASIP
mais aussi pour les processeurs & usage général possédant des capacités de calcul pour le trai-
tement du signal. Plus généralement, les architectures pour lesquelles la largeur des opérateurs
est fixe peuvent bénéficier de cette méthodologie. En particulier, cette méthode peut étre utili-
sée pour les architectures reconfigurables au niveau fonctionnel telles que I’architecture DART
[29, 30] développée au sein du laboratoire. Pour ce type d’architecture, il est nécessaire d’adap-
ter la phase d’optimisation du placement des données. En effet, 'interconnexion entre les unités
fonctionnelles est définie afin d’optimiser le chemin de données par rapport aux motifs de calcul
présents au niveau de 'application. Ceci conduit & une implantation spatiale de ’application
au lieu d’'une implantation temporelle dans le cas des processeurs programmables.
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Chapitre 5

Applications

5.1 Introduction

Les applications retenues pour tester notre méthodologie appartiennent au domaine des té-
lécommunications et plus particuliérement aux systémes de radiocommunications de troisiéme
génération (systémes 3G). L’objectif de cette nouvelle génération est d’obtenir un systéme uni-
versel (UMTS : Universal Mobile Telecommunications System) permettant de transmettre des
données & un débit élevé dans le cadre de services multimédia et liés a l'internet. De plus,
les techniques de transmission utilisées doivent permettre d’augmenter la capacité des cellules
en nombre d’utilisateurs. Ainsi, des techniques de réception avancées telles que les antennes
adaptatives ou la détection multi-utilisateurs pourront étre utilisées. Ces différents objectifs
se traduisent par la mise en ceuvre de nombreux algorithmes de TNS issus de différents do-
maines tels que la compression audio et vidéo, le traitement de la parole, les communications

numeériques.
Emetteur
N
Codage de o Codage de J Modulation
source canal Accés multiple
<
S
o
, g §
Récepteur SRS
M) S
Décodage Décodage , .
de source de canal Dz

F1aG. 5.1: Synoptique d’un chaine de transmission numérique

Le synoptique d’une chaine de transmission en communications numériques est représenté
a la figure 5.1. L’objectif des systémes de radiocommunications de troisiéme génération est de
transmettre différents types d’information tels que la parole, I’audio, la vidéo ou les données.
Ainsi, différents algorithmes de codage de source sont mis en ceuvre en fonction du type de
source d’information. Le but de ce codage de source est de diminuer le volume d’information &
transmettre & travers I’élimination des informations redondantes.

L’objectif du codage de canal est de rajouter de la redondance au sein des données a trans-
mettre afin de se protéger contre les erreurs de transmission. Cette redondance est utilisée au

niveau de 'algorithme de décodage de canal afin de détecter et de corriger les erreurs. Dans le
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cadre de 'UMTS, les techniques basées sur les codes convolutifs sont utilisées. En fonction du
type de codage utilisé, ’algorithme de Viterbi ou les turbo-décodeurs sont mis en ceuvre.

Le dernier traitement réalisé permet d’adapter 'information numérique au support de trans-
mission. Pour cela, les données & transmettre sont modulées et des techniques d’accés multiples
sont mises en ceuvre afin de partager le support de transmission avec les autres utilisateurs.
Dans le cadre des normes pour 'UMTS en vigueur en Europe et en Asie, 'accés multiple est
basé sur les techniques d’étalement de spectre & large bande par séquence directe (WCDMA
pour Wideband Code Division Multiple Access). Les applications utilisées pour tester notre
méthodologie correspondent & la partie décodage des données dans le cadre de I'utilisation du
WCDMA.

Au niveau des communications mobiles cellulaires, le canal de transmission entre ’émetteur
et le récepteur posséde des propriétés particuliéres. Le signal recu au niveau du récepteur est
composé de différentes répliques du signal émis, liées & la présence de multiples chemins de
propagation de I’onde radioélectrique entre I’émetteur et le récepteur. Chaque trajet est carac-
térisé par un retard et une amplitude complexe. De plus, le déplacement du mobile entraine une
variation de la puissance regue. Ce phénoméne dénommé fading produit des évanouissements
du signal lorsque la combinaison des multi-trajets est destructrice.

Contraintes architecturales

Les systémes de radiocommunications cellulaires sont composés d’un émetteur-récepteur mo-
bile et d’un émetteur-récepteur fixe dénommé station de base. Cette derniére est affectée a la
cellule et est reliée au réseau de télécommunications. Les contraintes architecturales de ces deux
types d’éléments sont différentes.

La définition de ’architecture dans le cadre d’une station de base est soumise & deux contraintes
majeures correspondant & la capacité de calcul et & la flexibilité. L’architecture doit étre flexible
afin de supporter les différents standards de radiocommunications cellulaires et leurs évolutions
au cours du temps. En effet, la durée de vie des infrastructures de télécommunications doit étre
relativement élevée. Le traitement des différents utilisateurs présents au sein de la cellule néces-
site des capacités de calcul importantes. De plus, la mise en ceuvre de techniques de réception
avancées au niveau de la station de base requiére des capacités de calcul supplémentaires.

Le mobile étant un produit grand public, son cott doit étre le plus faible possible. De plus,
la contrainte de mobilité nécessite une consommation d’énergie réduite. La durée de vie de
ces produits étant relativement faible, les concepteurs s’orientent vers des plate-formes utilisées
pour plusieurs générations de produits. De plus, la durée de vie limitée des produits nécessite
des temps de mise sur le marché trés réduits. Ainsi, cette plate-forme doit étre assez flexible
pour supporter les évolutions des normes, 'ajout de nouveaux services et le développement
rapide de nouvelles applications.
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5.2 Structure d’un émetteur et d’un récepteur WCDMA

5.2.1 Emetteur WCDMA

Le synoptique d’un émetteur WCDMA est présenté & la figure 5.2. Les émetteurs pour la voie
montante (terminal mobile vers station de base) et pour la voie descendante (station de base
vers terminal mobile) sont légérement différents.
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Fia. 5.2: Synoptique des émetteurs WCDMA

Les données a transmettre sont regroupées au sein de différents canaux physiques en fonction
du type d’information & transmettre [33]. Ces canaux physiques sont soit communs (SCH, ...) a
toute la cellule ou soit dédiés & la communication entre le mobile et la station de base. Les canaux
dédiés permettent de transporter des informations correspondant aux données (DPDCH) et
celles destinées au controle (DPCCH). Ces derniéres spécifient les informations pour le controle
de puissance, le facteur d’étalement utilisé pour les données transmises et une séquence de bits
de référence servant a ’estimation du canal au niveau du récepteur. Ces canaux sont organisés
en trame de 10 ms composées chacune de 15 slots.

Les symboles a transmettre d(k) possédent un débit variable Dy variant de 15 Ksymbol/s
a 960 Ksymbol/s pour la voie montante et de 7.5 Ksymbol/s & 960 K symbol/s pour la voie
descendante. La premiére étape dénommeée mise en canal correspond a la multiplication des
données par un code coysp orthogonal de longueur variable (OVSF : Orthogonal Variable
Spreading Factor) [31]. L’élément correspondant & un symbole du code est dénommé chip et
sa durée T, est inférieure & la durée d’'un symbole a transmettre Ts. Le débit du code D, est
fixe et égal a 3.84 Mbits/s. Le facteur d’étalement (SF) est défini comme le rapport entre la
durée d’un symbole T et la durée d’un chip T.. La période du code correspond & la durée d’un
symbole Ts. Ainsi, le nombre de bits composant une période de ce code est égal au facteur
d’étalement. Ces codes OVSF permettent d’identifier et de séparer les différents canaux. Ces
codes étant orthogonaux entre eux, I'intercorrélation entre deux codes OVSF est nulle si ces
codes sont synchronisés’.

La seconde étape dénommée embrouillage (scrambling) correspond a la multiplication com-
plexe du signal issu de la phase de mise en canal par un code pseudo-aléatoire (codes PN) [31].

'Deux codes sont synchronisés si le retard entre ces deux codes est nul.
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Ces codes PN permettent d’identifier et de séparer les utilisateurs. Les codes PN utilisés dans le
cadre du WCDMA sont les codes de Kasami. L’intercorrélation entre deux séquences PN n’est
pas nulle, mais ces codes possédent de trés bonnes propriétés au niveau de leur autocorrélation.
En effet, la fonction d’autocorrélation d’une séquence PN est proche d’une impulsion de Dirac.
Ainsi, ces codes sont utilisés pour synchroniser les codes générés en interne (codes OVSF et
code de Kasami) par rapport au signal regu. Le couplage de ces deux types de code permet de
séparer deux canaux dont les facteurs d’étalement peuvent étre différents.

La derniére étape correspond & la modulation du signal support de 'information. Une modu-
lation de phase & quatre états (QPSK) est réalisée. Pour éliminer l'interférence entre symboles
au niveau de la réception, un filtre de Nyquist réalisé & l'aide d’un filtre en cosinus surélevé
possédant un facteur de retombée de 0.22 est inséré au niveau des voies réelles et imaginaires.
Ensuite, le signal est converti en analogique avant d’étre mélangé avec les porteuses en phase
et en quadrature.

5.2.2 Récepteur WCDMA

Le synoptique d'un récepteur WCDMA utilisant la diversité des trajets pour améliorer les
performances de réception est présenté a la figure 5.3. Le signal recu au niveau de l'antenne
est mélangé avec les porteuses en phase et en quadrature générées en interne afin d’obtenir
un signal en bande de base. Le signal s.(n), en entrée de la partie numérique, est un signal
complexe issu de la numérisation des voies en phase et en quadrature. Ce signal est numérisé
a une fréquence multiple de la fréquence d'un chip (Fepip = 3.84 M Hz). Le facteur de sur-
échantillonnage N ne doit pas étre trop élevé afin de limiter la complexité des calculs réalisés
par la suite. Dans le cadre de notre implantation, la valeur du sur-échantillonnage a été fixée a 4.

Un controle automatique de gain est mis en ceuvre afin de maintenir le niveau du signal
en entrée des convertisseurs analogique-numérique (CAN) pour bénéficier de la dynamique
compléte offerte par les CAN. En effet, le phénoméne de fading modifie significativement la
puissance du signal regu. Ainsi, la puissance du signal complexe numérisé est mesurée afin de
commander les amplificateurs présents en entrée des CAN. Différentes techniques peuvent étre
mises en ceuvre pour obtenir un signal fonction de la puissance du signal numérisé.

Convertisseur
de fréquences
A 5,(1) b
p.C. | | » FIR \(”): Rake 1

—/ N Receiver

Filtre de
réception

CAG

F1G. 5.3: Synoptique d’un récepteur WCDMA

Filtre de réception

Le premier traitement réalisé sur le signal s,(n) correspond au filtrage de Nyquist mis en
ceuvre pour éliminer 'interférence entre symboles. Ce type de filtre est implanté & 1’aide d’un
filtre & réponse impulsionnelle finie (FIR) afin de ne pas introduire de distorsion de phase. Les
parties réelles et imaginaires du signal s,(n) sont traitées indépendamment par un filtre FIR a
coefficients réels et composé de Npjp cellules. La complexité des deux filtres FIR de réception
est égale a :
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Crir = 2.Nr1Rr-Nse. Fonip (MAC/s) (5.1)

Pour limiter la complexité du filtre FIR, il est nécessaire de limiter la réponse impulsionnelle
du filtre de Nyquist. Dans [118], la dégradation du taux d’erreur binaire (T'), liée a l'utilisation
d’un filtre de réception de longueur limitée, est étudiée. Si un filtre de longueur limitée est utilisé,
il est nécessaire d’avoir un rapport signal & bruit (RSB) supérieur en entrée du récepteur pour
obtenir le méme taux d’erreur binaire que celui obtenu avec un filtre idéal. Ce RSB correspond
au rapport entre la puissance du signal regu et la puissance du bruit présent au niveau du
récepteur. Ce bruit est lié au bruit thermique présent au niveau de ’antenne et au bruit généré
au sein de la partie analogique du récepteur. Soit RS Bigea(T'r,0) €t RS Biimite(I'r0), les rapports
signal a bruit nécessaires pour obtenir un taux d’erreur binaire égal a I'; o, avec respectivement
un filtre idéal et un filtre de longueur limitée. Soit ARSB(I'y ), le RSB supplémentaire lié¢ &
I'utilisation d’un filtre de longueur limitée, défini & I’équation 5.2. Pour un filtre composé de 64
cellules, ARSB est égal 4 0,5 dB pour un taux d’erreur binaire de 1073 et 1 dB pour un taux
d’erreur de 10~°%. Pour un filtre composé de 32 cellules, ARSB est égal a 1 dB pour un taux
d’erreur de 1072 et 1,6 dB pour un taux d’erreur de 1075,

ARSB(I'y o) = RSBideai(I'r0) — RS Biimite(Lr0) (5.2)

Pour limiter la complexité des calculs, nous avons retenu un filtre dont le nombre de cellules
est égal & 32. En conséquence, la longueur du filtre correspond & 8 symboles. Ceci conduit pour
les deux filtres de réception a une complexité égale a 983.10% opérations MAC par seconde. Face
a la complexité élevée de ce filtre, il est nécessaire de mettre en ceuvre des solutions efficaces
fournissant des capacités de calcul trés élevés.

Récepteur avec diversité de trajets

Dans cette partie, les traitements réalisés pour décoder les données sont présentés [38]. Dans
un canal de transmission a L trajets multiples, le signal transmis par I’émetteur se réfléchit sur
des obstacles tels que les batiments ou le relief. Ainsi, le récepteur regoit L répliques du méme
signal avec des délais différents. Soit M le nombre d’utilisateurs regus et w le bruit introduit
par le canal et présent en sortie du filtre de Nyquist. L’expression du signal s.(n) en sortie du
filtre de réception est la suivante :

M
se(n) =Y sm(n—m) +w(n) (5.3)

m=1[=1

La composante s,,(n — 7;) correspond au signal regu de 'utilisateur m affecté d’un retard
7;. Si les signaux arrivent avec plus d’un chip de retard les uns par rapport aux autres alors le
systéme peut les séparer. Pour un signal issu d’un multi-trajet, les autres signaux sont pergus
comme des interférences et sont éliminés par le gain de traitement. Un bénéfice supplémentaire
est obtenu en combinant les signaux issus des différents multi-trajets aprés traitement de ceux-ci
au sein d'un récepteur en rateau (rake receiver).

Supposons une diversité d’ordre L au niveau du récepteur, c’est a dire que L répliques du
signal transmis sont disponibles en entrée du récepteur. Si le filtrage global émetteur - récepteur
satisfait le critére de Nyquist et si les évanouissements liés au phénoméne de fading sont non
sélectifs en temps et en fréquence, alors 'expression de la sortie du filtre adapté de la [6™€
branche r; est égale a :

ri(k) = aq(k).c(k) + ny(k) I=1,2,...,L (5.4)
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Le terme c(k) représente le k¥ symbole transmis sur K et oy(k) 'amplitude complexe du
canal pour le trajet [. Le terme n;(k) correspond au bruit additif gaussien présent en sortie de
cette branche. Le signal r;(k) évolue au rythme symbole.

Selon le critére du maximum de vraisemblance, le symbole est estimé a partir du signal y(k)
défini de la maniére suivante [110] :

y(k) = (k) : k=1,2,--- K (5.5)

s, () y(k) b(k)

F1G. 5.4: Synoptique d’un rake receiver

Cette détection combine linéairement toutes les sorties des filtres adaptés a la période symbole
T, de facon a réaliser une décision optimale sur b(k). La multiplication par «; (k) élimine la
distorsion de phase présente au niveau du signal recu pour le trajet [. Le synoptique de ce type
de récepteur en rateau (rake receiver) est présenté a la figure 5.4. Chaque trajet [ est traité par
un module appelé finger dont le synoptique est présenté a la figure 5.5. Chaque finger réalise le
décodage des données, I'estimation de 'amplitude complexe du canal et la synchronisation des
codes générés en interne.
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Fi1c. 5.5: Synoptique d’un finger du rake receiver

Décodage des données au niveau de la station de base

Dans cette partie, la technique utilisée pour décoder les données au sein d’une station de base
est présentée. Le signal regu correspond & celui de la voie montante. Les symboles correspondant
aux données de l'utilisateur sont transmis sur la voie réelle et les symboles de contrdle sur la
voie imaginaire. Ces deux voies sont caractérisées par des facteurs d’étalement différents.

Pour présenter le décodage des données nous supposons que le systéme est synchronisé et que
I’amplitude complexe du canal a été estimée. Ces deux parties sont présentées dans 'annexe C.
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La sortie complexe du finger associé a un trajet [, est obtenue & partir des traitements présentés
a la figure 5.6.
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c(n)

CO!’SFQ n)

Fia. 5.6: Synoptique de la partie décodage des données au niveau de la station de base

Dans un premier temps, le signal est désembrouillé en réalisant la multiplication complexe
entre le signal d’entrée s.(n) et le conjugué du code de Kasami cj, utilisé a ’émission. Sachant
que les codes ¥ (n) et cx(n) sont synchronisés, nous obtenons |cx (n)|? = 2. Ainsi, Iexpression
du signal de sortie s; est la suivante :

51(n) = se(n).ci(n) = ap.e’x(n).cx (n).ci(n) = A; e/%x(n) (5.6)
Re(z(n)) = da-covsr, (5.7)
Im(z(n)) = dc.covsr, (5.8)

Pour remettre en phase le signal complexe s1(n), celui-ci est multiplié par le conjugué de la
phase complexe estimée @y :

so(n) = s1(n).a@;* = A el Ay e71% z(n) = A?.z(n) (5.9)

La phase introduite par le canal de transmission étant éliminée, les bits de données sont
présents uniquement sur la voie réelle et les bits de controle ne sont présents que sur la voie
imaginaire. Ensuite, 'opération de désétalement (despreading) est réalisée. La partie réelle de s9
est multipliée par la partie réelle du code OVSF et le résultat de la multiplication est accumulé
sur un nombre d’échantillons égal au facteur d’étalement. Le signal en sortie de 'accumulateur
évolue au rythme symbole. La durée d’un symbole est égale & SF.T.. L’expression de la partie
réelle du signal s3 est égale a :

SF(k'+1)—1
Re(s3(K')) = > Re(Afz(n)) .covsr(n) (5.10)
n=SF.k'
SF(k'+1)—1
= A} ) dy(n).covsr (n)-covsr (n) = SF.A}.dg(K') (5.11)
n=SF.k'

La partie imaginaire de s9 est multipliée par la partie imaginaire du code OVSF et le résultat
est accumulé sur 256 échantillons. La durée d’un symbole au niveau de la voie imaginaire est
égale & 256.7.. En suivant une démarche identique & celle de la partie réelle, nous obtenons
I’expression de la partie imaginaire du signal sz suivante :

Im(s3(k)) = 256.A47.d.(k) (5.12)
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Afin d’obtenir une dynamique identique sur les voies réelles et imaginaires, les parties réelles
et imaginaires sont normalisées par leur facteur d’étalement. Ainsi, 'expression de la sortie du
finger est la suivante :

Re(y(K')) = A}.da(K')
{ Im(y(k)) = A%.dc(k) (5.13)

Fi1a. 5.7: Synoptique de la partie décodage des données au niveau d’un terminal mobile

Décodage des données au niveau de la station mobile

La technique présentée dans le paragraphe précédent peut étre utilisée pour décoder les
données au sein de la station mobile. Cependant, la structure des données recues étant différente,
il est possible de modifier et de simplifier le récepteur en termes de complexité, au niveau du
terminal mobile. Dans le cadre de la réception des données au niveau de la station de base, il
est nécessaire de remettre en phase le signal s1(n) issu de 'opération de désembrouillage avant
de réaliser 'opération de désétalement. En effet, les codes OVSF utilisés pour les voies réelles et
imaginaires sont différents et possédent des facteurs d’étalement différents. Dans le cas de la voie
descendante, les symboles représentant les données et le controle sont multiplexés afin de former
un signal complexe et le code OVSF appliqué aux voies réelles et imaginaires est identique.
Ainsi, il n’est pas nécessaire de remettre en phase le signal s1(n) avant de réaliser 'opération de
désétalement. Cette opération de remise en phase peut étre réalisée aprés I’accumulation réalisée
au niveau de l'opération de désétalement car ’amplitude complexe du trajet est constante
pendant la durée d’un slot. Dans ce cas, la fréquence de traitement de 'opération de remise en
phase est égale & F./SF au lieu de F.. Le signal complexe si(n) est multiplié par le code de
Kasami puis le code OVSF. Afin de limiter le nombre de multiplications entre le signal et le
code nous proposons de réaliser d’abord la multiplication des codes puis la multiplication du
code résultant par le signal s1(n). La multiplication des codes peut étre réalisée simplement par
des opérations logiques lors de la génération des codes. Le synoptique de la partie décodage est
présenté a la figure 5.7.

Complexité des traitements

La complexité des différentes parties d’un récepteur de type rake receiver a été déterminée a
partir des algorithmes utilisés pour le décodage des données, I’estimation du canal et la synchro-
nisation fine. Pour une station de base, la complexité d'un finger est de 92.10% multiplications
par seconde et 61.10% additions par seconde. En conséquence, la complexité d'un rake recei-
ver composé de 5 fingers est de 462.10% multiplications par seconde et 307.10° additions par
seconde. Pour la station de base, un rake receiver est affecté a chaque utilisateur.
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5.3 Implantation d’un récepteur WCDMA

5.3.1 Définition de la contrainte de précision

Le but d’un récepteur de communications numériques est d’estimer & partir du signal recu
les symboles transmis dj. A partir de la valeur estimée du symbole recu et présente en sortie
du rake receiver, une décision est prise afin d’obtenir la valeur binaire de ce symbole. Au sein
d’un récepteur complet, un module de correction d’erreurs basé par exemple sur 1’algorithme
de Viterbi ou les turbo-décodeurs est utilisé. Pour améliorer les performances du systéme, une
décision douce est réalisée au niveau de I’entrée de ce module de correction d’erreurs. Dans ce
cas, le signal en sortie du rake receiver est quantifié sur quelques bits. Cependant, le module de
correction d’erreurs n’étant pas développé actuellement, nous réalisons une décision ferme en
sortie du rake receiver. Pour la modulation utilisée, la décision est basée sur 'analyse du signe
du signal présent sur les voies réelles et imaginaires. L'objectif du récepteur est de minimiser la
probabilité d’erreur I', entre les symboles estimés d et les symboles réellement transmis dy. Ce
taux d’erreur binaire est fonction du rapport entre la puissance du signal recu et la puissance
du bruit présent au niveau du récepteur (RSB). Pour ce type de récepteur, ’évolution du taux
d’erreur binaire en fonction du RSB présent en entrée du rake receiver est présentée a la figure
5.8 [118].
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F1G. 5.8: Evolution du taux d’erreur binaire en sortie du rake
receiver en fonction du RSB en entrée du récepteur

L’utilisation de I’arithmétique virgule fixe altére la valeur estimée des données et peut conduire
a une modification du résultat de la décision. En conséquence, I'implantation de I'algorithme en
virgule fixe est viable, si le taux d’erreur binaire I'pp 1ié & l'utilisation de 'arithmétique virgule
fixe est limité. Cette métrique I'pp, détermine le taux d’échantillons pour lesquels la décision ef-
fectuée sur la, donnée en précision infinie dk et en précision finie dk est différente. Pour évaluer ce
taux d’erreur binaire en fonction de la puissance du bruit de quantification présent au niveau de
la donnée estimée, I’expérimentation dont le synoptique est présenté a la figure 5.9 a été réalisée.

Le taux d’erreur binaire ['pp lié & I’arithmétique virgule fixe a été mesuré en fonction du rap-
port signal & bruit de quantification (RSBQ) présent en sortie du rake receiver. Ce RSBQ est
ajusté en agissant sur la puissance de la source de bruit b,, modélisant le bruit de quantification
lié¢ & larithmétique virgule fixe selon la technique présentée dans la partie 3.6 a la page 120.
Ce taux d’erreur binaire a été déterminé pour deux valeurs du RSB égales a 1 dB et 2.5 dB.
Cette expérimentation a été réalisée pour des valeurs faibles du RSB afin de limiter le nombre
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Fi1G. 5.9: Synoptique de ’expérimentation réalisée pour déterminer I'pp = f (RSBQ)

d’échantillons utilisés au sein de la simulation en virgule flottante du systéme. Celui-ci a été
fixé & 2.10°. Les résultats obtenus sont présentés a la figure 5.10.

Afin que I'influence du codage des données en virgule fixe soit négligeable sur les performances
du récepteur, nous imposons que, pour une valeur donnée du RSB, le taux d’erreur binaire I'pp
lié a arithmétique virgule fixe soit égal & 1/10 du taux d’erreur binaire I', obtenu en précision
infinie. Cette contrainte permet de fixer la valeur minimale du RSBQ & respecter lors du codage
des données. D’aprés les courbes présentées & la figure 5.10, la valeur minimale du RSBQ est
de 12.5 dB pour un RSB de 1 dB et de 12 pour une valeur du RSB de 2.5 dB. Ainsi, la valeur
minimale du RSBQ devant étre respectée est fixée a 12.5 dB

r Taux d’erreur binaire en fonction du RSBQ r Taux d’erreur binaire en fonction du RSBQ
b b

10"

RSBQ (dB) RSBQ (dB)

Fic. 5.10: Evolution du taux d’erreur binaire I', en fonction du
RSBQ pour deux valeurs du RSB en entrée du récepteur

5.3.2 Filtre de réception

Le filtre FIR de réception posséde une complexité proche de 1 GM AC par seconde. Deux so-
lutions architecturales fournissant les performances nécessaires en termes de capacités de calcul
ont été testées. La premiére solution correspond & un ASIC classique et la seconde solution se
base sur l'architecture reconfigurable au niveau chemin de données DART |29, 30] et développée
au sein du laboratoire.

Dans [114], les études menées sur 'influence de la largeur des convertisseurs analogique-
numérique montrent que la dégradation au niveau de la réception est négligeable pour des
largeurs supérieures & 5 bits. Ainsi, nous avons fixé la largeur de l'entrée du filtre a 6 bits.
La sortie du filtre est utilisée en entrée du rake receiver et celui-ci est implanté au sein d’un
processeur programmable. En conséquence, la largeur de l'entrée du rake receiver est fixée en



5.3 Implantation d’un récepteur WCDMA 179

fonction des types des données manipulées par le processeur programmable. Nous considérons
que celui-ci peut manipuler des données sur 8 ou 16 bits.

Nous considérons que le signal présent au niveau du convertisseur analogique-numérique
posséde un domaine de définition égal a [—1,1]. Dans le cadre d’un service téléphonique pour
une transmission de parole, le rapport entre le signal utile et le bruit présent au niveau du
récepteur est supérieur a 5 dB. Dans ce cas, le niveau? du signal utile est d’environ —10 dB. Le
niveau du bruit lié & la quantification du signal en sortie du CAN est de —34 dB. Ces différents
niveaux sont représentés a la figure 5.11. Le niveau du signal utile en sortie du filtre FIR est
inchangé car le gain du filtre au sein de sa bande passante est unitaire. La propagation du bruit
de quantification d’entrée au sein du filtre conduit & un niveau en sortie égal & —29 dB. Ceci
conduit & une dégradation du RSBQ entre I'entrée et la sortie de 5 dB. Si la sortie du filtre
est codée sur 16 bits, le niveau du bruit est de —29 dB. Si la sortie du filtre est codée sur 8
bits, le niveau du bruit est de —26 dB, si les calculs sont réalisés avec le maximum de précision.
Afin d’obtenir la précision maximale dans le cas ou la sortie est codée sur 8 bits, nous fixons la
contrainte minimale RSBQnin & 16 dB pour optimiser la spécification en virgule fixe du filtre.
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F1G. 5.11: Evolution du niveau du bruit et du signal au sein du filtre FIR

Solution basée sur un ASIC

La méthodologie mise en ceuvre au sein de ce travail de recherche n’est pas destinée & 'im-
plantation d’algorithmes au sein des ASIC. Cependant, certaines phases de la méthodologie
peuvent étre utilisées pour déterminer les caractéristiques de I’architecture de I’ASIC. Ainsi,
les phases d’évaluation de la précision, de détermination de la dynamique et de la position
de la virgule des données peuvent étre utilisées dans ’état, dans le cadre des ASIC. Ensuite,
notre méthode de détermination du type des données a été adaptée afin de pouvoir optimiser
la largeur des opérateurs au sein de I’ASIC. Pour cela, un modéle d’architecture permettant
de traiter des données de largeur quelconque a été défini. Le nombre de variables & optimiser
au sein de 'application étant trés faible, la technique d’optimisation mise en ceuvre au sein de
notre méthodologie peut étre utilisée pour résoudre ce type de probléme. De plus, la largeur
des entrées et de la sortie du filtre étant fixée, uniquement la largeur de I'additionneur est &
déterminer. En effet, la largeur des entrées du multiplieur est fixée par celle des entrées du filtre
et des coefficients. La largeur des coefficients a été fixée a 8 bits, a partir des résultats présents
dans [118]. Cependant, la largeur des coefficients peut étre déterminée automatiquement en in-
tégrant dans le processus d’optimisation une contrainte sur la déviation maximale de la réponse
fréequentielle du filtre. Ainsi, le processus d’optimisation va uniquement déterminer la largeur
de ’additionneur.

2Le niveau d’un signal = de puissance P, est égal & 10.log10(Px).
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Les résultats du processus d’optimisation sont présentés & la figure 5.12 pour différentes
valeurs de la largeur de la sortie. Pour chaque courbe de la figure 5.12, deux zones peuvent
étre distinguées. Lorsque la largeur de l'additionneur est proche de la largeur des entrées du
multiplieur, les bruits générés en sortie de chaque multiplieur ont une influence trés importante
sur le bruit global. Dans ce cas, I’évolution du RSBQ exprimé en dB, est quasiment linéaire
par rapport au nombre de bits. Lorsque la largeur de 1’additionneur est proche de celle du
multiplieur les bits éliminés ont une influence moindre sur le bruit global. Pour satisfaire les
spécifications sur la largeur de ’entrée et de la sortie du filtre et la contrainte de RSBQ minimale
fixée a 16 dB, la largeur de 'additionneur doit étre égale & 14 bits. Les formats des différentes
données présentes au sein du filtre FIR sont détaillés & la figure 5.13.

Evolution du RSBQ en fonction de la largeur de l'additionneur
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FI1G. 5.12: Evolution du RSBQ en fonction de la largeur de
I’additionneur utilisé au sein du filtre de réception

Solution basée sur ’architecture reconfigurable DART

Présentation de ’architecture : L’architecture DART, présentée dans [29, 30], a pour
objectif de combiner au sein d’'une méme architecture les capacités de calcul des ASIC et la
flexibilité des processeurs programmables. Cette architecture reconfigurable dynamiquement au
niveau de son chemin de données est découpée en clusters possédant chacun leurs ressources
de contrdle et de mémorisation. Chaque cluster est composé de six chemins de données recon-
figurables (DPR). Chaque DPR est composé de deux multiplieurs, de deux UAL et de 4 bancs
mémoires possédant chacun son propre générateur d’adresses. Deux approches d’utilisation de
cette architecture peuvent étre envisagées. Pour la premiére approche, 'architecture DART est
autonome et un controleur de tiche est présent afin d’assigner les taches aux clusters. La se-
conde approche consiste & considérer un cluster de 'architecture DART comme un bloc IP et
a intégrer celui-ci dans un SoC (System on Chip).

Cette architecture posséde des capacités de traitement SWP. Chaque multiplieur permet de
réaliser soit une multiplication de deux données sur 16 bits avec un résultat sur 32 bits ou soit
deux multiplications de données sur 8 bits avec un résultat sur 16 bits. Les UAL peuvent réaliser
4 opérations sur 8 bits, 2 opérations sur 16 bits ou 1 opération sur 32 bits. Les opérations de
recadrage sont réalisées a 1’aide des UAL ou de registres & décalage spécialisés situés en sortie
des multiplieurs et des UAL ou en entrée des UAL. La valeur du décalage est spécifiée au sein
des instructions de configuration de I’architecture.

Implantation du filtre FIR : La méthode d’optimisation de la largeur des données a été
utilisée afin de déterminer la spécification virgule fixe du filtre FIR en vue de son implantation
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F1G. 5.13: Spécification virgule fixe des deux solutions testées

dans 'architecture DART. Ce processus d’optimisation conduit & une solution fournissant un
RSBQ en sortie du filtre de 16 dB. Les formats des différentes données présentes au sein du filtre
FIR sont détaillés & la figure 5.13. Le recadrage des données est réalisé au niveau de l’entrée
du filtre. En effet, la donnée issue du convertisseur analogique-numeérique étant codée sur 6
bits, son insertion au sein d’une donnée sur 8 bits se traduit par deux bits supplémentaires
non utilisés. La présence de ces deux bits permet de réaliser un recadrage de l’entrée sans
dégrader la précision des calculs par rapport a 'implantation utilisant des recadrages en sortie
des multiplications. L’exécution en temps réel de ce filtre FIR au sein de ’architecture DART

se traduit par l'utilisation d’un cluster complet pendant 31.6% du temps et une consommation
de 58 mW [30].

5.3.3 Deécodage des données au sein d’un terminal mobile

Evolution de la précision en fonction du facteur d’étalement
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F1G. 5.14: Evolution des niveaux du bruit et du signal en sortie
du rake receiver en fonction du facteur d’étalement

La corrélation entre le signal et les codes est paramétrée par le facteur d’étalement (SF)
utilisé au niveau de la transmission. Ainsi, le codage des données dépend de ce facteur d’éta-
lement, car celui-ci fixe la longueur des codes et le nombre d’accumulations réalisées au sein
du processus de corrélation. Pour étudier la précision de la sortie du corrélateur en fonction du
facteur d’étalement, les niveaux du bruit et du signal en sortie d’un corrélateur ont été mesurés
pour différentes valeurs de SF et en considérant une méme architecture. Les résultats dans le
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cadre d’un DSP de largeur naturelle égale & 16 bits, sont présentés & la figure 5.14.

Pour optimiser le placement des opérations de recadrage, les solutions basées sur le déplace-
ment de celles-ci vers les constantes et vers les entrées ont été testées. Les résultats montrent que
les performances obtenues avec un déplacement vers les constantes sont supérieures en raison
des valeurs particuliéres utilisées au niveau de ces constantes. L’analyse des courbes montre que
les niveaux du bruit et du signal exprimés en dB sont proportionnels au parameétre kgp défini
tel que SF = 2¥sr_ De plus, pour le bruit associé au déplacement vers les constantes, le facteur
de proportionnalité est identique & celui obtenu au niveau du signal. En conséquence, pour ce
type de codage, le RSBQ), correspondant a la différence entre les deux niveaux, est constant et
indépendant du facteur d’étalement. Ainsi, par la suite, un facteur d’étalement SF égal & 4 est
utilisé.

Spécification virgule fixe du rake receiver
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F1c. 5.15: Synoptique des solutions architecturales testées

Pour I'implantation du rake receiver au sein d’un mobile, deux architectures sont considérées.
Les contraintes architecturales liées a la station mobile ont été présentées dans le paragraphe
5.1. Pour ce type d’architecture, le coiit et la consommation d’énergie doivent étre minimisés.
La premiére solution associe trois architectures différentes. L’application est partitionnée en
fonction de la fréquence de traitement des différentes parties. Le filtre de réception traitant des
échantillons & une fréquence quadruple de la fréquence chip, est implanté au sein d’'un ASIC,
afin d’obtenir des capacités de calcul importantes. Le rake receiver est implanté au sein d’un
DSP utilisant un accélérateur pour réaliser la fonction de corrélation traitant les échantillons
a la fréquence chip. Cet accélérateur est réalisé a ’aide d’'un ASIP spécialisé pour réaliser des
traitements de type multiplication-accumulation sur des données complexes codées sur 8 bits.
Les traitements a la fréquence symbole, correspondant & la combinaison des résultats des fingers
sont implantés au sein d’'un DSP faible consommation tel que le DSP TMS320C55. Ce DSP cor-
respond & la nouvelle génération de DSP basse consommation de la société Texas Instruments
et est basé sur 'architecture du TMS320C54x. La seconde solution est basée sur ’architecture
reconfigurable DART présentée dans la section précédente. Pour les deux solutions, ’affectation
des différents modules aux architectures est représentée a la figure 5.15.

Le processus de corrélation permet d’accroitre la puissance du signal utile. Pour déterminer la
puissance du signal utile en sortie du rake receiver, nous avons considéré un canal de propagation
présent au sein de la norme UMTS. Celui-ci modélise le canal entre la station de base et un
mobile se déplagant & une vitesse élevée. Ce canal de propagation est relativement défavorable
en termes de puissance du signal en sortie du rake receiver. En effet, les amplitudes des trajets
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F1G. 5.16: Niveau du bruit et du signal au sein du récepteur WCDMA

autres que le trajet principal sont trés faibles. Ainsi, la puissance du signal?® utile en sortie
du rake receiver est égale & 9 dB. Les différents niveaux obtenus pour le signal et le bruit de
quantification sont représentés a la figure 5.16.

Notre méthodologie a été utilisée pour obtenir la spécification virgule fixe du rake receiver
dont le code source est présenté dans ’annexe D. La localisation des opérations de recadrage
a été optimisée en déplacant celles-ci vers les constantes. La contrainte de RSBQ minimale a
été fixée & 12,5 dB. La largeur des entrées du rake receiver a été fixée a 8 bits. Les différentes
largeurs de données obtenues a ’aide de la méthodologie sont représentées a la figure 5.17. Pour
ces expérimentations, aucune contrainte n’a été fixée au niveau de la sélection des instructions
SWP. Le RSBQ obtenu pour la premiére solution architecturale est égal a 18,86 dB et 12,8 dB
pour la seconde solution. Les données au sein des fingers sont codées de maniére identique pour
les deux solutions. La différence de codage entre les deux solutions est présente sur le module
de recombinaison des multi-trajets. Pour la seconde solution, la largeur des données en entrée
du module de recombinaison est égale & 8 bits. Pour la premiére solution, le DSP ne permettant
pas de traiter des données sur 8 bits, les traitements sont réalisés sur des données sur 16 bits.

5.3.4 Deécodage des données au sein d’une station de base

Dans le cadre de 'implantation du rake receiver au sein de la station de base, la solution
architecturale retenue doit fournir les capacités de calcul requises pour le traitement de plu-
sieurs utilisateurs en temps réel et la flexibilité nécessaire pour implanter aisément les évolutions
futures du standard. La solution architecturale retenue est basée sur un processeur DSP per-
mettant de fournir des capacités de calcul élevées, couplé & un accélérateur pour réaliser les
traitements intensifs et réguliers. Cette solution est schématisée a la figure 5.18. De nombreux
DSP récents basés sur une architecture proposant du parallélisme au niveau instruction sont
congus en vue de leur intégration dans les infrastructures de télécommunications de troisiéme
génération. Le modéle d’architecture retenu pour nos expérimentations correspond & celui du
TMS320C64x de la société Texas Instruments. Ce processeur est basé sur une architecture VLIW
composée de deux clusters permettant de réaliser chacun 4 instructions en paralléle. L’accélé-
rateur est basé sur un cluster de 'architecture DART présentée dans la section 5.3.2 a la page
180. Cet accélérateur est utilisé pour implanter le filtre FIR qui nécessite des capacités de calcul
trés élevées. La partie du rake receiver réalisant la recombinaison des multi-trajets est implantée
au sein du DSP VLIW. Les différents fingers sont implantés soit au sein du DSP VLIW soit au
sein de l'accélérateur DART. Les deux architectures possédant des capacités SWP relativement

3Reésultats obtenus sans normalisation en sortie de la phase de désétalement
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F1G. 5.17: Largeur des données au sein du rake receiver (terminal mobile)

proches, les spécifications virgule fixe de ’application, obtenues a ’aide de notre méthodologie
pour les deux types d’architecture sont identiques. Le choix du DSP ou de I’architecture DART
pour l'implantation de cette partie sera fonction des cotits de chaque implantation.

Le code source de cette application est présenté dans ’annexe D et les résultats du codage
des données en virgule fixe sont exposés a la figure 5.19. Les contraintes de précision imposées
a la méthodologie sont identiques & celles utilisées dans le cas de la station mobile. Le RSBQ
obtenu est égal & 21,4 dB alors que la contrainte de précision est de 12,5 dB. La spécification
obtenue regroupe des données de largeur 8, 16 et 32 bits. La premiére multiplication complexe
traite des données sur 8 bits et conserve un résultat en double précision (16 bits). Ensuite, la

F1G. 5.18: Synoptique de la solution architecturale testée
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seconde multiplication complexe traite des données sur 16 bits et conserve un résultat en simple
précision (16 bits). De méme, la troisiéme opération de multiplication puis d’accumulation traite
des données sur 16 bits et conserve un résultat en simple précision. Ainsi, cette spécification
est une combinaison d’opérations de type multiplication-addition sur des données 8 bits puis
sur des données 16 bits. En effet, le traitement de données uniquement sur 8 bits en entrée des
multiplications ne permettait pas de respecter la contrainte de précision souhaitée.
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F1G. 5.19: Largeur des données au sein du rake receiver (station de base)
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5.4 Conclusions

Dans ce chapitre, les résultats de 'expérimentation de notre méthodologie sur des applica-
tions issues des systémes de radio-communications de troisiéme génération ont été présentés.
Ces applications réalisent la réception des données dans le cadre de transmissions a étalement
de spectre par séquence directe. Aprés une présentation de la structure d’un émetteur et d’un
récepteur WCDMA et des différents algorithmes utilisés, les solutions architecturales envisagées
et les résultats obtenus avec I'outil ont été exposés.

A travers ces expérimentations, nous avons montré la capacité de notre méthodologie a traiter
des applications de traitement du signal de complexité moyenne. Ces applications représentent
entre 50 et 100 lignes de code C. L’obtention d’une spécification en virgule fixe optimisée né-
cessite quelques minutes. La majorité du temps est consacrée a la détermination de ’expression
du RSBQ et aux deux phases d’optimisation correspondant & la détermination de la largeur des
données et a I'optimisation du placement des opérations de recadrage. Ces temps d’optimisa-
tion sont nettement plus faibles que ceux obtenus avec une méthode d’évaluation de la précision
basée sur la simulation et nécessitant un nombre de simulations trés élevé.

Ces expérimentations montrent la réduction importante du temps de conversion en virgule
fixe par rapport & une transformation manuelle. Dans le cadre de ’application considérée, le
temps nécessaire a la définition de la contrainte de précision est relativement important. En
effet, cette phase nécessite de simuler ’application avec un nombre d’échantillons important en
vue de déterminer les taux d’erreur binaire. Lorsque cette contrainte de précision est définie le
temps nécessaire a la transformation de ’algorithme de traitement du signal en virgule flottante
en une spécification en virgule fixe, est relativement faible. En conséquence, la méthodologie
proposée au sein de ce travail de recherche contribue a la réduction du temps de développement
des applications de traitement du signal.



Conclusions et perspectives

Conclusions

L’implantation efficace des algorithmes de traitement numeérique du signal (TNS) dans les
systémes embarqués requiert l'utilisation de ’arithmétique virgule fixe afin de satisfaire les
contraintes de cotit, de consommation et d’encombrement exigées par ces applications. Le co-
dage manuel des données en virgule fixe est une tache fastidieuse et source d’erreurs. De plus,
l’augmentation de la complexité des algorithmes de TNS et la réduction du temps de mise sur
le marché des applications exigent I'utilisation d’outils de développement de haut niveau, per-
mettant d’automatiser certaines taches. Ainsi, la mise en ceuvre de méthodologies de codage
automatique des données en virgule fixe est nécessaire car le codage manuel des données se
révele étre un frein important & la diminution du temps de conception.

Dans le cadre de ce travail de recherche, une nouvelle méthodologie de compilation d’al-
gorithmes de TNS pour les processeurs en virgule fixe a été définie et mise en ceuvre. Cette
méthodologie prend en compte ’architecture cible et est couplée avec certaines phases de la
génération de code afin d’optimiser "implantation en virgule fixe de ’algorithme au sein du
processeur cible. De plus, certains paramétres de 'implantation tels que le temps d’exécution
sont optimisés sous contrainte de respect des critéres de qualité associés & ’application. Ces
contraintes sur les performances du systéme sont traduites en une contrainte de précision mini-
male devant étre respectée par le systéme en virgule fixe.

Trois aspects ont été abordés au sein de ce travail de recherche. Le premier aspect correspond
a la définition de la méthodologie. Tout d’abord, I’analyse de 'influence de ’architecture sur la
précision des calculs a permis de montrer la nécessité de prendre en compte 1’architecture pour
obtenir une implantation optimisée en termes de précision et de temps d’exécution [103]|. En-
suite, I’étude de 'interaction entre les processus de génération de code et de codage des données
a permis de définir les couplages nécessaires entre ces deux processus [100].

Le second aspect concerne la mise en ceuvre d’une méthodologie d’évaluation de la précision
d’une spécification en virgule fixe. L’objectif de cette méthodologie est de déterminer automati-
quement l’expression du rapport signal & bruit de quantification (RSBQ) en sortie d’un systéme
en virgule fixe. Tout d’abord, un nouveau modeéle de bruit a été proposé. Celui-ci correspond
au bruit généré lors de la quantification du résultat de la multiplication d’un signal par une
constante. Ensuite, les expressions de la puissance du bruit de quantification en sortie des sys-
témes linéaires et des systémes non-linéaires et non-récursifs ont été détaillées [104]. La précision
des estimations obtenues pour différentes applications montre la qualité de cette approche pour
estimer la puissance du bruit de quantification. Une méthode de détermination des différents
éléments nécessaires a la constitution de I'expression analytique du RSBQ a été proposée dans
le cadre des systémes linéaires [105]. Cette méthode permet de déterminer automatiquement
les fonctions de transfert régissant un systéme représenté sous la forme d’un graphe flot de
signal. Les résultats obtenus avec 'outil développé pour implanter cette méthode soulignent
Iefficacité de notre approche en termes de temps d’exécution. En particulier, 'utilisation de
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cette approche au sein du processus de détermination et d’optimisation du format des données
permet d’obtenir des temps d’optimisation nettement plus faibles que ceux obtenus avec des
méthodes basées sur la simulation.

Le troisiéme aspect abordé au sein de ce travail de recherche correspond & la définition et
a la mise en ceuvre de la méthode de codage des données en virgule fixe. La premiére étape
permettant d’évaluer la dynamique des données de I’application, est réalisée en combinant deux
techniques présentes au sein de la littérature et basées sur une approche analytique.

La seconde et la troisiéme étape permettent de déterminer le format des données en virgule
fixe. Dans un premier temps, la position de la virgule des données est définie. L’originalité de
notre méthode réside dans la définition d’une modélisation permettant de prendre en compte
la présence éventuelle de bits de garde au sein du processeur cible [101]|. Ensuite, la largeur des
différentes données est déterminée. Une approche nouvelle est proposée pour prendre en compte
les différents types de données manipulées au sein du processeur cible. Cette méthode permet
de sélectionner la séquence d’instructions dont la largeur des opérandes permet de respecter la
contrainte de précision imposée et de minimiser le temps d’exécution global du code [99].

La derniére étape a pour objectif d’optimiser le format des données en virgule fixe en vue
de réduire le temps d’exécution du code. Pour cela, les opérations de recadrage présentes au
sein de I'application sont déplacées sous contrainte de précision. Par rapport a la méthode pro-
posée dans [70], notre méthode prend en compte le cotit réel de lopération de recadrage. En
conséquence, deux types de méthode ont été proposés en fonction du processeur cible [102].
Pour les processeurs dont le parallélisme est spécifié au sein d’instructions complexes, le temps
d’exécution de l'opération de recadrage est déterminé & partir de la suite d’instructions utilisées
pour implanter cette opération. Cette suite d’instructions est obtenue & 1’aide d’une phase de
sélection d’instructions. La stratégie d’optimisation définie est basée sur un processus itératif.
Chaque itération consiste a déplacer 'opération de recadrage la plus cotiteuse et a valider ce
déplacement aprés évaluation de la précision de la nouvelle spécification en virgule fixe issue
de ce déplacement. Pour les processeurs dont le parallélisme est obtenu par le regroupement
d’instructions partielles, le cotit d’un recadrage dépend de la maniére dont les instructions sont
ordonnancées. Ainsi, une méthode de placement des opérations de recadrage pendant la phase
d’ordonnancement est proposée.

L’expérimentation de notre méthodologie sur des applications de traitement du signal a mon-
tré la capacité de celle-ci & traiter des systémes de complexité moyenne et sa contribution a la
réduction du temps de développement des applications de traitement du signal.

Perspectives

Evaluation de la précision

Dans le cadre de I’évaluation de la précision, les perspectives se situent & différents niveaux.
D’un point de vue de la méthode d’évaluation de la précision, nous souhaitons étendre la classe
des applications supportées par notre approche. En particulier, nous désirons définir la puissance
du bruit de quantification en sortie des systémes adaptatifs et permettre I’automatisation de la
détermination de ’expression de cette puissance. Le second aspect correspond & la poursuite du
développement de I’outil permettant d’implanter cette méthodologie d’évaluation de la précision.
Ce développement concerne a la fois I’amélioration de ’efficacité de 1’outil et l'intégration des
nouvelles techniques telles que celles présentées pour les systémes non-linéaires et non-récursifs.
De plus, les fonctionnalités réalisées par Matlab doivent étre intégrées dans I'outil.

La présence au sein d’une méme application, de parties récursives et de parties non récur-
sives composées de nombreux nceuds, conduit & des temps d’évaluation de la précision pouvant
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devenir élevés si I'algorithme d’énumération des circuits est appliqué & ’ensemble du graphe.
Différentes voies sont possibles pour résoudre ce probléme. Dans un premier temps, le temps
d’exécution de la méthodologie proposée peut étre optimisé. Des techniques de réduction du
nombre de nceuds au sein du graphe peuvent étre mises en ceuvre pour réaliser certains trai-
tements. Ensuite, I'utilisation d’une approche hiérarchique pour traiter ce type de probléme
nous semble étre une voie prometteuse pour obtenir une méthodologie efficace dans le cadre
des applications complexes. En effet, I’analyse de haut niveau de l'application permet de dé-
composer ’application en blocs distincts. Ensuite, les graphes représentant chaque bloc sont
traités indépendamment afin de déterminer les fonctions de transfert associées & ces blocs. Les
fonctions de transfert globales associées & I'application compléte sont déterminées & partir des
fonctions de transfert des blocs. Le traitement de graphes de taille moyenne permet d’obtenir
un temps d’exécution global raisonnable. Par ailleurs, la mise en ceuvre de techniques permet-
tant de déterminer la fonction de transfert associée & une structure répétitive sans réaliser le
déroulage de la boucle permettrait de diminuer le temps d’exécution global.

Dans le cadre des filtres linéaires, le codage des données doit permettre de respecter la
contrainte de précision minimale (RSBQmn,). De plus, le codage des coefficients ne doit pas
modifier la réponse fréquentielle de maniére trop importante. Ainsi, une déviation maximale
entre la fonction de transfert en précision infinie et en précision finie est définie.

Dans le cadre des méthodes basées sur la simulation, le respect de cette contrainte nécessite de
discrétiser I’espace fréquentiel en Ny points et de vérifier pour chaque fréquence fi de cet espace
que la réponse fréquentielle obtenue en ce point H (e727 k) vérifie la contrainte spécifice au niveau
de la déviation maximale de la réponse fréquentielle. Pour chaque fréquence fi, une simulation
en virgule fixe du filtre est effectuée en utilisant en entrée un signal sinusoidal de fréquence fi. Ce
processus nécessite de réaliser Ny simulations du filtre en virgule fixe pour chaque modification
du format des coefficients. En conséquence, le temps d’exécution du processus d’optimisation
est trés fortement augmenté.

Dans le cadre des systémes linéaires, la méthodologie mise en ceuvre permet de déterminer
I’ensemble des fonctions de transfert présentes au sein d’un systéme. Ainsi, la fonction de trans-
fert obtenue aprés la quantification des coefficients est connue et la contrainte définie au niveau
de la réponse fréquentielle peut étre vérifiée aisément sans efforts supplémentaires.

Cette méthodologie d’évaluation de la précision est exploitée dans le cadre de notre mé-
thode d’implantation d’algorithmes de TNS au sein des processeurs en virgule fixe, présentée
dans le chapitre 4. De plus, elle peut étre avantageusement utilisée dans le cadre de 'implan-
tation matérielle au sein d’ASIC ou de FPGA. En effet, cette méthodologie peut étre utilisée
au sein du processus d’optimisation de la largeur des opérateurs. Cette méthode a été utilisée
dans le cadre d’'une méthodologie de définition de blocs IP (Intellectual Properties) génériques
[126, 122]. Pour certaines applications typiques, l'utilisateur dispose de blocs IP génériques pou-
vant étre adaptés a 'application ciblée. En particulier, la largeur des données est optimisée en
fonction d’une contrainte minimale de précision définie par 'utilisateur. La détermination de la
largeur des données est réalisée & 1’aide de régles définies par le concepteur de I'TP. Ces régles
ont été établies a partir de ’expression du RSBQ obtenue & ’aide de notre méthodologie.

Au travers de ce travail de recherche, nous avons été amenés a mettre en ceuvre une métho-
dologie permettant de déterminer la fonction de transfert d’un systéme spécifié sous la forme
d’un graphe flot de signal. Cette technique peut étre utilisée dans d’autres contextes que celui
du codage des données en virgule fixe. Par exemple, elle peut étre mise en ceuvre pour vérifier la
conformité entre un code source décrivant un systéme linéaire et la spécification de 'application.
La fonction de transfert associée au code source est déterminée et comparée avec la fonction de
transfert définie au sein des spécifications.
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Codage des données en virgule fixe

Pour resituer notre travail de recherche, le cycle de développement d’une application de trai-
tement du signal intégrant notre méthodologie de conversion en virgule fixe est présenté a la
figure 5.20. La phase de définition de I’algorithme de TNS permet d’obtenir une description de
I’algorithme & I'aide d’un code C en virgule flottante. Une méthodologie de compilation de cet
algorithme pour un processeur en virgule fixe a été proposée. Au niveau de l'outil permettant
d’implanter cette méthodologie, certains modules restent a développer. Les structures condi-
tionnelles doivent étre intégrées au sein de la représentation de type GFDC et les différentes
phases de conversion en virgule fixe doivent étre étendues afin de supporter ce type de structure
de controle. L’interface entre les phases de codage en virgule fixe et ’outil de génération de code
CALIFE doit étre complétée. Ce développement permettra de mettre en ceuvre la phase d’opti-
misation de la largeur des données issues du renvoi de variables intermédiaires en mémoire et la
phase d’optimisation du placement des opérations de recadrage pour les processeurs possédant
du parallélisme au niveau instruction. Ensuite, le module de conversion de la représentation
intermédiaire en une description SystemC doit étre développé afin de pouvoir simuler la spécifi-
cation en virgule fixe obtenue & I'aide de notre méthodologie. Cette simulation permet de vérifier
si les performances requises au niveau de ’application sont respectées. Dans le cas contraire,
la contrainte de précision minimale RSBQn peut étre ajustée et une nouvelle itération du

processus d’optimisation est réalisée.
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La méthode mise en ceuvre pour évaluer la dynamique des données est basée sur une estima-
tion de celle-ci dans le pire cas. Ce type de technique conduit & des estimations pessimistes et
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peut se traduire par la présence de bits non utilisés au niveau de la partie entiére des données.
En conséquence, pour les architectures figées, la précision des calculs au sein du processeur est
diminuée. Ainsi, il est nécessaire de définir de nouvelles techniques d’estimation de la dyna-
mique des données plus précises et aussi robustes. Une méthode fusionnant les résultats des
estimations obtenues par les approches analytiques et statistiques peut étre envisagée.

Au sein de notre méthodologie, les phases de détermination et d’optimisation du format des
données minimisent le temps d’exécution du code tant que la contrainte de précision est respec-
tée. Des métriques différentes du temps d’exécution, peuvent étre utilisées au sein de ces deux
processus d’optimisation. En particulier, dans le cadre des systémes embarqués, la taille du code
et la consommation d’énergie sont deux facteurs & minimiser. L’intégration de ces métriques au
sein du processus d’optimisation nécessite de définir un modéle d’estimation de la taille globale
du code ou de la consommation d’énergie totale. Dans le cadre de la minimisation de la taille
du code, un modéle d’estimation basé sur la somme de la taille de chaque instruction peut
étre utilisé. Pour 'optimisation de la consommation d’énergie au sein des processeurs DSP, des
modeles d’estimation & différents niveau d’abstraction ont été proposés [53].

L’utilisation de linfrastructure de compilation reciblable CALIFE et d’une modélisation
du processeur relativement simple permet d’envisager ['usage de notre méthodologie dans un
contexte d’exploration architecturale. L’objectif de cette approche est de paramétrer un coeur de
DSP ou d’optimiser 'architecture d’'un ASIP & la classe des applications ciblées. L’architecture
de l'unité de traitement du processeur va étre optimisée en fonction des contraintes associées
a I'application. Le concepteur peut intervenir sur les différents éléments de 'architecture in-
fluencant le temps d’exécution ou la précision des traitements. Ainsi, la largeur des bus et des
opérateurs, le nombre de bits de garde présents au niveau des additionneurs et le nombre de
registres peuvent étre modifiés. De plus, certains opérateurs tels que les registres & décalage ou
les opérateurs d’arrondi ou SWP peuvent insérés.

Une des perspectives de ce travail de recherche est de définir et de mettre en ceuvre une
méthodologie dans le cadre de I'implantation d’algorithmes de traitement du signal dans les ar-
chitectures matérielles telles que les ASIC ou les FPGA. Pour ce type d’implantation, I'objectif
est d’optimiser la surface et la consommation d’énergie du circuit sous contrainte de précision.
Cette optimisation est réalisée & travers la détermination de la largeur des opérateurs de Iar-
chitecture. Pour les méthodologies d’implantation logicielle et matérielle, différentes phases de
conversion en virgule fixe sont identiques. Ces phases correspondent & la détermination de la
dynamique, la définition de la position de la virgule des données et & 1’évaluation de la préci-
sion. L’approche proposée pour évaluer la précision permet d’envisager des temps d’exécution
du processus d’optimisation de la largeur des opérateurs, nettement plus faibles que ceux ob-
tenus avec les méthodes basées sur la simulation [62, 132, 57|. Lorsque la position de la virgule
des données et 1’expression du RSBQ sont déterminées, la surface du circuit est minimisée tant
que la contrainte de précision est satisfaite. Une technique différente de celle mise en ceuvre
pour l'optimisation du type des données au sein de notre méthodologie doit étre utilisée. En
effet, dans le contexte d’une implantation matérielle, le nombre de valeurs possibles pour chaque
variable du processus d’optimisation est nettement plus élevé.
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Annexe A

Exemple de résultats obtenus avec
I’outil de détermination du RSBQ)

Dans cette partie, les résultats obtenus avec I'outil de détermination de I’expression du RSBQ
sont exposés. Nous présentons, plus particulierement, les différentes fonctions de transfert dé-
terminées par ’outil dans le cadre d’un filtre récursif.

A.1 Filtre IIR d’ordre 4 cascadé

A.1.1 Spécifications

Dans cette partie, nous considérons un filtre & réponse impulsionnelle infinie d’ordre 4. Ce
filtre est implanté avec deux cellules d’ordre 2 cascadées. La fonction de transfert H(z) de ce
filtre est la suivante :

_biot+ bi1z 4+ biaz 2 bog+borz b+ bagz 2
1-— anz_l — a122_2 11— a21z_1 — a222_2

H(z) = Hy(2).Hs(2) (A1)

Les deux cellules sont implantées & ’aide d’une forme directe I. Le synoptique du filtre est
présenté a la figure A.1.

Fia. A.1: Synoptique du filtre IIR 4

A.1.2 Transformation Ty — Ts, : graphe G,

Le graphe G, de ce filtre est présenté a la figure A.2. Soit ¢/, la sortie du filtre représentant
la partie bruit. Soient x et x’, respectivement la partie signal et la partie bruit de l’entrée du
filtre. Deux sources de bruit by, et by, sont présentes au sein du filtre. Elles correspondent au
changement de format en sortie des additionneurs ADD1 et ADD2.
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Fic. A.2: Graphe G, du filtre IIR

A.1.3 Transformation Ty3 — T4 : graph Ay

L’arbre G pz; associé & ce filtre est présenté & la figure A.3. Les différentes fonctions de transfert
globales sont présentées ci-dessous :

Fic. A.3: Arbre Ay du filtre IIR

Fonction de transfert entre la sortie du filtre Y’(z) et la source de bruit By (z) :

Hyp2(z) =

= Hlo.g(z)Hgg(Z)Hgg(z) (AQ)

1
1— auz*1 — a12Z72 '

Hyga(2) Hy(z) (A.3)

Fonction de transfert entre la sortie du filtre Y’(z) et la source de bruit By (z) :

Y'(2)

Hyp3(z) = Boa(2)

= Hlo.g(Z)Hgg(Z) (A4)

Hyp3(2)



A.1 Filtre IIR d’ordre 4 cascadé 195

Fonction de transfert entre la sortie du filtre Y'(z) et ’entrée du filtre X(z) :

Hig1(2) = 1;((;) = Hiog(z)Hos(2)Hs1(2) +
Hi0.9(2)Hoe () Hes(2) Hs1(2) +
Hyo.9(2)Hor(2) Hre(2) Hes(2) Hs1 (2) +
Hi.9(2)Hog(2) Hsg1(2) +
Hy.9(2)Hog () Hgs(2) Hs1(2) (A.6)

B! 4 B! z—l 4 B! z—2
20 T D91 ~ 22 = + Hy(2) - 72) i
1-— agz — a9z 1-— ag1z — a9z

b+ bz L+ b ,272 a2z a2z 2
10 11 12 4 Hl(z)-l 11 - 12 72) (A7)
— a1z - — a122

Hypi(2) = H1(Z)(

Hg(z)(

1—ay 1zl —appz2
11 12

Fonction de transfert entre la sortie du filtre Y'(z) et le bruit associé a ’entrée du
filtre X'(2) :
= Hi0.9(2)Hos(2) Hsa (%) (A.8)

Hig4(z) =

H10.4(Z) = Hl(z)Hg(Z) (Ag)
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Annexe B

Exemple de génération d’un code C
virgule fixe

B.1 Code virgule flottante

Le code C du filtre FIR composé de 128 cellules est présenté ci-dessous.
float h[128] = { -0.01129701633163, ... 0.10071514234281,  0.10467901971720,
0.10467901971720, 0.10071514234281, ... -0.01129701633153 };

void main()

{

float x[128];

float in[1];

float acc;

float y;

int i;
x[0] = in[0];
acc = x[0]*h[0] ;

for(i=127; i>0; i--)

{
acc = acc + x[i]*h[i];
x[1] = x[i-1];

}

y = acc;

B.2 Code virgule fixe

Le code C obtenu apres la phase de conversion en virgule fixe est présenté ci-dessous. La
spécification en virgule fixe associée a ce code correspond a celle obtenue en sortie de la phase
de détermination du type des données et avant ’optimisation du placement des opérations de
recadrage. Pour cette expérimentation le processeur cible est un DSP 16 bits ne possédant pas
de bit de garde.

This file was created automatically from SUIF
on Mon Oct 21 18:14:59 2002.

Created by:
s2c 1.3.0.1 compiled Thu Jan 3 11:39:46 MET 2002

extern short h[128];

197



198 Exemple de génération d’un code C virgule fixe

extern void main();

short h[128] = {(short)-2961, ... (short)26401, (short)27440,
(short)27440, (short)26401, ... (short)-2961};

extern void main()
{
short x[128];
short in[1];
int acc;
short y;
int i;

*x = *in;
acc = *x * *xh >> 4;
for(i=127; i>0; i--)

{
acc = acc + (x[i] * h[i] >> 4);
x[i] = x[i - 1];

}

y = (short)acc;

return;



Annexe C

Estimation du canal et synchronisation

C.1 Estimation de ’amplitude complexe du canal

Le signal s1(n) est traité de maniére & obtenir les bits de référence (bits pilotes) pour réaliser
I’estimation du canal. Ces bits de référence, présents au sein des bits de contrdle, se trouvent
non seulement sur la voie imaginaire, mais aussi sur la voie réelle car la réponse impulsionnelle
du canal est complexe. Ainsi, les deux voies sont traitées de la méme maniére pour extraire ces
bits. Le synoptique du traitement pour ’estimation de canal est présenté & la figure C.1.

Fia. C.1: Synoptique du traitement pour ’estimation de canal

La partie réelle et la partie imaginaire de s1(n) sont multipliées par le code covsr, puis le
résultat est accumulé sur la durée d’un symbole de controle (256 chips). Les échantillons en
sortie de ces accumulateurs évoluent au rythme symbole (Ts = 256.7;). L’expression du signal
complexe s4(k) représentant la sortie des accumulateurs aux instants k.7 est la suivante :

256(k+1)—1

Re(sa(kTy))= > Re (Al.ejglx(m.Tc)> covsm(m.T,) (C.1)
m=256k
256(k+1)—1
Im (s4(k.Ts)) = Z Im (Al.ejglx(m.TC)> .covsrg (m.Tt) (C.2)
m=256k

Sachant que les codes COVSF, €t covsr, sont orthogonaux, la sommation sur 256 symboles
du produit covsr,-covsr, est nulle tandis que la sommation des produits covsr,.covsr, est
égale 256. Ainsi, I’expression de s4(k) est égale a :

Re(ss(k)) = —A;.256.sin0.d.(k) (C.3)
Im(sq(k)) = A1.256.cos0.do(k) (C.4)

La suite du traitement est effectuée dans le but d’éliminer le terme correspondant aux bits
de controle. Pour cela les bits de référence présents au sein de ces bits de controle sont utilisés.
Pour la partie du slot correspondant aux bits de référence, les voies réelles et imaginaires de
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s4(k) sont corrélées avec la séquence de bits de référence (bits pilotes) déterministe et connue
au niveau du récepteur. Dans le cadre de I'application considérée, la séquence de référence de
chaque slot est composée de 6 bits. L’expression du signal s5 en sortie des corrélateurs est la
suivante :

6
Re(ss) = é S Re(54(mT))) e e (mTy) = — Ay sinf (C.5)
m=1
LS8
Im(ss) = 6 Im(s4(mTy)).deref(mT,) = Aj.cos b (C.6)
m=1

Les voies réelles et imaginaires sont échangées afin d’obtenir le signal se. correspondant a
I’estimation du conjugué de l'amplitude complexe du canal associé au trajet [ pour un slot
donné :

See = Al.(cos0 — j sinf) = Ape7? (C.7)

Cette valeur estimée est moyennée avec la valeur estimée du slot précédent & 'aide d’un filtre
FIR (bloc FIR2) composé de deux cellules dont les coefficients sont égaux a 0.5.

C.2 Synchronisation des codes

Les opérations de corrélation utilisées dans les parties précédentes requiérent une synchroni-
sation précise entre le code généré en interne au sein du récepteur et le code contenu dans le
signal transmis. Pour cela le récepteur effectue une synchronisation en deux temps. Dans un
premier temps, une estimation du retard de chaque trajet avec une précision de +7,/2 est réa-
lisée. Chaque trajet est caractérisé par un maximum au niveau de la fonction d’autocorrélation
wes(7) entre le signal requ et le code généré en interne au sein du récepteur. Ces maximums
sont recherchés de maniére séquentielle sur des fenétres temporelles de largeur 7,.. Ensuite, les
L multi-trajets dont les puissances sont les plus élevées, sont affectés a un finger afin de réaliser
le décodage des données. Cette opération nécessite une synchronisation fine dont la précision
est inférieure au temps chip T.. Ainsi, une boucle d’asservissement de retard (DLL : Delay
Locked Loop) est mise en ceuvre pour synchroniser le code généré en interne. La structure de la
boucle de poursuite pour les systémes a étalement de spectre a séquence directe utilisant une
modulation de phase, est présentée a la figure C.2.

Le début du traitement appliqué aux trois lignes est identique au traitement utilisé pour
I’estimation du canal. Ce traitement réalise la multiplication complexe avec le code de Kasami,
puis la multiplication avec le code OV SFg et 'accumulation du résultat sur 256 échantillons.
Les données de controle présentes au sein du signal s4 sont éliminées en multipliant celui-ci par
les bits de référence. Le module au carré du signal complexe résultant ss, est calculé puis la
composante basse fréquence de celui-ci est isolée a 'aide d’un filtre passe-bas. Ce dernier est
implanté & l’aide d’un filtre a réponse impulsionnelle infinie du premier ordre dont la fonction
de transfert est la suivante :

bo
H(z) = = avec by = 0.01 et a7 = 0.99 (C.8)

Le signal d’erreur s, (k) est calculé de la maniére suivante :

Ser(k) _ Yearly — Yiate (Cg)

Yon—time
Le signal de commande sz (k) des sous-échantillonneurs permet de choisir parmi les 4 échan-
tillons composant un chip celui qui sera traité. Sachant que ce signal de commande spécifie la
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Viare(K)
Se(1) >zt |4 > Voie retard il
A
)
1
1
; = Yy on-rime(k) SC:"(k)
> 22 > l/(l > Voie en temps > —
1
. . !
1 :
A yearly(k) 1
—> z?* > l A4 > Voie avance '
= — |
|____4_.‘:"‘_"_____________________________":‘:-....____: ______________ !
S (n)
X,(n) IIR 2—>
Cr(n
x() C oVsFg (n) dc.ref (k)

Fia. C.2: Synoptique de la boucle d’asservissement de retard

position de I’échantillon & traiter, ce signal doit étre représenté par des entiers compris entre -2
et 2. Ce signal est proportionnel au signal d’erreur s¢.(k).
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Annexe D

Code C des applications

Nous présentons dans cette annexe le code C d’un rake receiver pour un terminal mobile et
pour une station de base. Ces récepteurs sont implantés sous la forme de filtres adaptés.

D.1

Rake receiver terminal mobile

Le code C d'un rake receiver destiné & un terminal mobile est présenté ci-dessous. Celui-ci
est composé de 4 fingers et le facteur d’étalement est fixé a 4.

/* Defintion des codes */

float CksI[4] = {1,-1, 1,-1 };
float CksQ[4] = {1,-1, 1,-1 };
/* Definition des amplitudes complexes des trajets, elles x/

/* sont considerees constantes pendant le traitement d’un slot */

float
float
float
float
float
float
float
float
float
float

a0I[1]= {0.99};
a0Q[1]= {0.99};
alIf1]= {0.99};
a1Q[1]= {0.99};
a2I[1]= {0.99};
a2Q[1]= {0.99};
a3I[1]= {0.99};
a3Q[1]= {0.99};
a4I[1]= {0.99};
a4Q[1]1= {0.99%};

int main() {

int 1i;

float
float
float
float
float

float
float
float
float
float

float
float
float
float

x0I[4], x0Q[4];
x1I[4], x1Q[4];
x2I[4]; x2Q[4];
x3I[4], x3Q[4];
x4I[4], x4Q[4];

InOI[1], InOQ[1];
In1I[1], IniQ[1];
In2I[1], In2Q[1];
In3I[1], In3Q[1];
In4I[1], In4Q[1];

AccI, AccQ;

AccOI, AccOQ, AcclI, AcclQ, Acc2I, Acc2Q, Acc3I, Acc3Q, Acc4I, Acc4Q;
yoI, yoQ, yiI, yiQ, y2I, y2Q, y3I, y3Q, y4I, y4Q;

yn;

/* Initialisation des entrees des filtres adaptes */

x0I[0] = InOI[0];
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x0Q[0] = InOQ[O0];
x1I[0] = Inl1I[0];
x1Q[0] = IniQ[0];
x2I[0] = In2I[0];
x2Q[0] = In2Q[0];
x3I[0] = In3I[0];
x3Q[0] = In3Q[0];
x4I[0] = In4I[0];
x4Q[0] = In4Q[o0];
/* Phase de desembrouillage et desetalement */
AccOI =  (x0I[0] * CksI[0] - x0Q[0] * CksQ[0]1);
AccOQ = (x0I[0] * CksQ[O] x0Q[0] * CksI[0]);
AcclI = (x1I[0] * CksI[0] - x1Q[0] * CksQ[0]1);
Acc1Q =  (x1I[0] * CksQ[O0] x1Q[0] * CksI[0]1);
Acc2I =  (x2I[0] * CksI[0] - x2Q[0] * CksQ[0]1);
Acc2Q = (x2I[0] * CksQ[O] x2Q[0] * CksI[0]);
Acc3I =  (x3I[0] * CksI[0] - x3Q[0] * CksQ[0]1);
Acc3Q = (x3I[0] * CksQ[O] x3Q[0] * CksI[0]);
Acc4Il =  (x4I[0] * CksI[0] - x4Q[0] * CksQ[0]);
Acc4Q =  (x4I[0] * CksQ[O0] x4Q[0] * CksI[0]1);
for (i = 3; i > 0; i--)
{
AccOI = AccOI + (xOI[i] * CksI[i] - xOQ[i] * CksQ[il);
AccOQ = AccOQ + (x0I[i] * CksQ[i] + xO0Q[i] * CksI[i]);
x0I[i] = x0I[i-1];
x0Q[i] = x0Q[i-1];
Accll = Accll + (x1I[i] * CksI[i] - x1Q[i] * CksQ[il);
AcclQ = AcclQ + (x1I[i] * CksQ[i] + x1Q[i] * CksI[i]);
x1I[i] = x1I[i-1];
x1Q[i] = x1Q[i-1];
Acc2I = Acc2I + (x2I[i] * CksI[i] - x2Q[i] * CksQ[il);
Acc2Q = Acc2Q + (x2I[i] * CksQ[i] + x2Q[i] * CksI[i]);
x2I[i] = x2I[i-1];
x2Q[i] = x2Q[i-1];
Acc3I = Acc3I + (x3I[i] * CksI[i] - x3Q[i] * CksQ[il);
Acc3Q = Acc3Q + (x3I[i] * CksQ[i] + x3Q[i] * CksI[i]);
x3I[i] = x3I[i-1];
x3Q[i] = x3Q[i-1];
AccdI = Acc4l + (x4I[i] * CksI[i] - x4Q[i] * CksQ[il);
AccdQ = Accd4Q + (x4I[i] * CksQ[i] + x4Q[i] * CksI[i]);
x4I[i] = x4I[i-1];
x4Q[i] = x4Q[i-1];
}
yOI = AccOI;
y0Q = AccOQ;
y1I = Accll;
y1Q = AcclQ;
y2I = Acc2I;
y2Q = Acc2Q;
y3I = Acc3I;
y3Q = Acc3Q;
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y4I
y4Q

/*

Acc

Acc

yn

D.2

Acc4l;
Acc4Q;

Remise en phase et combinaison des trajets */

I = a0I[0]*y0I - a0Q[0l*y0Q + alI[0l#ylI - alQ[0]l*y1Q + a2I[0]*y2I - a2Q[0]*y2Q

+ a3I[0] *y3I - a3Q[0] *y3Q + a4I[0] *y4I - a4Q[0] *y4Q;

Q = a0Q[0]*yOI + aOI[0]*y0Q + a1Q[0l#y1I + alI[0]*y1Q + a2Q[0]*y2I + a2I[0]%y2Q

+ a3Q[0] *y3I + a3I[0] *y3Q + a4Q[0] *y4I + a4I[0] *y4Q;

= Acc;

Rake receiver station de base

Le code C d’un rake receiver destiné & une station de base est présenté ci-dessous. Celui-ci

est composé de 4 fingers et le facteur d’étalement est fixé & 8.

/* Def

float
float

/* De

float

/* Def

intion des codes de Kasami */

CksI[8]
CksQ[8]

{1,-1, 1,-1, 1,-1, 1,-1 };
{1,-1, 1,-1, 1,-1, 1,-1 }

fintion du code OVSF */
Co[8] ={1,-1, 1,-1, 1,-1, 1,-1 };

inition des amplitudes complexes des trajets, elles

*/

/* sont considerees constantes pendant le traitement d’un slot */

float
float
float
float
float
float
float
float

int mai

float
float
float
float
float

float
float
float
float
float

float
float

float
float
float
float

float
float

a0I[1]= {0.99};
a0Q[1]= {0.99};
alI[1]= {0.99};
a1Q[1]= {0.99};
a2I[1]= {0.99};
a2Q[1]= {0.99};
a3I[1]= {0.99};
a3Q[1]= {0.99};

n() { int i;

x0I[8], x0Q[8];
x1I[8], x1Q[8];
x2I[8]; x2Q[8];
x3I[8], x3Q[8];
x4I[8], x4Q[8];

InOI[1], InOQ[1];
In1I[1], IniQ[1];
In2I[1], In2Q[1];
In3I[1], In3Q[1];
In4I[1], In4Q[1];

AccOI, AccOQ, AcclI, AcclQ, Acc2I, Acc2Q, Acc3I, Acc3Q;
AccI, AccQ;

yOI[8], yoQ([8];
y1I[8]1, y1Q[8];
y2I[8], y2Ql8];
y3I[8], y3Q[8];

z0I, z1I, z2I, z3I, z0Q, z1Q, z2Q, z3Q;
yn;

/* Initialisation des entrees des filtres adaptes */

x0I[0]
x0Q[0]

InOI[0];
In0Q[0];
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for

z0I
z1I
z2I
z3I
z0Q
z1Q
z2Q

x1I[0] = IniI[0];
x1Q[0] = In1Q[0];
x2I[0] = In2I[0];
x2Q[0] = In2Q[0];
x3I[0] = In3I[0];
x3Q[0] = In3Q[0];

/* Phase de desembrouillage,

de remise en phase et desetalement */

yOI[0] = x0I[0] * CksI[0] - x0Q[0] * CksQ[O];

yOQ[0] = x0I[0] * CksQ[0] + xO0Q[0] * CksI[0];

AccOI = (yOI[0] * aOI[0] - yOQ[O]l * a0Q[0l)* Co[0];

AccOQ = (yOI[0] * a0OQ[O] + yOQ[O] * aOI[0])* Col[0];

y1I[0] = x1I[0] * CksI[0] - x1Q[0] * CksQ[O0];

y1Q[0] = x1I[0] * CksQ[0] + x1Q[0] * CksI[0];

AcciI = (y1I[0] * alI[0] - yi1Q[0]l * a1Q[0l)* Co[0];

Acc1Q = (y1I[0] * alQ[0] + y1Q[O] * alI[0])* Co[0];

y2I[0] = x2I[0] * CksI[0] - x2Q[0] * CksQ[O0];

y2Q[0] = x2I[0] * CksQ[0] + x2Q[0] #* CksI[0];

Acc2I = (y2I[0] * a2I[0] - y2Q[0] * a2Q[0]1)* Co[0];

Acc2Q = (y2I[0] * a2Q[0] + y2Q[0] * a2I[0])* Col[0];

y3I[0] = x3I[0] * CksI[0] - x3Q[0] * CksQ[0];

y3Q[0] = x3I[0] * CksQ[0] + x3Q[0] * CksI[0];

Acc3I = (y3I[0] * a3I[0] - y3Q[0] * a3Q[0]1)* Co[0];

Acc3Q = (y3I[0] * a3Q[0] + y3Q[0] * a3I[0])* Col[0];

(1 =7;1>0; i--)

yOI[i] = xOI[i] * CksI[i] - xO0Q[i] * CksQ[il;

yOQ[i]l = xO0I[i] * CksQ[i] + xO0Q[i] #* CksI[il;

AccOI = AccOI + ( yOI[i]*aOI[0] -  yOQ[il*a0Q[0] )* Col[il;
AccOQ = AccOQ + ( yOI[i]*aOQ[0] + yOQ[il*aOI[0] )* Col[il;
x0I[i] = xO0I[i-1];

x0Q[i] = x0Q[i-1];

yiI[i]l = x1I[i] * CksI[i] - x1Q[i] * CksQ[il;

y1Q[il = x1I[i] * CksQ[i] + x1Q[i] * CksI[i];

AcclIl = AcclI + ( yi1I[il#alI[0] -  y1Q[il*a1Q[0] )* Col[il;
Acc1Q = AcclQ + ( yi1I[il*al1Q[0] + y1Q[il*alI[0] )* Col[il;
x1I[i] = x1I[i-1];

x1Q[i] = x1Q[i-1];

y2I[i] = x2I[i] * CksI[i] - x2Q[i] #* CksQ[il;

y2Q[i] = x2I[i] * CksQ[i] + x2Q[i] #* CksI[il;

Acc2I = Acc2I + ( y2I[il*a2I[0] -  y2Q[il*a2Q[0] )* Co[il;
Acc2Q = Acc2Q + ( y2I[i]*a2Q[0] + y2Q[il*a2I[0] )* Col[il;
x2I[i] = x2I[i-1];

x2Q[i] = x2Q[i-1];

y3I[i] = x3I[i] * CksI[i] - x3Q[i] * CksQ[il;

y3Q[il = x3I[i] * CksQ[il + x3Q[i] * CksI[il;

Acc3I = Acc3I + ( y3I[i]#a3I[0] -  y3Q[il1*a3Q[0] )* Col[il;
Acc3Q = Acc3Q + ( y3I[i]#a3Q[0] + y3Q[i1*a3I[0] )* Col[il;
x3I[i] = x3I[i-1];

x3Q[i] = x3Q[i-1];

= AccOI;

= AcclI;

= Acc2I;

= Acc3I;

= AccO0Q;

= AcclQ;

= Acc2Q;
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z3Q = Acc3Q;

/* Combinaison des trajets */

Accl z0I + z1I + z2I + z3I;
AccQ = z0Q + z1Q + z2Q + z3Q;

yn = AccI;
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Résumé

L’implantation efficace des algorithmes de traitement numeérique du signal (TNS) dans les systémes
embarqués requiert 'utilisation de I’arithmétique virgule fixe afin de satisfaire les contraintes de coiit,
de consommation et d’encombrement exigées par ces applications. Le codage manuel des données en
virgule fixe est une tache fastidieuse et source d’erreurs. De plus, la réduction du temps de mise sur
le marché des applications exige 1’utilisation d’outils de développement de haut niveau, permettant
d’automatiser certaines taches. Ainsi, le développement de méthodologies de codage automatique des
données en virgule fixe est nécessaire. Dans le cadre des processeurs programmables de traitement du
signal, la méthodologie doit déterminer le codage optimal, permettant de maximiser la précision et de
minimiser le temps d’exécution et la taille du code. L’objectif de ce travail de recherche est de définir une
nouvelle méthodologie de compilation d’algorithmes spécifiés en virgule flottante au sein d’architectures
programmables en virgule fixe sous contrainte de respect des critéres de qualité associés a ’application.
Ce travail de recherche s’articule autour de trois points principaux.

Le premier aspect de notre travail a consisté & définir la structure de la méthodologie. L’analyse de
I'influence de 'architecture sur la précision des calculs montre la nécessité de tenir compte de I’archi-
tecture cible pour obtenir une implantation optimisée d’un point de vue du temps d’exécution et de
la précision. De plus, ’étude de l'interaction entre les phases de compilation et de codage des données
permet de définir le couplage nécessaire entre les phases de conversion en virgule fixe et le processus de
génération de code.

Le second aspect de ce travail de recherche concerne I’évaluation de la précision au sein d’un systéme
en virgule fixe & travers la détermination du Rapport Signal a4 Bruit de Quantification (RSBQ). Une
méthodologie permettant de déterminer automatiquement ’expression analytique du RSBQ en fonction
du format des données en virgule fixe est proposée. Dans un premier temps, un nouveau modéle de bruit
est présenté. Ensuite, les concepts théoriques pour déterminer la puissance du bruit de quantification
en sortie des systémes linéaires et des systémes non-linéaires et non-récursifs sont détaillés. Finalement,
la méthodologie mise en ceuvre pour obtenir automatiquement I'expression du RSBQ dans le cadre des
systémes linéaires est exposée.

Le troisiéme aspect de ce travail de recherche correspond & la mise en ceuvre de la méthodologie de
codage des données en virgule fixe. Dans un premier temps, la dynamique des données est déterminée
a ’aide d’une approche analytique combinant deux techniques différentes. Ces informations sur la dy-
namique permettent de déterminer la position de la virgule de chaque donnée en tenant compte de la
présence éventuelle de bits de garde au sein de I’architecture. Pour obtenir un format des données en
virgule fixe complet, la largeur de chaque donnée est déterminée en prenant en compte ’ensemble des
types des données manipulées au sein du DSP. La méthode sélectionne la séquence d’instructions per-
mettant de fournir une précision suffisante en sortie de I'algorithme et de minimiser le temps d’exécution
du code. La derniére phase du processus de codage correspond & I'optimisation du format des données en
vue d’obtenir une implantation plus efficace. Les différentes opérations de recadrage sont déplacées afin
de minimiser le temps d’exécution global tant que la précision en sortie de ’algorithme est supérieure
a la contrainte. Deux types de méthode ont été mis en ceuvre en fonction des capacités de parallélisme
au niveau instruction de ’architecture ciblée.

Cette méthodologie a été testée sur différents algorithmes de traitement numérique du signal présents
au sein des systémes de radio-communications de troisiéme génération. Les résultats obtenus montrent
I'intérét de notre méthodologie pour réduire le temps de développement des systémes en virgule fixe.

Mots-clés : traitement du signal, adéquation algorithme architecture, arithmétique virgule fixe, pré-
cision finie, bruit de quantification, processeurs de traitement du signal, processeurs spécialisés, DSP,
ASIP, compilation, génération de code, télécommunications, WCDMA.



