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INTRODUCTION GENERALE




Aucun avion ne peut voler sans un certificat de navigabilite qui ne sera delivre qu’une fois les
qualités de I’avion démontrées par de nombreux essais realisés au sol comme en vol. L'un des
essais les plus critiques concerne la caractérisation d’un ¢lément fondamental: les ailes. Cette
caractérisation passe par I’analyse des écoulements d’air autour du profil non symétrique de I’aile.
La mesure de la pression autour des ailes de I’appareil permet ainsi une évaluation précise de son
aptitude au vol. Une cartographie a la fois minutieuse et réguliere du profil de pression permet de
verifier les bonnes proprietés a¢rodynamiques d’un profil d’aile et d’identifier precisement les
zones et les conditions d’apparition de micro-turbulences pouvant conduire au décrochage ou a
une surconsommation de carburant. Cette cartographie de I’aile en temps réel permet ainsi de
reduire a la fois la consommation énergetique de I’avion et les vibrations créées par les micro-
decollements du flux d’air qui peuvent étre désagreables pour les passagers et néfastes pour les
instruments ¢lectroniques embarqués. Les systemes de mesure de pression sont aujourd’hui
largement utilises dans 1'industrie acrospatiale, mais I'instrumentation d’un specimen demeure
une ¢tape particulierement longue, délicate et couteuse en raison de la nature filaire de la
connexion entre capteurs.

Dans le domaine spatial, la situation est tres similaire. Les difficultés interviennent lors de la phase
de lancement qui fait subir aux structures des niveaux de vibrations extrémement ¢leves. En vol,
un lanceur dépasse la vitesse du son et fait ainsi subir a sa charge utile les ondes de choc lices a ce
passage et aux ¢coulements a¢rodynamiques autour de la structure. Les vibrations peuvent
endommager les instruments embarqueés qui, dans le cadre des applications spatiales, sont souvent
d’une précision et d’une sensibilité extrémes. Etant donné qu’il n’est pas possible de repérer un
engin en orbite, tout dommage subi par le satellite au cours du lancement est susceptible
d’entrainer I’¢chec de la mission. C’est pourquoi, dans le domaine spatial, aucune charge utile ne
peut étre lancée sans une autorisation prealablement obtenue par une revue de qualification
rigoureuse visant a verifier que la charge utile ne sera pas endommagée. Les essais en vibration
sont réalises sur un banc de test de type ponts vibrants capable de recréer les conditions d’un
decollage de fusee. L’appareil sous test est alors equipe de jauges de contraintes qui, tout comme
les systemes de mesure de pression, requicrent une phase de test a la fois lente, fastidieuse et
onéreuse en raison de la nécessite d’¢établir une connexion filaire entre les capteurs.

L’¢tude décrite dans le présent manuscrit trouve ainsi son fondement et sa justification dans les
gains potentiellement apportés par une instrumentation sans fil : facilite et rapidite d’installation,
aucune ouverture pratiquée dans la structure (percement de trous, enlevement de rivets), absence
de fils en surface, et enfin reduction considérable de la complexite du systeme. Cette étude
s’inscrit dans le cadre du projet S.A.C.E.R. (Systeme Autonome Communiquant En Reseau) dont
I’objectif principal fut d’apporter des solutions adaptées aux problemes liés a I'installation de
reseaux de capteurs filaires. Le projet, lancé en 2007 a ete labélise Aerospace Valley.

Le présent manuscrit est decompose en cinq chapitres qui suivent 'ordre de la démarche
appliquee pour proposer une solution a visee industrielle aux problemes mentionnees.

Le premier chapitre présente les objectifs des mesures aérodynamiques et vibratoires effectués
sur les appareils afin de permettre au lecteur de mesurer les enjeux lies au développement des
systemes concernes. Apres une presentation du contexte du projet, le cahier des charges et la
synthese des exigences sont detailles. L’ensemble de ces informations, extraites des nombreux
documents et exigences fournis par les deux clients finaux de I’application, sont celles qui ont

servi de base a I’ensemble du developpement.
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Pour répondre a un besoin industriel tel que celui présenté dans cette these, il serait
contreproductif d’envisager le démarrage du développement a partir d’une page blanche.
L’objectif du deuxiéme chapitre est donc de profiter de la popularite de la problématique des
réseaux de capteurs et de la préexistence de nombreux standards visant a interconnecter sans fil
des appareils autonomes en ¢nergie. Les standards les plus populaires sont presentes afin de
mettre en lumiere les principaux meécanismes qui les regissent ainsi que ceux qui seraient
susceptibles d’offrir des pistes d’implémentation. Ce chapitre met en lumiere la necessite d’une
implémentation large bande pour respecter les contraintes imposées par le secteur a¢ronautique.
Le standard MB-OFDM est donc decrit et teste dans des conditions d’applications aéronautiques
et spatiales. La consommation du kit d’évaluation utilise dans cette partie etant tres eleve, un etat
de Part des consommations des modules MB-OFDM présents dans la litterature et des
performances en synchronisation est propose.

Les caracteristiques nécessaires au deploiement d’un reseau de capteurs métrologiques pour
I’a¢ronautique et le spatial ne pouvant étre satisfaites par un produit existant, le troisieme
chapitre presente une methodologie de conception visant a reduire le temps du cycle de
developpement. Cette méthode permet de minimiser les risques d’erreur de conception et de
presenter au plus tot des démonstrateurs de concept et de justifier ainsi de la levee des points durs
identifies. Lors du developpement d’un nouveau circuit de traitement du signal, le délai separant
la definition de I’architecture de traitement du signal de sa concrétisation au sein d’un circuit
numerique est particulicrement long. L’objectif du troisieme chapitre est de préesenter, dans un
premier temps, les raisons du choix d’outils de synthese haut niveau permettant une géneration
de code automatique. Un second temps est consacré a la description de Ioutil sélectionne et de
ses speécificites, ainsi qu’a celle du flot de conception associé. Enfin, les résultats de I’exploration
architecturale menant a la définition précoce d’une plateforme de développement sont deécrits.
Cette exploration architecturale, rendue possible par les outils de synthese automatique de code,
permet d’identifier le FPGA assurant le meilleur rapport qualite-performances-prix parmi les
produits aujourd’hui disponibles sur le marche, et ce tres tot dans le déroulement du projet, des
les premiers modeles de traitement du signal établis.

Le quatrieme chapitre deécrit 'ensemble de I'architecture de traitement du signal mise en
place pour la réalisation d’une couche physique haut débit adaptee aux contraintes propres aux
réseaux de capteurs pour ’aéronautique et le spatial.

Cette description debute par la présentation de I’architecture réseau, de la technique de partage
du canal et de la structure de trame retenue. Ces ¢léments permettant de definir le débit de
données a I'interface PHY/MAC. Dans un second temps, 1’organisation des porteuses et le choix
de la modulation OFDM ainsi que celle du codage correcteur d’erreur convolutionnel sont
presentés. On décrit ensuite Iarchitecture de la puce numérique choisie pour réduire la taille et la
complexité de chaque bloc et répondre ainsi aux contraintes de faible consommation. Enfin, grace
a l'utilisation de la synthese haut niveau de type HLS, et une fois I’ensemble de I’architecture
etablie, les performances attendues sur une plateforme materielle numérique et radio fréquence
sont exposées.

Le cinquieme et dernier chapitre explicite la realisation du démonstrateur capable de valider les
concepts proposés dans le chapitre précedent. La plateforme matérielle adaptée étant un ¢lément
cle de ce démonstrateur, elle est ici detaillee. Elle se compose d’un ¢lement logique

programmable effectuant les opérations de traitement et de modulation-démodulation, d’un bloc
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de conversion analogique/numeérique et numérique/analogique, ainsi que d’une téte
radiofréquence assurant la transposition de fréquence associ¢e a une antenne adaptée. Chacun des
¢léements est detaille. La seconde partie de ce chapitre expose les resultats de I'implémentation de
la couche physique proposée. Sa taille et sa fréquence de fonctionnement sont d’abord présentés.
On propose ¢galement de comparer les résultats obtenus en simulation grace au modele Simulink
aux donnees effectivement geénerees par le circuit numeérique pour veérifier leur parfaite
concordance. L’émetteur et le recepteur ainsi que la liaison complete presentee lors de la
conference IMS 2011 montrent qu’une fréequence de fonctionnement compatible avec la
realisation d’'un reseau de capteurs haut debit UWB-OFDM repondant aux contraintes
acrospatiales est possible. La consommation de I’ensemble de la partie communication peut
demeurer faible et ¢tre ainsi compatible avec un systeme autonome en ¢énergie lors du passage
d’un circuit logique programmable a un circuit numerique spécifique. Les premiers ¢léements de
cette etape sont préesenteés en fin de chapitre.

Cette these propose des solutions permettant de lever les points durs de la communication entre
les capteurs dans un contexte de réseaux de capteur de pression ou jauges de contraintes pour

I’aéronautique et le spatial.
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CHAPITRE I
LA MESURE METROLOGIQUE AU SERVICE DES
INDUSTRIES AERONAUTIQUES ET SPATIALES
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Métrologie : n.f. : science des mesures

Cette definition, extraite du Grand Robert de la langue francaise [1], décrit la métrologie comme
une notion indispensable en sciences. Ce concept, qui vise a donner une valeur a une observation,
prend une dimension particuliere dans les secteurs tres critiques que sont ’a¢ronautique et le
spatial. En effet, ces domaines sont conditionnés par la contrainte fondamentale que représente la
nécessaire stirete des systemes. Alors, la mesure metrologique, qui permet a la fois de valider les
choix de conceptions et de justifier du parfait fonctionnement du systeme aupres des autorites de

regulation, devient un outil indispensable

1 APPLICATIONS DANS LE DOMAINE AERONAUTIQUE

Lors du developpement d’un nouvel avion, la phase préceédant I'obtention du certificat de
navigabilite est basce sur de nombreux essais réalises au sol ou dans des conditions de vol. Ces
essais sont extrémement varies et regroupent, par exemple, des essais par grand froid [2], des
essais de compatibilite ¢lectromagnétique ou encore des essais d’evacuation [3]. Les essais par
grand froid visent a verifier la capacite des moteurs et des systemes clectriques de ’avion a
démarrer malgré des températures au sol extrémes avoisinant les -40°. Les essais de
compatibilite ¢lectromagnétique vont quant a eux évaluer la résistance de I’avion aux champs
¢lectromagnetiques. Enfin, comme leur nom l'indique, les essais d’évacuation permettent de
déterminer le temps nécessaire a I’évacuation de tous les passagers de 1’avion, et ainsi de valider
les dispositifs d’évacuation ou le nombre de sorties prevues. Chacun de ces essais est
particulierement crucial dans la mesure ou ses resultats peuvent empécher la certification de
I’avion. Mais I'un des essais les plus critiques reste cependant la caractérisation fonctionnelle des
ailes de I’appareil. En effet, ces ¢lements sont fondamentaux dans la mesure ou ils permettent a
I’avion de voler.

Ainsi, le principe méme d’un avion, et donc sa capacité a voler, repose sur la forme particuliere
de ses ailes. En effet, une aile a un profil non symetrique, c'est-a-dire qu’elle presente une
cambrure sur I'une de ses faces. La face superieure est appelee extrados et la face inverse porte,
elle, le nom d’intrados. La longueur de I’extrados excedant celle de I'intrados, I"air qui s’ecoule
le long de l'aile est contraint de parcourir un trajet plus long, et ainsi de s’¢couler plus
rapidement le long de la surface superieure. Daniel Bernoulli, mathématicien et physicien suisse
ne en 1700, a constate qu’a altitude constante, lorsque la vitesse d’un fluide augmente, la pression
le long de I’¢coulement diminue. La loi de Bernoulli [4], qui porte son nom, peut prendre la
forme de I’équation (ci-dessous) ou P est la pression en un point (en Pa ou N.m™2) pestla

masse volumique en un point (en kg. m™3), v est la vitesse du fluide en un point (en m. s7h,

g est 'accélération de la pesanteur (en N. kg oum. S72) et Z est l'altitude (en m).

UZ

+z+ K (1.1)
2xg p*g
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Dans le cas general, on distingue deux types de pression : la pression dynamique, qui est la
pression exercée par ou sur un fluide en mouvement, et la pression statique, mesurée par un
capteur qui se deplace a la méme vitesse que le fluide. La pression totale correspond a la somme
de ces deux pressions. La densité volumique d’énergie cinetique d’un fluide, directement lice a la
pression dynamique, est ¢gale au demi-produit de la masse volumique du fluide par le carre de la

vitesse d’écoulement [4], comme le monte I’équation (1.2).

1 1
szg*z*m*vzzz*p*vz (1.2)

A altitude (z) constante, I’¢équation de Bernoulli peut donc étre exprimée sous la forme de

I’equation (1.3).

Cette equation indique que pour un écoulement d’air incompressible a altitude (z) fixe, la
pression totale (py = K') est constante le long d’une méme ligne de courant. Afin d’assurer la
constance de la pression totale, la pression statique (p) doit donc diminuer lorsque la vitesse de
I’¢coulement, et donc la pression dynamique, augmente. Le profil particulier d’une aile d’avion
engendre alors une dépression au niveau de I’extrados tandis qu'une legere surpression lice aux
chocs entre Iair et 'aile apparait au niveau de I'intrados. Ces deux phénomenes créent une force,
appelée portance, qui doit étre ¢gale en intensite mais opposée au vecteur poids de ’avion pour
que celui-ci puisse voler. Cette force, engendrée par la difference de vitesse entre les flux d’air
circulant au-dessus et en dessous de laile, est donc directement créee par le vent relatif, c'est-a-

dire I’écoulement de ’air sur les surfaces de I’aile.

Flux d"air

Profil d’aile

FIGURE 1 : REPRESENTATION SCHEMATIQUE DE I ’ECOULEMENT D’AIR AUTOUR D’UN PROFIL

Dans des conditions de vol classiques, les filets d’air circulent autour de ’aile en épousant sa
forme de fagon tres réguliere, comme le montre le schéma de la figure 1. Lorsque I’angle entre
Iaile et le flux d’air (angle d’incidence de I’avion) augmente, la vitesse du flux d’air sur I’extrados
s’accroit, augmentant ainsi la portance. Mais en raison de cette augmentation de la vitesse du flux,
I’écoulement d’air commence a se décoller au niveau de la zone de rencontre entre les flux
provenant de I’extrados et de I'intrados, c'est-a-dire au niveau du bord de fuite. Or, plus I'angle
d’incidence est important, plus la zone de turbulence est vaste, car le point de décollement se
déplace du bord de fuite vers le bord d’attaque. Les lignes de courant d’air ne restent alors plus
parfaitement parallcles au profil et se «melangent», comme schématise en figure 2.
L’écoulement est alors dit « turbulent » dans la zone de décollement. Plus cet écoulement est

turbulent, plus la force de train¢e qui s’oppose a la progression de I’avion est importante. Pour
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compenser cette traince grandissante, 1’appareil doit augmenter sa force de traction et par

conséquent sa consommation en carburant.

Flux d"air

Décollement
Zone de turbulence

Profil d’aile

FIGURE 2 : REPRESENTATION SCHEMATIQUE DE L’APPARITION DU DECOLLEMENT

ET DE MICRO TURBULENCES
A trop forte incidence, les filets d’air peuvent se decoller de la majeure partie de I’extrados,
créant ainsi une zone de turbulence sur I’ensemble de Iaile et entrainant une brusque chute de la
portance qui ne permet plus la compensation du poids de ’avion. L’avion connait alors une rapide

perte d’altitude et on parle de phénomene de décrochage, illustre en figure 3.

Flux d’air

Décrochage
Zone de forte
turbulence

Profil d’aile

FIGURE 3 : REPRESENTATION SCHEMATIQUE DU PHENOMENE DE DECROCHAGE

La figure 4 [5] , présente le profil d’une aile en soufflerie en situation de décrochage. On y

distingue clairement les filets d'air décollés de I’extrados et les zones de turbulence.

FIGURE 4 : EXEMPLE DE DECROCHAGE EN SOUFFLERIE

L’ensemble des situations décrites jusqu’ici suppose que laile soit parfaitement lisse. En effet, la
moindre rugosité sur 'aile, et a fortiori I’ajout d’un ¢lément supplémentaire tel qu’une antenne
ou un capteur de mesure, peut entrainer I’apparition d’une zone de turbulence, y compris a angle
d’incidence faible (figure 5). La mesure de la pression autour des ailes de I’appareil permet donc
une ¢valuation precise de son aptitude au vol. Une cartographie a la fois minutieuse et reguliere
du profil de pression permet de vérifier les bonnes proprietés aérodynamiques d’un profil d’aile et
d’identifier precisement les zones et les conditions d’apparition de micro-turbulences pouvant
conduire au décrochage ou a une surconsommation de carburant. Cette cartographie de I'aile en

temps réel permet ainsi de réduire a la fois la consommation énergetique de I'avion, et les
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vibrations créées par ces micro-decollements du flux d’air et pouvant étre désagreables pour les

passagers et nefastes pour les instruments ¢électroniques embarques.

Zones de micro-turbulences dues a la
présence d’elements perturbateurs

Flux d’air

Profil d’aile

FIGURE 5 : REPRESENTATION SCHEMATIQUE DE L’ APPARITION DE MICRO TURBULENCES
EN PRESENCE D’ ASPERITES
Ces essais de mesure de pression sont genéralement completes par des tests mecaniques de
vibration visant a déterminer la résistance des materiaux a certains efforts de charges subis au
cours du vol. En effet, en considérant que le poids d’un avion de ligne peut atteindre cinq cent
soixante tonnes [6] (pour I’A380), les efforts mecaniques subis par les ailes de I’appareil peuvent
étre considerables. Ce type d’essai déetecte les deformations mecaniques, qu’elles soient elastiques
ou plastiques, et les zones de fragilites pouvant ¢tre le terreau de micro fissures. Dans ce cas,
I’avion est equipé de jauges de contrainte et soumis a différentes vibrations en vol afin de vérifier
la solidite mécanique de sa structure. Ce type d’essai est proche de ceux, décrits ci-dessous,

imposés aux satellites avant leur lancement.

2 APPLICATIONS DANS LE DOMAINE SPATIAL

Les vibrations sont une partie intégrante de I’environnement. Le moindre mouvement, que ce
soit celui d’un objet ou de son milieu, entraine des vibrations d’amplitudes et de durées variables
qui peuvent prendre la forme de chocs mécaniques ou de vibrations acoustiques.

Dans le domaine spatial, la phase de lancement est I'une des épates les plus critiques pour les

systemes [7]. En effet, les structures doivent alors faire face aux niveaux de vibrations

mécaniques ou acoustiques les plus élevés jamais rencontrés [8]. De telles vibrations peuvent par
exemple provenir du bruit des moteurs qui peut étre si intense qu’il pourrait, dans le cas d’un vol
de navette spatiale, endommager I'orbiteur et mettre en danger les occupants. Plusieurs
techniques sont mises en ceuvre pour tenter de reduire le niveau d’ondes sonores, a commencer
par le déversement de centaines de milliers de litres d’eau juste avant I’allumage des moteurs [9].
Mais I’eau n’absorbe qu’environ deux tiers du bruit et laisse un bruit residuel d’environ cent
quarante-deux decibels. Dans le contexte satellite, en ’absence de facteurs humains, le bruit du
decollage est generalement encore plus intense et peut atteindre des valeurs de cent quatre-vingt
decibels pour une fusée Ariane 5 [10]. D’autres vibrations apparaissent ¢galement lorsque le
lanceur approche de la vitesse du son. Ce dernier subit en effet les ondes de choc dues aux
¢coulements aerodynamiques autour de la structure qui occasionnent de violentes vibrations.

Bien qu’il soit possible de travailler sur le bruit des moteurs et la forme aérodynamique de la
fusee, il n’est pas envisageable d’¢liminer totalement les vibrations. Celles-ci ne doivent donc
endommager ni le satellite, ni les instruments embarques qui, dans le cadre des applications
spatiales, sont souvent d’une precision et d’une sensibilite extrémes. Etant donne qu’il n’est pas

possible de repérer un engin en orbite, tout dommage subi par le satellite au cours du lancement
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est susceptible d’entrainer I’échec de la mission. C’est pourquoi une revue de qualification
particulicrement rigoureuse est nécessaire pour veérifier que la charge utile ne sera pas
endommagee, et ainsi valider I'aptitude d’un satellite a ¢tre lance de fagon certaine. Dans leur
principe, les essais en vibration sont tres simples. Le satellite est place sur un banc de test pour
étre soumis a un profil d’essai defini et reproductible. Pour les essais de types vibrations, on
utilise des ponts vibrants [11] capables de recréeer les conditions d’un décollage de fusee. Dans le
cadre des essais acoustiques, on recoure a des chambres réverbérantes.

Un satellite subit trois types d’essais mécaniques ayant chacun un objectif particulier [12]:

*  Les essais "sinus balaye", qui consistent en ’application d’une excitation sinusoidale dont
la fréequence varie selon une loi definie, sont ceux qui fournissent le plus grand nombre
d’informations sur la qualite du systeme. Cependant, les vibrations rencontrees dans le milieu
ayant un caractere aleatoire, et donc non strictement sinusoidal, les essais "sinus balaye" ne
reproduisent pas parfaitement I’environnement rencontré par le spécimen au cours de son
utilisation. Les lois utilisées sont de trois types: la loi linéaire, qui est la plus simple, la loi
hyperbolique qui est la moins usitée, et enfin la loi exponentielle est la plus utilisee. Cette
dernicre présente I'intéerét majeur d’accorder, en termes d’échantillonnage, une plus grande
importance aux basses fréquences, niveau auquel se concentrent le plus souvent les
phénomenes vibratoires. De par sa forme, la loi exponentielle permet ¢galement de passer un
méme temps, a coefficient d’application dynamique constant, dans l'intervalle de frequence
comprise entre les points a demi-puissance d’une frequence de resonnance. Quelle que soit la
loi utilisee, le sinus balaye presente I’avantage, contrairement aux autres essais decrits plus
loin, de produire une excitation constante sur I’ensemble de la bande de frequence etudice. La
quantite d’energie introduite pour chaque frequence testee est alors parfaitement maitrisce, et
les variations d’amplitude ne sont plus le fait que des autres réponses de la structure
(résonances et anti resonances). Cette caracterisation, la plus simple a analyser, permet

d’identifier les fréquences propres et les amortissements du systeme.

* Le sinus quasi statique est un type d’excitation qui permet de vérifier le dimensionnement des
ieces d’interface du spécimen. Ce type d’essai est ainsi nommé en références aux essais
Y
statiques de charge d’un avion au cours desquels la résistance mecanique est determinéee par
I’ajout progressif de poids sur les ailes. Dans le cadre des essais de satellites, une acceleration
constante d’amplitude connue est appliquée au systeme. La fréequence injectée doit étre choisie
. \ bl A A \

avec soin car a mesure que I'on approche de la fréequence de résonnance du systeme, les
risques de perte de controle sur cette excitation, et donc de dommages séveres sur la

structure, augmentent.

* Les essais aleatoires sont en bien des points similaires aux essais de type sinus balaye, a ceci
pres que le rendu du comportement dynamique d’une structure est plus realiste puisque
I’environnement effectivement rencontré par un équipement est par nature aléatoire. Le sinus
appliqué est aléatoire et defini statistiquement. Ce type d’essai permet d’obtenir une
confirmation des frequences propres du systeme ainsi que les valeurs des coefficients
d’amplification dynamique des structures.

Les trois types d’essais decrits permettant de qualifier un systeme, c’est a-dire de démontrer sa

capacite a resister a un environnement plus severe que I’environnement nominal, sont realises

grace a des jauges de contrainte équipant la structure et mesurant les deformations en temps reel.
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3 DES SYSTEMES FILAIRES CONTRAIGNANTS

Les systemes de mesure de pression ou de contraintes mecaniques, indispensables a la certification
d’un avion ou a I’autorisation de lancement d’un satellite, sont aujourd’hui largement utilis¢s dans
I'industrie aérospatiale. Cependant, l'instrumentation d’un spécimen demeure une étape
particulicrement longue, délicate et couteuse.

La contrainte que représentent ces essais pour un constructeur ac¢ronautique peut étre illustree
par I’exemple de la certification du Boeing 787. En effet, la construction de cet avion innovant a
pris un retard important en raison de difficultes techniques. Le premier vol a ainsi eu lieu avec
deux ans et demi de retard. Pour Boeing, I’enjeu fut alors de réduire au maximum la phase
d’essais necessaire a la certification afin de livrer son premier client avec le moins de retard
possible. L’objectif initial de Boeing a ¢te d’obtenir la certification de I’appareil dans les huit mois
et demi suivant ce premier vol [13], ce qui aurait été un délai historique'. Les deux principales
mesures mises en place pour parvenir a cet objectif furent I'utilisation simultanée de six avions
24h/24, et le développement de moyens de mesure de pression optimises. Ainsi, des ceintures de
pression prefabriquees dans lesquelles I’ensemble des capteurs est pre-integre ont ete developpees
de fagon a ce qu’il suffise de les scotcher sur I'aile. Grace a ce produit proposé par Endevco [14],
le temps d’installation est reduit a 7 jours au lieu des 30 jours habituellement prévus [15]. Malgre
tout, ce delai reste considérable compte-tenu du fait qu’il nécessite une mobilisation des equipes
24h/24. Ces longueurs sont essentiellement lices au fait que seul un lien filaire soit aujourd’hui
envisageable entre les capteurs.

Chaque capteur déployé est ainsi équipe d’un cable électrique2 composé¢ d’un ou plusieurs brins le
connectant & un concentrateur de données situ¢ a 'intérieur de la cabine de ’avion (mesures de
pression) ou de l'opérateur d’essais (essais satellites). Le cable assure la communication du
module, le plus souvent par un bus série (2 fils minimum, 4 en différentiel), et son alimentation
(2 fils : alimentation et masse). La longueur des fils utilises doit ¢tre rigoureusement identique
pour chaque voie afin d’assurer une synchronisation parfaite des mesures. Grace a une mesure
precise de cette longueur, le concentrateur est certain que lorsqu’une mesure est demandée a un

instant t, tous les capteurs regoivent simultanément I’information et renvoient la valeur mesurce a

I'instant t+3t, ot Ot est identique pour tous les nceuds du réseau.

La principale difficulte associée aux systemes filaires reside dans la necessite de faire passer les
cables a travers les parois externes de la structure sous test[16] [17]. En effet, s’agissant d’un
dispositif deploye uniquement au moment des essais, aucune ouverture n’est deédice a la
connexion du fil provenant du capteur (localise a I'exterieur de la structure pour un avion, et
I'intérieur pour un satellite) au concentrateur situ¢ de I'autre cote de la paroi. Sur un avion, les
capteurs peuvent étre places en n’importe quel point a I’extérieur de la carlingue, ce qui oblige,
le plus souvent, a retirer des rivets pour permettre le passage des cables. Une fois la mesure
termince, les cables et les capteurs peuvent certes étre retires aisement, mais la procedure de test
impose tout de méme une modification de la structure. Sur un satellite équipé de ses instruments

de vol, certaines cavites internes peuvent étre rendues inaccessibles une fois le satellite assemblé.

" En raison de problémes techniques lors des phases d’essais, la certification n’est intervenue que le 26 aout 2011
permettant une livraison a ANA le 25 septembre 2011
> Cela peut étre un tube pneumatique dans certains systemes mais les difficultés d’installation sont les mémes [16]
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Aussi, les jauges de contrainte sont-elles installees en méme temps que les équipements du
satellite, les fils de connexion dépassant de la structure. Si, une fois I’essai termine et le systeme
valide, I’¢lement sensible se trouve inaccessible, le fil est coupé au plus pres du capteur qui reste
alors indefiniment a I'intérieur du satellite. Non seulement ce procede oblige a laisser un ¢lement
non indispensable a I'intérieur de la structure, mais la section du fil nécessite I'implantation d’un
nouvel ¢lement sensible ainsi qu’un recalibrage complet pour une utilisation future, rendant alors
la reutilisation du systeme extrémement couteuse.

Au-dela de modifications structurelles lices au passage des cables entre les deux milieux, la
presence de ces derniers est en soi problematique. En effet, dans le contexte satellite, la présence
de cables « collés » sur la structure entraine une modification de la réponse mécanique. Ainsi, les
cables peuvent créer des liens entre des ¢lements initialement mécaniquement indépendants. Des
differences significatives peuvent alors étre constatées entre une mesure effectu¢e en presence de
capteurs et de cables, et la réponse reelle, en I’absence de ces derniers. L’installation de capteurs
sur une aile, impose qu’ils rejoignent la cabine. En plus de modifier les performances
acrodynamiques, en créant des zones d’asperite [18], ces cables doivent étre fixes a I'aide d’un
materiau a la fois robuste et facilement eliminable pour leur permettre de ne pas se detacher en
vol et d’étre retires aisement et sans dommage pour la structure. En I’absence d’un tel matériau,
les avionneurs ont recours a des structures en aluminium appelés « gloves », dont la forme est
parfaitement similaire a celle de I'aile sur laquelle elles sont posees. Les capteurs sont installes sur
le glove et les cables associes sont places dans I'espace libre entre le glove et laile, si bien
qu’aucune fixation n’est nécessaire. Cette méthode impose cependant I’ajout d’une structure sur
I’aile sous test.

Or, ce dernier aspect est particulicrement contraignant puisqu’il touche a la préoccupation
premicre des déeveloppeurs du domaine a¢ronautique : le poids. En effet, I’augmentation du poids
de I’avion entraine a la fois une surconsommation de carburant [19] et un effort supplementaire
sur les structures. Aussi, ’ajout des gloves associes a une grande quantité de cables s’accompagne-
t-il d’un alourdissement non négligeable de I’avion. En conditions d’exploitation, un avion de
ligne est equipe d’environ 500 km de cables divers, et les moyens d’essai et les systemes de
controle associes nécessitent ’ajout de 300 km de cables suppléementaires. Etant donné qu’un
systeme filaire de mesure de pression impose 1’adjonction d’une importante quantite de cables et
donc une augmentation significative du poids de I'appareil, le developpement d’un réseau de
capteurs sans fil constitue une avancée importante.

De plus, le grand nombre de cables utilise (au minimum quatre par capteur) engendre un cotit
tres important. En effet, s’agissant de cables calibres de fagon extrémement precise, ces derniers
peuvent couter plusieurs centaines d’euros par metre lincaire. Et equiper une aile de 30 a 40
metres d’envergure d’une trentaine de capteur nécessiter plus de 2 km de cables. Si, dans le
contexte satellite, la longueur de cable est moins importante, le nombre de capteurs necessaires
est, lui, plus eleve.

Enfin, un dernier point contribue a rendre ces systemes particulicrement contraignants et
onereux. Ainsi, un temps de cablage particulicrement long et la necessite d’effectuer des
verifications poussées, requierent de recourir a une main d’cecuvre nombreuse et couteuse. En
effet, les fils de données de chaque capteur devant étre connectés a une prise specifique du
concentrateur, il est important de vérifier avec précision que chaque capteur est placé a

I'emplacement qui lui est dedie sur laile, et qu’il est effectivement connecte a la prise

20



correspondante sur le concentrateur. Or, cette opération doit étre effectuée deux fois au
minimum : une premiere fois du capteur vers le concentrateur et une seconde fois, pour
validation, en partant du concentrateur pour aller vers le capteur. La procédure est ensuite
répétée pour chaque capteur, avec des fils pouvant mesurer plusieurs dizaines de metres et passer
dans des espaces peu accessibles (gloves, passage de rivets, ...).

La presente ¢tude trouve ainsi son fondement et sa justification dans les gains potentiellement
apportés par une instrumentation sans fil : facilité et rapidite d’installation, absence d’ouvertures a
pratiquer dans la structure (percement de trous, enlevement de rivets), aucun fil en surface, et
enfin une réduction considerable de la complexite du systeme. La photographie présentée en
figure 6 montre un A400M en configuration essais en vol. Cet avion, destin¢ au transport
militaire, a effectué son premier vol en décembre 2009. Les bandes claires, visibles sur la dérive
verticale fixe et sur le gouvernail mobile de I’empennage arriere, sont des ceintures de pression «
traditionnelles » sur lesquelles sont installés des capteurs de pression. La connexion entre les
¢lements sensibles et I'interieur de la cabine est, elle, filaire. On remarque en effet de fines lignes
claires reliant les bandes a des ouvertures dans la carlingue permettant au cablage de penétrer a

I'intérieur de la structure de 1’avion.

A o :

FIGURE 6 : A400M EQUIPE DE CAPTEURS DE MESURE DE PRESSION PENDANT UN VOL D’ESSAI

4 SACER : DEVELOPPEMENT D’UN RESEAU SANS FIL DE
CAPTEURS EMBARQUES

L’objectif du projet S.A.C.E.R. (Systeme Autonome Communiquant En Reéseau) est d’apporter
des solutions adaptées aux problemes liés a I'installation d’un réseau de capteurs filaires. Ce
projet, lancé en 2007 et labelise Aerospace Valley est financé par le Fond Unique Interministeriel
et Oséo. Il émane du LAAS-CNRS, Airbus, Intespace et de quatre PME toulousaines : Datus Sud-
Ouest [20], Delta Technologies Sud-Ouest [21], Alyotech [22], et Epsilon Ingénierie [23].

Les deux derniers membres du projet sont Airbus et Intespace, utilisateurs finaux du systeme.
Apres une premiere phase d’é¢tude de solutions susceptibles de répondre au besoin de
communication sans fil, les méthodes de transmission optique (laser, infrarouge, ...) ont eté
rejetées pour des raisons d’intégration. Deux solutions aux temporalites differentes ont cte
retenues. La premiere, permettant a priori un déploiement a moyen terme, est une solution
radiofréquence basée sur I'utilisation de capteurs classiques couramment utilises par les industriels
et visant a leur offrir une capacit¢ de communication sans fil. Malgré une apparente simplicite, des
contraintes opérationnelles rendent cette solution non triviale. C’est cette solution qui est décrite

ici. La seconde solution retenue, étudi¢e par Franck CHEBILA [24], repose sur l'utilisation de
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capteurs completement passifs. Necessitant le developpement complet d’un nouveau type de
capteur ainsi que d’un systeme de lecture de ce dernier, elle ne pourra faire 1’objet d’applications

industrielles qu’a long terme.

5 DES CONTRAINTES FORTES LIEES AUX DOMAINES
D’'APPLICATION

Le systeme SACER est développe pour deux industries dans lesquelles les systemes embarques
sont particulierement réglementés. Bien que, s’agissant de moyens d’essai, les regles soient ici
moins strictes que pour des eéquipements de vol classiques, les normes a appliquer restent tres
lourdes. Cette partie s’attachera a decrire les contraintes imposees par les utilisateurs finaux du
systeme et developpees dans les nombreux cahiers des charges [25], [26], [27], [28], [29],
[30] et [31],et en particulier celles qui impactent le développement de la partie radio. La premiere
partie sera dédi¢e a la partie avionique, et la seconde a la partie satellite. Enfin, la conclusion

présentera une synthese de ces exigences.

5.1 APPLICATION AERONAUTIQUE

5.1.1 CONTRAINTES FONCTIONNELLES ET
CONTRAINTES D'INTEGRATION

Enfin, les contraintes en température sont particulierement importantes. Le systeme devant avoir
un fonctionnement nominal dans une plage de température ambiante allant de -40°C a +85°C, le
cahier des charges impose une gamme de températures comprises entre -55°C a +105°C. La
température la plus basse est celle rencontrée par I’appareil a son altitude de croisiere, et la limite
haute correspond aux conditions impos¢es par un stationnement prolongé en plein soleil sous un
climat quasi désertique ou a une exposition au gaz d’¢jection des moteurs. Les variations de
temperature a I'intérieur de ces limites, définies dans le document DO160-E, section 5, categorie

A [32], sont de 10°C minimum par minute.

La frequence d’¢chantillonnage ainsi que la plage de mesure d’un capteur doivent étre reglables.
De plus, pour chaque capteur, les données TEDS [33] doivent pouvoir étre remontées au niveau
du concentrateur pour étre affichées. Les données TEDS sont définies par le standard IEEE 1451
développe par I'EEE « instrumentation and measurement society’s sensor technology technical
comitee ». Elles sont par exemple contenues dans une mémoire intégrée a chaque element
sensible, et incluent des donnees d’indentification, de calibration, et de correction ainsi que des
informations sur le constructeur, pour les capteurs analogiques [34]. La récupération de ces
donnees permet de realiser une interface type Plug And Play pour tous les capteurs analogiques.
L’équipement auquel un capteur TEDS est connecté peut identifier, caractériser et interfacer
correctement n’importe quel capteur. Les données TEDS ont une taille de 128 bits et doivent

étre remontées via le lien radio.

22



Enfin, les capteurs devant étre activables et identifiables individuellement, il est necessaire de

développer un moyen d’identification physique de chacun, par exemple au moyen d’une LED.

Afin de ne pas perturber les écoulements aérodynamiques au niveau des ailes de I’appareil, le
systeme developpe ne peut exceder une épaisseur d’environ 2 mm. C’est la I'une des contraintes
les plus fortes de ce developpement, notamment pour le choix des technologies d’alimentation
¢lectrique et de stockage de I’énergie ou encore des antennes, dont les dimensions doivent donc
¢tre adaptees. En revanche, les dimensions planaires ne sont pas contraintes et ne sont donc

limitées que par la surface de I'aile.

L’objectif du développement d’un réseau sans fil est d’augmenter le nombre de capteurs
deployables dans le cadre des essais en pression. En raison des contraintes décrites précedemment
(page 19), le systeme de mesure de pression actuellement employé n’autorise que le déploiement
de moins de 100 capteurs. Or, le systeme sans fil doit, lui, étre capable de gérer 800 capteurs de
pression additionnes de 100 capteurs de température nécessaires au recalibrage des mesures. Ces
capteurs sont repartis equitablement sur les deux ailes de I’avion et entre I'intrados et I’extrados.
Dans le cadre d’essais pression, la frequence maximale d’échantillonnage du capteur est de 22
kHz et la precision de chaque capteur de pression est de 16 bits. Cette precision ¢levee permet
d’integrer une possible evolutivite du systeme au moment de la conception du lien radio.
L’association de ces trois parametres fait de cette configuration le cas le plus contraignant du

systeme en termes de débit de donnees a transferer.

Une campagne d’essais en vol peut durer jusqu'a six mois, avec des vols d’une durée maximale de
douze heures, sept jours sur sept. Bien que ces essais ne se déroulent pas vingt-quatre heures sur
vingt-quatre, il est important que le systeme ne necessite aucune manipulation ou configuration
entre le moment de son installation et la fin de la campagne. Il doit par consequent étre
totalement autonome en ¢nergie et ne demander aucune intervention humaine au cours d’une
campagne d’essais dont la durée cumulée ne dépassera pas 2100 heures.

Pour assurer le bon fonctionnement du systeme sur toute la durée demandee, ce dernier doit
supporter deux états d’alimentation : un premier etat « ON » lorsqu’un essai est effectivement en
cours, et un second état « OFF » correspondant a une alimentation coupée entre deux essais
d’une méme campagne. Le systeme doit enfin passer d’un état a I’autre en moins de 15 secondes
et sans qu’une reconfiguration ne soit nécessaire.

Afin de limiter les contraintes lices a I'autonomie des capteurs, il est possible d’utiliser les prises
28 V presentes le long de Iaile. Elles sont cependant en nombre limité et ne peuvent donc pas
constituer un point de départ d’un réseau de cable d’alimentation pour tous les ¢léments du

réseau.
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Les données mesurces par les capteurs doivent étre affichées en moins de 30 ms sur le
concentrateur situe¢ I'intérieur de la cabine afin de permettre a I'ingenieur d’essai de mettre fin a
I’essai dans I’éventualité ol une anomalie serait détectee.

La reference de temps est donnée par un signal GPS et le concentrateur doit verifier que toutes
les mesures sont datées par rapport a cette reférence unique, et eventuellement effectuer un
recalage des dates de prise de mesure.

Le systeme doit également étre parfaitement synchrone a £1us, phénomene illustré en figure 7.
Dans cette situation, les instants théoriques de prise de mesure sont définis par rapport aux temps
GPS de reéférence, representes en pointillés. Les instants effectifs de mesure des capteurs sont
représentes par la fleche. Les deux capteurs presentes ici sont synchrones car pour chacun d’eux,
la mesure s’effectue a +/- 1 us de la date théorique. Ainsi, dans un systeme synchrone, le delai
entre deux impulsions deéfinissant l'instant de prise de mesure, est identique entre tous les

¢léments.

Capt1l

1 us to 1lusto
GPS GPS

A A

Capt 2 :

i
1
i
1
T
i

lusto lusto t

GPS GPS

FIGURE 7 : REPRESENTATION DE DEUX CAPTEURS SYNCHRONES

En plus d’¢tre synchrones, les capteurs du réseau de mesure doivent étre isosynchrones. Or, les
deux capteurs presentes en figure 7 ne sont pas isosynchrones puisque 'instant theorique de prise
de mesure n’est pas commun aux deux capteurs. Les capteurs présentes en figure 8 sont, eux,
isosynchrones. Toutes les voies du réseau de capteur prennent leurs mesures exactement au
méme moment et leurs instants de mesure ont la méme fréquence. L’erreur d’isosynchronicite
doit ¢tre inferieure a 1us. Il s’agit ici d’une contrainte majeure du développement de réseaux
metrologiques pour I’a¢ronautique car les données collectées sont interprétees par correlation
entre les voies de mesure. Or, ces corrélations n’ont de sens que si les mesures ont éte effectuces
au méme instant sur toutes les voies. S’il existe aujourd’hui des standards filaires (PTP ou IEEE
1588 [35]) permettant d’assurer un tel niveau d’isosynchronicite, aucun protocole radio ne peut
actuellement le supporter. En conséquence, il est indispensable que le systeme de communication
sans fil developpé pour le réseau de capteurs de pression, soit capable de synchroniser I’ensemble

des capteurs a moins de 1ps.
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FIGURE 8 : REPRESENTATION DE DEUX CAPTEURS ISOSYNCHRONES

5.1.1.7 FREQUENCES DE COMMUNICATION
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FIGURE 9 : NIVEAU MAXIMUM DE PUISSANCE RAYONNEES (EN DEHORS DE L’ AVION)

Les regles lices aux frequences utilisables impactent fortement les choix de I'interface radio,
notamment en interdisant certaines frequences ou puissances d’émission.

Dans le cadre de I'application visee, les regles de CEM sont definies dans le document RTCA
DO160-E section 21 categorie H [32], pour tous les équipements en vue directe de d’une antenne
d’un recepteur radio embarqué sur avion, c'est-a-dire la quasi-totalité des équipements situés a
I'extérieur de I'appareil. La figure 9 extraite des normes DO160-E et de la norme MIL-STD-
461E RE102-3, décrivent les niveaux maximums de puissance rayonnée sur toute la bande radio
dans la cadre d’une application civile et d’une application militaire.

La figure 9 fait apparaitre des zones critiques, décrites dans le tableau 1, a I'intérieur desquelles

les frequences ne peuvent étre utilisees.
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TABLEAU 1 : ZONES CRITIQUES DU SPECTRE AERONAUTIQUE

BANDE DE FREQUENCE

SYSTEMES DE COMMUNICATION CRITIQUES

INTERDITE
30 - 400 MHZ - Systéme VHF
- Distance Measuring Equipement : DME
1020 - 1100 MHZ - Air Traffic Control : ATC
- Traffic Collision Avoidance System : TCAS
1525 - 1680 MHZ - SAT/COM
5020 - 5100 MHZ - Microwave Landing System : MLS

On designe sous le nom de VHF les différents ¢quipements utilisant la bande VHF (entre 30 et
300 MHz) pour communiquer. Cette catégorie inclue notamment les systemes VOR (VHE
Omnidirectionnal Range), le systeme ILS (Instrument Landing System), ou encore les
communications radio entre ’avion et le contréleur aerien. Le VOR est une aide a la navigation
permettant de tracer une route aérienne a partir d’une station sol. L’ILS, lui, est un systeme
d’aide a I'atterrissage qui permet aux appareils de connaitre précisement la pente d’atterrissage.
Le DME est un équipement radio qui indique la distance séparant un avion d’une station sol en
mesurant le temps nécessaire a une impulsion radio pour effectuer un aller-retour. ATC désigne
I'ensemble des systemes liés au controle de trafic a¢rien. Le systeme TCAS est un instrument de
bord destin¢ a éviter les collisions en vol entre les appareils en interrogeant les avions proches sur
une frequence de 1030 MHz, et en réceptionnant leurs réponses sur une fréquence de 1090 MHz.
Enfin, le systeme radio d’aide a Iatterrissage MLS fonctionne sur la bande des 5GHz. Systeme
actif implante sur ’a¢roport, il envoie plusieurs faisceaux radio qui sont utilisés par ’avion pour
definir la meilleure pente d’atterrissage. Initialement destiné a remplacer le systeme ILS, il est
desormais concurrence par systemes basés sur le GPS ou Galileo et son avenir est donc tres
incertain.

Les difféerents systemes décrits ici sont tous des équipements extrémement sensibles qui ont une
influence directe sur la sécurité des appareils, ce qui explique qu’il soit interdit d’émettre dans les
bandes de fréquence désignées. La figure 9 présente aussi (courbe en gras) les interdictions en
vigueur dans le cadre d’applications militaires. Les bandes interdites sont identiques et seuls les
niveaux tolérés sont différents.

Les émissions radio dans un contexte aéronautique ne peuvent se faire sans d’autorisation
prealable. Les demandes doivent prouver que le systeme radio déployé ne brouille pas les
systemes existant. La procedure est extrémement lourde et peut durer plusieurs années. On
comprend clairement qu’avec les interdictions presentees, le systeme a développer ne peut pas
disposer d’une bande de frequence dedice sur laquelle il lui serait possible d’émettre a n’importe
quelle puissance. Les techniques utilisant un tres faible niveau de signal comme I'UWB sont donc
indispensable. De plus, elles sont parfaitement autorisés dans le contexte avion a partir du
moment ou elles respectent la reglementation européenne en conservant une puissance

d’émission inférieure a -41,3 dBm/MHz.
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5.1.2 PROCEDURE DE DEVELOPPEMENT

Cette these se concentre sur le développement de la communication entre les capteurs et présente
une maquette permettant de valider, au sol sur A340-600, la communication entre capteurs. La
transformation de la maquette de validation de concept en prototype aurait nécessite la réalisation
d’un ASIC spécifique permettant de reduire sa consommation et sa taille afin de la rendre
avionable. De premiers ¢léments de realisation sont présentes au chapitre 4. Malheureusement, le
prototype ASIC n’a pas pu étre fabriquée en raison de contraintes de temps et parce que les
partenaires du projet n’ont pas souhaite assumer humainement et financierement la concreétisation

du developpement.

5.2 APPLICATION SPATIALE

5.2.1 CONTRAINTES FONCTIONNELLES ET
CONTRAINTES D'INTEGRATION

Les jauges de contrainte, ainsi que I’ensemble du systeme SACER, sont installees sur le satellite a
tester au debut d’une campagne de tests se deroulant au sol. Le systeme doit donc étre
opérationnel dans une plage de température s’échelonnant de 0°C a 30°C. Cependant, la
campagne d’essais comprenant de nombreux tests fonctionnels du satellite au cours desquels sont
effectues plusieurs cyclages en température, le systeme doit étre capable de fonctionner

\

correctement apres une exposition a un environnement thermique évoluant de -200°C a
+180°C.

Le systeme doit étre en capacite de présenter, en temps réel, un état des ¢lements de mesure, et
le concentrateur doit donc étre capable d’indiquer si un capteur est defectueux. Il est ¢galement
recommande dans les specifications que chaque nceud puisse etablir les causes des problemes qui
pourraient survenir. Enfin, il est nécessaire que le systeme puisse mesurer I’autonomie de chaque
¢lement susceptible d’¢tre a cours d’¢nergie, et transmettre I'information en temps reel au
concentrateur. L’ensemble de ces données, mesurées au niveau des noeuds, doivent pouvoir étre
transmise via le lien radio.

Chaque capteur doit étre localisable au sein du réseau, et en cas de doute, I'opérateur doit
pouvoir veérifier facilement que le capteur affiché sur le concentrateur est bien situe a
I’emplacement défini par le plan de cablage. Il est donc nécessaire de developper un moyen
d’identification physique de chacun, par exemple au moyen d’une LED et d’offrir, au sein de la
trame radio, une possibilité¢ de communication avec le moyen d’identification mis en place.

Les parametres propres a chaque noeud (fréquence, gain, ...) doivent pouvoir étre configures
prealablement au test. Il est nécessaire de pouvoir lire les donnees TEDS[33] integrees a chaque
¢lement sensible pour permettre une calibration automatique des mesures. Ces données sont
stockées en usine dans chaque élément sensible, et doivent pouvoir étre remontées vers le

concentrateur via le lien radio.
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A la fin de chaque essai, il est demande que le systeme produise un rapport presentant les defauts,
les avertissements et les erreurs rencontrées au cours de I’essai, y compris au niveau radio. Ce

dernier point nécessite donc la mise en place d’un diagnostic de I’¢tat de la communication radio.

Le systeme ne doit poser aucun probleme de sécurite des personnes et donc ne permettre aucun
branchement erroné. De plus, en cas de défaillance d’un élément, le reste du réseau doit
continuer de fonctionner parfaitement. Ainsi, dans I’architecture choisie, si un répéteur ou une

branche du reseau cesse de fonctionner, les autres doivent demeurer opérationnels.

Le systeme etant destine a évaluer la réponse mecanique de la structure sur laquelle il est installe,
les contraintes en termes de taille et de poids des équipements sont tres fortes. Les noceuds
directement reliés aux ¢léments sensibles ne devront ainsi pas dépasser une taille de 10%10%*20
mm’ pour un poids maximum de 20 g. Si le poids de I’¢lement depassait cette valeur, la réponse
mesurée du satellite ne correspondrait plus a la réponse reelle en I’absence de I’équipement de
test. Les systemes déportés3 peuvent atteindre une taille de 50*50%30 mm’ et un point de 200 g
en raison de leur faible nombre. Enfin, les eléements sensibles pouvant étre installés en n’importe
quel point a I'intérieur du satellite, il est necessaire que la longueur du cable reliant le nceud et
I'elément sensible puisse ¢tre choisie librement par I'opérateur au moment de la pose. La
fourchette définie a cet effet s’étend de 3 cm a 3 m.

L’ensemble des matériaux utilises dans le systeme developpe et destinés a étre montes sur la
structure du satellite doivent étre compatibles avec le standard ECSS-Q-70-71 [36]. Ce point est
susceptible d’impacter le choix de la technologie employée pour la realisation de I’ASIC.

Les jauges de contrainte proprement dites restent installees sur le satellite apres Iessai, mais les
¢lements de type nceud ou répeteur doivent pouvoir étre facilement détaches et stockes en vue
d’une reutilisation future. Pour autant, aucun ¢lement du systeme ne doit pouvoir se detacher au

cours de I’ensemble des essais réalisés.

Le nombre de capteurs et la frequence d’echantillonnage de chacun des essais sont présentes dans
le tableau 2. L’essai devant integrer le plus de capteurs (1000) est aussi celui dont la frequence
d’échantillonnage est la plus faible (1 Hz) et ne constitue donc pas un essai dimensionnant du
reseau a developper. L'essai le plus rapide (50 kHz) ne comporte, quant a lui, que 100 capteurs.
Aussi, les besoins définis par les applications spatiales sont-ils moins contraignants que pour les

applications acronautiques (800 capteurs pour une frequence de 22000 Hz).

3 .
Les systemes déportés sont nommé « répéteur » dans la suite de cette these
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TABLEAU 2 : DEFINITION DES CONTRAINTES LIEES AUX CAPTEURS DANS LE CONTEXTE SPATIAL

DUREE DUREE DE LA

TOTALE PHASE ’ AL NOMBRE DE CAPTEURS
v D'ECHANTILLONNAGE
H D’ACQUISITION
ESSAIS STATIQUES 6 6 heures 1 Hz 2000 jauges de contrainte
ESSAIS DYNAMIQUES . .
Q 5 tests de 10 jauges de contrainte et
EN VIBRATION SUR UN PETIT 8 10 minutes 20 kHz 100 accélérometres
EQUIPEMENT
ESSAIS DYNAMIQUES s . .
1 ntrain
EN VIBRATION 8 Jusqu’a 5 20 kHz 0 jauges d,e co t‘a te et
, heures 100 accélérometres
POUR L'ENDURANCE
ESSAIS DYNAMIQUES 5 tests de 10 jauges de contrainte et
8 - 50 KHz ey R
ACOUSTIQUES 1 minute 100 accélérometres
ESSAIS DYNAMIQUES . .
Q 5 tests de 10 jauges de contrainte et
DE CHOC SUR UN 8 ; 20 kHz s N
5 minutes 100 accélérometres
PETIT EQUIPEMENT
TEST DE QUALIFICATION VOL 6 6 heures Quelques Hz 1000 jauges de contrainte

La durée des essais réalisés varie fortement en fonction de leur nature. Un essai de structure
statique prend ainsi entre une heure et une semaine alors que certains essais de fatigue peuvent
durer plusieurs semaines voire une année entiere. Les essais dynamiques, quant a eux, sont de
plusieurs types ayant chacun une durée assurce. Le tableau 2 résume la durce de chacun des essais.
Les essais pouvant avoir lieu dans des enceintes fermées, I’ensemble du systeme installe a
I'intérieur du satellite doit étre autonome en énergie et ne pas nécessiter de maintenance physique
au cours de la campagne d’essais. S’il s’avere nécessaire de recharger un module, cela ne doit pas
demander une intervention physique sur les modules, et sa durée ne doit pas dépasser 6 heures.
La consommation du lien radio doit donc étre reduite au strict minimum pour éviter de penaliser
I’autonomie du systeme.

Chaque ¢lement du reseau doit étre capable d’indiquer sa duree de vie restante a I'utilisateur.
Ainsi, lorsqu’un essai doit étre recommence pour confirmer certaines mesures, I’operateur peut
deécider de le realiser ou non apres s’étre assuré que les capteurs sans fil ne seront pas défaillants.
C’est pourquoi il convient de prévoir un systeme de mesure de la tension batterie au sein de

chaque noeud ainsi qu’un espace dédié a cette remontée d’information dans la trame réseau.

Le cahier des charges d’Intespace ne precise pas de methode d’acquisition d’une date de
14 A 14 b . . 14 . 14 . A
reference. Cependant, le demarrage de I'essai est signalé par un signal TTL émis sur un cable
coaxial par le moyen d’essai. Le concentrateur doit étre capable de démarrer immediatement
apres reception de ce front. Ainsi, le protocole réseau ne devra pas effectuer de phase de
découverte du réseau ou de négociation au moment du démarrage de la prise de mesures.

Le cahier des charges du systeme spatial ne définit aucune contrainte de temps minimum de
remontée et d’affichage des données. Ainsi, contrairement au modele aéronautique, il serait

possible d’utiliser une mémorisation des données au niveau de chaque nceud, et de mettre en
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place un mecanisme d’accus¢ de réception pour le controle des envois. Dans un souci
d’uniformite du developpement entre les deux applications, ce procede ne sera pas pris en
compte.

Les mesures doivent étre datées avec une precision de +/- Tus. Les contraintes d’isosynchronicite
sont, quant a elles bien plus fortes que pour le systeme a¢ronautique. L’isosynchronicite doit étre
inférieure a 1% pour les fréquences comprises entre 1 Hz et 20 kHz, et de 0,5 us pour les

frequences supérieures a 20 kHz.

Le cahier des charges ne donne aucune contrainte sur les fréequences ou les niveaux d’emission
utilisables au cours des tests mecaniques qui seront realises. Cependant lors d’une campagne
complete d’essais satellite, des contraintes s’appliquent sur les émissions a destination, et en
provenance du satellite. Les emissions a destination du satellite ne doivent pas depasser
20dBuV.m 1 a1 metre pour les bandes 290-328, 1626,5 — 1675, 2025 — 2110, 5725 — 7075,
7900 — 8400, 12750 — 14800, 17300 — 18100 et 27000 - 31000 MHz. Les émissions provenant
du satellite ne doivent, elles, pas dépasser 5 V. m~t pour les bandes 1718 - 1759, 2200 — 2290,
2520 — 2670, 3400 — 4200, 4500 — 4800, 7250 — 7750, 10700 — 12750 et 17300 - 22000 MHz.
Ces contraintes imposent le developpement d’un systeme de communication a tres faible niveau
d’émission pour contourner les limites imposées. Cependant dans les niveaux d’émission en
provenance de la structure, il convient de tenir compte du fait que le satellite est défini dans le
cahier des charges comme une structure métallique presque integralement fermee. Or, une telle
structure forme une cage de Faraday ayant une atténuation de 30 dB. Ainsi, le niveau émis par le
module peut étre en fait plus ¢leve que la limitation de niveau mesure définie a I’extérieur de la

structure.

5.2.2 PROCEDURE DE DEVELOPPEMENT

A T’issue des trois années d’¢tude, un démonstrateur d’émetteurs-recepteurs adapté pouvant étre
installe a I'intérieur du satellite pour valider les aspects radio a ete realise. La presente these
expose la methode de conception d’une couche physique adaptée a cette application tres
contraintes et le principe de developpement du démonstrateur de concept, mais ne concernera
pas I'application de I’ensemble des contraintes associces au systeme (taille, poids...).

De premiers ¢lements de realisation sont présentes au chapitre 4. Malheureusement, le prototype
ASIC n’a pas pu étre fabriqué en raison de contraintes de temps et parce que les partenaires du
projet n’ont pas souhaité assumer humainement et financierement la concréetisation du

développement.

5.3 SYNTHESE DES EXIGENCES

Les systemes a developper sont présentés dans leurs contextes d’utilisation respectifs en figure 10.
Sur ces deux figures, les points de mesure sont representes en vert et le concentrateur en rouge.

Les eléments bleus représentent les répéteurs de données.
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Pour assurer un développement cohérent, pouvant étre appliqué aux deux domaines, une
synthese des exigences établissant un « pire cas », presenté dans le tableau 3, a éte ctabli. La
couche physique proposée pourra ainsi s’appliquer indifferemment aux deux domaines. Les
contraintes retenues pour le nombre de capteurs, la frequence d’echantillonnage et les frequences
utilisables, sont celles definies par le projet aéronautique car elles sont les plus exigeantes. En
effet, bien que la partie satellite necessite davantage de flexibilite en raison de la grande variete
des essais a realiser, elle impose des contraintes globalement moins importantes sur la partie
communication. En revanche, I’exigence d’isosynchronicite des noeuds est plus importante dans
le contexte satellitaire.

Afin que la constitution de ce pire cas ne représente pas un exces d’exigence, certaines exigences
n’impactant pas directement la partie communication sans fil ont été volontairement omises
malgre leur caractere indispensable pour la réalisation d’un systeme industrialisable. C’est par
exemple le cas de I'accéléeration, de la température ou de la pression auxquelles les capteurs
doivent résister.

Tout systeme embarquée a bord d’un avion subit necessairement des contraintes
environnementales extrémement séveres. En operation, le systeme doit ainsi étre capable de
fonctionner tout en subissant des accelérations de 8 g dans toutes les directions, ne pas se détacher
en cas d’atterrissage d'urgence et doit donc pouvoir supporter un choc de 20 g pendant 11 ms.
L’équipement installe a I'extérieur de I'appareil dans un environnement non pressurise doit
assurer un fonctionnement nominal jusqu'a une altitude de 50 000 pieds (1 5240 metres). A cette
altitude maximale de 50 000 pieds, la plus faible pression rencontrée est de 194 hPa. On
considere donc que le systeme doit pouvoir supporter une pression de 100 hPa, correspondant a
une altitude de 53 000 pieds (16154 m). De plus, I’équipement est en contact de I’air extérieur
qui peut étre un environnement extrémement humide. Le moment le plus critique intervient a
I"occasion du dégivrage ou du nettoyage d’un appareil, lorsque d’importantes quantites de liquide
sont projetées a tres grande force, empéchant notamment toute communication radio entre les
capteurs. C’est pourquoi les émissions radio des noeuds doivent impérativement pouvoir étre
desactivees pendant ce type d’opération.

Enfin, les contraintes en température sont cruciales. Le systeme devant avoir un fonctionnement
nominal dans une plage de température ambiante allant de -40°C a +85°C, le cahier des charges
impose une gamme de températures comprises entre -55°C a +105°C. La température la plus
basse est celle rencontrée par 'appareil a son altitude de croisiere, et la limite haute correspond
aux conditions imposces par un stationnement prolonge en plein soleil sous un climat quasi
desertique ou a une exposition au gaz d’¢jection des moteurs. Les variations de température a
I’intérieur de ces limites sont de 10°C minimum par minute.

Dans un premier temps, ces contraintes n’impactent pas la partie communication des capteurs.
Elles ne constituent un defi technique qu’en ce qui concerne la récupération et le stockage de
I’énergie ou le packaging. Il est cependant nécessaire de les prendre en compte lors du choix de la
technologie de realisation de I’ASIC. L’exposition a des tempeératures, des pressions extrémes ou
a des rayonnements cosmiques n’est en effet pas toleree par toutes les technologies. Si la prise en
compte de I'ensemble de ces exigences des le début du projet peut conduire a un exces
d’exigence, les contraintes présentees dans le tableau 3 constituent néanmoins, apres examen

meéticuleux de I’ensemble des documents de specifications délivré par les utilisateurs finaux, le
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minimum a atteindre pour que le systeme soit avantageux par rapport aux systemes filaires

existants en regard de I'investissement nécessaire a 1’étude.

FIGURE 10 : SYSTEME SANS FIL DE MESURE D’UN PROFIL DE PRESSION AUTOUR D’UN AVION ET DE LA REPONSE
MECANIQUE D’UN SATELLITE
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TABLEAU 3 : SYNTHESE DES EXIGENCES DU SYSTEME

NOMBRE DE CAPTEURS 800 répartis sur 2 ailes
FREQUENCE D’ECHANTILLONNAGE 22000 Hz
PRECISION DE LA MESURE 16 bits
ISOSYNCHRONICITE 500 ns
BANDE DE FREQUENCE AUTORISEE Bande ISM ou libre
- Fréquence des systémes critiques
aéronautiques (ATC 1 GHz, SAT/COM 1.5 GHz
BANDE DE FREQUENCE INTERDITE et MLS 5 GHz)
- Aucune bande large autour de 2,4 GHz et 5
GHz
DISTANCE DE COMMUNICATION 40 metres
RECONFIGURATION Gain, tension d’offset, fréquence d’échantillonnage
- Affichage de l'autonomie restante pour chaque
nceud
- Affichage des données TEDS
DiaGNosTIC - Auto diagnostic de chaque nceud
- Repérage d'un capteur apres sélection sur
I'THM
AUTONOMIE SOUHAITEE - Jusquia 12 h,eure§ pour un essal
- Campagne d’essais de 6 mois

6 CONCLUSION

La mesure de la pression autour des ailes d’un appareil permet une évaluation précise de son
aptitude au vol. Une cartographie a la fois minutieuse et régulicre du profil de pression permet
d’identifier précisement les zones et les conditions d’apparition de micro-turbulences pouvant
conduire au décrochage ou a une surconsommation de carburant. Cette cartographie de I’aile en
temps réel permet ainsi de réduire a la fois la consommation énergetique de I'avion, et les
vibrations créees par ces micro-décollements du flux d’air qui peuvent étre a la fois désagreables
pour les passagers et nefastes pour les instruments ¢lectroniques embarques. Dans le monde
spatial, une revue de qualification particulicrement rigoureuse est nécessaire pour verifier que la
charge utile d’un satellite ne sera pas endommagee lors du lancement. Cette ¢tape permet de
valider I’aptitude d’un satellite a étre lance de fagon certaine. Le test des avions ou des satellites
ainsi que de toute structure acrodynamique est aujourd’hui une ¢tape extréemement longue et
contraignante, notamment en raison de l'utilisation de systemes filaires. L’objectif du projet
S.A.C.E.R. (Systeme Autonome Communiquant En Réseau) est donc d’apporter des solutions
adaptées aux contraintes lices a I'installation d’un réseau de capteurs filaires.

Le systeme développé doit integrer plus de 800 capteurs repartis en deux réseaux distincts, ayant
une fréquence d’échantillonnage de 22kHz et pouvant étre sépares d’une distance allant jusqu’a
40 metres. Les mesures, d’une précision de 16 bits, doivent étre iso-synchrones a moins de 500
ns. Afin d’éviter toute demande de licence, la communication doit se faire dans un bande libre qui
ne perturbe pas les communications a¢ronautiques critiques. Enfin, pour ne pas pénaliser la duree
des essais en vol, le systeme doit étre operationnel pendant plus de 12 heures, et ce une fois par

jour pendant 6 mois.
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CHAPITRE 11
DES STANDARDS ADAPTES AUX CONTRAINTES DES
RESEAUX METROLOGIQUES ?
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Pour répondre a un besoin industriel tel que celui qui nous est presente ici, il serait
contreproductif d’envisager le démarrage du deéveloppement a partir d’une page blanche. La
problématique des réseaux de capteurs est aujourd’hui un sujet particulierement populaire [37] et
de nombreux standards visant a interconnecter sans fil des appareils autonomes en énergie
coexistent déja. L’objectif de cette partie est d’examiner les plus populaires de ces protocoles afin
d’identifier celui qui répondrait au mieux aux besoins exprimés ou a minima, étudier, dans ces
différentes techniques, les éléments qui pourraient étre utiles dans le cadre de notre
développement. Pour autant, on ne prétend pas décrire chaque protocole de fagon exhaustive,
mais plutot mettre en lumiere les plus importants mecanismes qui les régissent, ainsi que ceux qui

seraient susceptibles d’offrir des pistes d’implémentation.

1 DES STANDARDS A FAIBLE CONSOMMATION MAIS AUX
DEBITS LIMITES

1.1 L'ORGANISATION DE L'IEEE POUR LA DEFINITION DE
STANDARDS

L’Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE) [38] est un organisme de réference pour
la proposition et I’¢laboration de standards dans le domaine des systemes de communication sans
fil. Cet organisme etablit, via sa branche SA (Standards Association) [39], des standards dans de
tres nombreux domaines tels que l'énergie, la gestion des risques, et bien entendu, les
communications.

Les standards concernant les réeseaux locaux ou métropolitains sont regroupes sont 1’appellation
« 802 ». Au sein de 802 existent de nombreux groupes de travail remplissant chacun des missions
specifiques. Parmi les plus celebres, on retrouve le groupe 802.11 [40], charge des réseaux locaux
sans fil (Wireless-LAN). Ce dernier établit des standards permettant la création d’un réseau
informatique d’échange de données via des connexions sans fil haut debit entre appareils tres peu
contraints en ¢nergie. Il ne tient par consequent que peu de cas des contraintes énergétiques, qui
sont une préoccupation majeure pour notre application.

Le deploiement de protocoles tres économes en énergie est aujourd’hui un enjeu fondamental
pour le developpement de I'Internet des objets ou des reseaux des capteurs. C’est notamment
pour répondre a ce besoin que I'[EEE a cree le groupe 802.15 [41]. Ce groupe a pour objectif la
definition de standards permettant la connexion entre des systemes peu ¢loignes (distants de
quelques metres) a faible puissance d’émission, constituant des réseaux personnels sans fil
(WPAN : Wireless Personal Area Network). Les appareils des réseaux WPAN sont pour la
plupart portables, avec une autonomie particulierement limitee, si bien que les contraintes
eénergétiques pesent lourd dans la definition des moyens de d’interconnexion entre les systemes.
Ce groupe est donc celui qui est susceptible de fournir les standards les plus intéressants pour
notre ¢tude dont I’objectif est le développement d’une couche physique sans fil pour un reseau de
capteurs autonomes en énergie.

Le groupe de travail 802.15 est divise en sept sous-groupes poursuivant chacun un objectif

distinct. Ces objectifs sont deétaillés en annexe 1.
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Les groupes dont les travaux sont susceptibles de servir de base aux développements vises par le
monde ac¢ronautique et spatial, sont ainsi le groupe 802.15.1 avec le standard Bluetooth, et le

groupe 802.15.4 avec le standard ZigBee et ses dérivés.

1.2 802.15.1 : BLUETOOTH

Bluetooth* figure parmi les standards de communication les plus populaires dans le domaine des
réseaux personnels sans fil (WPAN) et vise a permettre Dinterconnexion d’appareils
¢lectroniques les plus divers comme des ordinateurs, téléphones portables, claviers, souris, kits
main libres etc. Edité par le Bluetooth « Special Interest Group » (SIG) [43], cree en 1999 suite
aux travaux initiés par la societe Ericsson, il avait pour objectif premier d’offrir une alternative
sans fil a la connexion serie RS232. Suite a la creation du SIG, qui incluait alors, en plus
d’Ericsson, des societes comme IBM, Intel, Nokia et Toshiba, la premicre specification est publice
en juillet 1999. La version actuelle de la norme a été publice le 30 juin 2010 sous la reférence 4.0
[44].

1.2.1 ALLOCATION DE FREQUENCE ET DEBITS [44]

Bluetooth opere dans la bande libre ISM des 2,4 GHz, entre les fréequences de 2,400 GHz et
2,4835 GHz. Cette plage de frequence est decoupee en 79 sous-canaux d’un mégahertz chacun,
debutant a la frequence de 2,402 GHz. Pour des raisons de conformité avec les regles d’emission
hors bande définies par certains pays, la bande basse (entre 2,400 et 2,402 GHz) et la bande haute
(entre 2,4805 et 2,40835 GHz) ne sont pas utilis¢es et sont définies comme des bandes de garde.
La modulation standard, definie dans la premicre version de Bluetooth publice en 1999, est la
modulation GFSK[45] (Gaussian Frequency-Shift Keying). Il s’agit d’une modulation classique de
fréquence dans laquelle la valeur du bit 0 est représentee par la fréquence porteuse (f)) moins une
fréquence de déviation (f}), et ou la valeur du bit 1 est représentee par f. + f;. En GFSK, les
valeurs f, - f; et f. + f; sont, préalablement a I’envoi dans le canal, passées a travers un filtre
gaussien afin d’adoucir les transitions entre ces valeurs. En limitant les emissions hors bande, cette
opération a pour effet I’adoucissement des variations de frequence et par consequent la réduction
du spectre utilise. Cette modulation permet d’atteindre le debit basique (Basic Rate) en
Bluetooth, c'est-a-dire 1Mbit/s.

La version 2.0 [46] du standard introduit un mode appele EDR (Enhanced Data Rate) qui utilise
une modulation de phase (Phase Shift Keying PSK) en deux variantes : la modulation 7t/4-DQPSK
permettant d’atteindre un débit de 2 Mbits/s, et la modulation 8-DQPSK pour un débit de 3
Mbits/s. Cette augmentation de debit se fait bien entendu au prix d’une complexite accrue de la
modulation et donc d’une légere surconsommation ¢lectrique. En revanche, a trafic réseau
constant, un module en version EDR transmet les données plus rapidement et est donc moins
longtemps en fonctionnement, ce qui permet aux concepteurs de la norme d’annoncer une

consommation réduite de moitié.

* Le terme Bluetooth provient du surnom du deuxi¢me roi du Danemark, Harald Ier, qui a unifi¢ les états
scandinaves au Xeéme siecle. L’ objectif de Bluetooth était d’unifier le monde du PC et le monde des communications
sans fil.[42]
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La portee radio théorique du protocole dépend de la puissance d’émission du module, qui est
découpé en trois classes. Les modules de classe I peuvent émettre jusqu'a 100 mW (20 dBm) et
ont une portée théorique de 100 m. Les modules de classe II ont une puissance d’émission limitee
a2,5mW, ce qui réduit la portée a une dizaine de metres. Enfin, les modules de classe III ont une
portée de quelques metres seulement a cause de leur puissance d’émission limitee a 1 mW. En
raison du meilleur rapport performances/consommation e¢lectrique, les produits developpés

aujourd’hui sont presque exclusivement de classe II.

1.2.2 FHSS [44]

Afin d’éviter le phénomene d’évanouissement de fréquence et de minimiser les interférences avec
les autres systemes coexistant dans cette bande tres populaire, Bluetooth utilise une technique de
saut de frequence (Frequency Hopping Spread Spectrum) qui repose sur I’emploi de differentes
porteuses utilisces les unes apres les autres selon une sequence pseudo aleatoire. Dans le cadre de
Bluetooth, le systeme change de frequence 1600 fois par seconde (soit un saut toutes les 625 us
environ). La séquence pseudo aleatoire utilisee etant definie dans la norme et donc connue de
tous, elle ne permet pas d’empécher I’écoute non autoris¢e des transmissions, mais contribue, en
cas de brouillage d’une frequence precise, a éviter la perte de l'intégralite du message envoye et

N \ . ’
ainsl a assurer une tres grande robustesse aux 1nterferences.

1.2.3 ARCHITECTURE MAITRE/ESCLAVE ET PICONET
[44]

L’ensemble du systeme Bluetooth repose sur une architecture maitre/esclave. Le réseau, appele
piconet, est composé¢ d’un maitre qui peut étre connecté a un ou plusieurs esclaves, dont le
nombre peut aller jusqu’a sept. L’ensemble des esclaves utilise I'horloge du maitre. En realite,
chaque noeud Bluetooth utilise son horloge propre qu’il recale avec celle du maitre par
I'intermediaire d’un systeme d’offset calcule a partir de tops d’horloge envoyes toutes les 312,5
us par le maitre. A partir de cette valeur, un slot est defini comme I’espace compris entre trois
tops, c'est-a-dire qu’un slot a une durée de 625 us. Enfin, deux slots definissent une paire de slots
dont la dur¢e est de 1250 us.

Tous les liens Bluetooth sont bidirectionnels et utilisent la technique de partage temporel (TDD :
Time Division Duplex) pour la répartition entre émetteur et récepteur. Au sein d’une paire de
slots, le maitre utilise les slots pairs pour envoyer des informations, et les slots impairs pour en
recevoir. Les esclaves, quant a eux, utilisent I’ordre inverse, envoyant leurs informations dans les
slots impairs et écoutant dans les slots pairs. Méme si I’esclave peut se voir autoriser trois ou cing
slots d’affilee pour envoyer un paquet important, il n’émettra que dans les slots impairs. Cette
technique permet d’assurer une synchronisation permanente des donnees entre le maitre et ses
esclaves tout en simplifiant les regles d’utilisation du canal. Le maitre centralise toutes les
demandes et maitrise ainsi I’ensemble des données ¢changees dans son piconet.

Bien que le protocole prevoie qu'un noeud maitre puisse devenir esclave dans le but de creer une
passerelle entre differents piconets, il s’agit d’une démarche extrémement complexe qui n’est

donc que tres rarement utilisée dans les réseaux Bluetooth. La connexion de plus de huit ¢léments
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gréce au protocole Bluetooth n’est donc que tres rarement envisageable. Ce dernier point

constitue un frein majeur a I'utilisation de ce standard dans notre application.

1.2.4 AUGMENTATION DU DEBIT PAR AMP [44]

Bluetooth offre un debit pouvant atteindre 3 Mbits/s, ce qui est relativement éleve pour un
protocole sans fil basse consommation utilise pour le lien entre une oreillette et un smartphone,
mais tres inférieur a ce qui est necessaire pour notre application. Afin d’ameliorer ce debit, le
Bluetooth SIG propose, depuis la version 3.0 du standard publi¢ en 2009, un technique appelee
AMP (Alternate MAC/PHY). Cette technique permet au dispositif d’utiliser d’autres couches
physiques et couches MAC pour le transport de données. La couche radio Bluetooth
précedemment décrite est toujours utilisce pour la decouverte du réseau, pour la premiere
connexion entre le maitre et I’esclave ainsi que pour la configuration. Lorsqu’une grande quantite
de données doit étre transférce, un autre protocole radio adapte aux hauts debits est utilise. Dans
la version 3.0, le protocole alternatif utilise est le Wifi mais la couche AMP permet,
theoriquement, d’utiliser n’importe quel autre protocole. L’association du Bluetooth et du Wifi
permet d’assurer un lien a basse consommation dans chacune des phases de negociation et
d’établissement de connexion, et d’utiliser le lien haut debit pour le transfert de donnees. Cette
idée met en évidence I'intérét d’un recours a deux technologies distinctes, I'une pour la partie
connexion du réseau, et I’autre pour le transfert de données. Cependant le standard utilise durant
le transfert de données n’¢tant pas originellement ¢conome en énergie, la consommation
¢lectrique globale du module est d’autant plus impactee que la quantite de données a ¢changer est

imp ortante.

1.2.5 BLUETOOTH LoOw ENERGY [44]

Afin de répondre au besoin croissant de voir diminuer la consommation des produits fonctionnant
sur batterie, Bluetooth publie, en juin 2010, la version 4.0 de la norme Bluetooth [44]. Elle
integre une innovation majeure sous la forme d’un mode tres faible consommation appele LE
(Low Energy). Cette version, qui n’¢tait pas disponible au lancement de cette ¢tude, n’a pas pu
etre prise en consideration dans les premiers temps du projet.

Pour genérer une économie conséquente sur la consommation des modules, les efforts se sont
concentres sur la résolution des problemes de latence inhérents a la technologie Bluetooth. En
effet, les mécanismes de connexion et de découverte de réseaux au sein du standard Bluetooth
classique sont tres complexes et sont par consequent de grands consommateurs de temps. Il faut
ainsi environ 100 ms pour qu'un module puisse établir une communication. Ce qui empéche, par
exemple, la mise en sommeil du noeud entre deux émissions, technique commune visant a réduire
la consommation d’un systeme. Les progres apportes par la version LE se retrouvent donc
principalement dans la gestion protocolaire et permettent a des systemes ayant un faible rapport
cyclique, c'est-a-dire n’ayant que de rares et peu nombreuses donneées a émettre, de les
transmettre efficacement. Selon le Bluetooth SIG, le temps de démarrage a partir d’un ¢tat non
connecté est ainsi reduit a environ 6 ms. La couche physique utilisce est identique a celle des
versions precedentes de Bluetooth et offre toujours un debit d’1 Mbits/s avec une limitation a 8

nceuds par maitre.
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Comme nous I’avons vu dans le premier chapitre, la fréquence d’échantillonnage et la précision des données a
transmettre dans un réseau métrologique pour I'aéronautique et le domaine spatial sont trés importantes.
Ainsi, le débit de la couche physique doit étre particulierement éleve. Le standard Bluetooth, qui n’offre qu’un
nombre de nceuds trés limité, n’est donc pas directement applicable dans le cadre de notre étude. En revanche,
certaines techniques, comme la gestion centralisée via un maitre qui synchronise le réseau, permettant ainsi
aux nceuds de recaler leurs horloges, I'augmentation du débit par le changement de technique de modulation,

ou encore la structure de type TDMA, seront des pistes potentiellement porteuses par la suite.

1.3 802.15.4 : Z1GBEE

Des la fin des annces 1990 et les prémices du deploiement du protocole Bluetooth a grande
echelle, nombre d’ingénieurs pointent du doigt les limites de cette solution. De nombreux
systemes, et tout particulicrement les réseaux de capteurs, ne peuvent recourir a la technologie
Bluetooth, et ce pour trois raisons principales. D’abord, la consommation des modules Bluetooth,
particulicrement importante, est incompatible avec des systemes de petite taille et autonomes en
eénergie. Ensuite, la limitation du nombre de noeuds dans un réseau, ainsi que la grande
complexite induite par I’association de plusieurs réseaux, sont fortement problématiques. Enfin,
les réseaux de capteurs nécessitent un réseau auto organisé qui ne peut pas reposer sur une
relation maitre-esclave comme le fait Bluetooth.

C’est sur ce triple constat que I'lEEE décide de créeer le groupe 802.15.4 et le charge de proposer
une solution adaptee.

En mai 2003, le groupe publie le standard 802.15.4-2003 [47]. Mettant alors a profit les apports
du groupe de travail IEEE, plusieurs intégrateurs de systemes de surveillance et développeurs de
solutions radio, s’associent au sein de la ZigBee Alliance [48]. L’objectif de cette association a but
non lucratif est, selon ses propres termes, d’offrir « une plus grande liberte et flexibilite pour un
monde plus durable et plus intelligent »°. Cette déclaration ambiticuse est le reflet de I’objectif
que se fixe ZigBee : devenir un standard universel dans le domaine des reseaux de mesure ou de
capteurs. Nous verrons, dans une description détaillée du standard, comment cette aspiration a
I'universalite et a la simplicite se traduit au sein de ZigBee par des meécanismes qui s’avereront
particulicrement utiles dans le developpement decrit ici. La ZigBee alliance a presente son
premier standard, connu sous le nom de ZigBee-2004, en juin 2005. Apres des ameliorations
proposees en 2006, le standard ZigBee-2007 est aujourd’hui celui qui fait réference.

Les deux couches les plus basses du protocole ZigBee, c'est-a-dire la couche physique, dont le role
est d’assurer la transmission des signaux entre les membres du reseau, et la couche de controle
d’acces au support (MAC), chargéee de la detection des erreurs de transmission, de la déelimitation
des trames envoyces et de la gestion du partage du media physique (quand ce dernier est partage),

sont construites selon les propositions du groupe 802.15.4 de I'IEEE.

1.3.1 ALLOCATION DE FREQUENCE ET DEBITS [50]

Conformément a IEEE 802.15.4, ZigBee est capable de travailler sur trois bandes de frequence

ISM ne necessitant pas de licence. Pour chacune de ces bandes autorisees, le protocole definit, en

*« Leveraging our global perspective, we work together to develop standards that ultimately deliver greater freedom
and flexibility for a smarter, more sustainable world »[49].
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fonction de la largeur de la bande, un certain nombre de canaux de communication. Dans la
version 2007 du protocole, on trouve un seul canal de communication entre 868 MHz et 868,6
MHz, 30 canaux entre 902 et 928 MHz, et enfin 16 canaux entre 2400 MHz et 2483,5 MHz.

Comme presente dans le tableau 4 extraite de [50], la modulation est toujours une modulation de
phase dont ’ordre depend de la bande de frequence. Ainsi, pour les bandes basses 868MHz et
915MHz, la modulation de porteuse standard est la modulation BPSK (Binary Phase-Shift
Keying). Elle utilise deux etats de phase, chacun associ¢ a un bit a transmettre, si bien que chaque
symbole transporte un seul bit. Cette modulation, extrémement robuste, permet d’atteindre un

débit de 20 Kbits/s a 868 MHz et de 40 Kbits/s a 915 MHz.

TABLEAU 4 : CARACTERISTIQUES DE LA MODULATION ZIGBEE
EN FONCTION DES BANDES DE FREQUENCE UTILISEES[50]

Spreading parameters Data parameters
. Frequency
e band
(MHz) » Chip rate : Bit rate Symbol rate -
(MH2z) (kchip/s) Modulation (kb/s) (ksymbol's) Symbols
868-868.6 300 BPSK 20 20 Binary
868/915
902-928 600 BPSK 40 40 Binary
868/915 868-868.6 400 ASK 250 125 20-bit PSSS
A=) 902-928 1600 ASK 250 50 5-bit PSSS
868/915 868-868.6 400 0-QPSK 100 25 16-ary Orthogonal
(optional) 902-928 1000 0-QPSK 250 62.5 16-ary Orthogonal
2450 2400-2483.5 2000 0-QPSK 250 62.5 16-ary Orthogonal

O-QPSK (Offset Quadrature Phase-Shift Keying), la modulation utilisce a 2,4 GHz, est
directement dérivée de la modulation QPSK (Quadrature Phase-Shift Keying) traditionnelle. Ce
type de modulation a quatre ctats de phase presente l’avantage de transporter deux bits sur
chaque symbole, soit un débit doublé par rapport a une modulation BPSK, tout en conservant un
taux d’erreur identique. L’émetteur et le récepteur sont certes tres legerement plus complexes
en QPSK qu’en BPSK, notamment parce que le signal de sortie nécessite désormais une voie une I
et une voie Q, mais la différence est tout a fait negligeable avec les circuits numeériques actuels.
L’inconvénient majeur de la modulation QPSK est que le changement de phase entre deux
symboles successifs peut atteindre 180 degres. L'O-QPSK décale les deux voies I et Q d’une demi
periode, comme presente en figure 11, extraite de [50], si bien qu’elles ne changent plus d’etat au
méme moment, provoquant ainsi une transition de phase de 90 degrés au maximum entre un
symbole et le symbole suivant. Enfin, cette technique nécessite une quantite d'énergie de
transmission légerement moindre par rapport au schéma traditionnel de modulation QPSK. La
figure 12,extraite de [50], présente les deux voies d’un signal modulée en O-QPSK apres mise en

forme par un filtre sinusoidal.

— 2Tc<_
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Q-Phase | ¢ | ¢ c5| C31 |
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FIGURE 11 : MODULATION O-QPSK [50]
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FIGURE 12 : SIGNAL BANDE DE BASE O-QPSK MISE EN FORME PAR UN FILTRE SINUSOIDAL [50]

Ce choix de conception, alli¢ a l'utilisation de canaux de 5 MHz (la bande passante effectivement
utilisce ¢tant de 2 Mhz) et a un ¢talement de spectre (présente dans la partie suivante), permet
aux noeuds d'atteindre une vitesse de transfert allant jusqu'a 250 Kbits/s, pour une consommation
énergétique raisonnablement faible. Ce debit, qui est bien entendu une valeur théorique, sera, en
pratique, inferieur sur un réseau ZigBee en raison des overheads et des délais de communication.

L’objectif fix¢ par le groupe de travail 802.15.4 est d’atteindre une distance de 10 a 75 metres

entre deux noeuds avec une puissance d’émission de 0dBm (1mW).

1.3.2 DSSS, CSMA-CA eET GTS [50]

Pour obtenir un systeme relativement résistant aux interférences, qui peuvent étre
particulicrement importantes dans les bandes ISM du fait de leur grande popularite, le standard a
recours a la technique DSSS (Direct Sequence Spread Spectrum) pour moduler I'information
avant son envoi. Cette technique dite « d’¢talement de spectre a sequence directe », ¢galement
utilisce dans la technologie Wifi, consiste a multiplier les symboles a transmettre par une
sequence pseudo aléatoire appelée « code d’étalement » et dont le débit est supérieur a celui des
symboles. Cette opération vise a augmenter la largeur du spectre du signal transmis puisque celui-
ci depend alors directement de la sequence du code et non plus de la sequence des donnees.
L’augmentation de la bande passante utilisce permet a la fois une reduction de la densite spectrale
de puissance du signal et une plus grande immunite aux interférences grace a une augmentation de
la diversite spectrale.

Pour assurer une certaine robustesse aux interférences provoquées par I’émission simultanée
d’informations émanant de plusieurs utilisateurs différents, 802.15.4 recoure a deux techniques
appelees CSMA-CA (Carrier Sense Multiple Access-Collision Avoidance) et GTS (Guaranteed
Time Slots).

La technique CSMA-CA est utilisce dans de nombreux systemes de communication, qu’ils soient
filaires ou sans fil. Chaque noeud ecoute le canal de communication (dans notre cas I’air) avant de
procéder a une émission. Si le niveau d’énergie deétecté dans le canal est supérieur a un seuil
prédefini, le noeud attend une duree aleatoire avant de proceder a I’écoute et n’émet ainsi son
message que lorsque le canal lui apparait libre de toute communication. Cette technique est
parfaitement adaptee aux systemes basse consommation car elle est tres simple et ne nécessite ni
mecanisme complexe, ni échange de donneées pour opérer une demande d’autorisation
d’émission. L’inconvénient de la méthode réside cependant dans ’absence de maitrise sur le délai
entre I’¢laboration du message et son envoi effectif. Dans le cadre de systemes temps reel avec de
fortes contraintes, ce qui est le cas de notre application, ce dernier point peut en effet devenir

gcnant.
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Afin de contourner ce probleme, 802 .15.4 recoure a la technique GTS, qui utilise un noeud
coordinateur attribuant des créneaux d’émission a chaque noeud du réseau. Ainsi, chacun doit
faire une demande d’émission aupres du coordinateur qui répond en indiquant quel slot lui est
réserve. Ce type de technique présente I'inconvénient de necessiter un echange de données
prealable a chaque message, ce qui surcharge inutilement le réseau et réduit par consequent la
duree de vie des noeuds en imposant deux transmissions et une réception pour chaque message a
envoyer. En revanche, le noeud central étant arbitre de tous les échanges, cette technique offre

I’avantage d’eviter toute collision entre messages de données.

1.3.3 ARCHITECTURE RESEAU ET TYPE DE NG&EUDS
[50]

Le standard definit deux types de nceuds distincts. Les noeuds FFD (Full Function Device)
d’abord, implémentent la totalite de la spécification et peuvent servir de noeuds coordinateurs. Ils
sont capables de communiquer avec n’importe quels autres nceuds du reseau et de relayer des
messages. Les nceuds RFD (Reduced Function Device) ensuite, constituent, comme leur nom
I'indique, une version simplifice du FFD. Entités allegées visant une diminution de la
consommation ¢nergetique et une utilisation réduite de mémoire pour le microcontréleur, les
nceuds RFD n’integrent que le minimum de fonctions de communication. Ils ne peuvent
communiquer qu’avec des noeuds FFD et ne peuvent donc pas servir de coordinateur de réseau.
Ainsi, si un noeud FFD n’a que des noeuds de méme type a sa portee radio, il lui est impossible de
partager un message. Par exemple, un capteur embarqué sera RFD et alimenté sur batteries, alors
qu’une unitée centrale de traitement, alimentée par une source énergétiquement non contrainte
sera FFD et integrera des fonctions de routage.

Selon la définition etablie par I'l[EEE, chaque noeud est identifié par une adresse unique codée sur
64 bits pour permettre la coexistence d’un grand nombre de nceuds. Dans certaines conditions,
un identifiant court sur 16 bits peut étre utilis¢ pour réduire les volumes de données echangees.
Le standard 802.15.4 ne definissant que les couches physiques et couches de liaison, il n’existe
donc pas de mécanisme de saut multi noeud, et seules les communications directes entre deux
nceuds sont deécrites.

Le réseau constitué par les noeuds peut étre construit en etoile (star network) ou en point a point
(peer to peer). Le réseau en étoile est le plus structuré. Un nceud central y joue le role de
coordinateur et centralise ainsi I’ensemble des communications. De ce fait, un nceud ne peut
communiquer qu’avec le noeud central qui prend, si nécessaire, la décision de redistribuer les
informations vers les autres noeuds. En revanche, dans le cadre des réseaux point a point, les
communications peuvent s’effectuer entre deux nceuds quelconques. Le réseau est alors auto-

organisé et permet de creer un systeme ad hoc.

1.3.4 SYSTEME ECONOME EN ENERGIE ET BAS COUT
[50]

La preoccupation principale du groupe 802.15.4 était d’améliorer la durce de vie de systemes
autonomes en ¢nergie, et donc I’¢tablissement d’un systeme de communication basse

consommation. Le faible rapport cyclique, li¢ au fait que le réseau ZigBee est destiné a des noeuds
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n’ayant que de rares et peu nombreuses données a émettre, permet a la puce de rester en vieille
jusqu'a 99% du temps. Comme dans tout systeme radio é¢conome en ¢nergie, la fonction
d’émission de la puce n’est activée que lorsque des données doivent étre transmises.

Cependant, il est genéralement necessaire d’activer en permanence les fonctions de réception afin
de recevoir a tout moment les informations transmises par les autres nceuds. Dans le cadre du
groupe 802.15.4, la fonction de réception d’un RFD peut étre désactivee la plupart du temps et
n’étre activée qu’a de rares occasions. Si le systeme utilise un coordinateur (réseau en étoile), le
module de reception est réeveille au cours d’un créneau particulier utilise par le maitre pour
envoyer des informations. Ensuite, selon la nature des donnéees regues, le nceud pourra étre
reveille pour une durce definie, ou au contraire se remettre en veille. Cette technique sera a la
base de I'architecture de la couche de synchronisation du réseau utilisée.

La technologie ZigBee vise a offrir une solution simple et tres peu onéreuse. Ainsi, ’hypothese
commune a tous les developpements repose sur I'utilisation du plus grand nombre de circuits
numeériques possible. En effet, la production de circuits numériques spécifiques (ASIC) en tres
grande serie n’engendre qu’un faible colt de revient a la puce. Or, c’est dans le cas ou les
systemes sont rendus plus complexes par I’ajout de composants externes analogiques a la puce
numeérique que leur colt augmente. C’est donc en privilegiant au maximum les composants
numeriques que 1’on se rapproche d’une radio entierement numerique, c’est-a dire du moins
couteux des systemes developpables en grande série. Cette idée est similaire a celle revenant a
utiliser une technologie FPGA pour le demonstrateur de notre application. Ainsi la realisation
d’ASIC economes en ¢nergie et a faible cout dans le cadre d’une industrialisation de masse sera

facilitée.

1.3.5 N&EubDs ZIGBEE

Le reseau ZigBee repose sur Iexistence de trois types de noeuds differents :

*  Le coordinateur, qui est le maitre du reseau, dirige et controle I’ensemble des ¢changes et
sert de passerelle avec les autres reseaux (Ethernet par exemple). Un réseau ZigBee ne peut

comprendre qu’un seul noeud coordinateur.

*  Les routeurs, qui servent au transfert des données entre les differents noeuds. Ces deux
premiers types de noeuds exergant des fonctions majeures au sein du reseau, ils ne peuvent

etre mis en veille et doivent étre alimentes en permanence.

*  Enfin, les terminaux sont les noeuds dont les fonctions sont les plus limitees, mais ils
présentent 1’avantage d’avoir une consommation particulierement faible. Les terminaux ne
peuvent ainsi communiquer qu’avec leur noeud parent, qui peut étre soit un routeur, soit le
coordinateur. Etant donné qu’ils n’exercent aucune fonction centrale, ils peuvent demeurer
en veille durant de longues periodes et ainsi béneficier d’une duree de vie importante qui fait
la force du protocole ZigBee.

Nous verrons dans le chapitre 4 que cette structure, permettant de réduire au maximum la charge

au niveau des noeuds terminaux autonomes en ¢énergie, est similaire a celle qui est proposee pour

les réseaux metrologiques.

Pour finir, I'une des particularites de ZigBee est de permettre un reveil du module et un rapide

accrochage (moins de 30 ms) des nceuds sur le réseau, qui peuvent ainsi se mettre en veille aussi

souvent que possible, méme lors d’intervalles tres courts.
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L’examen détaillé des protocoles basse consommation les plus populaires aujourd’hui a permis de mettre en
évidence les limites de chacun d’entre eux et de conclure a I'impossibilité d’y recourir pour le développement de
notre application. Le défaut majeur de ces solutions réside dans leurs debits trés inférieurs aux 100 Mbits/s
nécessaires a I'application aux réseaux métrologiques aérospatiaux. Il n’est cependant pas indispensable de
partir d’une page blanche, et plusieurs techniques mises en place dans les protocoles décrits, comme
Porganisation des réseaux ou encore I'intérét du tout numérique, sont des bases de travail particuliérement

OPPOFtUHES.

1.4 D'AUTRES STANDARDS POUR LES RESEAUX DE
CAPTEURS ET LES RESEAUX METROLOGIQUES

De nombreux autres standards ont été crées, principalement a partir de ZigBee, pour répondre
aux besoins particuliers de certaines applications. Nous presenterons ici les protocoles 6LoWPAN
et Wireless HART, bases sur 802.15.4, ainsi que les protocoles DASH7 et ANT, qui utilisent une
couche physique specifique. Les solutions proprictaire, pour lesquelles aucune information

relative aux choix effectués n’est disponible, ne sont pas presentees.

1.4.1 6LOWPAN : IPvG6 POUR RESEAUX DE
CAPTEURS

Le protocole 6LoWPAN [51] (IPv6 over Low power Wireless Personal Area Networks) définit
les mécanismes d’encapsulation et de compression des entétes du protocole IPv6 afin que ce
dernier puisse ¢tre envoye sur une couche physique de type ZigBee. En effet, le protocole IP est
extrémement utilise pour la connexion Internet de divers appareils, mais ses entétes ont une taille
de 40 octets auxquelles il convient d’ajouter les entétes de la couche transport, soit 20 octets pour
TCP ou 8 octets pour UDP. Ainsi, comme présenté en figure 13, la longueur de la trame ZigBee
etant de 127 octets, la place disponible pour les données n’est que de 33 octets dans le cadre du

protocole UDP et de 21 octets pour le protocole TCP.

Trame 802.15.4

ol »
127 octets
| "
" En-tét 3
En-tte MAC Ctryptage AES En téte IPv6 e Données
ubP
23 octets 21 octets 40 octets 230 33 octets
! ;
i FCS
i 2 octets
En-téte .
Données
TCP 21 octets
23 0. -

FIGURE 13 : ENCAPSULATION D’UNE TRAME IPV6 SUR UNE TRAME 802.15.4
Pour assurer la transmission d’une trame IPv6, la longueur disponible pour le champ de données
doit étre au minimum de 1280 octets. Le protocole 6loWPAN propose des mecanismes de
fragmentation/réassemblage, de compression d’entéte et d’auto-configuration IP visant a
autoriser la transmission des trames IPv6 sur une couche radio de type ZigBee. Cependant, la
couche physique utilisce ¢tant de type ZigBee, elle n’offre qu’un debit tres inférieur a notre
besoin, de I’ordre de 250 Kbits/s.
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1.4.2 WIRELESS HART : RESEAUX POUR BUS DE
TERRAIN SANS FIL

Le protocole Wireless HART [52] est un protocole sans fil base sur HART (Highway Addressable
Remote Transducer), créé en 2007 dans I'intention de servir au bus de terrain et de remplacer
progressivement le protocole HART. WHART se base sur la pile ZigBee pour sa partie radio,
mais pour atteindre les objectifs propres au bus de terrain, des modifications ont été effectuées sur
celle-ci afin d’assurer davantage de déterminisme et de fiabilite. Le protocole WHART utilise la
méme bande de frequence (2,4 GHz) et les mémes canaux que ZigBee, mais implémente un
meécanisme de saut entre les canaux, chaque paquet ¢tant en effet émis sur un canal différent pour
gagner en fiabilite. Au niveau de la couche MAC, le protocole WHART utilise un principe TDMA
selon lequel un créneau temporel (10 ms) est alloue individuellement a chaque noeud au cours
d’une transmission. Ce principe qui, contrairement au CSMA/CA de ZigBee, permet d’assurer le
determinisme des communications, sera repris dans notre développement pour assurer
I'isosynchronicitée de tous les naeuds.

Le protocole WHART utilise un réseau completement maillé au sein duquel chaque noeud est
susceptible de devenir un routeur en fonction de I’état des autres noeuds. Ainsi, si un noeud est
defaillant, le réseau est en capacite de se ré¢organiser automatiquement, limitant de ce fait les
pertes de données. Pourtant, bien que cette technique soit théoriquement tres attrayante, en
pratique, le noeud qui devient répéteur voit son temps d’utilisation augmenter, réduisant alors son
autonomie. En conséquence, cette méthode n’est pas deployable dans notre réseau de capteurs.
De plus, le debit du protocole WHART étant identique a celui de ZigBee (250kbits/s), il ne peut

pas étre deploye dans le cadre de bus de terrain haut debit comme ceux qui nous intéressent ici.

1.4.3 DASH7 : RESEAUX A BASSES FREQUENCES
POUR LES LONGUES DISTANCES

Le standard DASH7 [53] est un protocole de communication open source encore tres peu
répandu qui utilise la bande de fréquence libre 433 MHz et annonce une portée supérieure a 2 km
grace a une moindre attenuation du signal a cette frequence. L’utilisation de la bande de
frequence ISM 433 MHz est possible dans le monde entier et presente I’avantage de permettre
aux ondes de pénétrer dans I’eau et le béton. Les couches protocolaires sont tres simples [54], ce
qui engendre une réduction considérable de la consommation. De plus, ce standard propose un
meécanisme de réveil radio. Ainsi, contrairement a ce qui se passe pour Zigbee, le récepteur n’a
pas a étre active regulicrement mais uniquement lorsqu’une communication doit ¢étre etablie. Ce
meécanisme est particulierement intéressant pour réduire la consommation globale du systeme, et
permet au concepteur d’annoncer une consommation moyenne d’'un nceud situee entre 30 et
60 uW, soit dix fois moins que ZigBee. Cependant, cette méthode introduit une latence
importante due au temps d’envoi de I'information de réveil au nceud, qui n’est disponible
qu’entre 2,5 et 5 secondes apres la demande. Dans notre application, ou le temps réel constitue
une contrainte importante et ou les données a transmettre sont disponibles toutes les 45 us, le
recours a ce type de mecanisme n’est donc pas envisageable. De plus, le debit annonce n’est que
de 200 Kbits/s. Alors, bien que I'utilisation d’une fréequence basse soit un véritable atout, son

meécanisme de reveil lent et son débit trop bas ne permettent pas d’exploiter le standard DASH7.
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Néanmoins, ce protocole, créé en janvier 2009 suite a un appel d’offre du département américain
de la défense, est appelé a évoluer et pourrait proposer, dans un avenir plus ou moins proche, des

versions plus haut debit.

1.4.4 ANT : RESEAUX POUR « HAUTS » DEBITS

ANT [55] est un protocole proprictaire de Dynastream Innovations Inc [56] (filiale de Garmin),
exploité par Nordic Semiconductor [57] et Texas Instruments [58] qui fonctionne dans la bande
ISM a 2,4 GHz. Les modules ANT se presentent sous la forme d’une boite noire intéegrant les
couches protocolaires et attaquée via une liaison UART. ANT vise une reduction de la surcharge
protocolaire et donc une plus grande efficacite énergetique. A la maniere du standard ZigBee, les
modules ANT présentent un état de veille profonde au cours duquel leur consommation peut
descendre a moins d’un microampere (500 nA pour la puce nRF24AP2 — 1ch de Nordic
Semiconductor). L’¢tat actif n’est enclenché qu’a I'occasion d’une transmission ou d’une
reception, et engendre des consommations de I’ordre d’une dizaine de mA (15 mA en Tx et 17
mA en Rx pour le module nRF24AP2 — 1ch). Le debit radio, qui est de 'ordre de 1 mbps est
atteint grace a I'utilisation d’une modulation complexe et a une bande passante de 1 MHz. S’il est
ainsi beaucoup plus rapide qu’avec ZigBee, ce debit demeure trop faible pour notre application.
Le réseau peut étre construit sur une structure maillée, en étoile ou encore en arbre afin d’éviter
la sur-utilisation d’un noeud, et des mécanismes d’accusé de réception sont mis en place pour lui
assurer une grande robustesse. Mais ces methodes ne sont utilisables que parce que le debit est
relativement faible. Aussi, dans le cadre de notre application, la mise en place d’accusés de
reception viendrait briser la chaine temps reel et ne peut donc pas étre envisagee.

Ensuite, contrairement a ZigBee ou a Bluetooth, le protocole ANT utilise un partage temporel du
canal. Les messages ¢tant émis en moins de 150 us, chaque transmission utilise un créneau
temporel et frequentiel particulier, ce qui evite les interferences entre les noeuds. Le choix du
creneau est laisse a I'initiative de I’émetteur qui envoie les données dans un créneau fige a I’avance
et qui, s’il détecte qu’une émission est en cours sur ce créneau, en choisit un autre sur lequel il
réitere sa transmission. Ainsi, aucune négociation de créneau n’est nécessaire entre I’émetteur et
le récepteur, et le réseau ne peut donc pas étre surcharge. Notre developpement utilisera ce
principe d’attribution statique d’un créneau d’emission pour eviter la surcharge de
communication lice a des négociations. Cependant, a la différence du protocole ANT,

Iattribution sera parfaitement statique pour que I’ensemble du réseau soit deterministe.

1.5 PLATEFORME POUR LES RESEAUX DE CAPTEURS SANS
FIL HAUT DEBIT

De tres nombreux travaux de recherche ont éte dedies aux reseaux de capteurs. Ces derniers y
sont caractérises par la gestion d’un tres grand nombre de nceuds, un faible colt et une faible
consommation ; ces deux derniers points se faisant au prix la limitation de la capacite de calcul
embarque. Les réseaux de capteurs servent principalement a la détection d’évenements (départ
d’incendie ou d’intrusion par exemple). Ce type d’activite ne neécessitant un transfert de données
qu’a l'occasion d’un évenement, il en résulte un débit tres faible et des émissions tres peu

frequentes.
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Les travaux traitant de réseaux de capteurs nécessitant de nombreux transferts de données sont en
revanche assez rares. Et I’objectif visé n’est la encore souvent que de quelques Mbits/s, ce qui est
tres inférieur aux besoins de la présente étude. Ce n’est presque exclusivement que dans le cas ou
des images doivent étre transmises par les noeuds communicants qu’apparait le besoin de haut
debit dans les reseaux de capteurs. Or la prise d’images et leur stockage avant transmission
nécessitent souvent une alimentation électrique importante. On a alors souvent recours a des
technologies proches du standard 802.11 permettant d’atteindre 11 Mbits/s ou méme 54 Mbits/s
au prix d’une consommation tres importante et d’une distance de communication faible. Parmi

les recherches autour des réseaux de capteurs haut debit, il est possible de citer :

* Les modules Cyclops, présentés en 2005 par les équipes de UCLA et permettant de faire
de la passerelle entre une caméra et une passerelle sans fil a forte contrainte d’énergie et
de debit, sont aujourd’hui tres populaires. Ces modules utilisent cependant I'interface de
communication Crossbow’s MICA2 ou MICAz dont les débits de données sont

respectivement de 38,4 kbits/s et 250 kbits/s.

* Afin d’atteindre un debit plus ¢leve, les modules Intel iMotel utilisent le protocole
Bluetooth qui permet d’atteindre un débit maximum de 3 Mbits/s avec un nombre de
noeuds par branche tres reduit.

* Les équipes de recherche du département Sante et Science de I’Universite de I’Oregon
ont deéveloppe la plateforme Panoptes, dédice a la vidéo pour la surveillance de

I’environnement, de la sante et la vision par ordinateur, qui utilise un réseau 802.11.

* L’universite de Lancaster a elle aussi developpe, dans le cadre d’un réseau de surveillance
et d’alerte des inondations, une plateforme basée sur le protocole 802.11 permettant
d’atteindre jusqu’a 11 Mbits/s.

* Les exemples de plateformes atteignant une dizaine de megabits par seconde inclue
¢galement la plateforme Stargatel de crossbow et la plateforme SensEye developpee par
I’Université du Massachusetts.

Méme si toutes les plateformes décrites affiches des performances haut deébit, les debits
effectivement atteints sont encore inférieurs a ceux nécessaires aux réseaux métrologiques pour
I’aéronautique et le spatial. Les enjeux des dispositifs de réseaux de capteurs sont plus souvent
tourneés vers I’augmentation de la durée de vie (récupération d’énergie, optimisation de la
communication, ...) que sur la course au debit. Il n’existe donc pas aujourd’hui d’exemple de
recherche menée avec ce type de contraintes. Les applications des réseaux métrologiques étant
tres specifiques et représentant une tres petite niche dans le monde des réseaux de capteurs, il
n’est pas ¢tonnant que ce sujet ne soient pas traité massivement. Enfin, les enjeux financiers lies a
ces systemes étant tres importants, les éventuelles recherches existantes ne feraient pas 1’objet de

communications universitaires.
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2 UWB ET OFDM : FAIBLE PUISSANCE D’EMISSION ET
HAUT DEBIT

Parmi l'ensemble des standards établis pour le réseau de capteurs et présentés jusqu’a présent,
aucun n’offre un debit suffisant a notre application. De plus, ils fonctionnent tous dans la bande
ISM 2.4 GHz avec une puissance d’émission supérieure aux limites du cahier des charges [29]. Les
seules solutions permettant d'allier une faible puissance d’émission et un debit de donnces
important sont les techniques recourant a une bande passante tres large (Ultra Wide Band :
UWB).

2.1 REGLEMENTATIONS UWB

En effet, la formule de Shannon-Hartley, rappelée en equation 2.1 ou B est la bande passante du
signal, S la puissance regue, et N le niveau de bruit sur la bande passante, montre que dans le
cadre d’un canal a bruit blanc gaussien, la capacit¢ maximale du canal (debit binaire maximal)
croit de maniere logarithmique avec la puissance transmise, alors qu’elle augmente
proportionnellement a la bande passante du signal. Ainsi lorsque, comme dans notre application,
la puissance du signal est limitee, 'utilisation d’une bande de fréquence plus large peut permettre

une augmentation rapide du deébit.

S
C =B log, (1 +N> (1.4)
La définition d’une technique UWB a été proposée pour la premiere fois par la FCC en avril 2002

[59]. Elle indique qu’un émetteur UWB doit avoir une bande relative minimale de 0.2 ou une
bande passante supérieure a 500MHz. La bande relative est définie par I’équation 2.2 ol f est la

fréquence haute du spectre et f7 la fréquence basse. Ces derniéres sont définies comme les points

ayant une puissance inférieure de 10 dB par rapport a la puissance maximale.

Brep =2 *fH " Ji (1.5)

fu—f

La puissance rayonnée maximale pour un systeme UWB est elle aussi limitée par la FCC, a -41.3
dBm/MHz en moyenne. Un systeme respectant ’ensemble de ces regles est alors autorise a
émettre librement dans la bande comprise entre 3.1 GHz et 10.5 GHz.

La reglementation europeenne definit P'UWB de fagon legerement différente. La puissance
maximale d’émission d’un systeme UWB doit toujours étre inférieure a -41.3 dBm/MHz en
moyenne, mais la bande passante du signal peut cette fois atteindre un minimum de 50 MHz. Le
respect de ces deux conditions autorise le systeme a émettre librement dans la bande 6 — 8.5
GHz. Cette derniere est ici bien plus limitée que dans le cadre de la définition de la FCC afin
d’éviter que les systemes UWB ne viennent brouiller les systemes existants dans les bandes
comprises entre 3.1GHz et 6 GHz [60], et tout particulierement WIMAX, les radars militaires ou
encore la bande situce autour de 5 GHz utilisée pour les réseaux sans fils. Cependant, afin de ne
pas fermer le marché européen aux produits déeveloppes selon les regles de la FCC, les émissions
sont autorisees a I’intérieur de la bande 3.1 GHz — 4.2 GHz a condition que le rapport cyclique

du systeme soit faible. De méme, I'utilisation de cette bande basse est permise lorsque le systeme
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applique des techniques de DAA (Detect And Avoid) qui obligent I’émetteur a examiner I’¢tat de
I'environnement radio avant 'envoi de chaque trame, pendant une durée minimum, pour
deétecter une eémission en cours émanant d’un autre systeme. Se basant sur les résultats du
processus de détection, I’émetteur détermine la zone du spectre dans laquelle il peut émettre.
Cette technique n’étant pas utilisable dans notre application, nous considererons que la bande

UWB européenne est comprise entre 6 GHz et 8.5 GHz.

Cette bande de 2.5 GHz, a comparer au | MHz du standard Bluetooth, permet trés largement d’atteindre un
débit conséquent et compatible avec notre application. La seule limite au débit sur une bande donnée est alors

déterminée par la fréquence maximale de fonctionnement des circuits numériques.

2.2 TECHNIQUES DE MODULATION

Deux principales techniques sont aujourd’hui utilisées pour la création d’un signal ultra large

bande: la methode impulsionnelle et la methode multi-porteuses.

2.2.1 LA TECHNIQUE IMPULSIONNELLE

La technique impulsionnelle est tres simple dans son principe et repose sur la dualité temps-
frequence. En effet, plus un signal est bref dans le domaine temporel, plus son occupation
spectrale est importante. Ainsi, pour créer un signal occupant une large bande, il suffit d’effectuer
la transmission sous forme d’impulsions radio tres courtes [61].

Afin de transporter des informations binaires, chaque impulsion est modulée par I'une des

techniques suivantes:

* La modulation PPM (Pulse Position Modulation), ou la position temporelle de

I'impulsion definit la donnee qu’elle transmet,
*  Lamodulation d’amplitude, ou I'amplitude de I'impulsion définit la valeur transmise,

* La modulation de polarité, ou la valeur transmise est définie par la polarite de
I'impulsion.

Ces méthodes de modulation sont relativement simples et permettent donc aux modulateurs de
systemes impulsionnels d’étre particulierement économes en énergie.
Toute propagation dans un canal entraine des reflexions du signal eémis. Ainsi, le recepteur regoit
de nombreux échos en plus du signal émis. Dans le cadre d’une transmission UWB
impulsionnelle, une égalisation du canal complexe n’est pas necessaire puisque, la largeur de
I'impulsion étant extréemement fine, il est possible de distinguer temporellement I'impulsion
principale des impulsions réflechies en espagant les impulsions transmises par I’émetteur d’un
delai supérieur a I’¢talement des echos du canal. Il n’existe ainsi aucun brouillage entre les
symboles émis. Cette méthode contraint cependant la duree entre deux impulsions, limitant ainsi
la capacite du canal. [62] montre qu’en prenant en compte I’¢talement des ¢chos dans la definition
de la durée entre impulsions, le debit maximum en fonction de la bande occupée forme une
asymptote. Ainsi, la capacit¢ du canal ne peut depasser 110 Mbits/s méme avec une bande
passante de 6 GHz. L’utilisation d’une architecture MultiBand IR-UWB (MB-IR-UWB) [62] peut
permettre de contourner cette limitation du débit. La complexite d’un tel émetteur est

proportionnelle au nombre de bandes utilisées, si bien que la multiplication des voies au sein de
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I’émetteur peut rendre le systeme plus gourmand en énergie. Les avantages liés a la simplicite de
I’émission d’impulsion s’en trouvent alors réduits.
P
De plus, la création d’impulsions de courte durée nécessite une frequence de fonctionnement des
. . N . . . . n

circults numeriques trés élevée et des circuits de conversion numerique analoglque extremement
rapides et tres difficiles a développer en assurant une consommation réduite.

La technique impulsionnelle présente de tres nombreux avantages [63], notamment en termes
d’efficacité énergetique et de debit de donnees, ou par ses capacites de localisation des emetteurs,
mais implique d’importantes difficultés de mise en ceuvre non compatibles avec les delais initiaux

de ce projet.

2.2.2 LA TECHNIQUE MULTI PORTEUSES

La technique multi-porteuses [64] est une autre technologie utilisce pour la realisation de
systemes UWB.

Cette modulation décompose le train de symboles a émettre a un rythme T en N trains paralleles
au rythme N.T plus lent. Chacun des N trains paralleles est ensuite utilise pour moduler une
porteuse qui lui est propre. Les N porteuses ainsi modulées sont enfin additionnées pour former
le signal a émettre sur le canal. A la réception, le processus est identique : le signal regu est
partage en N trains paralleles qui sont chacun demodulés indépendamment les uns des autres, et
les symboles obtenus sur chaque voie sont alors reassembles pour former le message transmis.
L’intérét d’une modulation multi-porteuses [65] réside dans le fait que le rythme des symboles
transmis est beaucoup plus lent (1/N.T;) que si la transmission se faisait directement au rythme
des données (1/Ts). Ainsi, dans un canal radio ou I’¢talement des echos (DS : Delay Spread) est
important, les interférences inter symboles sont reduites. En effet, le nombre de symboles en
interference (K) avec le symbole courant dans le cadre d’une technique mono-porteuse est donne

par I’equation suivante :

K= D—S (1.6)
Ts
Dans le cadre d’une modulation multi-porteuses, le nombre de symboles en interference (K’) est
donne par :
K' = DS (1.7)
N.Tg

Ainsi, sachant que N est tres grand devant 1, K’ est tres inferieur a K. De plus, si le produit du
nombre de porteuses est sensiblement egal a I¢talement des échos maximum du canal, il peut n’y
avoir aucune interférence inter symbole.

Afin d’eviter tout brouillage d’une porteuses sur ses voisines, la distance entre les frequences de
chacune d’elles doit étre importante, comme presenté en figure 14 gauche. Ainsi, le spectre
occupe par les N porteuses est beaucoup plus grand que le spectre qui serait occupe par une seule
porteuse modulée plus rapidement. Afin de résoudre ce probleme, on utilise la technique OFDM
qui consiste a choisir les frequences porteuses de fagon a ce qu’elles soient les plus proches
possibles les unes des autres et ainsi transmettre le maximum d’informations sur une portion de
frequence donnée. Le point optimal est obtenu lorsque deux porteuses sont orthogonales, c'est-a-

dire si leur produit scalaire, présenté en equation 2.5, est nul.
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N.Tg
f cos(2.m. f1.t) .cos(2.7. f,.t).dt = 0 (1.8)
0

Cette condition est verifice si la difference entre les deux frequences est exactement I'inverse de
/4 . b 1 /4 4 '
la periode d’un symbole <F) Les porteuses se chevauchent, comme présente en figure 14
4s
droite, mais, grace a I’orthogonalite, n’interferent pas entre elles. Si le spectre est decoupe en N

e , . L1
sous-porteuses définies telles que I'espacement inter-porteuse soit T la largeur totale du
is

1 14
spectre du signal est donc N soit environ 7 en considérant N « 1. Le nombre de porteuses
1S S

utilisables dans une bande passante donnee est donc ici beaucoup plus important qu’en 1’absence
de technique OFDM.

power spectrum
p wer spectrum

frequency frequency
FIGURE 14 : SPECTRE D’UN SIGNAL MULTI-PORTEUSES CLASSIQUE (GAUCHE)
ET MULTI-PORTEUSES OFDM (DROITE)

Le systeme multi-porteuses se comporte donc comme si N modulateurs étaient utilises en
parallele. Or, un tres grand nombre de porteuses peut engendrer un émetteur extrémement
compliqué et donc un circuit numeérique complexe et consommateur de ressources. L’intéerét de
la technique OFDM ne reside pas uniquement dans sa grande efficacite spectrale et dans le gain en
bande passante qu’elle engendre, mais provient principalement du fait qu’il est possible de
remplacer les N modulateurs mono-porteuse par un calcul de transformée de Fourier inverse
pouvant étre réalisé par un circuit numérique. A la réception, les N démodulateurs sont cette fois
remplaces par un calcul de transformee de Fourier directe.

En notant z la donnée du train binaire a transmettre par la porteuse de fréquence f, et N le

nombre de porteuses, le signal multi-porteuses z(t) s’ ecrit :

N-1

20) = ) z(t) ¥t (1.9)

i=0
En posant Af, I’espace entre deux porteuses, on a alors :

fi=fo+LAf (1.10)
L’équation du signal multi-porteuses devient donc :
N-1 N-1
Z(t) = Z Zl'(t) ) e2.i-1T-(f0+i.Af)-t — ez-i.n.(fo)-t Z Zi(t) ) e2.]'.1'lf.i.Af.t (1.11)
i=0 i=0
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Si le signal est échantillonné a une fréquence d’échantillonnage focp, = T, alors a instant n. T

le signal s’écrit :

N-1
z(n.Ts) =K z z;(t) . e2 ™A Ts (1.12)
i=0 )
Enfin, si I’espacement entre deux porteuses est Af = alors :
N.Ts
N-1 T
—2jmin—3
z(n.Ts) = KZ zi(t).e N.Ts (1.13)
i=0
N-1 _
c_
z(n.Ts) =K Z z;(t).e” HTND (1.14)
=0

L’équation 2.11 correspond a la transformée de Fourier inverse sur N points des N symboles z,.
La taille de la transformée de Fourier calculée définit le nombre de porteuses utilisées. Avec la
multiplication des circuits numeériques programmables integrant de puissants blocs de calcul
optimisés pour le traitement du signal (DSP), le calcul de cette transformee est une opération
relativement aisée.

De plus, le rythme de sortie des é¢chantillons du symbole OFDM géneré étant le méme que celui
du train de données a transmettre, les performances des convertisseurs numeriques analogiques a
utiliser déependent donc directement du debit a transmettre. Dans notre application, ou le debit a
transmettre est de I'ordre de 100 Mbits/s, les CNA sont disponibles aupres de nombreux
fabricants et offrent de bonnes performances énergetiques.

Outre sa grande efficacite spectrale, I’OFDM presente d’autres avantages tels que la production
d’un spectre quasiment plat (typique du bruit blanc), n’entrainant qu’un minimum
d’interférences entre les canaux adjacents. Ensuite, dans un canal de transmission a chemins
multiples ou certaines fréquences sont détruites a cause de la combinaison destructive de chemins,
le signal a transmettre ¢tant géneralement dupliqueé sur plusieurs sous-porteuses, le systeme reste
capable de recupérer I'information perdue.

Enfin, la transmission OFDM est compatible avec des contraintes de basse consommation
(relativement au debit) car la transformee de Fourier peut étre optimisee pour un calcul rapide et
peu gourmand en énergie [66].

Cependant, I'inconvénient de cette technique vient du fait que le décodage ODFM nécessite une
synchronisation précise de la frequence du recepteur avec celle de I’émetteur. En effet, toute
deviation de la frequence de calcul de la FFT en réception entraine la perte de I’orthogonalite des
sous-porteuses, créant ainsi des interférences entre ces dernieres. Mais cette synchronisation ne
devient difficile a realiser qu’a partir du moment ou le récepteur est en mouvement, et en
particulier en cas de variations de vitesse. Par conseéquent, dans le cadre de ce développement, les
nceuds communicants é¢tant statiques, la synchronisation ne représente pas une contrainte
particuliere.

L’implémentation UWB de la technologie OFDM [64] est similaire a I'implémentation classique
en bande étroite. En OFDM, la largeur du spectre utilise est en effet ¢gale au rythme du train de

symbole binaire a transmettre. Ainsi, si le debit de donnees est supérieur a 50 MHz, le systeme
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est, selon la reglementation européenne, un systeme UWB. Dans notre application, ot le debit a
transmettre est largement supérieur a 100 Mbits/s, la couche physique développee est donc de
type UWB-OFDM des lors que la puissance d’émission est inferieure a -41,3 dBm/MHz.

Le choix de la technologie OFDM est ici considéeré comme simple au regard des convertisseurs
numeérique-analogique et de la téte RF a mettre en place dans les technologies ultra large bande
impulsionnel. En effet, la géneration d’impulsions de tres courte duree neécessite des
convertisseurs analogique-numerique particulicrement rapides dont la conception peut s’averer
delicate. Le nombre de bits necessaire a la conversion optimale du signal en bande de base est
limite car 5 a 6 bits suffisent genéralement pour des modulations BPSK ou QPSK. Cependant, la
frequence de fonctionnement du convertisseur doit étre au moins deux fois plus rapide que la
duree de I'impulsion. Le débit maximum atteignable pour un canal donné¢ est dépendant de
I’¢talement des échos dans ce canal. En effet, pour eviter les interférences inter-symbole, le débit
doit étre inferieur a I'inverse de la duré¢e de I'impulsion ajouté au temps d’¢talement des echos.
Ainsi, pour atteindre un debit de 200 Mbits/s (ce qui correspond a une impulsion de 5 ns sans
¢talement des echos) le convertisseur doit fonctionner a une frequence au moins ¢gale a 1 GHz.
L’impulsion a alors une duree d’1 ns.

La technologie OFDM genérant un signal sur une bande de taille modeste (ici environ 200 MHz),
la conversion numerique-analogique est beaucoup plus classique. Dans le cadre d’une modulation
OFDM, le convertisseur peut fonctionner a fréquence du débit physique a savoir 200MHz. C’est
sur ce point que la technique OFDM est décrite comme « plus simple » par les auteurs. Dans le
contexte OFDM, les difficultes sont essentiellement reportées sur la mise en forme du signal a

I’ émissi
€mission.

Les technologies UWB sont indispensables pour assurer a la fois une faible puissance d’émission et un débit
important. La méthode OFDM est celle qui, parmi les techniques existantes, présente le plus d’avantages et de

simplicité de mise en ceuvre, et sera donc choisie pour notre application.

3 MB-OFDM : WIMEDIA UN STANDARD A L'HISTOIRE
PARTICULIERE

Il existe aujourd’hui un standard pour les communications sans fil haut debit a faible
consommation utilisant les techniques UWB, mais dont le déploiement s’est trouvé entravé par
divers obstacles relevant davantage de décisions politiques que de contraintes techniques. En effet,
le standard WiMedia [67], et plus généralement les technologies basces sur I'ultra large bande,
sont bien moins courants que des protocoles comme Bluetooth ou ZigBee et souffrent d’un deficit
d’image tel qu’ils inspirent rarement confiance. Au cours de ces dernicres annces, la presse
specialisee s’est fait I’écho de nouvelles parfois alarmantes, incluant I’abandon de ces technologies
par de grands groupes comme Intel ou la faillite de startups comptant parmi les plus prometteuses
du domaine. Il semble donc primordial, avant de considérer tout développement base sur ce type
de technologie, de s’intéresser a son histoire, aux origines de sa mauvaise image et aux raisons de
I’absence de standard IEEE. Afin de permettre au lecteur de se forger un avis sur ce dernier point,

nous présentons en detail Ihistoire de ce standard en annexe 2. L’histoire particuliere des
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standards UWB met en exergue les raisons de leur popularite bien moindre par rapport a celle des
standards Wifi ou Bluetooth. Ainsi, point de verrous technologiques impossibles a lever ou de
contraintes techniques fortes mais avant tout des logiques financieres ou de mauvais
positionnements sur le marche qui ont conduit a I’échec actuel du standard et a son image peu
valorisee. Dans ces conditions, la technologie UWB-OFDM peut alors constituer une piste de
travail particulierement interessante pour des applications aux industries aéronautiques et
spatiales, peu impactées par I'image et demandeuses d’un debit de communication consequent
associ¢ a une faible consommation. Pour autant, compte-tenu du manque de visibilite du standard
WiMedia, nous utiliserons les termes « MB-OFDM » ou « UWB-OFDM », termes basés sur la
technique de modulation utilisée, pour désigner la couche physique dans la presentation des
travaux a venir.

Afin de verifier si I'implémentation proposée peut étre, dans son principe, utilisée dans les
conditions particulieres des réseaux metrologiques acronautiques et spatiaux, nous presentons les
axes importants de ce standard.

Cette partie aura pour objet la presentation des eléements les plus importants de la couche
physique MB-OFDM, qui serviront de base pour les essais de validation et pour le developpement
d’une couche physique adaptée aux reseaux de capteurs. Le standard ECMA-368 [68] decrit a la
fois la couche physique et la couche MAC, avec des mécanismes complexes d’acces au réseau et
de réservation des ressources. Cette ¢tude concernant essentiellement la couche physique, nous

ne décrirons ici que ses principaux mécanismes.

3.1 DESCRIPTION PHYSIQUE ET REPARTITION DES
PORTEUSES DANS LE SPECTRE

Les bases du standard MB-OFDM ont ¢été proposées en novembre 2003 par Anuj BATRA de
Texas Instruments dans le cadre du groupe IEEE 802.15.3a [69]. Le standard repose sur
I'utilisation de la technique OFDM qui consiste a diviser le signal numeérique que I'on souhaite
transmettre sur un grand nombre de porteuses. MB-OFDM utilise une transformée de Fourier de
taille 128 pour la modulation, fixant a 128 le nombre de porteuses utilisces.

Pour transmettre un symbole, le standard MB-OFDM occupe trois bandes de 528 MHz chacune,
utilisées successivement. Le premier symbole est transmis sur la premiere bande (3168-3696
MHz), le deuxieme sur la deuxieme bande (3696 — 4224 MHz), le troisieme sur la troisieme
(4224-4752 MHz), le quatrieme sur la premiere et ainsi de suite.

Sur les 128 porteuses d’un symbole, seules 122 véhiculent effectivement de I’énergie. Les 6
porteuses restantes, qui sont laissées a 0 sont :

o La porteuse 0, qui correspond a la composante continue. Elle est supprimée pour éviter

les problemes d’offset au niveau des convertisseurs analogique/ numerique et

numeérique/analogique ainsi que le « carrier feed-through » dans la partie RF,

o Les porteuses 62 a 67 qui correspondent aux porteuses en bord de spectre et constituent
des bandes de garde.
o Les 122 porteuses non nulles dont seulement 100 servent a porter des données utiles sont

, . N .
réparties de la maniere suivante :

U 100 porteuses pour transporter les données,
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. 12 porteuses pour transporter les signaux pilotes : porteuses 5/15/25/35/45/55 et -5/-
15/-25/-35/-45/-55. Elles permettent une détection cohérente et robuste aux offsets en

fréequence et en bruit de phase.

. 10 porteuses « de réserve » : porteuses 57/58/59/60/61 et -57/-58/-59/-60/-61.
D’apres le standard MB-OFDM genérique, leur utilisation est laissee au libre choix de
I'utilisateur. Elles peuvent ainsi servir a detendre les specifications sur les filtres en émission ou en
reception en elargissant les bandes de gardes. En cas de non utilisation, elles prennent une valeur
nulle. C’est ce dernier choix qui a ete fait pour les cartes developpées par Wisair.

Le systeme repose donc sur ['utilisation de 128 porteuses. Le choix des parametres de
transmission OFDM (durée symbole, temps de garde, prefixe) est un compromis complexe entre
les performances et la robustesse du systeme. Le standard MB-OFDM repose sur les parametres
présentes dans le tableau 5 extrait de [68].

TABLEAU 5 : PARAMETRES TEMPORELS DU STANDARD MB-OFDM

Parameter Description Value

f Sampling frequency 528 MHz
Ngrr Total number of subcarriers (FFT size) 128

Np Number of data subcarriers 100

Np Number of pilot subcarriers 12

Ng Number of guard subcarriers 10

Nr Total number of subcarriers used 122 (=Np + Np + Ng)

Dy Subcarrier frequency spacing 4,125 MHz (= f;/Ngg7)
Tppr IFFT and FFT period 24242 ns (_!,:'1)
Nzps Number of samples in zero-padded suffix 37

Tzps Zero-padded suffix duration in time 70,08 ns (= Nzps/f;)
Tsys Symbol interval 312,5ns (= Tgpr + Tzps)
Fspu Symbol rate 32MHz (= Tspas )
Nsyag Total number of samples per symbol 165 (= Nggr+ Nzps)

3.2 TEMPS DE GARDE

Afin de permettre 'utilisation d’une seule chaine d’émission et de réception pour les trois bandes
de fréquence, un temps de garde est ajoute entre deux symboles. Durant ce temps, aucune
information n’est transmise, et les synthetiseurs de frequence du récepteur et de I’émetteur ont le
temps de commuter vers la bande de frequence suivante. Le delai de changement de la frequence
centrale sur les synthétiseurs n’¢tant pas negligeable dans le cadre du developpement de
synthetiseurs faible cotit, des simulations de niveau systeme ont ete realisees lors de la definition
du standard [70], et montrent qu’'un temps de commutation d’environ 2 ns est facilement
conciliable avec les contraintes de cott et de complexite nécessaires au systeme grand public. Le
temps de garde entre deux symboles MB-OFDM est donc fixe a 9.5 ns, ce qui correspond a cinq

¢échantillons environ.
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3.3 CODAGE EN FONCTION DES DEBITS

D’apres les parametres présentés dans le tableau 6, le symbole MB-OFDM a une durée de 312,5
ns et contient 100 porteuses de données utiles, et donc 100 échantillons. Ces échantillons

contiennent 2 bits puisque la modulation utilisee est de type QPSK. Le debit brut de donnees dans

100%2 . — , . .
le canal est donc de Tizens 640 Mbits.s™ . Le canal étant imparfait, des codes correcteurs

d’erreurs sont utilises pour assurer une importante immunite au bruit. Les codes utilises par le
standard sont de type convolutionnels, avec des taux de codages variables en fonction de la
performance désiree. En effet, le principe du codage repose sur I'ajout d’informations dans le
symbole transmis pour permettre de détecter et de corriger des inversions de bits lices au bruit.
Ainsi, plus le taux de codage est important, plus le pouvoir de correction sera fort, mais moins le
symbole pourra contenir de données utiles. Le debit utilisateur maximal dans le codage MB-
OFDM est de 480 Mbits.s™ et correspond a un codage de rapport %. Ainsi, sur les 200 bits d’un
message, seuls 150 bits utilisateur peuvent ¢tre places. L’augmentation du taux de codage a 2
reduit quant a lui le nombre de bits utiles a 100 toutes les 312,5 ns et limite donc le debit a 320
Mbits.s'. Un taux de codage supérieur a %2 ne saurait étre performant car il reviendrait a
transporter plus de bits de codage que de bits utiles dans le message. Le systeme utilise donc une
redondance en fréquence et en temps en plus du codage correcteur. Le principe de la redondance
temporelle, mise en place consiste simplement a dupliquer deux fois de suite I’information a
transmettre. Ainsi, avec un taux de codage a 2, le debit est divis¢ par deux pour passer de 320
Mbits.s" 2 160 Mbits.s .

La redondance en frequence est assez similaire et consiste a envoyer les mémes données sur deux
bandes de frequences différentes. Comme le systeme repose sur I'utilisation d’un synthetiseur de
frequence unique, les donnees sont émises sur ces deux bandes a des instants differents. Le detail
des parametres est présente dans le tableau 6. Grace a I'utilisation de ces parametres, il devient
possible de modifier le degrée de fiabilite de la liaison entre deux cartes MB-OFDM en jouant sur
le reglage des debits proposes. En fait, le debit physique de données sur le canal reste identique,
et seules la redondance ou la puissance du code correcteur d’erreur sont modifices.

TABLEAU 6 : PARAMETRES SYSTEME MB-OFDM, EXTRAIT DE [68]

Info. Data Rate S5Mb/s | 80 Mb/s | 110 Mb/s | 160 Mb/s | 200 Mb/s | 320 Mb/s | 480 Mb/s

Constellation QPSK QPSK QPSK QPSK QPSK QPSK QPSK

FFT Size 128 128 128 128 128 128 128

Coding Rate (K=7) | R=11/32 | R=1/2 |R=11/32| R=12 R=5/8 R=1/2 R=3/4

Frequency-domain Yes Yes No No No No No
Spreading
Time-domain Yes Yes Yes Yes Yes No No
Spreading
Data Tones 100 100 100 100 100 100 100
Prefix Length 60.6 ns 60.6 ns 60.6 ns 60.6 ns 60.6 ns 60.6 ns 60.6 ns
Guard Interval 9.5ns 9.5 ns 9.5ns 9.5 ns 9.5 ns 9.5 ns 9.5ns

Symbol Length 3125ns | 3125ns | 3125ns | 3125ns | 3125ns | 3125ns | 3125ns

Channel Bit Rate | 640 Mbps | 640 Mbps | 640 Mbps | 640 Mbps | 640 Mbps | 640 Mbps | 640 Mbps

Multi-path 60.6 ns 60.6 ns 60.6 ns 60.6 ns 60.6 ns 60.6 ns 60.6 ns
Tolerance
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3.4 PREFIXE CYCLIQUE

La duree du prefixe cyclique est lice a la robustesse vis-a-vis des multi-trajets. En effet, un
systtme OFDM possedant un prefixe presente I'avantage d’étre intrinsequement robuste a la
présence de multi-trajets sans qu'un récepteur complexe ne soit nécessaire. La duree du prefixe
détermine directement la quantitée d’énergie de multi-trajet capturee. Plus le prefixe est long,
plus I’énergie des multi-trajets capturée est importante. Ainsi, elle n’ira pas perturber le symbole
en créant une ICI (Inter-Carrier-Interference). Cependant, le prefixe ne transportant pas
d’information utile, il s’agit d’un elément dégradant les performances de transmission. Il convient
donc d’arriver a un compromis entre ces deux points ; le prefixe doit étre suffisamment long pour
eviter les ICI, mais suffisant court pour limiter les temps pendant lesquels le canal ne véhicule pas
de données.

Les canaux ultra large bande sont extrémement dispersifs. Le delay spread atteint une valeur
moyenne de 14 ns pour un canal de propagation entre 4 et 10 m sans ligne directe, tandis qu’il
peut atteindre une valeur de 25 ns dans le pire des cas. Ces données ont éte etablies par I'IEEE en
préambule de la définition des standards dans le cadre du groupe 802.15.3 [71]. On voit ici qu’ils
sont indispensables a la definition de parametres comme le prefixe cyclique. En comparant
I’énergie capturce et I'interférence inter-porteuse pour plusieurs valeurs de prefixe dans le canal,
il a ete conclu que la valeur optimale se situe aux environs de 60 ns, et la valeur choisie dans la
norme est de 60.61 ns. On considere souvent que pour la réalisation d’un systeme OFDM
efficace, la durée du preéfixe doit étre comprise entre 2 et 4 fois le delay spread. Ainsi, avec un
delay spread moyen de 14 ns et une valeur maximale de 25 ns, la valeur du CP doit étre comprise

entre 50 ns et 56 ns, ce qui correspond a la valeur choisie.

4 EVALUATION DES PERFORMANCES D’UN STANDARD
MB-OFDM EN CONDITIONS REELLES

Le standard MB-OFDM qui vient d’étre présenté permet d’atteindre des débits supérieurs a 100
Mbits/s et prend en compte de nombreux mécanismes permettant d’assurer une grande
robustesse de la transmission radio en minimisant la consommation électrique. Afin de verifier si
ce standard peut effectivement étre utilise dans les conditions particulieres des réseaux
metrologiques, a¢ronautiques et spatiaux, de nombreux tests visant a mesurer le taux d’erreur
paquet (PER : Packet Error Rate) sur une liaison radio ont ete effectues, d’abord en laboratoire,
puis en conditions reelles d’impléementation dans le contexte acronautique et spatial, et sont

présentes dans cette partie.

4.1 MobuLE WIsSAIR DV9110M

L’une des rares puces commercialement disponibles utilisant une technique UWB-OFDM est
proposce par la societe Wisair [72], entreprise israclienne développant des solutions autour de la
technique Ultra Large Bande multi-porteuses pour des liaisons vidéo haute definition entre
appareils. Dans le cadre de ce développement, les contraintes de calendrier ¢tant particulierement
fortes, les performances de cette puce ont éte évaluées afin de déterminer si elle pouvait étre

utilisée telle quelle pour notre projet, ce qui permettrait de se focaliser sur le developpement des
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couches MAC et supérieures en utilisant la couche physique offerte. Ces cartes ont ¢galement
permis de realiser rapidement les premicres mesures, le prototypage ainsi que le

dimensionnement systeme indispensables a la réussite de la conception de la couche physique.

4.1.1 CARTE

Le kit d’evaluation utilise, commercialise par Wisair, est principalement destine a
I'interconnexion vidéo entre un ordinateur et un vidéoprojecteur. Le flux a transmettre étant au
format haute-définition, le débit est par conséquent tres important. Le kit de développement,
reference DV9110M dans le catalogue, est destiné a faire appel aux technologies développées
pour du transfert de données sur un lien Ethernet. Acheté en 2008, il était 'un des premiers
systemes disponibles dans le commerce capables de fournir une modulation MB-OFDM proche du
standard etabli par ECMA [68]. Le fabriquant annonce les performances suivantes : debit de 480
Mbits/s a une distance de 4 m.

Le kit, presente en figure 15, comporte deux cartes composées de trois parties distinctes : un
module Emission/Reception UWB, une carte mere porteuse, et une antenne. Le module UWB

integre la couche MAC (appelée Mini-Mac, version allegee de la couche définie par la WiMedia

Alliance), le traitement du signal bande de base et sa conversion radio frequence.

Module UNB

Carte Mére

FIGURE 15 : CARTE DU KIT DV9110M DE WISAIR

Les couches MAC et bande de base sont incluses dans une puce CMOS portant la reférence 531.
La conversion radio et les sauts entre les bandes de frequence sont assurés par le module 502 en
technologie SiGe. La carte UWB opere dans le spectre sans licence 3.1 a 10.6 GHz, autoris¢ par
la Federal Communication Commission (FCC) en Février 2002 [59]. Afin de réduire la
complexité des premiers développements, seules les trois premieres sous-bandes (3,168 GHz a
4,752 GHz) sont utilisées. Chaque bande a une largeur spectrale de 528 MHz. Comme I’exige la
FCC, la puissance de sortie moyenne mesurée sur le kit est de -41,3 dBm/MHz. Les sauts entre
fréequences sont definis par la sequence f1, £2, f3, ot f1 est la frequence centrale de la premiere
sous-bande (3,423 GHz), et ou f2 et {3 sont les fréquences centrales des deuxieme (3,960 GHz)
et troisieme (4.488 GHz) sous-bandes.

La carte mere assure I’alimentation ¢lectrique de la carte UWB et assure le lien entre les couches
de traitement de signal (MAC/PHY) de la carte UWB et le monde extérieur. Les ports d’entree-

sortie sont :
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* Un port Ethernet RJ45 100Mbits/s reliant la carte a un ordinateur hote pour la
transmission de données via un lien Ethernet. Les deux cartes apparaissent alors comme un
lien Ethernet sans fil. Il est important de noter que sur le kit 9110M, le lien Ethernet n’est
cadence qu’a 100 Mbits/s. Alors, malgre des réglages permettant théoriquement d’atteindre
un debit de 480 Mbits/s, il est impossible de dépasser un debit de données de 100 Mbits/s

entre les ordinateurs générant et réceptionnant les données.

*  Un port USB reliant la carte a un ordinateur via un connecteur Mini-USB permettant
d’assurer le parametrage des options de transmission.
Enfin, le kit comprend également une antenne UWB externe brevetee par Wisair et présentee en
figure 15. Cette antenne de dimension 5x3x0.15cm a une polarisation horizontale et un

diagramme de rayonnement omnidirectionnel.

4.1.2 ARCHITECTURE RESEAU

La couche physique implémentee par Wisair est tres proche du standard MB-OFDM tel que deéfini
par ECMA. Cependant, afin de simplifier le développement et en I’absence d’obligation
d’interconnectabilite avec d’autres appareils, la partie reseau s’¢loigne assez fortement du
standard. La couche MAC déployée par Wisair porte le nom de « Wisair Mini MAC ».

La structure classique de la trame WiMedia dans un mode maitre-esclave est presentee en figure
16. Dans cette organisation, le maitre transmet régulicrement une balise a tous les membres du
reseau, que les esclaves utilisent pour resynchroniser les horloges. On retrouve I’organisation
maitre-esclave dans laquelle il est possible aux esclaves de réserver dynamiquement leurs slots, un
esclave pouvant ainsi utiliser plusieurs slots disponibles (c'est-a-dire non réservés par les autres
esclaves) pour émettre une plus grande quantite de données. De plus, dans cette organisation, les
esclaves peuvent communiquer directement entre eux et il est possible d’inserer
automatiquement un accusé de réception pour chaque esclave dans la portion de trame du maitre.
La taille de la super trame et des slots pour la reservation (DRP) sont réglables dynamiquement.
Contrairement a ce que propose le standard WiMedia, la couche Wisair Mini-Mac repose sur un
couple maitre-esclave fige. Le maitre est egalement utilise pour synchroniser le réseau, mais les
noceuds ne peuvent pas réserver de ressources dynamiquement, et la structure est imposée par le
maitre. La trame prévoit une portion de temps pour les émissions du maitre (réception de

données pour les esclaves), et le reste du temps de la trame pour les émissions des esclaves
Rx

Rx+Tx

Emission Réception (RER) par la suite, et définissant cette proportion de temps. Ce principe ne

(réception du maitre). Ainsi, il est possible de programmer un parametre , nomme Rapport

permet pas de faire communiquer plus d’un maitre et un esclave car il n’est pas prévu de temps
d’émission pour chacun des esclaves. C’est cependant possible en reprogrammant certains
registres internes de la puce numérique des cartes pour definir trois zones dans la trame, la
premicre etant réservee aux émissions du maitre, la deuxieme aux émissions d’un premier
esclave, et la troisieme aux émissions du second esclave. Mais cette operation tres lourde ne
permet pas l’arrivée dynamique d’un noeud dans le reseau, et cette organisation figée n’autorise
qu’une portion limitee du temps d’une trame pour la transmission effective des donnees. Ainsi, si

le parametre est regle sur 50%, le debit effectif sur un lien ne sera que de la moiti¢ du debit
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specifie par le standard. L’ensemble des essais utilisera cette couche MAC non representative du

véritable standard WiMedia.
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Ma : o -
el VY tpie Master TX CRPs G| 3 s G S| Slaw2 TX DRP ~
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FIGURE 16 : TRAME DE NIVEAU MAC DU STANDARD WIMEDIA

Deux ordinateurs sont utilises pour génerer des données a transmettre sur le lien établi entre les
cartes UWB et définir le taux d’erreur de la liaison. Le logiciel IPerf [73], permettant notamment
la mesure du debit et du taux d’erreur paquet UDP ou TCP d’une liaison, est utilise pour générer
les paquets de données. Basé sur une architecture client/serveur, il est compatible avec différents
systemes d’exploitation (Windows, Unix,...). Il est configure pour travailler en ligne de
commande mais peut ¢galement étre utilise avec un logiciel fournissant une interface graphique.
Dans le cas present, c’est JPerf qui est utilise. De nombreux parametres tels que la taille des
paquets, la taille du buffer de reception ou encore le débit a transmettre, sont configurables. Nous
reviendrons par la suite sur le reglage de ces parametres.

Une fois des données génerees, celles-ci sont d’abord encapsulées dans un protocole de niveau
transport. Deux types de protocoles peuvent étre utilises : le protocole UDP et le protocole
TCP.

Ce dernier est un protocole orient¢ connexion, c'est-a-dire qu'il permet a deux machines qui
communiquent de controler l'¢tat de la transmission. Lors d'une communication utilisant le
protocole TCP, les deux machines doivent établir une connexion préalablement a la phase de
transfert de données durant laquelle certains mécanismes clés permettent d'assurer la robustesse
et la fiabilite de I’¢échange. Parmi ces mecanismes on utilise notamment des numeros de sequence
afin d'ordonner les segments TCP regus et de detecter les données perdues. On recoure
¢galement a des acquittements qui permettent la détection des segments perdus ou retardes et, le
cas ¢chéant, de demander leur re-transfert.

Le protocole UDP permet, quant a lui, une transmission tres simple de paquets entre deux
entites. Contrairement au protocole TCP, il travaille en mode non-connecte si bien qu’il est
impossible de verifier si tous les paquets envoyés sont arrivés a destination ou s’ils y sont arrives
dans le bon ordre. Aucun controle de flux ou contréle de congestion n’est prevu. C'est pourquoi
il est souvent décrit comme non fiable. C’est pourtant le protocole UDP qui sera utilise pour

I'ensemble des mesures. En effet, avec le protocole TCP, les nombreux accusés de réception
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encombrent la liaison, quantités de retransmissions sont effectuées en cas de probleme, et le débit
atteint sur la liaison est alors loin d’étre optimal. En UDP, aucun accusé n’étant renvoye, il est
possible de mesurer le débit et le nombre de paquets perdus. Les paquets UDP sont alors transmis
a la carte reseau qui les encapsule sous forme de trame Ethernet avant de les transmettre a la carte
Wisair. Cette configuration fait intervenir les interfaces réseau decrites en figure 17. En raison de
la succession d’interfaces réseau et afin d’eviter une segmentation des trames lors du passage
d’une interface réseau a I'autre, la taille des paquets UDP géneres avec Iperf est fixee a 1480

octets, soit la taille maximale de paquet autorisant la traversée d’une couche Ethernet sans

se gmentation .
Données
Liaison Liaison
interne interne

Ethennet

CSMA/CD

Ethernet
PHY

Ethernet Wisair Ethernet Wisair

Ethennet

CSMA/CD

Ethernet
PHY

CSMA/CD! MAC
Ethernet MBOA
PHY PHY

CSMA/CD' | MAC
Ethernet MBOA
PHY PHY

Liaison RF Liaison Filaire

Liaison Filaire

PC1 Carte Wisair 1 Carte Wisair 2 PC2

FIGURE 17 : INTERFACE RESEAU TRAVERSEE PAR LES DONNEES.
(MBOA=THE MULTIBAND-OFDM ALLIANCE PHYSICAL LAYER)

La description physique des essais impliquant les deux ordinateurs reliés aux cartes, et sépares
d’une distance r.

L’implémentation des cartes Wisair ne permet pas de connaitre precisement le nombre de bits
errones regus. En effet, les trames qui arrivent au niveau de la puce bande de base de réception
sont analysées et sont rejetees dans le cas ou le nombre d’erreurs serait trop important, rendant la
trame non corrigeable. La trame n’¢tant pas stockee sur la carte, elle ne peut donc pas étre
récupérée pour analyse. Les mesures de taux d’erreur sur la liaison ne peuvent donc se faire que
par comparaison entre le nombre de paquets envoyés et le nombre de paquets correctement regus
au niveau des ordinateurs d’interface. Les mesures présentées dans ce document correspondent
ainsi a des taux d’erreur paquet. Il est cependant possible, de fagon indicative, de relier le taux

d’erreur paquet au taux d’erreur bit de la maniere suivante :

. Pour un BER donné, la probabilité de recevoir un bit correct est :
P =1-BER (1.15)
. Sachant qu’un paquet contient 1518 octets (longueur trame Ethernet envoyee), on

obtient une probabilite d’avoir un paquet sans erreur de :

P=01- BER)1518'8 (1.16)
o Le taux d’erreur paquet est donc :
PER=1-(1- BER)1518'8 (1.17)
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Si ’on considere un BER de 10”5, on obtient un PER de 11.4%. C’est pourquoi on considérera,
dans I’ensemble du document, que la limite entre une bonne et une mauvaise transmission se situe

autour d’un PER de 10%.

4.2 VALIDATION EN LABORATOIRE : ENVIRONNEMENT
BUREAU

4.2.1 OCCUPATION SPECTRALE ET TEMPORELLE

Comme exposé précédemment, le standard MB-OFDM utilise trois bandes de fréquence de
528MHz de large reparties entre 3,168 GHz et 4,752 GHz. Afin de s’assurer que les conclusions
tirées des mesures effectuces avec le kit Wisair peuvent étre extrapolées dans un contexte MB-
OFDM et non dans le simple cadre des kits utilises, il convient de verifier que le signal genére
respecte cette répartition spectrale.

La figure 18 presente la valeur moyenne sur 1 seconde du spectre du signal génére par le kit
DV9110M. On peut clairement identifier les trois bandes utilisces ainsi que les bandes de garde
entre chacune d’elles. La largeur mesurce est bien de 528 MHz et le niveau de signal est de -
40dBm/MHz.

FIGURE 18 : SPECTRE DU SIGNAL GENERE PAR LES CARTES.
MESURE MOYENNE SUR UNE SECONDE EFFECTUEE SUR UN LECROY SDA 813

4.2.2 TAUX D'ERREUR MESURE EN ENVIRONNEMENT
FERME

Le standard MB-OFDM a ¢te developpée pour la connexion d’appareils grand public comme un
lecteur DVD, une télevision ou un vidéoprojecteur. Il a donc été penseé pour fonctionner en
environnement ferme de type bureau. Les premieres validations sont par consequent effectuces
dans ce type d’environnement afin de verifier la coherence des valeurs annoncees par le standard.

L’environnement est une salle d’expérimentation du laboratoire, de forme carrée et d’environ
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cing metres de cote. Le taux d’erreur est mesure a l'aide des techniques précédemment
presentees, en espagant les deux elements communicants d’1 m, 2 m, 2,5 m puis 3 m.

Le tableau 7 presente les resultats de la série de mesures. Le lien est excellent (moins de 1% de
PER) pour des débits inférieurs a 400 Mbits/s entre 1 m et 3 m. Pour 480 Mbits/s, le lien est

parfait pour une distance inférieure a 2,5 m.

TABLEAU 7 : TAUX D’ERREUR EN FONCTION DE LA DISTANCE MESUREE EN ENVIRONNEMENT BUREAU

TAUX D’ERREUR

NB DE MESURES

DEBIT PROGRAMME | DISTANCE ENTRE

POUR EFFECTUER PAQUETS ECART TYPE
SUR LA CARTE RX ET TX (M) TS T (MOYENNE)
] 1 10 < 0,1% 0,0
53,5 Mbits/s 2 10 < 0,1% 0,0
. 2,5 10 <0,1% 0,0
320 Mbits/s L L L
its/ 3 10 <0,1% 0,0
1 11 <0,1% 0,0
400 Mbits/s 2 6 < 0,1% 0,0
3 12 1% 0,1
1 15 1% 0,1
. 2 10 2% 0,1
480 Mbits/s 25 9 2% 0.0
3 17 82% 0,1

L'environnement de mesure présenté ici correspond au modele de canal 1 de I'EEE 802.15.3a
[71] (visibilité directe et moins de 4 m entre les éléments de la communication). Dans les
publications lices a la norme MB-OFDM, les distances maximales de communication en fonction

des parametres sont définies comme présenté dans le tableau 8.
Les mesures gﬁ%ctuées avec les kits Wisair sont pa1fa1‘tement cohérentes avec les pe{formances annoncées par la
norme pour le modéle de canal 1 [69]. En effet, au-dela de la limite théorique située a 2,9 m, le lien n’est

plus fiable, avec un taux d’erreur de plus de §0% (mesure a 3 m).

TABLEAU 8 : RESULTATS THEORIQUES EN FONCTION DU TYPE DE CANAL

DATA RATE AWGN CcM1 CM2 ‘
110 Mbits/s 20.5m 11.4m 10.7 m
200 Mbits/s 14.1m 6.9 m 6.3 m
480 Mbits/s 7.8 m 2.9 m 6.6 m
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4.3 VALIDATION EN CHAMBRE ANECHOIDE
ENVIRONNEMENT AERONAUTIQUE RECREE

4.3.1 MODELE A UN RAYON

Dans le cas du deploiement aéronautique, le lien est etabli entre un capteur colle sur une aile
d’avion et un concentrateur de donnees place a l'intérieur de la cabine pendant le vol. Dans cette
situation, aucun obstacle ne se trouvant autour de I’avion, le canal de propagation est ouvert et
aucune reflexion du signal n’est possible. Par consequent, il n’existe aucun multi-trajet. Cette

situation est résumée en figure 19.

X

FIGURE 19 : CONDITIONS DE PROPAGATION SUR UNE AILE.
Afin de valider I’hypothese de I’absence de multi-trajets, des mesures de perte de propagation ont
ete realisees en conditions réelles sur une aile d’A340. La puissance regue par une antenne cornet
située a 'intérieur de la cabine a été comparée a la puissance émise par un dispositif utilisant une
antenne patch collée sur I'aile dans une situation proche de celle préesentee en figure 19. Apres
avoir retire, grace aux mesures effectuces, les gains d'antenne, les pertes des cables et les pertes
dues a la desadaptation d’impédance entre les antennes, on compare les pertes mesurees ainsi que
les valeurs théoriques. Les valeurs theoriques des pertes en espace libre sont definies par

I’equation (2.15).

“ )2 (1.18)

LFree_Space = (m

Les deux traceés présentant respectivement les valeurs de perte mesurées et les valeurs theoriques
de perte en espace libre ont exactement la méme allure. L’unique variation est lice au niveau de
signal mesure qui est inférieur d’environ 1 dB pour la valeur thé¢orique par rapport a la valeur
mesurée. Cette différence est quasiment constante quelle que soit la distance, et peut donc
s’expliquer par les incertitudes de mesure. Cette mesure valide donc I’hypothese selon laquelle,
dans le cadre du déploiement avion, la propagation est directe.

Afin de limiter le recours aux lourdes procedures nécessaires pour accéder a un avion et y
effectuer des mesures, il est possible, en se basant sur cette hypothese, de realiser des mesures
réalistes soit en recourant a une chambre anéchoide, soit en établissant un lien, en extérieur,
entre un module pose au sol agissant comme un conducteur et une antenne placée a une hauteur

d’environ 1,50 m dans un environnement dégage, comme presenté en figure 20. Cette derniere
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solution a ¢été preferce car la chambre anéchoide devrait alors mesurer 20 metres de long au

minimum.
e
! .
1.5m
v :lL,
> TX Ground l

FIGURE 20 : CONDITIONS DE MESURE « AU SOL » PERMETTANT DE RECREER
LES CONDITIONS DE PROPAGATION SUR UNE AILE

4.3.2 RESULTATS

Cette campagne de mesures a ¢té conduite en exterieur, dans un environnement relativement
degagé et aussi eloigné des batiments que possible afin de recréer des conditions de propagation
acronautique, c’est-a dire sans réeflexion.

L’eémetteur et le récepteur ont ¢té progressivement ¢loignes jusqu’a atteindre une distance de 15
m.

Quels que soient les parametres de debit choisis, les taux d’erreur mesures sont toujours tres
faibles pour les distances inferieures a 5 m. A partir de 7 m, il n’est plus possible d’utiliser que les
debits inférieurs a 200 Mbits/s. Cette étape correspond au moment ou une redondance
temporelle est ajoutée. La carte est alors capable de réparer une partie des erreurs de
transmission. A 15 m, seuls les débits les plus bas donnent un taux d’erreur faible. Sur cette
premicere série de mesures, on observe un taux d’erreur particulierement important et ce quels
que soient le codage et la redondance a une distance de 10 m. Ce phénomene peut étre lie a un
brouillage dt a des interférences destructives provoquées par les multi trajets causés par la
presence de batiments a une distance ¢loignée mais non négligeable. Des mesures plus fines seront
mences en deplagant legerement I émetteur et le récepteur.

Les conditions de propagation sans reflexion sont tres proches d’un canal de type gaussien
(AWGN) qui est souvent utilis¢ pour caractériser les systemes radio dans un cas ideal. Le
document établi par Anuj Batra en 2003 [69], présente des simulations du standard MB-OFDM
réalise pour ce type de canal en fonction du codage, des redondances et de la distance entre
¢lements. Une comparaison entre ces simulations et nos résultats est présentée dans le tableau 9.

TABLEAU 9 : COMPARAISON DES DISTANCES MAXIMALES DE COMMUNICATION
ENTRE LES SIMULATIONS ET LES MESURES

PARAMETRES DEBIT AR 13 ST 2 L] MESURES EN EXTERIEUR
PRESENTES PAR [69

110 Mbits/s 20.5m > 15m
200 Mbits/s 14.1m 12-13 m
480 Mbits/s 7.8 m 6 - 7 m (400 Mbits/s)
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Ce tableau montre que les résultats obtenus sont proches des valeurs sur lesquelles se base le
standard.

La figure 21 présente les résultats sous forme de graphique avec le taux de perte en ordonnée et le
parametre débit en abscisse pour toutes les distances. Les mesures effectuces entre 1 et 5 metres

montre un taux d’erreur inférieur a 0,5% quelques soit le débit et ne sont donc pas représentées
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FIGURE 21 : TAUX D’ERREUR PAQUET EN FONCTION DU PARAMETRE DEBIT
POUR LES DISTANCES DE 7 A 15 METRES

Afin d’obtenir des resultats plus precis et d’expliquer la présence d’un taux de perte important a
10 m, des mesures ont éte effectuces tous les 0,5 m pour un débit fixe de 200 Mbits/s. En tenant
compte du parametre RER regle a 50%, ce debit nous permet d’obtenir un debit effectif
d’environ 100 Mbits/s sur la liaison. Les résultats sont préesentés en figure 22. On observe que le
taux d’erreur est tres faible jusqu'a 10 m. En revanche, I’émetteur et le récepteur ayant éte
legerement déplaces pour ¢liminer la zone d’interferences destructives precedemment présente
autour de 10 m, la zone de pertes importantes se situe cette fois aux alentours de 9 m. Des
mesures a I’analyseur de spectre n’ont pas permis de mettre en évidence un brouilleur a fort
niveau de signal dans cette zone. Au cours des differentes campagnes de mesure menées dans des
conditions similaires, une forte variance des taux d’erreur mesurés en fonction de la distance a pu
étre constatée. Si les taux d’erreur n’ont jamais dépasse¢ 8% pour les débits inferieurs a 200
Mbits/s, ils ont tout de méme pu atteindre 1 a 3%. Le standard, tel qu'impléemente dans les

cartes, presente donc de fortes variabilites en fonction des conditions environnementales.
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FIGURE 22 : TAUX D’ERREUR PAQUET EN FONCTION DE LA DISTANCE
POUR UN PARAMETRE A 200 MBITS/S

7.5%

Ces mesures permettent cependant de cozzﬁ'rmer que le modéle sans rg’ﬂexion dans le cadre de I’application
aéronautique peut étre recréé en extérieur et que, dans ces conditions, une communication sans perte excessive
est possible via un lien UWB entre deux cartes distantes d’une dizaine de métres pour les parametres

correspondant a un débit de 200 Mbits/s.

4.4 VVALIDATION EN CONDITIONS REELLES SUR AVION AU
SOL

Cette partie presente les résultats obtenus dans le contexte aéronautique de I’étude. L’objectif est
de vérifier si la couche physique de type MB-OFDM répond aux contraintes de notre projet.
Différents essais ont ainsi été realisés sur la voilure d’un avion A340-600, en différents points sur
I'extrados de I'aile et a 'interieur du fuselage. Les premiers essais ont permis d’évaluer la liaison
entre deux nceuds, tous deux situes sur la voilure. Ce type de liaison sera utilise pour la
communication nceud-routeur, presentée dans la partie IV. La suite de la campagne d’essais a
porte sur I’évaluation d’une liaison entre un ¢lement situe sur I’extrados et un elément situe a
I'intérieur de I'avion au travers d’un hublot. Cette liaison sera utilisce pour la communication

routeur-concentrateur.

4.4.1 LIAISON ENTRE DEUX ELEMENTS POSES SUR UNE
AILE

La premicre configuration de mesure a pour objectif I’évaluation de la qualité de la liaison radio
point a point sur une voilure. La finalite d’une telle configuration est d’evaluer la qualité d’une
liaison radio en deux points exterieurs au fuselage d’un avion. Cette configuration est
représentative de la communication entre un noeud et un routeur. Deux cartes Wisair en
configuration émetteur (E) et recepteur (R) ont ete posces sur I’extrados de I'aile a une distance

variable. Le récepteur a été disposé a une distance d’environ 2 m de la paroi du fuselage.
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Le premier test a ete effectue avec les antennes fournies avec les kits Wisair. Les valeurs de gain
maximum de ces antennes sont faibles, c'est-a-dire autour de O dB. Le rayonnement se fait des
deux cotes du plan défini par I’antenne avec une direction privilégice perpendiculaire a I’antenne.
Ces antennes se positionnent verticalement.

Cette mesure montre qu’une telle liaison radio est rendue impossible par la direction de
polarisation du champ horizontal. La présence d’un plan conducteur de méme direction que la
polarisation (voilure avion) neutralise en effet le champ ¢lectrique. Le vecteur champ magnetique
qui doit étre normal au plan de la voilure est ¢galement fortement atténue par I'importante
conductivite de la voilure. La puissance rayonnée, qui est proportionnelle au produit des modules
des champs electriques et magnetiques sous la forme d’un produit vectoriel, est donc tres faible. 11
est par consequent indispensable de prendre en compte ce phénomene lors du choix des antennes

utilisees pour les noeuds de notre réseau.

Dans le cas d’une direction de polarisation du champ normale au plan de la voilure, le champ
¢lectrique n’est que legerement atténué par la voilure. Le champ magnéetique, qui est alors
tangent a la surface de la voilure, est en revanche fortement atténué par I'induction de courants
de Foucault. L’impédance d’onde est alors faible, mais le produit des modules des champs
¢lectriques et magnetiques permet d’obtenir un niveau supérieur au cas precedent.

Pour valider cette hypothese, des essais ont ¢te realises en modifiant la direction de polarisation
du champ rayonne par les antennes Wisair. Afin d’assurer une direction de polarisation verticale,
les antennes planaires Wisair ont été pivotées d’un angle de 90°. La polarisation du champ est
alors normale a la surface de la voilure.

Dans cette configuration, quelques trames ont ¢té recues au niveau du maitre, mais elles ont ¢éte si
peu nombreuses, y compris pour de faibles distances, que l'on peut conclure que la
communication est impossible méme lorsque la polarisation du champ est normale a la voilure. 11
est donc indispensable de noter que Il'utilisation d’une direction de polarisation horizontale

s’avere préjudiciable au bilan de liaison.

Dans cette configuration representative de I’application finale, on utilise des antennes pouvant
¢tre positionnées parallelement a la surface de la voilure. Ces antennes sont planaires et a large
bande. Leur bande de fonctionnement est de 3.2-4.8 GHz avec un gain de 6 dB dans la direction
de rayonnement maximum de I’antenne. Elles ont ete developpees au LAAS et sont présentees
dans la publication [74]. Les diagrammes de rayonnement de ces antennes sont de forme patatoide
avec une directivite maximale dans une direction perpendiculaire au plan que definit I’antenne.
Elles sont de dimension 5x5x2 cm’.

Les conditions d’utilisation de ces antennes ne sont évidemment pas optimales pour le bilan de

liaison radio, notamment en raison de leur diagramme de rayonnement dont le maximum est
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normal a I’antenne. En position horizontale, I’essentiel de I’¢nergie est donc rayonneé vers le ciel
et la contribution en gain des antennes sur le bilan de puissance dans les conditions de
deploiement est defavorable compte tenu des positions respectives des antennes. La figure 23

montre une photo de I’antenne et de la carte Wisair posées sur la voilure d’un avion.

i
FIGURE 23 : CARTE WISAIR AVEC ANTENNE LAAS SUR LA VOILURE D’UN A340-600

La figure 24 donne le taux d’erreur dans le transfert de données en fonction de la distance
d’¢loignement (en metres) des sources d’¢mission et de reception radio. L’essai a ete effectue
avec differents parametres de vitesse de transmission des donnees, correspondant au changement
du taux de codage (53,3 Mbits/s ; 106 Mbits/s; 200 Mbits/s et 400 Mbits/s).

Ces essais (figure 25) montrent que la qualit¢ de reception du signal radio se degrade rapidement
avec la distance. Au-dela de 4 m, le taux d’erreur dans le transfert de donnees depasse les 15 %, y
compris avec un fort taux de codage correcteur d’erreur et de redondance (parametre debit
utile : 53.3 Mbits/s). Si I'on considere que la valeur de 10 % est, dans le domaine des reseaux
grand public, la valeur limite au-dela de laquelle une liaison radio fiable n’est plus possible, et
compte tenu du fait que dans notre application beaucoup plus contrainte, cette valeur est un seuil
tres largement intolerable, la communication entre les modules est impossible dans ces conditions

au-dela de 4 m.
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FIGURE 24 : COURBE DE TAUX D’ERREUR EN FONCTION DE L’ELOIGNEMENT E/R SUR LA VOILURE

Cette performance tres moyenne pourrait étre considérablement ameliorée par I'utilisation d’une
antenne dont le diagramme de rayonnement présenterait un maximum de directivite dans la
direction qui lie émetteur et récepteur et contribuerait a ameliorer le bilan de liaison radio. Des
antennes dont les diagrammes sont inclines par rapport a la surface de la voilure seraient un plus.
Enfin, le cas idéal, mais impossible a atteindre, est celui d’une directivité maximale dans une

direction parfaitement colinéaire au plan de la voilure.
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FIGURE 25 : PHOTOGRAPHIE DE L’ESSAI AVEC LES ANTENNES POSEES SUR LA VOILURE

4.4.1.4 MESURES AVEC ANTENNES LAAS EN POSITION
VERTICALE

Cette variante consiste a positionner les deux antennes planaires de telle maniere que les deux

plans d’antennes soient perpendiculaires au plan de la voilure. On recrée ainsi une situation ou le
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diagramme de rayonnement serait couché. Le recepteur est toujours positionne a 2 m de la paroi

du fuselage.

FIGURE 26 : PHOTOGRAPHIE DE LA CONFIGURATION AVEC LES ANTENNES VERTICALES
Dans cette configuration, en supposant que le diagramme de rayonnement reste inchange, la
direction du rayonnement maximum devrait étre rasante a la surface de la voilure. Cependant,
dans ces conditions d’utilisation non conformes, le diagramme de rayonnement est déformé par la
présence de I'aile métallique mais reste malgre tout significatif le long de la voilure. La
quantification de la variation des caractéristiques de ’antenne planaire n’a pas été effectuce. Les
resultats obtenus donnent toutefois une bonne idée de ce qui pourrait étre obtenu si une antenne
planaire au diagramme incliné était utilisee.
Pour une vitesse de transmission des donnees de 53,3 Mbits/s, les distances d’¢loignement entre
emetteur et récepteur ainsi que le nombre de paquets de données envoyés et regus correctement
sont reportes. Le taux d’erreur moyen ainsi qu’une évaluation de sa dispersion sont egalement
donnés.
Pour des distances présentant un taux d’erreur faible a 53,3 Mbits/s (16 et 18 m), les mesures
ont été réitérees pour une vitesse de transfert des données de 106 Mbits/s.
Les taux d’erreur en fonction de la distance d’¢loignement des modules pour le parametres 53,3
Mbits/s et 106 Mbits/s sont présentes en figure 27.
Exception faite du pic d’erreur enregistre a 16 m et qui provient d’interférences destructrices
semblables a celles rencontrées précedemment, dans cette configuration la liaison est bonne
jusqu'a 19 m. Le taux d’erreur bit se situe autour de 10"-6 pour les faibles distances (d < 14 m).
On observe une nette ame¢lioration par rapport a la configuration precédente, ce qui est di a

l’augmentation du gain de 'antenne dans la direction de rayonnement.
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FIGURE 27 : TAUX D’ERREUR EN FONCTION DE L’ELOIGNEMENT E/R SUR LA VOILURE.

Les distances obtenues avec des taux d’erreur faibles sont compatibles avec les contraintes de I'application visée
(~10 m) et permettent de réaliser la quasi-totalité d’une liaison d’un bout a I’autre de I'aile. Cependant, on
observe que si le taux d’erreur est faible, c’est en raison d’un taux de codage correcteur d’erreur trés important
et d’un double niveau de redondance temporelle et fréquentielle. Le débit utile du lien n’est plus alors que de
53,3 Mbits/s, ce qui est trés faible comparativement au débit physique de données (640 Mbits/s). Ici, le débit
n’est donc pas compatible avec I'application visée. De plus, des interférences destructives ont été observées a
deux reprises, provoquant une remontée d’erreur importante pour une distance donnée. S’il est possible de
valider le choix de I"'UWB-OFDM pour la communication entre nceud et routeur dans le contexte

aéronautique, les cartes munies de puces Wisair ne peuvent pas étre utilisées en I’état.

4.4.2 LIAISON ENTRE UN ELEMENT POSE SUR UNE AILE
ET UN ELEMENT SITUE A L'INTERIEUR DE LA CABINE

Cette partie aborde la validation de I'utilisation des cartes OFDM pour la liaison entre un nceud
situé sur I'aile de I’avion (nceud ou routeur) et le concentrateur place a I'intérieur de la cabine,
derriere un hublot. L’objectif du concentrateur est de centraliser I’ensemble des informations du
reseau pour les afficher sur la console de I'ingénieur charge du suivi de I’essai en vol. Dans ce cas
de figure, en raison des différents problemes de polarisation décrits precedemment, seules les
antennes planaires developpees par le LAAS sont utilisees pour I’émetteur place sur l'aile. Un
cornet large bande est utilise pour le récepteur en cabine, ce qui permet d’avoir un gain tres fort
et une antenne directive au niveau du nceud central. En effet, I’éléement situé a I'intérieur de la
cabine ne communique qu’avec des modules placés sur une zone reduite de I'aile. Il n’est donc
nécessaire d’éclairer que cette zone, ce qui justifie 'emploi d’une antenne directive. De

dimension 14x20x10 cm’, cette antenne préesente un gain de 'ordre de 12 dB.
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La premiere configuration vise a positionner I’antenne directive (cornet large bande) contre un

hublot de cabine au niveau de Iaile de I’avion (figure 28). Ce point constitue la zone de réception

des données. Le point d’emission est positionne sur la voilure a différentes distances

d’¢loignement. L’antenne utilisée au point d’émission est une antenne planaire large bande.

FIGURE 28 : POSITIONNEMENT DU CORNET DERRIERE UN HUBLOT DANS LA CABINE.

Les resultats de ces essais donnent, en fonction de I’¢loignement des cartes émission et réception,

le nombre de paquets de donnees envoyes et requs correctement, ainsi que le taux d’erreur.

La courbe du taux d’erreur en fonction de la distance de communication, est reportée sur la

figure 29.
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FIGURE 29 : TAUX D’ERREUR EN FONCTION DE LA DISTANCE DE COMMUNICATION

Cette courbe montre que la communication radio n’est opérationnelle qu’a tres courte distance.

En effet, pres du fuselage, I'aile n’est pas perpendiculaire a la cabine. L’antenne qui est collée sur
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Iaile n’est alors plus perpendiculaire au cornet, mais présente au contraire un angle important.
Ainsi, I'angle d’incidence de la propagation des ondes est alors supérieur a 25°. La direction du
rayonnement maximal de I’antenne planaire positionnée sur la voilure avion est donc
suffisamment proche de la direction d’incidence des ondes pour permettre d’obtenir un gain
effectif d’antenne non neégligeable (supérieur a O dB). Dans le cas contraire, la contribution en
gain de I’antenne planaire (tres inférieure a 0 dB) est telle que la liaison radio est impossible.

Ce probleme de direction de rayonnement des antennes planaires a déja été évoque dans les
paragraphes precedents. L’¢tude d’une antenne dont la direction de rayonnement est oblique par
rapport a la normale au plan de la voilure est indispensable pour la quasi-totalite de la surface de
aile. Mais cet essai a mis en évidence le probleme de la courbure en bout d’aile et donc la
necessite d’utiliser une antenne ayant un diagramme de rayonnement proche de la normale,
specialement congue pour cet endroit precis. Mais cette zone étant généralement peu
instrumentee, elle sera donc negligée a ce stade de I’¢tude.

Afin d’¢évaluer les niveaux minimum de taux d’erreur auxquels il faudra s’attendre avec I’antenne
au diagramme de rayonnement couché, ces essais ont ¢te répétes en positionnant I’antenne
planaire verticalement. Le rayonnement maximum des antennes doit alors étre beaucoup plus

proche de la direction d’incidence des ondes radio.

Comme indiqué precedemment, il s’agit ici de placer I'antenne veticalement. On obtient ainsi
une direction de propagation privilegice puisque le gain maximum de I’antenne se situe dans la
direction de propagation. Les positions de I’antenne planaire (¢émetteur) sont les mémes que pour
la configuration precedente.

Le niveau de taux d’erreur de transmission de données, en fonction de I’¢loignement de la carte
de réception, est reporteé sur la courbe présentee en figure 30.

Cette courbe montre que la contribution en gain de 'antenne planaire sur le bilan de liaison est
significative. Le phénomene inverse a celui mis en ¢vidence en figure 29 est observe sur les faibles
distances. En effet, la communication est désormais opérationnelle loin du fuselage de 1’avion, sur
une plage d’¢loignement importante. La forme bosselee de cette courbe s’explique ¢galement par
le comportement en rayonnement de I’antenne directive placée a I'interieur de I'avion. Le gain
du cornet etant important (environ 12 dB), I’angle d’ouverture a 3 dB est faible. Pour un gain de
12 dB, cet angle est de I'ordre de 64° sur les 2 plans (azimutal et longitudinal).

A proximite du fuselage, I’angle d’incidence de la propagation radio s’¢loigne de la direction ot le
gain de I'antenne planaire est maximal. Ceci explique pourquoi la communication a courte

distance est désormais inopérante.
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FIGURE 30 : TAUX D’ERREUR EN FONCTION DE LA DISTANCE DE COMMUNICATION

Loin du fuselage, la direction d’incidence de la propagation se rapproche de la direction du
rayonnement maximum de I’antenne planaire, ameliorant ainsi la communication.

En revanche, lorsque I'antenne est ¢loignée davantage, elle quitte la zone d’éclairement
maximum du cornet. La contribution en gain de I’antenne planaire est alors annulee par celle du
cornet qui devient tres faible hors de sa zone d’éclairement maximun. Un calcul rapide permet
d’estimer la variation de I'angle d’incidence de la propagation radio a une dizaine de degres le
long de la voilure. La variation de gain du cornet devient alors conseéquente. S’ajoutent enfin a cet
effet les pertes par désadaptation de polarisation, qui sont tres importantes dans le cas d’une
antenne directive. Cet effet, cumule a celui des variations de gain en puissance des antennes,

explique les bornes d’eclairement observees.

Dans une telle situation, il est donc possible d’utiliser un lien UWB-OFDM tout en obtenant de bonnes
performances sur la liaison. Il est cependant crucial d’apporter une attention toute particuliére aux antennes
utilisées. Ainsi, le rayonnement des noeuds placés pres du fuselage doit étre perpendulaire a la voilure, et le
rayonnement d’un nceud placé loin du fuselage doit, quant a lui, étre paralléle a la voilure.

Enfin, il convient de choisir I'angle d’ouverture du cornet de maniére a ce que sa zone maximale d’éclairement
couvre I'ensemble de la voilure. Ce dernier point nécessite un réglage statique trés précis du cornet contre le

hublot en fonction de la zone d’installation des capteurs.
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4.5 VALIDATION EN CONDITIONS REELLES SUR SATELLITE
AU SOL

Cette partie presente les resultats obtenus dans le contexte satellite de I’¢tude. Comme pour la
validation dans le contexte ac¢ronautique, I’objectif est de verifier que la couche physique MB-
OFDM repond aux contraintes de 'application satellite. Nous présentons ici les matériels utilises

et le contexte des essais, avant d’exposer les résultats.

4.5.1 CONTEXTE ET MATERIELS SPECIFIQUES AU
DOMAINE SATELLITE

Pour valider le déploiement dans un contexte satellite, deux maquettes de satellite ont éte
utilisées. La premiere a ét¢ développée en laboratoire pour recréer au mieux les conditions
reelles, 'acces a un véritable satellite pour y faire des essais radio étant en effet une demarche
particulicrement d¢licate. Le role de cette maquette, nommée LAAS-Sat et présentee en figure
31, est de servir de support a des premieres validations. La structure est une boite metallique
enticrement fermee et ¢tanche du point de vue des radiofréquences. Seule une tres petite
ouverture a ¢té percee sur I'avant de la structure afin d’y inserer le répeteur passif qui sera

préesente dans la partie suivante.

Passive repeater

FIGURE 31 : MAQUETTE UTILISEE POUR LA VALIDATION : LAAS-SAT

La maquette LAAS-Sat est un outil satisfaisant pour de premieres validations mais ne permet pas
de rendre compte de la propagation a I'intérieur d’un veritable satellite, de dimensions bien plus
importantes et composé¢ de nombreux compartiments. Des essais complémentaires ont donc été
realises sur une veritable structure Eurostar-3000, vide de tout équipement ¢lectronique, en salle
blanche dans les locaux d’Intespace a Toulouse. Un schéma et une photographie sont presente en
figure 32. La maquette, habituellement utilisée par Intespace pour des tests mécaniques, est un
cube d’environ deux metres de cote, avec des murs metalliques a I'extérieur et a linterieur,
comme figuré sur le schéema. Plusieurs ouvertures sur les parois exterieures permettent une
communication entre les capteurs placés a 'intérieur de la structure et le récepteur situe, lui, a

I’extérieur.
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Passive repeater
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FIGURE 32 : REPRESENTATION SCHEMATIQUE (GAUCHE)

ET PHOTOGRAPHIE (DROITE) DE LA STRUCTURE EUROSTAR 3000

Deux antennes differentes seront utilisées pour la validation satellite. Les antennes fournies avec
le kit Wisair, présenté précédemment, ont été brevetées par I'entreprise, si bien que peu
d’informations sont disponibles a leur sujet. Elles ont un diagramme de rayonnement quasi-
omnidirectionnel entre 3 GHz et 5 GHz. Leur gain est faible comparativement a celui des
antennes Vivaldi qui seront également utilisees. Ces dernieres, présentées en partie droite de la
figure 33, ont ete developpées par « I'Institut fiir Hochfrequenztechnik » [75] de I’Universite de
Stuttgart en Allemagne, et présentent un gain de 4 a 8 dB entre 3 GHz et 10 GHz. Ces antennes
nous permettront d’etudier le comportement d’une antenne a gain important dans une cavite

comme le satellite.

La structure meécanique de base d’un satellite est metallique, et forme donc une cage de Faraday
[76]. Les capteurs développés devant étre installes a I'intérieur de cette cage, il est necessaire de
concevoir un systeme permettant au signal radio de « sortir » de la partie interne du satellite. Ce
systeme doit étre a la fois autonome en ¢énergie et extréemement leger afin de ne pas modifier la
reponse du satellite lors des essais mécaniques. Il sera par consequent tres basse consommation et
idealement passif. Des travaux menés dans ce sens par Ahmed Ali, Antony Coustou et Herve
Aubert [74] ont montre qu’il était possible de concevoir des repeteurs totalement passifs qui
permettent la transmission d’un rayonnement électromagnétique a travers un mur métallique, a
condition qu’il soit percé d’une ouverture d’environ 4 mm de diametre. Nous testerons ici les
deux répéteurs basés sur des antennes patch developpées spécialement pour cette application ainsi

que sur les antennes Vivaldi precédemment décrites et presentées en figure 33.
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FIGURE 33 : REPETEURS PASSIFS [74] UTILISES POUR LA VALIDATION DES PUCES RADIO WISAIR.

Le premier répeteur (figure 33 a gauche) est compose de deux antennes « patch » developpees
specifiquement pour cette application au LAAS-CNRS et qui presentent I’avantage d’utiliser le
mur metallique du satellite comme plan de masse. Leur conception tres fine leur permet de tenir
tres facilement contre la structure.

Le second répeteur (figure 33 a droite) utilise les antennes Vivaldi et présente donc une
directivité¢ importante. Il est cependant beaucoup plus volumineux et tient de ce fait plus
difficilement en place. La figure 31 et la figure 32, montrent le répéteur passif en place sur la

structure du satellite.

4.5.2 LOGICIELS D'ETUDE

Afin d’eviter un travail fastidieux consistant a tester tous les jeux de parametres envisageables
pour les cartes Wisair, comme cela a éte fait pour le contexte avion, un programme specifique a
¢té developpe pour les tests satellite par Florian Perget. Le standard MB-OFDM offre plusieurs
configurations de debit de donnees. Ainsi, plus le débit est faible, plus le taux d’erreur sur la
liaison sera réduit lui aussi. En effet, on a vu que lorsque le débit de données utilisateur est réduit,
I'échange de données radio s’effectue, lui, toujours a la méme vitesse. Un simple ajout de
redondance et de codage d’erreur vient réduire le débit utilisateur. L’objectif du programme est
de systematiser les tests pour évaluer automatiquement les meilleurs parametres. Les détails de ce

programme sont décrits en annexe 3.

4.5.3 RESULTATS

L’¢tude du systeme dans le contexte satellite a été divisee en deux étapes successives. D’abord,
des tests ont ¢té menés sur la maquette LAAS-Sat. Dans un second temps, des tests de validation
ont été effectués sur une structure Eurostar-3000 pour confirmer les résultats obtenus en
laboratoire. Des essais complémentaires ont ¢galement ete effectues afin d’affiner les resultats
obtenus et d'atteindre la performance maximale theorique définie par la norme. Pour chaque
mesure, le lien est considéré comme bon quand le taux d'erreur paquet (c'est-a-dire la difference
entre le nombre de paquets envoyes et le nombre de paquets regus) est inférieur a 8%. Cette
valeur de 8% a été choisie parce qu’elle correspond a une erreur binaire acceptable d'environ
107-5.
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Quatre essais ont ete effectués sur la maquette LAAS-Sat. Tout d’abord, le debit de données
entrainant moins de 8% de taux d’erreur paquet est mesure a I’aide de deux cartes Wisair placees
en vision directe (Line Of Sight), a 1 m de distance, en dehors de I’enceinte du satellite. Ce
premier essai permet d’établir une valeur de reférence dans une situation ideale.

Ensuite, des mesures ont ete effectuces en disposant une carte a l'interieur de la structure
meétallique et une autre a I’extérieur, d’abord sans répéteur passif, puis avec un répéteur utilisant
les antennes patch présentées, et enfin avec un répéteur utilisant les antennes Vivaldi.

Tous les tests ont été réalisés a ’aide des antennes Wisair sur les kits, et leurs résultats sont

présentes dans la figure 34.
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FIGURE 34 : DEBIT DE DONNEES MAXIMUM POUR LA MAQUETTE LAAS-SAT
Le test de reférence hors de la structure établit le debit de données de référence a un peu moins
de 70 Mbit/s (courbe a. de la figure 34). En raison de la nature metallique de la structure du
satellite et de I’absence d’ouverture dans cette derniere, aucune donnée radio n’est transmise en
I’absence de repeteur passif (courbe d. de la figure 34). Le répéteur utilisant les antennes Vivaldi
permet de retrouver les mesures obtenues hors du satellite (courbe c. de la figure 34). Enfin, le
repeteur utilisant les antennes Patchs montre des résultats inferieurs de 15 a 20 Mbits/s (courbe

b. de la figure 34) par rapport a la valeur de réference.

En conclusion, cette campagne de mesures, basée sur une maquette de satellite construite en laboratoire,
montre que le meilleur débit de données est de 70 Mbits/s et qu’il est obtenu pour un répéteur Vivaldi, un

paramétre de débit MB-OFDM de 200 Mbits/s et un paramétre Rx/(Rx + Tx) de 50%.
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L'objectif de cette campagne est de comparer les resultats recueillis sur la maquette LAAS-Sat
avec les resultats obtenus sur une structure reelle de satellite Eurostar-3000 avec le méme jeu de
parametres. Ces resultats sont presentes en figure 35. La distance entre l'émetteur, situe a

I'interieur de la structure, et le récepteur, place a I’extérieur, est de 3 m environ.
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FIGURE 35 : DEBIT DE DONNEES MAXIMUM POUR LA STRUCTURE EUROSTAR 3000

Comme sur la maquette laboratoire, aucune communication n’est possible en l’absence de
repeteur (courbe d. de la figure 35). Grace aux repeteurs (courbe b. et c. de la figure 35), des
performances comparables a la liaison directe (courbe a. de la figure 35) peuvent étre obtenus.
L'augmentation des performances du réepéteur patch entre la maquette et la structure Eurostar
peut s’expliquer par le fait que ce répéteur a été spécialement optimisé pour I'épaisseur des parois
meétalliques de la structure Eurostar-3000. Le répeteur utilise ainsi le mur métallique comme plan
de masse. Or, les parois de la maquette LAAS-Sat étant beaucoup plus fines, Iefficacitée du
repeteur se trouve reduite.

L’essai sur la structure Eurostar 3000 est une premiere ¢tape vers ’objectif de 100 Mbits/s avec
un taux de perte paquet de 8%, puisque nous obtenons ici 62 Mbits/s sans depasser le seuil de
perte de données.

La figure 35 met en evidence les importantes similitudes avec les résultats obtenus en laboratoire,
notamment en ce qui concerne l'impact non lineaire du taux de données utiles, et la relation entre
le gain du répeteur et les performances. A 'occasion des mesures, plusieurs points cles devant
necessairement étre ameliores pour atteindre un niveau satisfaisant de confiance dans les résultats
ont été identifiés.

D’abord, la mesure effectuce montre une tres grande sensibilite des resultats aux perturbations
externes (deplacement d’objets dans la picce par exemple). Ce pheénomene s’explique
principalement par un temps de mesure relativement court, et donc une moyenne calculée a
partir d’un faible nombre de points de mesure. En effet, le debit est calcule a partir d’un
ensemble de données envoyées par le maitre pendant 30 s seulement. Cette durée avait ete

choisie pour pouvoir tester un grand nombre de parametres dans un délai tres court. Des mesures
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plus longues, de quelques minutes, ont ¢te effectuces en réduisant le nombre de jeux de
parametres. Enfin, ces nouveaux tests sont ¢galement 1’occasion de vérifier si le choix d’un
« Target Link Data Rate» plus e¢leve pourrait autoriser l’augmentation du debit effectif
atteignable.

Une nouvelle série d’essais a donc été effectué sur la structure Eurostar 3000. Lors de ces tests,
nous avons tenté d'atteindre une performance maximale en combinant les jeux de parametres qui
avaient presente le lien le plus fiable au cours de la precédente campagne d’essais, tout en
augmentant le niveau de confiance dans les resultats. Afin d'obtenir un niveau maximum de
puissance rayonnée, les antennes Vivaldi ont été utilisées sur les cartes avec le répeteur compose
de ces mémes antennes. Le parametre debit utile de données a éteé teste jusqu'a 480 Mbits/s. De
plus, la bande passante disponible a ¢te doublée grace a un reglage du parametre «Rx Rx + Tx » a

100% dans le sens de communication. Les resultats obtenus sont présentes en figure 36.
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FIGURE 36 : DEBIT DE DONNEES MAXIMUM POUR LA STRUCTURE EUROSTAR 3000 :
MESURES AFFINEES ET LIEN MONO DIRECTIONNEL 100%

La figure 36, montre clairement que le test avec un parametre de debit depassant 200 Mbits/s
n’offre pas des performances accrues. Au contraire, ¢tant donne que dans ces modes, le codage
correcteur d’erreur est reduit, il est impossible d’atteindre un taux d’erreur inferieur a 8%. En
revanche, la courbe indique explicitement que I'utilisation simultanée des antennes Vivaldi et du
parametre Rx/Rx+TX a 98%, permet au débit d’atteindre la limite de I'interface Ethernet 100
Mbits/s. Avec un parametre « Target Link Data Rate » régle a 200 ou 300 Mbits/s, il est possible
d’atteindre un débit d’environ 92 Mbits/s tout en conservant un taux d’erreur inférieur a 8%.

L’ensemble des essais menés dans le contexte satellite montre ainsi qu’il est possible d’atteindre un débit proche
de 100 Mbits/s en utilisant des antennes a fort gain de type Vivaldi, un répéteur passif composé soit des
antennes patch, soit des antennes Vivaldi, un réglage du « Target Link Data Rate » a 200 Mbits/s, et un

ratio sur le lien de 98% dans une direction.
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5 ETAT DE L’ART DES MODULATEUR MB-OFDM

5.1 CONSOMMATION ELECTRIQUES SUR LES KIT WISAIR

La partie précédente a montre que Ialliance UWB et OFDM pouvait étre utilisce dans un
contexte a¢ronautique et spatial des lors que des precautions etaient prises concernant le choix
des types d’antennes ou des repéteurs passifs utilises, mais aussi sur les parametres du standard.
Cependant, avec I'implémentation proposée par Wisair, les debits maximum atteignables sur le
lien n’approchent les 100 Mbits/s qu’avec un systeme monodirectionnel interdisant I'utilisation
d’un systeme de configuration des nceuds et de synchronisation centralisee par le concentrateur.
Ainsi, méme si les débits atteignables pourraient étre rendus compatibles avec les exigences du
cahier des charges par I’optimisation des ¢changes reseau, les cartes utilisant le standard UWB ont
aujourd’hui une consommation bien trop ¢levée pour étre utilisees en I'¢tat. Le tableau 10
montre les valeurs de consommation eélectrique mesurées sur les kits Wisair lors de
l'¢tablissement de la communication et au moment de la communication proprement dite, ainsi
que l'augmentation de la puissance au cours de la configuration des registres. Les valeurs
présentées démontrent clairement I’inconvénient de ces kits qui ne peuvent donc pas étre utilises
pour des réseaux de capteurs autoalimentes. L'importante différence entre les valeurs du tableau
10 et la norme initialement décrite par Texas Instruments [69] (~100mW en Tx et ~100mW en
Rx) trouve en partie son fondement dans I’architecture matérielle des kits. Wisair utilise en effet
une carte mere polyvalente pour le parameétrage du réseau ou pour effectuer la conversion
Ethernet. Or, cette carte mere est une grande consommatrice de puissance. Cette consommation
importante est la consequence de deux autres aspects lies au standard. D’abord, I’obtention d’une
consommation aussi faible que possible au niveau des circuits numeériques n’étant pas un besoin
primaire, aucun effort particulier n’a ¢te fait en ce sens a la conception. Mais surtout, de
nombreux meécanismes extrémement complexes, et donc ¢nergivores, sont utilisés pour assurer
I'interconnexion des appareils. Dans notre cas, cette consommation ¢lectrique nettement

supérieure a 1W pour le seul module radio est totalement inenvisageable.

TABLEAU 10 : CONSOMMATION DU MODULE WISAIR

COURANT PUISSANCE

Etablissement de la communication 432mA 1.42W

Communication 393mA 1.30W

5.2 CONSOMMATION DES SYSTEMES MB-OFDM
PRESENTES DANS LA LITTERATURE

Malgre la mesure d’une consommation élevée sur un produit commercial, le recours a une
technologie alliant UWB et OFDM n’est pas a remettre en cause. Les nombreuses publications

concernant les modulateurs MB-OFDM, dont les principales sont détaillees dans le tableau 11,

affichent des consommations ¢lectriques compatibles avec le déploiement de réseaux de capteurs.
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L’ensemble de ces publications date de 2005 et 2006, ¢époque ou ce standard était
particulicrement populaire. On distingue trois types d’implementations dans la litterature:
* Etage RF pour le recepteur, incluant une amplification faible bruit, un melangeur de
réception, des filtres, un amplificateur a gain variable, et un oscillateur local (VCO, diviseur

de frequence et synthetiseur)

*  Etage RF complet comprenant I’¢tage RF de réception tel que decrit préecedemment, et
un ¢tage RE d’émission (filtres, melangeur d’émission et amplificateur de puissance)

*  Transceiver complet incluant les ¢tages radio d’émission et de réception, ainsi que la
partie numérique de traitement de signal (FFT/IFFT, modulateur, codeur correcteur

d’erreur) et les convertisseurs analogique/numeérique et numerique/analogique.

La publication [77] n’est pas suffisamment deétaillee pour permettre de différencier le courant
d’émission du courant de réception. De plus, étant donné qu’elle présente un courant deux fois
plus faible que les autres references, il est possible de mettre en doute la préecision des données
mesurces. C’est pourquoi I’analyse préesentee n’en tiendra pas compte.

Le meilleur des développements proposés utilise une technologie CMOS 65 nm et presente une
consommation ¢lectrique de I’ordre de 100 mW pendant I’émission et la réception. Ces valeurs,
qui sont particulierement faibles en comparaison de consommations pouvant atteindre plusieurs
watts dans le cadre de protocoles comme Wifi ou des mesures effectuces sur les kits WISAIR,
montrent qu’il est possible d’envisager le développement d’un module radio complet intégrant
une technologie OFDM, tout en assurant une consommation ¢lectrique compatible avec une auto-
alimentation. En effet, la consommation des puces présentées dans ces publications pourra étre
encore reduite grace a certains choix architecturaux de traitement de signal et notamment la
simplification des mécanismes deéfinis par le protocole WiMedia, prévus pour assurer une
interoperabilite et une flexibilite importantes, et qui ne sont pas nécessaires a notre

developpement.
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TABLEAU 11 : ETAT DE L’ART DES MODULES MB-OFDM DANS LA LITTERATURE

AUTEURS LEENAERTS ET AL. ISMAILET AL LOUETAL. RANJAN ET AL. AYTURET AL TANAKAETAL. BERGERVOETET AL. RAZAVI ET AL.

REFERENCE [78] [79] [80] [81] [82] [83] [84] [77]
ANNEE DE PUBLICATION 2005 2005 2006 2006 2006 2006 2007 2005
ECMA ECMA ECMA ECMA Mg-CONILADM MLI%E-COIVII:ADM Mg_col\/llng ECMA
STANDARD MB-OFDM MB-OFDM MB-OFDM MB-OFDM 3.1-4.8 3.1-95 3.1-4.8 GHz MB-OFDM
3.1-10 GHz 3.1-8.2 GHz | 3.1-8 GHz 3.1-8 GHz GHz GHz 6 - 8.1 GHz 3.1-4.8 GHz
T Etage RF Etage RF Etage RF Etage RF Etage RF Transceiver Transceiver Transceiver
complet complet complet complet
TENSION D'ALIMENTATION 2.7V 2.7V 1.5V 2.3V 3.3V/1.5V 1.1V 1.2V 1.5V
47 mA 22 mA 22.5 mA 19.5 mA 161 mA 43 mA
COURANT POURTX 127 mW 59 mw 34 mW 45 mW 100 mA 177 mW 52 mw 40 mA
60 mW
76.4 mA 38 mA
COURANT POUR RX 70 mA 84 mW 46 mW
LO : 52 mA LO : 30 mA
27 mA 66 mA 59 mA 43 mA - .
SYNTHETISEUR DE FREQUENCE 73 mW 179 mw 89 MW N/A N/A 47 mwW Without PLL 45 mW with
62 mWwW PLL
PUISSANCE CONSOMMEE 224 mW / 114 mW / 108
RX/TX 200 mW 238 mW 123 mw N/A N/A 131 mW mw 105 mw
. 0.18 um
TEGHNOLOGIE QUBIC4G SiGe 0.18 um 0.18 um 0.13 um 90 Nnm 65 nm 65 nm
SiGe BICMOS CMOS CMOS CMOS CMOS CMOS CMOS
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6 SYNCHRONISATION VIA UN LIEN UWB-OFDM

En plus du développement d’une couche physique basse consommation et haut debit, la conception d’un
moyen d’iso synchronisation des donnees demeure I'un des points durs a lever dans le cadre du projet
SACER. Des precisions compatibles avec les exigences du cahier des charges peuvent étre aujourd’hui
atteintes grace a un calibrage tres précis de la longueur des fils reliant chaque capteur au concentrateur.
Mais cette technique extrémement contraignante ne peut pas étre appliquée a un systeme sans fil. Dans
le cadre d’un reseau de données, le standard IEEE 1588 [35] permet de synchroniser plusieurs ¢léments
de maniere tres precise. Mais ce standard ne fonctionne que sur un lien Ethernet et donc filaire. Le kit
Wisair utilise pour la validation du choix de la couche physique se comportant comme une passerelle
Ethernet sans fil transparente pour les ordinateurs connectés, une ¢tude, ayant pour objectif de vérifier
si le standard 1588 est utilisable via le lien radio, a été menée.

Deux cartes compatibles avec le protocole IEEE1588 sont placées dans les deux ordinateurs utilisés dans
le cadre des tests radio. Ces cartes possedent une sortie analogique reprenant un signal d’horloge
créneau cense étre synchronise entre toutes les cartes. En observant ce signal provenant de deux cartes
connectées entre elles, il est possible, a I’aide d’un oscilloscope, de mesurer I’erreur de synchronisation
[26].

Un premier test est réalise avec un lien Ethernet filaire direct entre les deux cartes. Le dé¢lai moyen
entre deux occurrences du front montant de I’horloge des deux cartes est compris entre 8 et 20 ns,
valeurs parfaitement compatibles avec les performances souhaitées par le cahier des charges (500 ns).
Afin de vérifier I'impact du lien radio sur cette synchronisation, on effectue un second test en
remplagant le lien Ethernet par un lien UWB-OFDM utilisant les cartes Wisair. Dans cette situation,
I'erreur moyenne de synchronisation est comprise entre 100 et 400 us, valeurs tres eloignees du
standard 1588 (50 ns) et des specifications demandées pour les réeseaux metrologiques.

Pour expliciter les raisons de cette différence, une série d’é¢tudes détaillées sur le protocole 1588 et son
utilisation avec une carte de type Wimedia a ¢té mené par Roxana Albu [85], d’abord en conditions
reelles avec les cartes Wisair, puis via des simulations Matlab. Pour I’analyse utilisant les cartes Wisair,
une application recréant un trafic (paquets et intervalles) similaire a celui genére par IEEE1588 a ete
developpée dans le but d’etudier le délai a travers le réseau. Ces mesures ont montré que le protocole
utilis¢ au sein des cartes Wisair n’est pas compatible avec IEEE 1588. Ainsi, ce standard fait par exemple
I'’hypothese d’un lien symetrique entre les deux éléments communicants, absents de I'implémentation
MAC de Wisair. L’asymetrie mesurée est ainsi de I’ordre de 6 ms pour un lien Wisair alors qu’elle n’est

que de 100 us pour un lien Ethernet [86].

WiMedia prévoit, dans son principe théorique, des mécanismes nécessaires a la création d’un lien synchrone (réduction
de la gigue par exemple), mais qui n’ont pas été implémentés par Wisair.

Il n’est donc pas possible d’implémenter les puces Wisair pour assurer une communication isosynchrone a 500 ns a
partir de protocoles de synchronisation existants. Ce constat met en exergue la nécessité d’établir un protocole MAC
possédant une gigue trés faible (inférieure a 100 us), ou de développer un systéme de synchronisation propriétaire.
C’est cette derniére solution qui sera choisie. En gffet, une co-conception de la couche physique et de la couche de

synchronisation, simplifie le développement d’un mécanisme de synchronisation performant.
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7 CONCLUSION

Ce chapitre a permis de montrer qu’aucun standard habituellement utilisé dans le contexte des réseaux de capteurs ne
permet d’atteindre un débit supérieur a 100 Mbits/s, condition pourtant nécessaire au déploiement des réseaux de
capteurs dans le contexte aéronautique et spatial. Cependant, des techniques mises en place dans des standards
aujourd’hui populaires, comme Zigbee par exemple, sont particuliérement intéressantes et peuvent contribuer a
I'amélioration des performances de notre déploiement.

De plus, Ies techniques ultra large bande sont indispensables pour répondre aux contraintes liées a la faible puissance
d’émission autorisée. En combinant ces techniques avec la modulation OFDM, il est possible d’assurer le débit
nécessaire a I’application. Alors, malgré une image parfois négative, cette combinaison est aujourd’hui déployée au
sein d’ECMA-368, de WiMedia ou de Multi-Band OFDM. Enfin, bien que les cartes disponibles sur le marché ne
respectent pas parfaitement la norme établie par ECMA, il est possible d’y recourir pour valider I'utilisation de la
modulation MB-OFDM dans notre contexte d’application particulier.

Dans le contexte aéronautique, I'emploi de cette technique montre des variabilités trés importantes et ne permet pas
d’atteindre les débits nécessaires. Cependant, le taux d’erreur sur la liaison est satisfaisant pour le lien entre les nceuds
et le concentrateur, méme si des précautions particulieres doivent étre prises quant au diagramme de rayonnement et a
la polarisation des antennes.

Dans le contexte satellite, un débit proche de 100 Mbits/s peut étre atteint grace a Iutilisation des antennes a fort
gain de type Vivaldi, d’un répéteur passif composé soit des antennes patch soit des antennes Vivaldi, d’un réglage du
« Target Link Data Rate » a 200 Mbits/s et d’un ratio sur le lien de 98% dans une direction.

Le kit évalué ne peut pas étre directement utilis¢ dans le cadre du développement présenté en raison de sa
consommation électrique supérieure a 1W, du recours a une bande de fréquence américaine interdite en Europe et aux
problemes de synchronisation. Cependant, les publications traitant de modulateurs complets compatibles avec
WiMedia montrent qu’il est envisageable de concevoir des émetteurs/récepteurs UWB et OFDM tout en assurant une
consommation électrique inférieure a 100 mW.

En conséquence, ce choix technique de modulation sera retenu pour la suite de I'étude mais sous une forme différente

de I'implementation proposée par WiMedia.
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CHAPITRE III
SYNTHESE HAUT NIVEAU ET EXPLORATION
ARCHITECTURALE
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Les caracteristiques nécessaires au déploiement d’un reéseau de capteurs metrologiques pour
I’aéronautique et le spatial ne peuvent pas étre satisfaites par un produit existant, et nécessitent le
developpement d’une nouvelle couche physique complexe de type UWB-OFDM.

Ainsi, méme dans le présent contexte de recherche, les contraintes lices au caractere industriel du projet
s’averent tres fortes. Elles imposent en effet un developpement rapide qui minimise les risques d’erreur
de conception et permet de presenter, au plus tot, des démonstrateurs de concept et de justifier ainsi de
la levée des points durs identifies. Or, lors du développement d’un nouveau circuit de traitement du
signal, le delai separant la definition de I’architecture de traitement du signal, de sa concretisation au
sein d’un circuit numérique est particulicrement long. Les contraintes industrielles impliquent donc
I'identification d’un moyen de réduction des déelais de développement permettant d’assurer un lien tres
etroit au sein du cycle de développement, entre I’¢tape de définition de I'architecture et les validations
en condition réelles.

L’objectif de ce chapitre est donc de présenter, dans un premier temps, les raisons du choix d’outils de
synthese haut niveau permettant une génération de code automatique. Un second temps sera consacré a
la description de I’outil sélectionné et de ses spécificites, ainsi que du flot de conception associ¢. Enfin,
nous décrirons les résultats de I'exploration architecturale menant a la définition précoce d’une

plateforme de développement.

1 UN ENVIRONNEMENT DE DEVELOPPEMENT ADAPTE

La définition d’une methodologie de conception optimis¢e debute par I'identification des etapes cles du

developpement d’un circuit de communication, et I’¢laboration d’une méthode d’optimisation.

1.1 CALCUL NUMERIQUE POUR LA CONCEPTION ET LA
VALIDATION ALGORITHMIQUE

La definition d’un algorithme de mise en forme des donnces numériques constitue la base du
developpement d’une couche physique pour un systeme de communication. Cet algorithme représente
la colonne vertebrale sur laquelle I’architecture de traitement du signal est construite et optimisce en
fonction des specificites propres a chaque developpement.

Un algorithme est defini comme un automate deterministe crée pour l'accomplissement d'un but qui, a
partir d'un etat initial donne, s’acheve dans un ¢tat final [87]. Pour I’émetteur developpé ici, les données
d’entrée sont les données utilisateur a transmette, alors que les données de sortie de I’automate sont les
signaux ¢lectriques radio. L’automate ajoute aux données d’entrée les informations indispensables a la
transmission radio, comme la modulation, les données de synchronisation, ou encore les donnees de
gestion des erreurs. Les signaux radio sont ensuite transmis via un canal de communication, apres
conversion par une téte radiofrequence.

La définition de cet algorithme est une é¢tape complexe nécessitant de nombreuses simulations destinees
a valider les choix technologiques et a ajuster I’ensemble des parametres. En fonction du niveau initial de
connaissance sur le comportement des signaux modulés dans le canal radio, le nombre d’itérations entre
la definition et les simulations peut varier de fagon importante.

Cette ctape, souvent tres longue, doit cependant étre realisee avec precision car ¢’est sur elle que repose

la conception des circuits [88].
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L’ensemble des simulations est effectu¢ par le biais de programmes de calcul numerique. Dans le cadre
d’une demarche de reduction du temps de développement, le choix du programme peut avoir un impact
important sur les délais de conception. En effet, la rapidite et la fiabilit¢ de la validation des
caracteristiques de I’algorithme dependent des possibilites offertes par Ioutil, de sa puissance de calcul,
ou encore de sa simplicité d’utilisation.

Bien que le marche du calcul numérique soit relativement vaste, et les editeurs de logiciels nombreux,
tous ne repondent pas aux besoins inhérents au développement d’algorithmes de traitement de signal.
Ainsi, des programmes comme Mathematica [89] ou Maple [90], spécialises dans le calcul formel ou la
modelisation mathématique, sont particulicrement adaptés a la validation théorique (notamment du
concept physique), mais ne conviennent pas a la manipulation de données numeériques, pourtant
indispensable au traitement du signal. En revanche, des programmes de calcul numeérique, comme GNU
Octave [91], Sysquake [92], MATLAB [93] ou Scilab [94], peuvent étre utilises, les deux derniers
comptant parmi les plus populaires.

Le programme Scilab [94] est un logiciel libre et multiplateforme developpe depuis 1990 par I'INRIA et
IENPC. Bien que ses dernicres editions, publices depuis 2003 avec la creation du consortium Scilab,
soient nettement plus stables et performantes que les precedentes, Scilab n’a pas été retenu car plus
complexe et moins accessible que la plateforme MATLAB developpée par MathWorks [93]. Les
principaux defauts de ce programme se retrouvent ainsi au niveau de I’affichage de donnees, de la prise
en main peu intuitive de certaines fonctions, du manque de cohérence global de Iapplication du fait de
son développement « code source libre » (Open Source), ou encore de I’absence d’une aide efficace. De
plus, le développement d’un modele de traitement de signal avec la plateforme de mode¢lisation XCOS
[90] s’est révelé quasiment impossible. Enfin, compte-tenu de la popularite de MATLAB, I’ensemble
des outils de synthese de code automatique, ¢léments cles de la réduction du temps et des risques de
développement, est basé sur cette plateforme.

Le programme MATLAB [93], édite par la societe MathWorks et tres utilise pour le calcul numerique. 11
s’agit d’un environnement de programmation de quatricme generation (4GL), a la fois langage de
programmation et environnement graphique de développement.

Depuis sa premiere édition publice en 1984, le logiciel, qui présente la particularite d’étre base, comme
son nom l’indiqueé, sur les manipulations de matrices, a seduit les ingénieurs spécialisés dans le domaine
du traitement du signal. En effet, les optimisations offertes par ces manipulations lui conferent une tres
grande puissance de calcul. Du fait de sa grande popularite, ce programme est aujourd’hui un standard
de fait [95], et toutes les validations algorithmiques de traitement du signal sont basées sur les outils de la
plateforme MATLAB.

Le programme MATLAB a proprement parler présente néanmoins deux inconvénients importants pour

la simulation précise d’algorithmes embarques :

*  Tout d’abord, dans un souci de simplicite d’utilisation et afin d’offrir a 'utilisateur un niveau
¢leve d’abstraction, le langage réalise, en une seule expression, des transformations du signal tres
complexes. L’exemple le plus parlant est celui de la transformée de Fourrier, calculée par la
commande « fft(signal, paramétres) » [96].

En effet, quelle que soit la taille du signal sur lequel le calcul est effectue, I’obtention du resultat est
immediate pour I’ensemble des points du signal pass¢ en parametre. Or, dans le cadre d’un

algorithme de traitement embarqué synchrone ou une fréquence d’échantillonnage cadence

® La dénomination « MATLAB » provient de la contraction de « Matrix Laboratory »
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I'ensemble du systeme, cette opération peut s’effectuer en plusieurs cycles d’horloge. Il en resulte
une latence entre entrée et sortie dépendant a la fois du nombre d’échantillons du signal en
parametre, et du nombre de points sur lequel est calculée la transformee.

L’existence d’une fréquence d’échantillonnage et d’une frequence de cadencement du coeur

numerique n’est donc pas retranscrite directement par MATLAB.

* Le second inconvénient de I’outil MATLAB est qu’il a été optimisé pour des nombres reels en
virgule flottante qui permettent de rendre compte, avec la meilleure precision possible, du calcul
d’operations ou de fonctions mathématiques. Cependant, tous les circuits numeériques fonctionnent
avec une arithmetique a virgule fixe. Or, ce type d’architecture engendre, lors de calcul, de possibles
débordements qui ne sont pas directement retranscrits au sein de I’outil. La simulation d’algorithmes
ne rend alors pas compte du comportement réel d’un circuit numerique.
Le travail sur des nombres a virgules fixes peut s’effectuer par I'intermediaire de boites a outils
ajoutces au programme. Cependant, lorsque I’on cherche a retranscrire fidelement le comportement
des architectures de traitement du signal, il est peu naturel d’ajouter des structures supplementaires
pour compenser le fait que le programme effectue les calculs en virgule flottante. En effet, les boites
a outils mentionnées ne modifient pas la maniere dont Ioutil calcule les résultats des différentes
fonctions implémentées, mais ajoutent des structures de contréle du débordement des retenues, ainsi
que des structures de désactivation de la gestion des arrondis. De plus, I’adjonction de ces structures
de controle ralentis considérablement le fonctionnement de I’outil, et MATLAB perd alors beaucoup
de son efficacite.
Afin de répondre a ces limitations et d’offrir une plateforme adaptéee a la simulation d’algorithmes de
traitement du signal et un outil specialise dans la simulation de systemes de communication, MathWorks
introduit en 2002 ’outil Simulink [93] dans sa version 6.5 de MATLAB. Cet outil, initialement cong¢u
pour le traitement du signal, a beaucoup evolu¢ depuis et est aujourd’hui utilise pour la simulation multi
physique de systemes complets.
Simulink, totalement intégre a la plateforme MATLAB, peut fonctionner de fagon native en virgule fixe
avec une precision definie par I'utilisateur. Il est aussi capable de propager automatiquement les
variations de taille des données a travers I’ensemble d’un modele afin d’informer le concepteur d’une
perte de precision si la representation en virgule fixe choisie est insuffisante.
L’outil fonctionne ¢galement de manicre échantillonnée et permet de retranscrire les délais de calcul
propres a un systeme a une frequence d’echantillonnage précise. Enfin, il peut propager les variations de
taux d’echantillonnage a travers I’ensemble d’un modcle. Ces deux derniers aspects permettent la
simulation realiste d’un systeme de communication implémenté sur un circuit numérique.
Le programme offre également la possibilite¢ de segmenter un modele en plusieurs niveaux
hiérarchiques, permettant ainsi la conception d’une couche complete de communication (couche
physique et couche réseau) malgre la complexite, le grand nombre de fonctions, et les approches
différentes entre le traitement du signal pur pour la couche physique et I’aspect programmation et
traitement de données sous forme de flot pour les couches réseau.
Enfin, grace a sa conception totalement intégrée, Simulink ouvre I’acces a toute la puissance de calcul du

langage MATLAB, notamment en ce qui concerne le trace et ’analyse de resultats.
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L’outil Simulink, qui est le seul a offrir ce type de services indispensables au design d’un systéme de communication’,
q Lyp P g 5y

permet donc de définir, de rendre compte et finalement de valider précisément les choix d’algorithmes lors de la phase

de conception systeme. L’intégration de blocs analogiques ou de calculs de comportement d’un canal de
P 5y g 919 P

communication —permettront également une validation compléte a I'échelle de [I’ensemble du couple

émetteur / récepteur.

1.2 LA GENERATION DE CODE AU SERVICE DE LA RAPIDITE ET
DE LA PRECISION DE CONCEPTION

Aujourd’hui, tout systeme de communication est, dans un premier temps, valide a un niveau éleve
d’abstraction par une implémentation realisee au moyen d’un outil de calcul numerique (Simulink dans
notre développement). Une fois la description et la validation du systeme effectuces, le flot classique de
conception consiste en une synthese de I’algorithme. Au cours de cette seconde ¢tape, qui va donner vie
au circuit, I’algorithme est retranscrit a la main dans un langage de description matériel (VHDL ou
Verilog) pour de produire un code synthétisable et embarquable dans une puce de calcul. Ce code
pourra alors étre synthetise puis placé et routé sur une puce de traitement numérique de type FPGA ou
ASIC.

Ce processus classique de conception, appele «description — synthese » [97], présente quatre

inconvénients principaux.

* D’abord, I'¢tape de codage ¢tant operee par des spécialistes des langages RTL (Register Transfer
Level) qui ne sont donc que tres rarement les concepteurs de la partie algorithme, la retranscription

des algorithmes peut représenter une importante source d’erreurs.
*  De plus, le temps nécessaire au codage manuel d’un systeme complet est tres long.

*  Ensuite le code, produit manuellement et implémenté dans le circuit, n’ayant aucun lien direct
avec le modele, les choix operes lors des simulations ne tiennent pas compte des specificites lices a
I'implémentation choisie.
*  Enfin, lorsque des anomalies lices aux choix algorithmiques sont rencontrées avec le circuit
numerique teste en conditions reelles, il est difficile de revenir sur les simulations effectuces afin d’en
identifier la cause, de tenter d’y apporter des solutions, et de reprendre I’ensemble de la phase de
codage manuelle. De méme, s’il s’avere que I'architecture retenue est fonctionnelle mais non
optimale, on ne cherchera pas a I'ameliorer en raison des importants delais inhérents a un recodage
manuel.
Afin de tirer le meilleur parti de la puissance des outils de calcul numerique et de faciliter le lien entre
modele et implémentation, il convient d’identifier un moyen de correler le modele au code
effectivement embarqué dans la puce de calcul. Cette démarche, qui porte le nom de « Spécification —
Exploration — Amelioration » [98], vise a créer un processus circulaire permettant I’obtention rapide
d’une implementation matérielle de Ialgorithme specifie, et un retour sur la pertinence des choix
algorithmiques et d’architecture au cours de mesures en conditions réelles. Ce dernier point,
envisageable des les premieres étapes de conception, permet une exploration complete des architectures

de traitement du signal et donc une amelioration constante du systeme developpe.

"Le programme XCOS ayant ét¢ ¢liminé en raison de sa complexite et de ses performances
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Cette approche est a rapprocher du processus connu sous le nom genérique de processus Electronic
System Level (ESL). Apparu au debut des années 2000 dans un document edite par la societé Gartner
Datasuest, ’ESL est défini [99] comme I'utilisation d’un niveau d’abstraction appropri¢, permettant a la
fois la comprehension complete d’un systeme et I’amelioration de la probabilite d’aboutir a des
implémentations réussies et rentables.

Les langages de calcul numérique comme MATLAB rencontrent des limitations importantes pour les
branches les plus hautes du traditionnel cycle en V, comme lors des specifications ou de I’analyse du
besoin. De nouveaux langages de conception systeme parfaitement adaptes a ces etapes, comme SysML
ou UML, ont éte developpes. Mais ils n’offrent pas aujourd’hui un niveau de detail suffisant pour
atteindre de fagon directe et automatique la conception detaillée (aujourd’hui réalisée via un programme
de calcul numeérique), ou la phase de codage. Or, comme nous I’avons déja mentionne, cette dernicre
¢tape manuelle est particulierement longue et donc source d’erreur. Des lors, le principal atout d’une
approche haut niveau de type ESL serait la possibilite de générer une implémentation certifice dite
« correcte par construction », directement a partir du modele.

Les langages UML ou SysML ne permettant pas de décrire efficacement les architectures de traitement
du signal nécessaires au développement d’un systeme de communication, une approche bas¢e sur un

modele haut niveau réalisé sous Simulink est choisie ici.

Une étape de transcription automatique du modele haut niveau en code est essentielle a la réduction du temps de
développement et a la réalisation effective d’un processus Spécification — Exploration — Amélioration. Un programme
HLS [88] (High Level Synthesis) analyse alors le modéle Simulink défini par les algorithmiciens, applique les
contraintes architecturales liées a la destination visée ainsi que les contraintes temporelles, et crée une implementation
au niveau RTL. Les fichiers de données ainsi générés peuvent alors étre synthétises et placés/routés par les outils
classiques de synthese logique. Le lien entre définition et exploration est alors simple et immédiat.

Il est important de préciser que stricto sensu, la notion de HLS fait référence a une conception d un niveau trés élevé
d’abstraction dans laquelle le concepteur ne se préoccupe pas des aspects liés a I'implementation (systéme avec une
horloge par exemple). Le langage de conception des outils HLS est souvent le langage C/C++. Ici nous utilisons un
langage m et un design sous Simulink. La notion de systéme « cadencé » est effectivement présente dés la phase de
conception haut niveau. Nous le considérons cependant tout de méme comme HLS dans le sens ou le transfert du
modele au RTL est automatique et que comme il a été mentionné il est trés délicate de définir une architecture de

traitement du signal sans notion de cadencement par exemple.

1.3 EXEMPLE DE LA PROBLEMATIQUE DE LA CONNAISSANCE
DU CANAL DE COMMUNICATION

L’intérét d’outils de synthese haut niveau (HLS) visant a réduire les temps de developpement est alors
¢vident dans un contexte industriel.

Dans notre application ou la démarche de recherche prédomine sur les aspects industriels, 'utilisation
d’un outil optimisant les temps de développement peut d’abord sembler superflue. Pourtant, la mise en
place de la methode Spécification — Exploration — Ameélioration permet d’acceder, tres tot dans le
développement, a un niveau important de connaissance sur le comportement de I'architecture
envisagee, notamment en fonction du canal de communication et en particulier quand il est, comme ici,

tres specifique.
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La recherche d’une solution physique de communication entre deux ¢léments implique le recours a des
modeles de canaux de propagation basés sur des statistiques obtenues a partir de mesures en
environnement réel. Mais ces dernieres n’ont qu’une valeur statistique, et ne rendent pas parfaitement
compte de la realite complexe de I’environnement de propagation. Dans le contexte du développement
d’un produit a I’environnement tres spécifique (environnement ferme, dans un tunnel ou le long d’une
aile d’avion), il n’existe généralement aucun modele, et un travail long et minutieux est nécessaire pour
les determiner. Dans le cas présent, I'¢laboration théorique d’un tel modele aurait ainsi necessite
I'intégralite du temps dédie a la presente these et n’aurait donc pas permis d’aboutir a la proposition
d’une couche physique adaptee.

Le resserrement du delai separant les etapes de conception de I’algorithme au niveau fonctionnel, du test
en conditions reelles, permet au concepteur de valider le comportement du signal directement dans le
medium de communication, si bien qu’un modele preécis de canal n’est plus indispensable pendant les
simulations. Le concepteur peut optimiser certains parametres et ainsi développer plus rapidement un
algorithme adapteé a un contexte particulier, tout en se concentrant sur sa conception.

Le chapitre précedant montre que des essais en conditions réelles réalises avec une carte commerciale
peuvent éclairer le comportement du systeme en conditions d’installation mais n’offrent la possibilite de

modifier ni I’architecture de traitement ni la modulation utilisece, empéchant ainsi I’¢tape d’exploration.

Le flot de conception basé sur une méthode HLS permet de résoudre ce probléme par I'implémentation matérielle

simple et rapide des choix architecturausx.

1.4 UNE PLATEFORME NUMERIQUE PROGRAMMABLE

La méthode HLS utilisant un logiciel de calcul numerique permet donc d’obtenir rapidement des
implémentations du systeme sous forme d’un code RTL. Il est alors indispensable d’identifier une
plateforme materielle de destination pour concreétiser le circuit.

Deux types de circuits programmables permettent aujourd’hui de réaliser des fonctions de traitement du
signal : les circuits DSP (Digital Signal Processors) et les FPGA (Field Programmable Gate Array).
L’utilisation de circuits numeriques de type FPGA pour la realisation d’opérations de traitement du
signal est relativement récente. En effet, au moment de leur apparition sur le marche, les FPGA étaient
relativement petits et peu puissants et n’ont donc longtemps été utilises que pour remplir le role de
« glue » logique entre puces [100]. Pour les opérations de traitement du signal, on leur preferait alors
des processeurs specialises de type DSP. Néanmoins, les FPGA integrent aujourd’hui suffisamment de
portes logiques, et méme des blocs de type DSP pour les plus puissants.

En 2007, le Berkeley Design Technology Inc (BDTI) [101], publie un rapport sur I'utilisation des FPGA
pour le traitement du signal, démontrant que les performances avec un FPGA peuvent étre jusqu'a 100
fois superieures a celles d’un DSP et que le cott de revient du systeme peut étre divisé par 30 [102].

De plus, dans notre application, un circuit numerique spécialisé (ASIC) est nécessaire a I’atteinte des
objectifs de consommation et de colt en grande serie. Or, I'utilisation d’'un FPGA comme plateforme
de prototypage permet de recourir a un code RTL quasi-identique pour le prototype et I’ASIC final.
C’est pourquoi, I'association de la méthode Speécification — Exploration — Amélioration, utilisant une génération

automatique de code, et d’'un FPGA comme plateforme de prototypage, est la combinaison la plus judicieuse.
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1.5 DES OUTILS AUX PERFORMANCES VARIABLES ET
LONGTEMPS INSUFFISANTES

Etant etabli que I’outil de modélisation Simulink, la méthode de conception Specification — Exploration
— Amelioration, et D'utilisation d’un programme HLS sont les choix les plus adaptes a notre
developpement, il convient désormais d’identifier le programme HLS le plus pertinent.

L’histoire des programmes de HLS est relativement ancienne [103] et I'idée de simplifier le passage de la
definition d’un algorithme a un code embarque intéresse depuis longtemps les ingénieurs specialises dans
le traitement de signal.

Ce type de programme connait un succes grandissant avec les annces et la multiplication des offres des
fabricants. Et bien que soufrant encore d’une mauvaise réputation lice a la qualite du code obtenu, ils
sont de plus en plus utilises [103] car ils allegent considerablement I’¢tape de codage manuel et
I’optimisation de I"algorithme de traitement grace a des méthodes de type Specification — Exploration —
Ame¢lioration. Cette mauvaise réputation est le fruit de I'histoire de ces programmes, présentee en
annexe 4. En 2009, la diversite des offres et la place de choix occupée par ces programmes dans le
monde du design micro¢lectronique amene le Berkeley Design Technology Inc (BDTI), considere
comme un organe de reférence pour I’évaluation des solutions pour le traitement du signal, a créer un
programme de certification des outils HLS"® [104]. De nombreux comparatifs précis de ces outils ont été

publiés depuis lors [105].

Les programmes de HLS identifiés en 2007 au démarrage de notre projet sont Xilinx System Generator [101],
Mathworks Simulink HDL coder [101] ou Synopsys/Synplicity Synplify DSP [101] (aujourd’hui Synphony
ModelCompiler).

2 DES OUTILS DE SYNTHESE HLS

2.1 PRESENTATION GENERALE

Les travaux présentes dans cette these, et dans ce chapitre en particulier, n’ont pas vocation a produire
un comparatif precis des outils de synthese haut niveau disponibles sur le marche, mais visent plutot a
demontrer l'intérét de la genération de code automatique pour la levee des points durs au sein d’un
projet de recherche industriel.

Les publications parues sur ce sujet au cours des anné¢es passces offrent une base de travail interessante.
L’article [98] propose une comparaison objective des outils de Synopsys, Mathworks et Xilinx, mais
n’aboutit a aucune conclusion tranchée quant a la superiorite de I'un d’entre eux. Il montre que les
performances sont tres dependantes des conditions d’utilisation et surtout du niveau de connaissance et
de maitrise des options appliquées lors de la génération. De méme, les choix d’architecture de
traitement du signal effectues par le concepteur de I’algorithme au niveau du modele influencent la
bonne optimisation du code. Cependant, [98] pointe les limites importantes de I'outil de Xilinx qui ne
peut genérer un code qu’a destination des FPGA de la marque. Le code RTL génere utilise des librairies

specifiques aux FPGA Xilinx, et bien qu’il soit possible de les modifier en vue de la conception d’ASIC,

® BDTI High-Level Synthesis Tool Certification Program (HLSTCP) : A methodology to demonstrate the design productivity
of high-level synthesis tools [23]
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cette ¢tape tres chronophage eclipse les benéfices lices a la genération automatique de code. Il n’est ainsi
pas envisageable de genérer un code adapte a la specificitée de la conception d’ASIC numeriques ou de
réaliser une exploration architecturale basée sur I’ensemble des FPGA disponibles sur le marche afin
d’étudier, par exemple, I’opportunité de recourir a des FPGA ultra basse consommation (comme la

gamme Igloo d’Actel).

Les outils permettant la génération d’un code utilisable sur I’ensemble des FPGA et sur ASIC sont Simulink HDL coder
et Synopsys Synphony Model Compiler. Aucune spécificité ou différence entre les deux outils n’est identifiée dans
[98].

2.2 FLOT DE CONCEPTION

Le flot de conception base sur la déemarche Specification — Exploration — Amelioration dans le contexte
de ce développement est decrit en figure 37.

La conception débute par I’analyse des specifications du systeme, etablies par les utilisateurs finaux, et
presentees dans le chapitre I. Cette etape permet d’extraire les contraintes et, dans le meilleur des cas,
d’identifier un standard existant ou comme ici, une technique de modulation (UWB-OFDM).

De premiers modeles simples basés sur I'outil de conception d’algorithme de traitement Simulink sont
¢tablis. Ces modeles sont d’abord etablis en representation en virgule flottante ou en virgule fixe, mais
avec des precisions de données autorisées bien supérieures a ce qui est réalisable dans un circuit
numerique, de manicre a apprehender et a valider les principes genéraux des modulations utilisables.
Une fois I’ensemble des principes généraux valides, la conception algorithmique et architecturale peut
réellement débuter.

On e¢tablit alors un modele utilisant une représentation en virgule fixe, représentatif du circuit
numerique souhaite, qui permet une validation et des optimisations par simulation. C’est I’¢tape de
définition et de conception.

Le modele peut, tres rapidement et bien en amont de sa finalisation, étre utilise comme point d’entrée
pour le choix d’une plateforme physique de développement adaptée aux besoins en puissance de calcul
qu’il engendre. Cela contribue a limiter les risques liés au choix d’une plateforme sous-dimensionnée et
permet d’éviter, a I'inverse, le recours inutile a une plateforme bien plus puissante que nécessaire. Cette
etape constitue 1’exploration architecturale.

Enfin, une fois la plateforme identifice et disponible, un code RTL synthétisable peut ¢tre genére en vue
de tests physiques en environnement et en conditions reels. Cette derniere ctape est celle de
d’exploration algorithmique.

Comme le montre la figure 37, de nombreuses boucles apparaissent dans le flot de conception. Les
¢tapes comprises entre la conception d’un code synthetisable et sa disponibilite e¢tant raccourcies et
considerablement simplifies, le retour sur les choix d’architecture des algorithmes est alors

particulierement précis et efficace.
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2.3 SYNPHONY HLS MoDEL COMPILER

2.3.1 PRESENTATION

Le flot de conception repose sur I'utilisation d’un modele realis¢ avec Simulink. Comme nous 1’avons
mentionné précédemment, deux outils permettent un flot HLS complet : Simulink HDL Coder et
Synphony Model Compiler. Comme présenté en [98], aucun n’est véritablement supérieur a ’autre
dans un contexte géneral. Cependant, ’analyse des caracteristiques et des possibilites offertes par chacun
d’eux, nous conduit a préeferer 1'utilisation de Synphony Model Compiler.

Cet outil, nomme Synplify DSP au démarrage de notre ¢tude, était edite par la societe Synplicity. Cette
derniere ayant éte intégrée a Synopsys, Ioutil a d’abord ete rebaptise Synphony HLS, avant de devenir

Synphony Model Compiler. Il est donc désormais edite par le Synplicity Business group, membre de
Synopsys.
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Synphony Model Compiler possede les fonctionnalités suivantes, que l'on retrouve quasiment a

I'identique dans I’outil de MathWorks :
*  Exploration rapide des compromis architecturaux a partir d’'un modele unique pour une
validation précoce des algorithmes.
*  Outils d’optimisation du code par insertion de pipelines. Ces optimisations tiennent compte de
I’ensemble du systeme, et non du seul module VHDL en cours de codage comme c’est le cas pour un

code manuel.

J Generation automatique de « test bench » pour une vérification precise de la cohérence entre le

modele et le code généré.

*  Utilisation d’un modele unique pour toutes les phases de developpement (prototypage FPGA,
exploration architecturale, ASIC). Aucune précaution particuliere n’est donc nécessaire lors du
passage d’une étape a I’autre.
L’outil de Synopsys a eté preferé car il présente plusieurs specificites essentielles :

*  Possibilite de creer, a partir du modele haut niveau Simulink, un modele C du systeme. Ce
dernier peut ¢tre utilise dans les phases de developpement logiciel ou les phases de validation systeme
pour intégrer le comportement realiste de la couche de communication. Il est obtenu des qu’un
premier modele d’algorithme est disponible et il n’est donc pas nécessaire d’attendre la finalisation
de P'algorithme ou la fin de I’¢tape de codage manuel. Cette fonction n’a pas ete utilisee dans le
développement proposé puisqu’aucun modele haut niveau du systeme complet n’a éte congu par les

partenaires du projet de recherche.

* Integration de modules VHDL prealablement codés au sein du modele haut niveau Simulink.
Ces modules sont integres au moment des simulations afin que leurs éventuelles specificites soient
prises en compte dans la phase de conception de I"architecture de traitement du signal. Le module
VHDL utilis¢ est ¢galement intégre au code genere par le logiciel au méme titre que le reste du
systeme, si bien qu’il n’est plus necessaire d’ajouter des modules apres génération du code. Cette
fonction sera utile a la validation, en simulation et en conditions réelles, de la couche de

synchronisation du reseau développee sous forme d’un code VHDL indépendant.

*  Extraction de meémoires lors de la synthese a destination d’un ASIC. En effet, au sein d’un
FPGA, les mémoires etant incluses dans la puce, 'outil de synthese peut les utiliser des que
necessaire. A I'inverse, dans un ASIC, les mémoires sont des blocs IP définis de fagon indépendante
par le fournisseur du design kit utilise. Le portage d’un code FPGA utilisant beaucoup de mémoire
vers un code ASIC est donc une ¢tape delicate, que le logiciel Synphony Model Compiler vient
resolument simplifier. Ainsi, au moment de la géneration d’un code ASIC, il extrait, dans un dossier
separe, les mémoires utilisées de fagon a ce que les blocs qui les définissent soient remplacés par ceux

fournis par le fondeur.

*  Spécificite la plus importante : Génération d’un code optimisé en fonction des caractéristiques
de chacune des familles de FPGA mais aussi de chaque modele au sein de ces dernieres, de fagon a
profiter au maximum des specificites de chacun. L’insertion des pipelines est fonction de la cible, le
code génere est ainsi nettement optimise, et les performances obtenues pour le circuit numerique
sont maximales. Cette fonction est rendue possible par I'utilisation de la puissance des estimations de
timing établies pas Synplify Premier ou Design Compiler. L’outil de Mathworks propose un code
unique, identique quel que soit la cible FPGA ou ASIC, et qui n’est par conséquent pas optimise en

fonction des specificites. 11 est possible d’integrer les outils de synthese de Xilinx (ISE) ou Altera

100



(Quartus) au moment de la génération du code et d’indiquer quels ¢lements peuvent étre ameliores

manuellement au niveau du modele.
L’optimisation en fonction de la cible tient ¢galement compte du fait que le circuit vise est de type
FPGA ou ASIC. Ainsi, dans notre application ou la démonstration s’effectue sur un FPGA mais ou le
produit final doit necessairement étre un ASIC, cette optimisation parfaite d’un circuit en fonction de la
technologie cible est un atout important.
Les performances d’une méme architecture peuvent en effet varier de fagon importante entre une
implementation FPGA et ASIC, en raison des specificites propres a chaque technologie. L’article [106]
présente ces specificites a partir de ’exemple de I'impact de la structure d’un filtre FIR : la forme
directe est mieux adaptée a une implémentation FPGA, tandis que la forme transposée convient
davantage a une technologie ASIC. Ce type de structure n’ctant pas defini par I'utilisateur lors de la
conception d’un modele haut niveau utilisant des filtres, il est indispensable d’optimiser le code génere
en fonction de la cible.

C’est principalement cette optimisation qui a motive le choix de I’outil de Synopsys pour cette ¢tude.

*  Enfin, Synopsys ¢tant aussi I’¢diteur de Design Compiler (outil de synthese pour les ASIC),
I'outil HLS en offre une intégration complete et ainsi une exploration rapide de l'impact de
I’architecture de traitement de signal sur les compromis taille, vitesse et puissance consommée d’un
ASIC.

L’outil Synphony Model Compiler a donc été choisi parce qu’il permet I’optimisation du code en fonction des

spécificités de la cible.

2.3.2 BIBLIOTHEQUES DISPONIBLES

Le programme de Synopsys est organis¢ sous la forme d’une bibliotheque intéegree a Simulink. Cette
dernicre est elle-méme partagee en différentes sous-libraires possedant chacune des fonctions
particulieres. Dans chacune des conceptions présentees, nous utiliserons soit des blocs provenant de
cette librairie, soit des blocs crees spécifiquement pour répondre a des besoins qui n’y étaient pas

integres de fagon native.

3 OPTIMISATION DU CODE GENERE

L’outil HLS propose par Synopsys présente trois possibilites d’optimisation du code génere. Si une
partie de ces optimisations est effectuce automatiquement lors de la génération du code, des reglages
manuels prealables a la génération sont necessaires pour qu’elles soient efficaces et cohérentes avec les
besoins de I'utilisateur. Leur impact sur les performances des circuits numeériques ainsi congus est tres

important. Cette partie s’attachera a en presenter les principes.

3.1 AMELIORATION DE LA VITESSE : RETIMING

La performance maximale dans un circuit logique synchrone est directement déeterminée par le delai
maximum de propagation entre deux registres consecutifs. Ce parametre est genéralement donne en
nanosecondes, et son inverse indique la fréquence maximale de fonctionnement du circuit en I’absence

de defaillance fonctionnelle. Dans la plupart des cas, le délai maximum mesure n’existe que pour un
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nombre tres limite de chemins, appelés chemins critiques. Si aucune précaution n’est prise au moment
du codage du systeme, le nombre de portes successives entre deux registres peut étre tres important et,
dans des applications ou la vitesse de fonctionnement est un facteur primordial, les performances
attendues peuvent ne pas étre atteintes. La methode la plus couramment utilisée [107] pour corriger ces
problemes et augmenter ainsi la fréequence de fonctionnement du circuit consiste en une repartition
«reguliere » de bascule le long des chemins. Le temps de propagation maximal entre deux registres, et
avec lui le chemin critique, s’en trouvent ainsi minimises. La figure 39, extraite de [107] présente un
circuit dans lequel le chemin critique correspond a trois registres chainés (chemin rouge). Le
déplacement des bascules H et G, présente en figure 39, permet de reduire le chemin critique a un seul

niveau de logique (chemin vert).

FIGURE 39 : EXEMPLE DE CIRCUIT OPTIMISE PRESENTANT UN CHEMIN CRITIQUE A UN SEUL REGISTRE

Ce type d’optimisation porte le nom de «retiming », terme sans equivalent francais, qui sera donc
utilise dans le reste de cette these. La structure initiale du circuit étant transformée en profondeur au
niveau logique, ce mode d’optimisation peut étre consideré comme hasardeux pour un concepteur non
experimente. En effet, les résultats au niveau de la simulation ou de la validation du circuit peuvent étre
modifiés et certaines fonctionnalités critiques risquent de ne plus étre réalisées correctement. Cest
pourquoi il convient d’y apporter une attention particulicre et de faire preuve d’une grande rigueur lors
d’un recours manuel a ce type de technique. De plus, pour atteindre les performances optimales du
circuit, les registres doivent étre places de fagon optimale, I’identification correcte de ces emplacements
¢tant souvent conditionnee par le niveau d’experience du concepteur numerique.

Le principal atout d’un programme de synthese automatique de code VHDL reside dans son niveau
d’abstraction ¢leve, qui implique qu’un concepteur ne doit pas a avoir a venir placer manuellement des
bascules supplementaires pour atteindre des performances optimales. C’est pourquoi les programmes de
synthese haut niveau les plus performants integrent une option de retiming automatique. Des blocs
retard sont ajoutes dans le code géneéré afin de reduire les contraintes sur les horloges et augmenter ainsi

la vitesse globale de fonctionnement.
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Dans ce développement base sur Synphony Model Compiler, I’option de retiming est implementee de la
fagon décrite en suivant. L’utilisateur active la fonction de retiming en cochant une case dedice au
moment de la génération de code.

Deux modes de fonctionnement peuvent alors étre choisis :

*  Dans le mode par defaut, I'outil de genération de code utilise les caractéristiques en latence du
composant programmable cible comme base de choix de placement des registres. Ce mode est tres

rapide mais offre des resultats moins satisfaisants que le mode avance.

*  Dans le mode avance, I’outil utilise les données de timing spécifiques a la cible visée, provenant

directement de I’outil de Synthese Synplify Premier. L’ajout et le deplacement de registres sont ainsi

beaucoup plus precis puisqu’ils prennent en compte les spécificites de la plateforme cible.
Une fois le mode choisi, I'utilisateur est invite a indiquer un niveau de retiming. La valeur du parametre
indique le nombre maximum de niveaux de retard (bascule) inserables par le programme pour chaque
chemin critique. Si une valeur nulle est indiquée, le programme n’ajoute aucun retard supplementaire,
et seuls les registres existants sont deplacés pour améliorer les performances. Pour une bonne
comprehension des résultats suivants, il est important de noter que la valeur indiquée correspond au
niveau maximal de latence autoris¢ et que le programme peut estimer que la valeur proposce par
I'utilisateur est trop ¢levée et ne placer qu'un nombre inferieur de registres. Une option permet
d’imposer I'introduction du nombre exact d’ctages indique, mais elle ne presente pas d’intérét dans un
cas genéral d’optimisation. La figure 40, extraite du manuel d’utilisateur de Synphony Model Compiler
[108], presente un exemple de circuit avant et apres retiming. Un étage de latence a éte introduit pour

réduire le chemin critique et augmenter ainsi la frequence de fonctionnement.

Before Retiming

v C é’cz é‘%
IS g v S
ok Yok

After Retiming

\ Pipelined
| registers

out

FIGURE 40 : EXEMPLE DE RETIMING OPERE PAR SYNPHONY MODEL COMPILER [108]

Afin de tester I’option retiming, on réalise un filtre passe bas de type FIR avec une bande passante de 10
kHz. Le retiming permet de passer d’une fréequence maximum de 110 MHz a 180 MHz, ce qui
représente une augmentation de performances de pres de 70% grace a I’ajout automatique de 6 delais
par I'outil de génération de code. La cible choisie est ici un FPGA de type Virtex 4.

Dans le cadre de notre étude, le débit de données de la couche physique développee constitue un
parametre tres critique qui, comme nous le verrons, dépend directement de la frequence de
fonctionnement du circuit numérique. C’est pourquoi I'option retiming revét une importance

particuliere.
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3.2 AMELIORATION DE LA TAILLE DU CIRCUIT : REPLIEMENT

Le «repliement » (folding) est une option permettant d’optimiser la taille du circuit lors de la
genération du code. L’outil replie alors une partie de I’algorithme sur lui-méme, reutilisant certaines
ressources et augmentant la frequence de fonctionnement des ¢léements replies. Cette option se revele
particulicrement utile pour limiter le nombre de fonctions gourmandes en espace sur la puce.
L’opération de repliement est totalement transparente pour le développeur de I'algorithme puisque le
programme insere automatiquement la logique nécessaire au multiplexage des fonctions dans le code.
Mais la diminution de la taille des circuits se fait au prix de I’augmentation de la frequence de
fonctionnement, et donc d’une partie de la consommation.

Lors de la synthese du code, le programme Synphony Model Compiler peut effectuer ce repliement au
niveau ¢lémentaire (blocs logiques de base), ou activer une option de repliement par bloc (patern
folding). Dans ce dernier cas, le programme recherche, avant la géneration du code, les groupes de
blocs identiques au sein du modele Simulink. Ensuite, lors de I’exécution de I’algorithme de repliement,
les groupes identifies sont traites comme des blocs ¢lémentaires et peuvent étre multiplexes afin de
réduire leur nombre.

La figure 41, extraite de la documentation de Synphony HLS [108], présente un exemple concret de
repliement. Dans le circuit avant repliement (Before Folding), le code synthétise comporte quatre
multiplieurs a deux entrées et un additionneur tournant a une fréquence f,. L’option de repliement
genere un code ne comportant désormais plus qu'un multiplieur et un additionneur. Mais cette
modification suppose I'ajout d’un multiplexeur et d’une fréquence de fonctionnement quatre fois plus
¢levee qu’auparavant, ¢lements visibles sur la partie gauche de la figure (After Folding). Le circuit étant

ici presque intégralement compose de multiplieurs, sa surface est alors divisee par 4.

Before Folding
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FIGURE 41 : EXEMPLE D’ OPTIMISATION DE REPLIEMENT [108]
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Pour évaluer cette optimisation, on reprend 'exemple présenté précédemment (filtre FIR). Les
résultats pour un FPGA de type Virtex 4 sont présentés dans le tableau 12. Le nombre total de LUT
utilisées peut ainsi étre divise par 7 grace a un repliement de 64. Cependant cette diminution de surface
se fait au prix d’une augmentation de fréquence de facteur 64.

TABLEAU 12 : RESULTATS DE L’OPTIMISATION DE REPLIEMENT POUR UN FILTRE FIR

NIVEAU DE REPLIEMENT NOMBRE DE LUT UTILISEES

Baseline 791 (6%)
4 1231 (10%)
8 1240 (10%)
16 362 (2%)
32 254 (2%)
64 136(1%)
128 205

C’est pourquoi le fonctionnement de I'option de repliement n’est pas detaille davantage dans cette
these. En effet, 'application vis¢e nécessite une fréequence de fonctionnement du FPGA a la limite de ses

capacités. Aucun repliement ne pourra donc étre tolére.

3.3 AMELIORATION DE LA TAILLE DU CIRCUIT
MULTICHANNELISATION

La méthode dite de « multichannelisation » a un objectif similaire a celui du repliement, et leur
utilisation est donc exclusive.

La technique permet d’obtenir une forme de démultiplication du circuit lorsqu’il n’y a plus un seul
signal en entrée, mais plusieurs. Ainsi, si I'entrée du circuit est composce de N signaux, le circuit se
comporte comme si N circuits avaient en fait ét¢ implémentés. Comme pour I’option de repliement, les
ressources ne sont pas simplement dupliquées mais multiplexées pour reduire la surface de silicium
utilisée.

Cette option est particulierement intéressante lorsqu’un traitement doit étre opéré en parallele sur un
grand nombre de voies de donnees. Cependant, la multichannelisation, qui autorise la parallelisation
tout en conservant une taille réduite, implique une augmentation de la vitesse de fonctionnement des
circuits et ne pourra donc pas étre utilisée pour des raisons similaires a celles qui nous ont amenés a ne

pas considérer le repliement.

4 EXPLORATION ARCHITECTURALE ET CHOIX D'UNE
PLATEFORME

L’exploration architecturale, qui constitue une é¢tape importante du cycle de développement, permet de
choisir une plateforme cible des la premiere ébauche d’algorithme validée en simulation. Cette ¢tape,
réalisée avec une connaissance partielle de I’algorithme, permet de choisir sans risque une plateforme
qui ne soit ni sous-dimensionnée ni surdimensionnée pour le design. On presente ici I’ensemble de cette
démarche, effectuce dans le cadre de la conception de la couche physique UWB-OFDM adaptée aux

’ bl 4 . b
reseaux de capteur pour I’aéronautique et I’espace.
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4.1 CHOIX D'UNE FAMILLE DE FPGA

La premicre etape de I'exploration architecturale consiste en I’identification d’une famille de FPGA
adaptéee. Le catalogue des fondeurs propose en effet de nombreux FPGA aux caractéristiques varices.
Ces derniers ont ¢été classés en trois catégories principales : les FPGA a basse consommation, les FPGA a

faible cofit et les FPGA a grande puissance.

4.1.1 FPGA A BASSE CONSOMMATION

Les FPGA a basse consommation répondent aux besoins des concepteurs a la recherche d’une solution
reprogrammable répondant a de fortes contraintes de consommation. Ce sont, pour la plupart, des
produits embarques autonomes en énergie (¢quipes d’une batterie ou d'une source d’énergie
renouvelable). Les FPGA ont longtemps éte absents de ce type de produit en raison de leur tres forte
consommation. Cependant, Iutilisation d’un circuit programmable est ici particulicrement intéressante
car elle offre la vitesse et la puissance de calcul d’un circuit logique, ainsi qu'une reprogrammabilite
permettant la mise a jour du composant en cas d’évolution de fonctionnalite.

Si les fondeurs proposent, depuis quelques annces, des produits a basse consommation, cette
caracteristique reste indissociable d’un niveau de performance reduit. La famille phare de cette catégorie
est produite par la societe Microsemi [109] (anciennement Actel), sous le nom de « Igloo » [110]. Ces
FPGA sont bases sur une technologie Actel de flash non volatile et une architecture ProAsic 3. Leurs
consommations ne dépassent pas des valeurs de 5uW sous une alimentation de 1,2V, consommation
plancher atteinte seulement dans un mode spécifique appele « Flash Freeze ». Le mode Flash Freeze, qui
consiste en une mise en sommeil du FPGA, présente ’avantage de preserver et de restaurer I'état du
FPGA au moment de I'entrée ou de la sortie du mode sans nécessiter de composant externe. Ce
changement de mode est, de plus, extrémement rapide (moins d’une microseconde). Le FPGA de la
famille Igloo comportant le plus grand nombre de portes logiques possede 3 millions de portes et 620
entrées/sorties pour une consommation de 137 uW en mode Flash Freeze.

Dans le cadre du développement presenté ici, ce type de FPGA présente I'avantage de permettre le
développement d’un démonstrateur complet autonome en énergie sans nécessiter le recours a un ASIC

long et couteux a developper.

4.1.2 FPGA A FAIBLE COUT

Nous appellerons « FPGA a faible cotit » la deuxieme categorie de FPGA identifi¢e ici. Elle comprend
des FPGA de puissance et de taille moyenne, contenant un plus grand nombre de portes logiques et
presentant des fonctions intégrees plus puissantes que ceux de la famille « basse consommation ».
Certains blocs de traitement de signal (DSP) s’averent particulicrement utiles dans la realisation
d’interfaces radio, comme les produits de la gamme Spartan 3 [111] de chez Xilinx ou Cyclone [112] de
chez Altera. Par exemple, le nombre de portes est compris entre 50.000 et 1.500.000 pour les produits
Spartan 3 XA3B50 et XA3B1500. Le nombre d’entrées/sorties pour les deux réeferences citees est
respectivement de 125 et 497. Enfin, le prix unitaire de ce type de FPGA varie de 10€ a 40€.

106



4.1.3 FPGA A GRANDE PUISSANCE

Pour finir, nous identifions une troisicme catéegorie de FPGA qui nous nommerons ici « FPGA a grande
puissance ». Cette categorie integre les FPGA les plus puissants et comportant le plus grand nombre de
portes logiques. Ces FPGA incluent de nombreux blocs de traitement de signal (jusqu'a 540 pour le
Virtex5-SX95T de Xilinx), des interfaces de signaux complexes (comme des gestionnaires PCI-Express),
ou encore des gestionnaires matériels de protocole de communication évolués (comme des blocs MAC
Ethernet 100 ou 1000).

Les familles étudiées sont Virtex 5 [113] de chez Xilinx ou Stratix V [112] de chez Altera. Il existe
¢galement des modeles plus recents et plus puissants tels que Virtex 6 et Virtex 7 chez Xilinx, mais ces
derniers, qui n’¢taient pas encore sortis au démarrage de cette ¢tude, n’ont pas ¢té pris en compte ici.
Les prix de ces circuits peuvent atteindre plusieurs milliers de dollars (pour la référence Virtex 5 SX50T

par exemple).

4.1.4 EVALUATION DES PERFORMANCES

Mis a part quelques regles tres génerales lices aux besoins pressentis en puissance ou en consommation,
il est particulierement difficile de définir quel type de FPGA sera le mieux adapté a une application
particuliere.

Le tableau 13 présente les résultats apres synthese de I'implémentation d’un modele simple d’émetteur
UWB-OFDM. Le modele implémente ici est celui presente en figure 42. Le modele realise est une
premicere ¢tape dans I'implémentation d’un modulateur UWB-OFDM optimise, qui n’integre que les
¢lements de base, sans optimisation architecturale. Il integre la modulation QPSK de chaque porteuse, la
mise en forme OFDM par le calcul de la transformee de Fourrier inverse, l'insertion des porteuses
pilotes, et la conversion de représentation binaire lice au convertisseur numérique analogique utilise. Ce
premier modele de modulateur OFDM permet de valider certains concepts simples pour la simulation.
Les différents choix de conception (QPSK, porteuses pilotes, ...) sont abordés en détail dans la partie
suivante.

Le code génere n’exploite aucune optimisation. L’objectif de cette premicre exploration est d’identifier

la famille de FPGA la plus adaptéee au developpement.

o La catégorie basse consommation est évaluée par I'intermédiaire des modeles Igloo 3000V5
et Igloo+ 125V5.

o Les FPGA Spartan 3 S200 et Spartan 3A DSP donnent une bonne indication des

performances de la catégorie faible cofit.

. Les modeles Virtex5 SX55 et SX240T permettent d’évaluer les performances obtenues avec

des FPGA a forte puissance.

107



TABLEAU 13 : PERFORMANCES D’UN EMETTEUR OFDM

OBTENUES SANS OPTIMISATION DU CODE GENERE SUR DIFFERENTES ARCHITECTURES
Fréquence de Nombre de
. Nombre Nombre de blocs
fonctionnement blocs .
FPGA . . de L. de traitement de
apres synthése mémoire ]
cellules signal (DSP 48)
MHz RAM
IglooE 30502 16
20 NA
3000V5 (Std) (41%) (14%)
Igloo+ 125V5 45508 9
21 NA
(Std) (1459%) (112%)
Spartan3A
2433 6 16
DSP (5) 90
(5%) (4%) (12%)
XC3SD3400A
Spartan3 $200 2677 6
(5) 108 NA
(70%) (50%)
XC3S200
Virtex4 SX25 122 2458 7 16
(10) (12%) (5%) (12%)
Virtex4 SX55 122 2479 7 16
(10) (5%) (2%) (3%)
Virtex5 2334 4 16
196.6
SX240T (2) (1%) (1%) (1%)
Virtex5 1 2363 4 16
LX50T (3) (8%) (8%) (33%)

Le tableau 13 integre ¢galement les resultats obtenus pour des FPGA de la famille Virtex 4 de Xilinx,
qui apparaissent comme un bon compromis entre les FPGA faible cott, relativement peu puissants, et
les FPGA puissants mais tres couteux. Le tableau 14 regroupe les caractéristiques de chacun des circuits
testés.

La frequence de fonctionnement du circuit numerique, qui calcule la transformee de Fourrier utilisee
pour la modulation OFDM, doit étre é¢gale au debit de données a transmettre par la couche physique
realisee. Or, dans le cadre de notre application, nous avons jusqu’ici consideré un debit de ’ordre de
100 Mbits/s. Alors, afin de conserver une marge suffisamment importante, la frequence du circuit doit
étre de 150 MHz au minimum. On cherche a atteindre cette valeur sans activation des optimisations du
code genére, de fagon a absorber une marge de manceuvre dans le cas ot un besoin plus important que

celui anticipé interviendrait.
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Le tableau 13 montre clairement que, dans la cadre de notre application, le choix du FPGA est une
décision tres delicate qui ne peut étre prise sans précaution.

En effet, les FPGA basse consommation, tres intéressants par leur faible appétit, ne sont pas
suffisamment rapides pour le developpement vis¢. La frequence maximale atteignable apres synthese
n’est en effet que de 20 MHz, soit environ 7 fois moins que nécessaire.

Les FPGA faible cott offrent des performances nettement superieures (100 MHz) mais toujours
insuffisantes par rapport au minimum fixé. Les optimisations operées lors de la géneration de code et
décrites precedemment, permettent certes de se rapprocher de I’objectif, mais pas de I'atteindre.

En revanche, les FPGA grande puissance de la famille Virtex5, que ce soient les series LX ou SX, sont
capables d’atteindre cet objectif. Bien que tres couteux, ce type de FPGA apparait donc indispensable au
developpement de la couche physique. Il convient cependant de noter que ces évaluations, menées a un
stade relativement avance de la conception, implémentent donc un émetteur bien moins complexe que

la proposition finale (aucune couche de correction d’erreur par exemple).

TABLEAU 14 : CARACTERISTIQUES DES FPGA EVALUEES LORS DE L’EXPLORATION ARCHITECTURALE

Nombre de RAM RAM non Nombre de Nombre
EPGA cellules distribuée | distribuée blocs de d’entrée-
élémentaires traitement de sorties
(kbit) (kbit) signal
IglooE 75264 504 620
3000V5 ‘ )
gloo™ 3120’ 36 212
125V5 _ ’
Spartan3A 238722 4+
P 373 2269 126 469
XC3SD3400A | (47744 LUT) (XtremeDSP)
1920’
Spartan3 30 216 i 173
XC3S200 (3820 LUT)
] 10240’ 128*
Virtex4 SX25 160 2304 320
(20480 LUT) (XtremeDSP)
. 24576’ 512%
Virtex4 SX55 384 5760 640
(49152 LUT) (XtremeDSP)
Virtex5 37440° 96°
4200 18576 960
SX240T (148760 LUT) (DSP48)
Virtex5 7200’ 48°
480 2160 480
LX50T (28800 LUT) (DSP48)

" Une cellule élémentaire pour les FPGA Igloo contient 1 LUT ou 1 bascule D
? Une cellule élémentaire pour les FPGA Xilinx hors Virtex 5 contient 2 LUT et 2 bascules D

? Une cellule élémentaire Virtex 5 contient 4 LUT et 4 bascules D

* Un « XtremeDSP slice » contient 1 multiplieur 18*18, un additionneur et un accumulateur

® Un « DSP48 slice » contient 1 multiplieur 25%18, un additionneur et un accumulateur
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4.2 CHOIX D'UN FPGA DANS LA FAMILLE VIRTEX 5

4.2.1 CRITERES DE PERFORMANCE

La premiere ¢tape de I’exploration architecturale a permis d’arréter le choix sur une famille de FPGA, a
savoir la gamme Virtex 5 de Xilinx. Cette famille particulierement vaste peut étre divisece en deux

principaux types de FPGA :

* Les FPGA de type SXT, orientes vers le traitement du signal, integrent de nombreux blocs
materiels specialement adaptés au traitement de signal de type DSP, ainsi qu'une memoire

importante.

* Les FPGA de type LXT, version standard de la famille, comportent de nombreuses cellules
logiques et entrées/sorties.
Le tableau 15 présente les résultats de I’exploration architecturale en se concentrant sur les FPGA de

cette famille.

TABLEAU 15 : PERFORMANCES APRES SYNTHESE SANS OPTIMISATION DU CODE GENERE
POUR LES FPGA DE LA FAMILLE VIRTEX 5

Vitesse Fréquence de Nombre de | Nombre de blocs de
fonctionnement apres cellules traitement de signal
FPGA
synthese
(MHz) (DSP 48)
LX50T 1 110,5 12140 48
LX50T 2 113,8 16686 48
SX50T 2 113,8 6459 288
LX85T 2 113,8 16686 48
LX110T 2 122,2 10737 64
SX95T 2 119,8 6378 640
LX155T 2 122,4 7775 128
LX155T 3 132,5 7789 128
LX50T 3 110,5 9749 48
LX50T 1 113,8 6379 288

La composition des FPGA évalués est présentée dans le tableau 16. Le récepteur UWB-OFDM
effectivement implémente, décrit en partie IV, est bien plus complexe que le circuit de I’émetteur
presente en figure 42. Dans une telle situation, il est impossible d’atteindre la frequence de 150 MHz
nécessaire au fonctionnement du circuit, méme avec les modeles les plus performants comme le SX50T.
Nous verrons cependant par la suite que les optimisations de type retiming permettent de combler cette
lacune. Les fréquences de fonctionnement sont quasiment identiques entre les FPGA similaires des
familles LXT et SXT, mais le nombre de cellules utilisé est bien moindre dans la famille SX, les fonctions
de traitement de signal du recepteur étant remplies par les blocs DSP. Les ecarts de performance entre
les difféerents FPGA étant relativement faibles, c’est le critere prix, dont les variations au sein de la

famille Virtex5 sont tres conséquentes, qui est pris en compte.
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TABLEAU 16 : CARACTERISTIQUES DES FPGA DE LA FAMILLE VIRTEXS5
EVALUES LORS DE L’EXPLORATION ARCHITECTURALE

Nombre de RAM RAM non | Nombre de blocs de | Nombre

FPGA cellules distribuée | distribuée | traitement de signal | d’entrée

élémentaires /Sorties

(slices)* (kbit) (kbit) (DSP 48)

LX50T 7200 480 2160 48 480
LX85T 12960 840 3888 48 480
LX110T 17280 1120 5328 64 680
LX155T 24320 1640 7632 128 680
SX50T 8160 780 4752 288 480
SX95T 14720 1520 8784 640 640

"' Une cellule élémentaire Virtex 5 contient 4 LUT et 4 bascules D

4.2.2 RAPPORT QUALITE / PERFORMANCES

Dans le cadre du développement de la couche physique d’un systeme de communication, le FPGA n’est
jamais utilis¢ seul. En effet, s’agissant d’un composant numerique, et le signal radio ¢tant analogique,
des convertisseurs numeriques/analogiques sont indispensables pour convertir le signal bande de base
genere par la couche physique. Ces convertisseurs doivent étre en mesure de convertir tous les
¢chantillons geneéres par le circuit numerique implemente, qui peut fonctionner jusqu'a une frequence
de 450 MHz. En consequence, la frequence de fonctionnement du convertisseur numeérique analogique
utilise doit ¢tre de 450 MHz au minimum. Afin de convertir les signaux regus en vue de leur analyse par
le récepteur, la carte doit ¢galement intégrer un convertisseur analogique/numerique fonctionnant a la
méme frequence.

Le systeme développé creée alors un signal bande de base complexe qui nécessite deux voies de
conversion I et Q. D’un point de vue matériel, il convient donc que la carte utilisée comme
demonstrateur integre un FPGA, deux convertisseurs numerique/analogique et deux convertisseurs
analogique/numeérique en quadrature, ainsi qu’un circuit d’horloge commun aux cinq circuits.

Les differents composants ¢lementaires sont disponibles au catalogue de la quasi-totalité des fabricants
d’¢lectronique, mais la realisation d’un circuit imprimé intégrant un FPGA de type Virtex5 et véhiculant
des signaux a plus de 100 MHz est tres délicate et demande beaucoup de temps. C’est pourquoi, afin de
limiter les developpements, on recherche une carte commerciale, qui, bien que constituant un ¢léement
de base de tout systeme de communication numeérique, est particulicrement rare sur le marche. Ainsi,
en 2009, seuls deux fabricants proposaient des circuits de ce type : Innovative Integration [114] avec la
carte X5-400m, et RedRapids [90] avec la carte Channel Express 365. Les performances respectives de

ces deux cartes sont détaillées dans le tableau 17.
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TABLEAU 17 : PERFORMANCES DES CIRCUITS IMPRIMES INTEGRANT UN FGPA, DEUX CNA ET DEUX CAN

Marque Innovative Integration RedRapids
Channel Express
Référence X5-400M
M-365
Xilinx Virtex5
LX50T-2/-3
Xilinx Virtex5
LX85T -2/-3
FPGA
LX110T -3
SX95T
LX155T -2/-3
SX50T -2/-3
SX95T -2
CAN 2 CAN 16 bits 2 CAN Texas Instrument
400 MHz 400 MHz 14 bits
CNA 2 CNA16 bits 2 CNA Texas Instrument
1300 MHz 500 MHz 16 bits
Interface XMC / PciExpress XMC / PciExpress
10 2 sorties SMA, 50 Ohm 2 sorties SMA, 50 Ohm
2 entrées SMA, 50 Ohm 2 entrées SMA, 50 Ohm
Interne programmable de 50 a 400 . ,
Horloge . Externe via entrée SMA
MHz ou Quartz interne a 400 MHz

Les performances des convertisseurs présentées sur la datasheet etant presque identiques, il n’est pas
possible de faire un choix sur la base de ce critere. Malgre tout, la carte RedRapids offre 1’avantage
d’accueillir differents types de FPGA, ce qui permet une nette diminution du cott d’acquisition. Enfin,
les delais et conditions d’approvisionnement étant plus intéressantes chez RedRapids, c’est cette carte
qui est choisie ici. Le modele M-365 est disponible avec plusieurs types de FPGA. Pour le choix de ce

FPGA, on évalue les rapports performance/prix par I'intermeédiaire de I’exploration architecturale.

Dans un premier temps, 1’exploration architecturale est menée pour le modulateur OFDM.
La figure 43 presente les resultats apres synthese pour les differents types de FPGA proposes pour les
cartes RedRapids sous la forme d’une cartographie de la frequence maximale atteignable (en ordonnée)

en fonction du prix de chaque carte (en abscisse).
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FIGURE 43 : PERFORMANCES D’UN MODELE SIMPLE D’EMETTEUR OFDM COMPAREES AUX PRIX DES PLATEFORMES FPGA

On observe ainsi que, malgré des differences de prix tres importantes, les performances sont tres
proches, avec une marge de moins de 15 MHz. On note é¢galement qu’un prix ¢leve n’est pas
nécessairement synonyme de performances accrues pour notre application.

Ainsi, les cartes integrant les FPGA LX110-2, SX95-2 et LX155-2 affichent toutes un prix superieur a
5.000 $, ce qui est bien trop ¢levé pour notre démonstrateur qui doit intégrer trois nceuds et un
concentrateur, soit quatre cartes au total. De plus, ces modeles de FPGA offrent une fréquence de
fonctionnement inférieure a celle de certains modéles moins chers. Les modéles LX50-2, SX50-2 et
LX85-2 affichent une fréequence maximale superieure a la limite fixee a 150 MHz, mais inferieure a celle
proposce par les modeles LX50-3 et SX50-3. Ces deux derniers FPGA offrent des performances
identiques mais une différence de prix d’environ 900€ semble indiquer la superiorite du modele LX50-
3. Cependant, malgre ces observations, il n’est pas possible a ce stade d’arréter definitivement le choix

d’un modéle.
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L’exploration architecturale est ensuite mence sur le modele simple d’un récepteur OFDM. Ce circuit
est plus complexe que I’émetteur puisqu’il integre un filtre adapté permettant a la fois la détection de
I’émission, et la synchronisation de la fenétre de réception. Un comparatif des performances de chaque
circuit et du prix des cartes est presente en figure 44. Celle-ci presente la correspondance entre la

frequence maximale atteignable avec la carte (en ordonnée) et son prix (en abscisse).

135 1 .
x ] SX50T -3
130 4 LX50T 23! .
125 7 ‘ T ‘ T ‘ [X1S5T -2
X X
120 - 1 1 t LX1107 -2 x
‘ SX95T -2
1s | . LX85T -2
X X
LX50T -2 SX50T -2
110 + t t

S3000 $3500 S$4000 S$4500 S$S5000 S$5500 S6000 $6500
FIGURE 44 : PERFORMANCES D’ UN MODELE SIMPLE DE RECEPTEUR OFDM COMPAREES AUX PRIX DES PLATEFORMES FPGA

Contrairement a ce qui a ¢té observe pour I’émetteur, et en raison de la présence d’un nombre plus
important de blocs de traitement de signal, les écarts entre les frequences maximales atteignables sont ici
plus grands.

Les cartes intégrant les FPGA LX110-2, SX95-2 et LX155-2 sont écartées en raison de leur prix qui, sur
ce circuit, n’est pas justifiec par des performances renforcees. Les modeles LX50-2, SX50-2 et LX85-2
proposent quant a eux une frequence maximale nettement inferieure a la limite fixee a 150 MHz.
Restent donc a ce stade, les cartes LX50-3 et SX50-3, deux FPGA aux performances comparables.
Alors, malgre une difference de prix d’environ 900 €, nous retiendrons le modele SX50-3, qui a
'avantage d’étre specialisé dans le traitement du signal et integre donc de nombreux blocs specialises
dans le calcul de fonctions mathématiques complexes. C’est d’ailleurs pourquoi, dans le cas du
recepteur, ses performances sont legerement supérieures a celles du modele LX. Ainsi, les perspectives
d’évolution apres conception du modele final d’émetteur/récepteur OFDM seront plus importantes.

L’optimum est donc obtenu avec un FPGA de type SX50T avec un parametre de vitesse de 3.
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5 CONCLUSION

Dans ce chapitre, nous proposons une méthode de conception originale reprenant les principes « Spécification —
Exploration — Amélioration » limitant ainsi des délais entre la disponibilité des premiers modéles d’éléments de
communication et leur évaluation en conditions réelles. Cette approche permet notamment le développement d’une
couche physique alors méme que les modeles théoriques de canaux de propagation spécifiques ne sont pas totalement
définis.

L’alliance des outils Simulink et Synphony Model Compiler permet un développement basé sur un principe de synthese
haut niveau autorisant un cycle de développement court, comme I’impose le caractére industriel du projet.

Le choix d’une plateforme FPGA adaptée aux démonstrateurs a réaliser est aussi rendue possible grace a I’exploration
architecturale, réalisable dés les prémices du projet.

Cette exploration architecturale, rendue possible par les outils de synthése automatique de code, a permis d’identifier
le FPGA assurant le meilleur rapport qualité-performances-prix parmi les produits aujourd’hui disponibles sur le
marche, et ce trés tot dans le deroulement du projet, deés les premiers modéles de traitement du signal établis.

Les FPGA spécialisés dans la trés faible consommation, et qui auraient pu étre intégrés directement dans les nceuds du
réseau sans nécessiter la réalisation d’un ASIC, offrent malheureusement des performances trop éloignées du besoin
initialement exprimé.

Finalement, des cartes extrémement performantes et équipées de FPGA de type SX50T-3 ont pu étre commandées dans
le respect du budget alloué au developpement.

Il en résulte que la plateforme Virtex5 est identifiée comme la seule capable d’assurer les performances attendues, et
qu’au sein de cette famille, le FPGA de référence SX50T-3 est celui qui offre le meilleur rapport performances/ prix.
Le flot de conception et la cible étant définis, il est désormais possible de développer la couche physique UWB-OFDM

adaptée aux réseaux de capteur pour la métrologie dans un contexte aéronautique et spatial.
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CHAPITRE IV
COUCHE PHYSIQUE HAUT DEBIT UWB-OFDM :
ARCHITECTURE DE TRAITEMENT DU SIGNAL
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1 ORGANISATION DES ECHANGES DE DONNEES ET DEBIT PHY-
MAC

1.1 ARCHITECTURE RESEAU

L’une des principales attentes des aérodynamiciens et mecaniciens vis-a-vis du passage a un réseau sans
fil est la possibilite d’accroitre le nombre de points de mesure par rapport a ce qu’autorisent les systemes
filaires. L’objectif est ici fixé a environ 400 capteurs par aile ou structure satellite. Pour atteindre ce
nombre de points de mesure, le choix de Iarchitecture du réseau doit se faire avec précision. Les

topologies réseau les plus courantes sont présentées en figure 45.

R

Grille Anneau Etoile Arbre

FIGURE 45: PRESENTATION DES PRINCIPALES ARCHITECTURES DE RESEAU

U La topologie la plus courante dans le deploiement de réseaux de capteurs est celle dite « en
grille » ([115], [116] ou [117]). Tout noeud devant transmettre des mesures vers I’¢lement central du
reseau (appele ici concentrateur et situ¢ a l'interieur de la cabine ou du poste opérateur) peut les
transmettre vers n’importe quel autre noeud intermediaire qui les communiquera a son tour a un autre
noeud. L’opération est ainsi repetée jusqu’au concentrateur. Cette technique offre ’avantage d’un lien
systematique entre 1’¢lément communiquant et le concentrateur, ainsi que la redondance du lien de
communication.

Cependant, dans notre contexte réseau ou la quantite de données a ¢changer est tres importante, la
masse de données gérées par un noeud a un instant precis n’est pas un ¢lement deterministe et doit
correspondre a la somme de toutes les mesures des noeuds a sa portee radio. Il est alors nécessaire, soit
de sur-dimensionner le débit du lien radio pour éviter de retarder les mesures, soit de mettre en place
un meécanisme complexe de demande d’autorisation d’envoi de données. Ainsi, un noeud souhaitant
envoyer la mesure qu’il vient d’effectuer doit d’abord chercher les autres noeuds a portée radio, éetablir
une communication pour obtenir I'autorisation d’émettre et s’assurer que le noeud choisi connait une
route vers le concentrateur de donnees, pour enfin proceder a I’émission. Dans ces conditions, la
consommation d’énergie d’un noeud est tres importante et le lien doit étre donc largement

surdimensionné.

. La topologie en anneau consiste en la création d’un anneau reliant tous les membres du reseau
[118]. Les eléments communicants sont situés sur une boucle et communiquent tour a tour. Cette
topologie n’est, a juste titre, jamais envisagee dans le cadre de réseaux de capteurs car la défaillance d’un
seul noeud viendrait rompre la structure, empéchant alors toute communication. Ainsi, en cas de
dysfonctionnement de la batterie de I'un des nceuds, c’est I’ensemble du systeme qui devient

inutilisable.
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. La topologie en ¢toile [118] vise a eviter les travers des réeseaux en grilles en utilisant le principe
d’un nceud central. L’ensemble des ¢lements est ainsi relie¢ a un systeme mateériel central, appele
concentrateur, qui centralise et répartit les messages pour permettre I’échange d’informations entre les
¢lements. Ce mode de fonctionnement permet a un nceud de quitter ou de rejoindre facilement le
réseau en cas de defaillance ou de remplacement, sans pour autant mobiliser le concentrateur dans une
phase de decouverte reguliere du réseau ou detourner les autres noeuds de mesure de leur tache. La
synchronisation de I’ensemble des ¢lements est rendue possible grace a un concentrateur, commun a
I’ensemble des noeuds du réseau.

En revanche, la defaillance de ce seul concentrateur peut mettre tout le réseau hors service. Cest
pourquoi cet ¢lément, qui doit impérativement étre protege, ne peut pas étre autoalimente.

Enfin, un réseau dont les noeuds ne peuvent communiquer qu’avec I’¢eléement central pose ¢galement le
probleme de la portee radio. En effet, la puissance d’émission de chaque noeud doit alors étre suffisante
pour permettre aux capteurs les plus ¢loignes du concentrateur (en bout d’aile dans notre application)
de communiquer avec I’¢léement central situ¢ a I'intérieur de la cabine, soit plus de 30 m dans le cas
présent. La consommation est alors tres ¢levée et la puissance maximale d’emission réglementaire peut

étre depassee.

J Enfin, la configuration offrant le meilleur compromis pour notre application est la topologie en
arbre [118] qui divise le réseau en trois sous-niveaux. Le sommet (niveau 1), appelé concentrateur, est
o . 1 . e e . L
connecte a plusieurs ¢léments de niveau inférieur, nommes ici répéteurs (niveau 2), selon le principe du
, o . n ;o . 1 . e
réseau en ¢toile. Ces répéteurs sont eux-mémes connectes a plusieurs ¢léments de niveau inférieur,
appeles noeuds (niveau 3). Le concentrateur ne communique ainsi qu’avec les répéteurs qui ne peuvent
¢changer qu’avec les noeuds. La presence de répéteurs dans cette topologie permet de reduire la distance
separant I’¢lement central des noeuds terminaux. Chaque répéteur étant connecte a un nombre limite de

neceuds, le debit reste alors relativement faible, y compris en cas d’augmentation du nombre de nceuds.

C’est donc cette architecture en arbre qui est choisie pour notre réseau. La figure 46 propose une
représentation schématique de I’architecture réseau dans le cadre aéronautique, situation dans laquelle
les répeteurs peuvent étre alimentés par les prises 28 V présentes sur Iaile.

Dans le contexte satellite, I’organisation est sensiblement la méme, a I’exception de ’absence de prise.
Mais les modules routeurs pouvant étre plus volumineux et plus lourds, ils pourront embarquer des
batteries plus consequentes qui seront une source d’alimentation importante.

Dans I’architecture proposée, chaque noeud est connecté a huit eléments sensibles, comprenant le
capteur et le conditionneur de signal. Ce dernier est place au plus pres de I’¢lément sensible afin d’eviter
que des longueurs de cable trop importantes viennent ajouter du bruit a la mesure. En sortie du
conditionneur, le signal est amplifie, filtré et numerise. Les noeuds sont autoalimentés et ne disposent
donc que de peu d’energie. Cependant, grace a I’architecture en arbre, ils sont toujours suffisamment

proches d’un répéteur pour que les portées radio, et donc la consommation, restent limitées.
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FIGURE 46 : ARCHITECTURE DU RESEAU DE CAPTEURS DANS LE CONTEXTE AERONAUTIQUE

Les répéteurs, quant a eux, sont placés au niveau des prises d’alimentation ¢électrique déja presentes sur
Iaile et disposent, par conséquent, d’une portée radio et d’une puissance de calcul (permettant un
codage d’erreur plus important par exemple) plus grandes.

Chaque répeteur est connecte au concentrateur situe a 'intérieur de la cabine de ’avion ou dans la salle
des opérateurs, et fait le lien entre le reseau de mesure et les outils d’analyse classiquement utilises dans
les domaines visés.

Cette structure permet ¢galement au concentrateur de synchroniser tous les répéteurs avec une horloge
commune, chacun etant alors lui-méme charge de synchroniser I’ensemble de ses nceuds fils. De plus,
en cas de defaillance d’un nceud, le systeme est, comme pour le mode en ¢toile, toujours opérationnel.
Enfin, en installant 8 é¢léments sensibles sur chaque noeud et en associant 8 nceuds par répeteur, il est
possible de créer un réseau d’environ 200 capteurs a 'aide de 3 répéteurs et un concentrateur. Un
reseau d’environ 800 capteurs peut ainsi ¢tre crée par I'association de 4 réseaux de ce type : un sur
I'extrados et un sur I'intrados de chaque aile de I'avion. De cette manicere, on aboutit aiscment a un

systeme flexible et robuste du point de vue de son architecture réseau.

1.2 TECHNIQUES D'ACCES MULTIPLES

Une fois I’organisation du réseau definie, une attention importante doit étre accordée au choix de la
technique permettant aux differents ¢lements d’utiliser le méme canal. En effet, alors que pour une
liaison filaire chaque capteur dispose d’un lien unique vers le concentrateur de donnees, dans le cadre
d’une liaison sans fil, le canal est commun a I’ensemble des éléments communicants.

Les trois principales méthodes de partage de canal [119] sont le partage temporel, le partage frequentiel

etle partage par code.

. La technique de partage du canal par code autorise n’importe quel membre du réseau a
utiliser, en permanence, I’ensemble des frequences et du temps pour transmettre son information.
Chaque utilisateur se voit attribuer un code unique. Le signal binaire a ¢émettre est alors multipli¢ par ce
code dont le débit est nettement plus ¢levé que celui des données a transmettre. Un choix opportun des
codes attribués a chaque utilisateur permet ainsi de séparer leurs émissions au moment de la réception.
Ces dernicres sont pergues par les autres ¢lements du reseau comme des bruits pseudo-alcatoires a large
bande. Cette technique est ainsi particulicrement intéressante dans la mesure ou elle n’impose aucune
restriction relative aux moments d’émission des differents elements, ou elle permet une augmentation

flexible du nombre d’utilisateurs, et ou elle offre une diversite de frequences pour s’immuniser du bruit.
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Cependant, les emissions ¢tant percues comme des bruits, tous les utilisateurs augmentent le bruit de
fond du canal, participant ainsi a la dégradation des performances. De plus, le debit du code utilise ¢tant
plus ¢leve que le debit de données, la bande passante du signal a transmettre est augmentee.

Cette technique n’est donc pas applicable dans le cadre de notre ¢tude ou le niveau de signal est

particulierement faible.

. La methode d’acces multiple par répartition en frequence consiste a allouer a chaque utilisateur
une fraction de la bande de frequence autorisce pour le systeme. Chaque ¢lement dispose ainsi d’une
sous-bande de fréquence dans laquelle il est seul a émettre. Cette technique a I’avantage d’¢étre continue,
c'est-a-dire que chaque utilisateur peut émettre a tout moment et dispose du canal en permanence. La
méthode présente en revanche de nombreux inconvénients, et notamment une bande de fréequence
allou¢e divisee par le nombre d’utilisateurs. Ainsi, le debit dedi¢ a chacun étant directement
proportionnel a la bande de fréquence, il se trouve réduit a mesure que le nombre d’utilisateurs
augmente, pouvant méme tendre vers O pour une infinite d’utilisateurs. Or, notre application nécessite
un debit ¢leve ainsi qu'un grand nombre de nceuds, et la bande totale utilisee par le systeme pour
assurer la liaison entre les nceuds et les routeurs devrait donc étre beaucoup trop importante. De méme,
un repéteur de donnees etant associe a 8 nceuds et utilisant un lien ultra large bande, sa téte
radiofrequence et son antenne nécessitent une bande passante beaucoup plus importante que ce qui est
techniquement realisable. Enfin, avec ce type de repartition, et afin d’¢viter les bandes de garde trop
grandes, Ioscillateur local utilise doit ¢tre extrémement stable et ne présenter aucune variation en
température. Or, dans une application embarquée sur avion au vol avec des températures comprises
entre -45°C a +80°C, un oscillateur stable n’est pas envisageable.

La technique de répartition en fréquence peut cependant étre mise en place pour la liaison entre le
concentrateur et les repeteurs. En effet, le concentrateur est associ¢ a seulement trois repeteurs et est
embarque a bord de la cabine ou du poste opérateur. Il peut donc, sans contrainte spatiale, disposer de
trois antennes differentes dotees chacune d’une bande passante permettant de communiquer avec I'un
des répeteurs. De plus, il est alors possible de jouer sur la zone d’eclairement de chaque antenne pour
optimiser les rendements radio. La bande de frequence UWB utilisée étant définie en Europe entre 6
GHz et 8,5 GHz, il est possible d’utiliser trois bandes de 500 MHz, dedi¢e chacune a un lien entre le
concentrateur et I'un des répeteurs. La figure 47 représente schematiquement cette répartition des
frequences UWB pour la communication entre le concentrateur et les répéteurs. A intérieur de la
cabine, trois cornets reliés au concentrateur éclairent chacun I'une des zones repérées en couleur sur la

figure .

36 m

<€ >

Bande 6,5 GHz Bande 7 GHz
[ Bande 6 GHz / \
r \ Zone éclairée proche du bout
Zone éclairée de laile

Zone éclairée intermédiaire
proche de la
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FIGURE 47 : REPARTITION DES FREQUENCES POUR LA COMMUNICATIONCONCENTRATEUR-REPETEURS
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Le démonstrateur devant étre representatif d’un réseau constitu¢ d’un concentrateur, mais d’un seul

repéteur associe a 8 noeuds, cette organisation frequentielle ne sera plus abordée en detail par la suite.

. Enfin, la répartition en temps s¢pare le canal en intervalles de temps (slots). Si le systeme
utilise N slots, chaque utilisateur émet pendant 1/N du temps disponible.

L’inconvénient principal de cette méthode est qu’elle impose a I'utilisateur une durée limitee d’émission
de données, ce qui, a quantite de donnces é¢gale, necessite une augmentation du debit de sa couche
physique. De plus, cette technique est tres peu flexible. Le nombre de slots autorises etant determine a
la conception du systeme, il est en effet impossible d’augmenter le nombre de noeuds sans recourir a des
mécanismes complexes de reservation de ressources.

Mais la repartition temporelle présente cependant I’avantage de réduire la bande passante utilisee par le
systeme et de ne nécessiter aucun développement complexe au niveau des antennes et de la téte radio.
Cette méthode permet également au module de s’endormir en dehors de son slot d’émission : avec 8
neceuds par routeur I’eémetteur est eteint 7/8 du temps. Il s’agit ainsi de la seule technique offrant une
diminution conséquente de la consommation du nceud.

Enfin, la repartition en temps assure surtout un systeme parfaitement déterministe, ce qui est
indispensable au developpement d’une méthode de synchronisation du noeud performante. Celle-ci est
basée sur le calcul du décalage entre le moment théorique du slot et le moment effectif de I’émission
pour déterminer le recalage temporel de chaque element [120].

Bien que le lien entre le concentrateur et les differents routeurs utilise un partage frequentiel ot chaque
repeteur est associe a une bande de frequence différente, la gestion de la bidirectionnalite est, ici aussi,
définie par un duplex temporel. Chaque slot de la trame d’échange, presentee en figure 48, est utilise
pour un sens différent de communication. Le concentrateur ayant peu de donnees a echanger avec les
repeteurs, il utilise un slot temporel court pour transmettre les données de synchronisation ou de
configuration. Le second slot est utilise par le repeteur pour transmettre les données de chacun de ses
nceuds.

Un partage temporel du canal est ensuite effectué entre le repeteur et les noeuds. Chaque répeteur étant
connecté a 8 noeuds au maximum, la trame contient 9 slots, tel que represente en figure 48. Le slot
represente en vert assure le sens de communication descendant, tandis que les slots bleus representent le

sens montant, chacun étant associ¢ a un noeud.

1 trame C-R=>1 + 1 slots

Répéteur X

Noceud 7

Noeud 8

1trame R- N =>8+ 1 slots

FIGURE 48 : STRUCTURE DES TRAMES D’ECHANGE ENTRE ELEMENTS DU RESEAU.
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1.3 DEFINITION DES TRAMES D'ECHANGE

Les slots définis dans la trame d’échange de données entre les noeuds et les répeteurs doivent contenir,
en plus des simples données de mesure, un certain nombre de données indispensables a I’ organisation du
réseau.

Chaque trame contient ainsi, dans ses deux premiers champs, les adresses de son émetteur et de son
destinataire, ce qui permet a chaque ¢lément du réseau de s’assurer que la trame regue lui est
effectivement destinée. Dans un souci de simplification de I’interpretation des trames, le premier champ
correspond toujours a l’adresse du répéteur (émetteur ou recepteur) et le second comprend
systématiquement ’adresse du nceud (émetteur ou recepteur). De plus, bien que cela ne soit pas
indispensable dans une structure a division temporelle, ces deux champs permettent, dans notre cas, de
deétecter d’eventuelles erreurs commises par le noeud au moment du choix du slot d’émission, mais aussi
de décorreler I'identifiant du noeud du slot qu’il utilise. Chaque réepéteur etant connecté a 8 nceuds, 4
bits suffisent donc pour le champ adresse noeud. Le reseau comprend seulement 3 répeteurs par chaine
de réception du concentrateur. Ainsi, seuls 2 bits sont nécessaires pour adresser I’ensemble des
répéteurs. Mais afin que le couple des champs d’adresse (émetteur et récepteur) conserve une structure
sous forme d’octets, on utilise 4 bits pour I’adresse du répéteur.

Le troisieme champ, d’une longueur de 8 bits, comprend le type de trame sur ses 4 premiers bits et un
diagnostic de I’¢tat de I’¢lement communicant sur ses 4 bits de poids faible.

L’étude des specifications montre qu’il est nécessaire de créer 3 types de trames :

* des trames de configuration des parametres de chaque noeud n’exigeant aucune réponse une fois
la commande exécutée :

0 Trame 0x01 : gain des capteurs associes au noeud (5 valeurs possibles codées sur 3 bits),

0 Trame 0x02: tension d’offset des capteurs associ¢s au noeud (5 valeurs possibles codees
sur 3 bits),

0 Trame 0x03: fréquence d’échantillonnage du noeud (6 valeurs possibles codéees sur 3
bits),

0 Trame 0x04: allumage des LED d’identification des ¢lements sensibles (un noeud etant
connecte a 8 ¢lements sensibles devant étre repéres individuellement, la trame prevoit
I’allumage de 8+1 LED : 9 valeurs codées sur 4 bits).

* des trames de configuration des parametres de chaque noeud nécessitant une réponse du noeud :

O Trame Ox11 : passage du mode configuration au mode mesure, ou inversement (2 valeurs
codées sur 1 bit),

O Trame 0x12 : désactivation d’un ou plusieurs capteurs avec indication du capteur a
eteindre (8 valeurs codées sur 3 bits),

0 Trame Ox13 : demande d’autodiagnostic du nceud, la réponse devant contenir I’¢tat de
chaque capteur (8 valeurs codées sur 3 bits), niveau de batterie du noeud (4 valeurs
codées sur 2 bits) et etat de synchronisation du noeud (2 valeurs codées sur 1 bit), soit 6
bits au total pour la trame de réponse,

O Trame 0x14 : demande des parametres des capteurs, la réponse devant contenir 1’offset
(5 valeurs codées sur 3 bits) et la frequence d’échantillonnage (6 valeurs codées sur 3

bits), soit 6 bits au total pour la trame de réponse,
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O Trame Ox15: demande des parametres réseau du noeud, la réponse devant contenir le slot
(8 valeurs codees sur 3 bits) et I’adresse réseau (4 bits), soit 7 bits au total pour la trame
de reponse,
O Trame 0x16 : demande des données TEDS (Transducer Electronic DataSheet) (256 bits
par capteur).
* des trames de mesure (trame 0x21).
Pour les trames nécessitant une réponse du noeud, un méme identifiant est utilisé par le repéteur pour la
demande, et par le noeud pour la réponse. En effet, les demandes de configuration ne se font qu’a
I'initiative du concentrateur et par 'intermediaire du répéteur. L’utilisation d’'un méme numéro de
trame évite ainsi les conflits.
Le champ suivant, d’une taille de 32 bits, contient les données de configuration (données a configurer ou
donnees effectivement configurees) et se retrouve dans toutes les trames, y compris la trame de mesure.
Dans cette derniere, il laisse un espace disponible pour la remontée d’informations diverses au cours de
la mesure.
Le cinquieme champ de la trame comporte I’horodate de la mesure. L’ensemble des nceuds étant
synchronisé de maniere tres précise par rapport a une référence unique, ce champ contient en réalité un
simple compteur du nombre de trames envoyées, représentatif de I'instant de mesure relativement au
démarrage de I’essai. Il permet ainsi de détecter d’éventuelles pertes radio. Sa taille de 16 bits permet
une plage de 65536 mesures.
Les huit derniers champs de la trame ont une taille de 16 bits, correspondant a la précision d’un capteur.
Dans le cadre de la trame de mesure a destination du répéteur, ils contiennent les données mesurees par
les 8 capteurs associes au noeud. Dans le sens répéteur-noeuds, ces champs sont indispensables a toutes
les trames echangéces car ils servent a transmettre les donnees de resynchronisation de I'horloge de
chaque noeud. Ces dernieres sont calculées par le repéteur et assurent que, méme a I'occasion des
¢changes de trames non-critiques de configuration, le noeud ne déborde pas de son slot.
La trame de données de niveau MAC échangée sur le réseau a donc une taille de 192 bits. La figure 49
présente la trame utilisée pour la remontée de données dans le sens noeud-répeteur. La figure 50
présente, elle, la méme trame dans le sens répéteur-noeud.
Adresse Adresse Type de trame et

répéteur Noeud état du nceud
4 bits 4 bits 8 bits

Données pour la configuration
(32 bits)

Horodate Données du capteur 1 Données du capteur 8
16 bits 16 bits 16 bits

FIGURE 49 : TRAME D’ECHANGE ENTRE LE NCGEUD ET LE REPETEUR

Adresse Adresse Type de trame et . . .
Données pour la configuration

(32 bits)

répéteur Nceud état du nceud
4 bits 4 bits 8 bits

Données de synchronisation pour le Données de synchronisation pour le
noeud 1 noeud 8
16 bits 16 bits

Horodate

16 bits

FIGURE 50 : TRAME D’ECHANGE ENTRE LE REPETEUR ET LE NGEUD
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1.4 DEBIT PHY-MAC

Une fois I’organisation du réseau et la gestion des acces multiple choisies, et les trames é¢changées
definies, il est possible de definir le debit de données a I'interface entre la couche physique et la couche
MAC. Du fait d’'une forte exigence de precision des données mesurces et d’une frequence
d’echantillonnage ¢levee, ce debit important a longtemps représente un frein au déploiement de reseaux
metrologiques sans fil.

Afin de minimiser la consommation électrique, les noeuds ne doivent pas stocker plus que la mesure
courante. C’est pourquoi chacune d’elles est immeédiatement transmise au répéteur le plus proche qui,
¢tant alimente par I'intermediaire des prises 28 V pourra, au besoin, la stocker et gerer d’eventuelles
réémissions.

echy

Pour cela, les noeuds doivent, a chaque mesure effectuce a la frequence f_;, disposer individuellement

d’un acces au canal et donc d’une trame. La duree totale d’une trame (T,,,.) ne doit donc pas exceder le

trame.

délai séparant deux mesures et ainsi respecter I’équation suivante :

1
Tirame = f . (2.1)
ec

Le réseau repose sur une structure de type maitre-esclave, permettant d’assurer un systeme
parfaitement déterministe et de superviser la synchronisation des eléments. Le maitre, qui peut étre le
repéteur ou le concentrateur, possede plusieurs noeuds esclaves. Le partage du canal de communication
est de type TDMA, ot chaque nceud dispose d’un créneau fixe, autorisant ainsi le maitre a synchroniser
I'ensemble des esclaves. Cette methode permet ¢galement au maitre de detecter les déerives d’horloge
de ses esclaves par le repérage des dérives de placement des donnees dans le créneau attribué a chaque
nceud. Ainsi, si nécessaire, le maitre envoie, en temps quasi réel, une information de recalage d’horloge
a chaque esclave via son créneau de communication. Chaque répéteur ¢tant connecté a N noeuds
differents, N+1 slots (N noeuds et 1 repeteur) sont nécessaires entre deux instants de prise de mesure.

La durée maximum d’un slot est ainsi definie par I’équation suivante :

Ttrame 1
T, . = = (2.2)
stot Nbslot Nbslot * fech

Les dérives d’horloge sont détectées grace a la mesure de I'instant theorique d’émission de I'esclave, et

de Pinstant effectif de réception du message par le maitre. Le slot TDMA ne peut, par conséquent, pas
¢tre rempli de données utiles sur I'intégralite de sa durce. Le temps au cours duquel le slot contient des

données est ainsi deéfini par I’eéquation suivante :

margeérpma
Taata = margerpma * Tsior = Nb " (2.3)
slot f ech
Le debit de donnees du lien « nceud vers répéteur » est defini par I’eéquation suivante :
Nbbit trame Nbbit trame * Nbslot * fech
Db = = = = (2.4)

Taata margeérpma
La figure 51 présente une vue schématique de la trame, ainsi que les differents temps et marges
précedemment décrits.
La création d’un réseau de 200 capteurs necessite 8 noeuds par routeur et donc 9 slots dans la trame.
La marge TDMA est deéfinie a 10% pour I’ensemble de I'¢tude, valeur susceptible d’étre reduite et
optimis¢e en fonction de I’environnement reel et des performances demandéees par I'utilisateur. Ce

dernier pourra la définir lors de la configuration du reseau.
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Selon les spécifications initiales, le systeme devait étre en mesure d’effectuer des mesures a une
fréquence de 22 kHz pour I'application aé¢ronautique (la plus contraignante en termes de débit). C’est
cette valeur qui est prise en compte pour I’ensemble du développement décrit plus loin. Cependant,
lors de la realisation des conditionneurs de signal, les specifications ont di étre modifi¢es en raison de la
complexité de realisation des filtres de traitement (notamment de sous-echantillonnage). La fréquence

d’échantillonnage est désormais fixée a 32 768 Hz.

Router i‘ i Node 1 '

~"
Ttmme = 1/(fel:h )

Marge d’erreur D= Lgirame

i TDMA - Tiars

[ Tue= 1/(Nbslot*f.,) |

[ Tdala= margeTDMA*Tslot ]

FIGURE 51 : STRUCTURE DE COMMUNICATION ENTRE NCGEUD ET REPETEUR

Les débits de données proposés par la couche physique a la couche MAC sont presentes dans le tableau
18, avec la taille de trame définie dans le paragraphe précedent, soit 192 bits. La premiere colonne (10
kHz) sert de reférence, et les suivantes présentent les debits associés a des frequences d’echantillonnage

respectives de 22 kHz et 32 kHz.

TABLEAU 18 : DEBIT DU SYSTEME EN FONCTION DES FREQUENCES
D’ECHANTILLONNAGE DES CAPTEURS

fecn (kHZ) 10 000 22 000 32768
Terame (45) 100 455 305
Ta0e (Us) 11,1 51 34
Taata (U5) 10,0 45 31
débit PHY\MAC (Mbits.s™1) 19,6 42,5 62

Pour assurer une fréquence d’échantillonnage de 22 kHz ou 32 kHz avec une précision de 16 bits par capteur, le

débit de données utiles qﬁrert par la couche physique doit étre legerement supérieur a 60 Mbits.s-1.

2 ORGANISATION DES PORTEUSES

2.1 ORGANISATION FREQUENTIELLE

La couche physique développée doit étre en mesure d’offrir un debit d’environ 60 Mbits.s" a la couche
MAC associ¢e. La modulation utilisée étant de type OFDM, elle repose essentiellement sur le calcul
d’une transformée de Fourier inverse a I’émission, et directe en réception.

Pour cette opération mathématique complexe, plus le nombre de points, et donc de porteuses, est

important, plus le calcul est complexe et consommateur de ressources.
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De plus, dans le cadre d’une implémentation sur un FPGA, le temps de calcul augmente avec le nombre
de points de la transformee. Le delai séparant I'envoi du premier bit a transmettre a l'interface
PHY/MAC, de I’envoi du premier symbole physique est ainsi particulicrement long. Or, I'exigence de
synchronisation des ¢lements, implique que ce temps de latence soit reduit au maximum.

A linverse, pour une frequence donné¢e, le nombre de porteuses est proportionnel a la taille de la
transformee de Fourier, ce qui peut contribuer a augmenter le debit. Il convient donc de rechercher le
meilleur rapport complexité/performance en sélectionnant au plus juste la taille du bloc FFT.

Sur le base des travaux menés par Batra en 2003, on estime que le meilleur rapport entre la complexite
du bloc et ses performances est obtenu avec une transformée de 128 points.

Notre systeme OFDM repose donc sur I'utilisation de 128 porteuses, dont I’organisation est un critere
de performance déterminant. Dans les faits, seules 106 porteuses vehiculent effectivement de I’énergie,
les 22 porteuses restantes ¢tant laissées a O afin de reduire les contraintes pesant sur les circuits

analogiques. Elles sont réparties de la maniere suivante :

*  Les porteuses -3 a 3 (7 porteuses), correspondant a la composante continue (porteuse 0) et aux
plus basses fréquences, sont supprimees pour éviter les problemes d’offset au niveau des
convertisseurs analogique/numerique et numerique/analogique, ainsi que le "RF carrier feed-
through" [69], [121].

L’utilisation d’un ¢tage RF a conversion directe necessite en effet une connexion capacitive entre la
puce RF et la puce numeérique, qui aura alors un comportement passe haut, bloquant ainsi la
composante continue. C’est pourquoi la porteuse 0 ne doit en aucun cas étre utilisce. Cependant, la
capacite n’étant pas ideale, les fréquences inférieures a sa frequence de coupure sont elles aussi
atténuées. Les premieres porteuses du spectre en bande de base (ici 1, 2 et 3) doivent alors étre

supprimees ¢galement. Dans le cadre de ce développement, il n’y aura donc pas de porteuse entre O
et 7 MHz.
* Les porteuses 57 a 64 et -57 a -63 (15 porteuses) sont supprimées pour relacher les
specifications sur les filtres en bordure de spectre.
Ensuite, sur les 106 porteuses non nulles, seules 96 transportent des données utiles. Leur repartition est
la suivante :
* 96 porteuses transportent des données utiles.
* 10 porteuses (15/25/35/45/55 et -15/-25/-35/-45/-55) transportent les signaux pilotes,
assurent une detection cohérente et robuste aux offsets en frequence et en bruit de phase, et

permettent d’effectuer I’estimation du canal [65].

-63 -59 -55 -45 -35 25 -15 4 0 4 15 25 35 45 55 59 64
Numero de Porteuse

FIGURE 52 : ORGANISATION DES PORTEUSES OFDM
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La figure 52 represente la repartition des porteuses en fonction de leur position dans le spectre. Une
telle structure ne permet que 'utilisation de 96 porteuses pour le transport des informations provenant
de la trame de la couche MAC.

Afin de transporter I’ensemble des donnees, chaque porteuse est donc multiplice par un signal complexe

repréesentatif de I'information a transmettre, et issu du processus de modulation.

2.2 MODULATION DES PORTEUSES

Lors d’une communication de type OFDM, le principe de transmission consiste a decomposer le train
de symbole binaire, au rythme provenant de la couche MAC, en N trains paralleles plus lents ayant
chacun un rythme 1/N. Chaque train de symbole ainsi constitu¢ module I'une des porteuses décrites
précedemment, qui lui est propre. La somme des N signaux modulés constitue le symbole OFDM. 11 est
nécessaire d’associer a chaque bit de chaque train parallele, un signal physique adapté au canal portant
I'information relative a ces données. Comme pour tout systeme de communication, le choix de la
modulation des données est ici une etape decisive.

Dans le cadre de multi-porteuses, les modulations sont toujours de type QAM [119], c'est-a-dire des

modulations par saut d’amplitude, saut de phase, ou une combinaison des deux.

* La modulation en amplitude associe chaque point de la constellation a une amplitude de
signal differente. Ainsi, dans une modulation a 4 etats, la suite binaire 00 est transforméee en un
niveau d’amplitude n, la suite 01 en un niveau d’amplitude 2n, la suite 10 en un niveau d’amplitude
3n, et enfin, la suite 11 en un niveau d’amplitude 4n. L’amplitude de chaque porteuse du symbole
OFDM, représentative de 2 bits, est alors distincte et depend de la suite binaire a transmettre. Un
symbole OFDM transporte donc un nombre de bits correspondant au double du nombre de
porteuses de données. Il est néanmoins impossible d’avoir recours a ce type de modulation dans le
cadre de modulations multi-porteuses. Dans une telle situation, I’ensemble de I'information est en
effet transporte a travers les niveaux d’amplitude absolus des différentes porteuses. En revanche, lors
de la propagation, les interféerences destructives ou constructives modifient cette amplitude, et
transforment I'information portee par le symbole. Le récepteur doit alors étre capable de multiplier
le symbole regu par une image precise inversée de I'effet du canal pour assurer la démodulation
correcte de I'information. Cette opération se révelant quasi-impossible dans le domaine temporel
pour des canaux large bande, il n’est pas possible de recourir a la modulation d’amplitude. Seules les
modulations de phase peuvent donc étre utilisées, et bien que les modulations combinant phase et
amplitude soient envisageables, la démodulation est délicate et le taux d’erreur important en
présence de bruit.
* La modulation de phase de type PSK (Phase Shift Keying) consiste a faire porter
I'information binaire par la phase d’un signal de reference. L’amplitude du signal a transmettre ne
subit ainsi aucune variation lice a I'information portée. Comme toute autre technique de modulation
numerique, la phase ne peut prendre qu’un nombre fini de valeurs, représentant chacune un nombre
binaire, dont la taille et donc la quantite d’informations transmises dépendent du nombre de valeurs
possibles.

La modulation PSK la plus simple est une modulation Binary-PSK (B-PSK) dans laquelle les deux phases

sont séparées de 180°, comme indiqué en figure 53. A la réception d’une donnée modulée en phase, le

bruit est tel que, dans la constellation, le point devient un nuage de point. L’identification du point

théorique le plus proche, rend alors possible la prise de décision, méme en cas d’ajout de bruit sur le

128



symbole. La modulation B-PSK est particulicrement robuste en raison de la grande distance qui s¢pare
les deux points. Pour engendrer une erreur de détection, le bruit de phase devrait étre suffisamment
important pour faire basculer la phase dans un état opposée. Mais cette modulation, qui ne comporte que
deux etats, présente malheureusement I'inconvénient de ne faire porter qu’un seul bit sur chaque
porteuse. Aussi, dans une modulation de type OFDM utilisant 128 porteuses dont seulement 96
vehiculent des données, la quantité d’informations contenue sur un symbole est de 96 bits. Or, dans
notre application, deux symboles seraient alors nécessaires pour transporter une trame (192 bits). Non
seulement le calcul de la FFT devrait alors étre extrémement rapide pour assurer le debit de donnees
souhaite, mais la trame, repartie sur deux symboles différents, serait qui plus est totalement erronée en
cas d’erreur sur un seul de ces symboles.

Pour augmenter la quantite de donnees contenues sur un seul symbole, il est donc nécessaire
d’augmenter le nombre d’ctats de la constellation. En effet, plus ces derniers sont nombreux, plus le
nombre de bits achemineés par les porteuses au cours d’un seul symbole est important.

A puissance transmise constante, I’augmentation du nombre de points dans la constellation conduit
nécessairement a leur resserrement, et le bruit pouvant faire passer d’un ¢tat a I’autre, générant ainsi des
erreurs de transmission, est alors plus faible.

L’objectif du present developpement etant I’obtention d’un débit important, une modulation a un grand
nombre d’ctats de phase semble indispensable. En revanche, afin de conserver une grande robustesse
aux erreurs ainsi qu'une faible complexit¢ du modulateur et de reduire ainsi la consommation
¢lectrique, une modulation a quatre états de phase a éte choisie. Chaque porteuse peut alors transporter
deux bits, comme presenté en figure 53. Ainsi, grace aux 96 porteuses disponibles, I’ensemble de la

trame (soit 192 bits) peut étre transporté au sein d’un méme symbole OFDM.
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FIGURE 53 : CONSTELLATION D’UNE MODULATION DE PHASE A 2 ETATS (B-PSK)
ET A QUATRE ETATS (Q-PSK)

La constellation utilisée comportant quatre points, il convient d’associer un code binaire a 2 bits a
chacun d’eux. Afin de minimiser les erreurs de transmission, on choisit un codage de type « gray »,
¢galement appelé « binaire reflechi », construit de telle fagon qu’a partir du chiffre 0, chaque nombre

consecutif differe du précedent d’un seul digit9. Ce type d’organisation assure une plus grande immunite

? Changement d’un seul bit  la fois quand un nombre est augmenté d’une unite.
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au bruit. En effet, lorsqu’une erreur survient, celle-ci se caractérise par la confusion d’un symbole avec
un autre, geénéralement son voisin le plus proche. Or, avec un code de gray, deux symboles
géometriquement voisins sont codés par des mots ne differant que d’un seul bit, si bien que la confusion
de deux symboles ne se traduit alors que par une erreur sur un seul bit. La constellation utilisant le

codage de gray est préesentée en figure 54.
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FIGURE 54 : CONSTELLATION QPSK AVEC CODAGE DE GRAY

3 ORGANISATION DES SYMBOLES OFDM

3.1 CHOIX D'UN PREFIXE ET TEMPS DE GARDE ENTRE
SYMBOLES

Un symbole OFDM, avec la réepartition des porteuses et la modulation choisies, permet le transport de

192 bits. Pour assurer le débit MAC et la création d’une trame toutes les secondes, il suffit de

ech

genérer un symbole OFDM en moins de secondes. Il est cependant indispensable de tenir compte

ech
du type et de la longueur du prefixe dans le calcul.

Les symboles decrits jusqu’ici correspondent a leur utilisation complete pour I'envoi de donnees et
aucun temps entre deux symboles n’est exempt d’eémission. Si aucun probleme n’apparait dans un canal
sans distorsion ni réflexion, dans le cas d’un canal de propagation réflectif, le signal regu correspond au
signal principal additionne de tous les signaux reflechis. Cette situation est presentée dans la partie haute
de la figure 55. On assiste au brouillage des premiers ¢lements du symbole N + 1 par les réflexions du
symbole N, et on parle alors d’Interférences Inter Symbole (ISI).

Pour éviter ce phénomene, un intervalle est ajoute au debut de chaque symbole émis dans le but de
garantir que toutes les informations integrees lors de la réception proviennent bien du méme symbole
N. Le debut de I’émission du symbole N est ainsi retardé de manicre a ce qu’il intervienne apres

I’¢talement des échos (T,,,,) du symbole precedant dans le canal. Il convient cependant que le temps

echo

ajouté ne soit pas trop long par rapport a T afin de ne pas sacrifier une trop grande partie de la

symb>

capacite de données et du rendement spectral.
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Transmission

N-1 N . N+1

principale
Trajet reflechi N-1 % N 7 N+1
Zonede brouillage Zone de brouillage
du symbole N par N-1 du symbole N+1 par N
Tempsde garde Tempsdegarde
Transmission 7 7
principale N-1 ’/ :’ N 1"/ : N+1
Trajet reflechi N-1 / :<_> N 7 ;<_> N+1
Aucun brouillage Aucun brouillage
FIGURE 55 : TRAJF']‘ MULTIPLE CREANT DES INTERFERENCES ENTRE SYMBOLES

Dans le cadre du développement d’un reseau de capteurs pour la mesure de pression sur une aile, la
propagation se fait en espace libre. Comme nous I’avons montré lors des essais effectues en
environnement reel, étant donné qu’il n’y a alors aucun multi trajet, la valeur du temps entre deux
symboles (prefixe) peut théoriquement étre nulle. Cependant, afin d’assurer un minimum de
robustesse, on fait le choix de conserver un intervalle de 10 periodes d’horloge entre chaque symbole.
Cette valeur peut étre aisement modifiée et ajustée en fonction des mesures en environnement réel
grace a I’utilisation du flot de conception haut niveau.

Afin de preserver la simplicite du décodage OFDM, on utilise genéralement le prefixe cyclique [65].
Dans cette situation, la copie exacte de la fin du symbole est ajoutee au debut de celui-ci (figure 56).
Ainsi lors de la reception, la convolution, qui est normalement linéaire avec la reponse impulsionnelle
du canal, apparait désormais comme circulaire. Or, une convolution circulaire dans le domaine
temporel presente I’avantage de n’étre qu’une simple multiplication dans le domaine frequentiel, et

I’opération d’estimation du canal peut ainsi se faire tres aisement.

N-1 N N+1
[ [ 1 I

FIGURE 56 : ILLUSTRATION DU PRINCIPE DE PREFIXE CYCLIQUE

Mais ce type de prefixe introduit une redondance dans le signal transmis, créant ainsi des oscillations au
niveau de la densite spectrale de puissance moyenne du signal. Dans le cadre de communications UWB,
le niveau de puissance maximal autoris¢ défini par la réglementation étant tres faible, toute oscillation
dans la densite spectrale de puissance doit se traduire par une reduction du niveau d’émission. Dans le
cadre d’une transmission OFDM, les oscillations peuvent atteindre 1.5 dB [70].

Afin d’¢eviter ce désagrement dans le cadre de systemes OFDM-UWB, le prefixe est realise grace a la
methode « zero padding » (ZP) [122], qui consiste en I'introduction de 0. Le signal perd alors toute
structure et donc toute oscillation dans le domaine fréquentiel. A la réception, les échantillons de la fin
du signal sont introduits en debut de symbole a la place des0, ce qui permet de simuler une convolution
circulaire. On obtient ainsi les mémes avantages qu’avec un prefixe cyclique, mais sans oscillation sur le
spectre. L’environnement de notre développement n’¢tant pas soumis aux multi-trajets, la methode du

zero padding est la plus intéressante et sera ainsi appliquée. La longueur du préfixe, soit 10 periodes
1 10

ech fPHY

entre deux symboles, sera donc vide. Un symbole OFDM doit alors étre crée en moins de

secondes.
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3.2 CODAGE CORRECTEUR D'ERREUR OU CODAGE CANAL

La communication é¢tant etablie entre ¢lements dans un canal reel, il est indispensable d’ajouter une
protection des messages, afin de permettre au récepteur de detecter et de corriger les erreurs
apparaissant lors de la transmission. Cette amelioration s’effectue par I’ajout d’une redondance
d’informations, ce qui modifie la fréquence de fonctionnement de la couche physique.

Un meécanisme de réémission des bits erronés pourrait étre mis en place pour réduire au maximum la
redondance au sein des symboles transmis. Ainsi, lorsqu’un symbole serait détecté comme errone, le
récepteur enverrait une demande de retransmission a I’émetteur. Mais ce mécanisme ne peut pas étre
mis en place dans notre application. En effet, les accuseés de réception et les réémissions, qui nécessitent
une sauvegarde de chaque mesure par les noeuds, viendraient briser a la fois le temps réel necessaire a
I’application et le determinisme des échanges.

La deuxieme stratégie envisageable est une correction directement disponible dans la trame sous la
forme d’un codage canal. On distingue deux types de codes canal : les codes dits « codes en blocs » et les

codes dits « convolutifs ».

3.2.1 CODEUR BLOC ET CODEUR CONVOLUTIONNEL

Les codes en blocs recuperent un bloc de donnees de taille definie (k), pour le transformer en un
nouveau bloc de taille supérieure (n). La nouvelle taille du code est déterminee par la quantite de
redondance ajoutee, et donc par le rapport entre k et n.

Le code bloc le plus simple consiste en I’ajout d’un bit de parité : un bit supplémentaire est ajouté au
bloc de k bits afin que le message contienne toujours un nombre pair de « 1 ». Le recepteur est alors
capable de controler le message en additionnant les bits du symbole regu et peut ainsi detecter une
erreur si cette somme est impaire. Il n’existe cependant aucun moyen de corriger I’information.

Le principe du bit de parité est une application extrémement simple des codes blocs. Dans le cas
general, ce type de codage s’applique le plus souvent sur de tres grands blocs de donnees (k « 100 bits)
et I’ensemble du bloc de donnees de longueur k doit étre recu au niveau de la couche physique pour
proceder au calcul de la sortie. La latence ainsi introduite par le codeur represente alors un probleme
majeur pour notre application ou la technique de synchronisation developpée [120] nécessite qu'un
temps reel strict et une latence minimum soient assures.

Dans un code de type convolutionnel, la sortie du codeur consiste en plusieurs convolutions de la
suite de bits a envoyer. Ce type de codeur présente I'avantage de ne pas « retarder » le flux de donneées,
puisque les données de sortie peuvent étre directement calculées a partir des données d’entree. Une fois
les registres remplis, le codeur fonctionne en permanence, évitant ainsi tout probleme de latence qui
pourrait étre préjudiciables a la synchronisation des données mises en place.

De plus, la faible consommation du noeud peut étre assurée car la convolution s’obtient tres aisement

grace a I'utilisation de registres a decalage, dont certaines sorties sont ajoutées modulo 2.

A \ 1
Un code convolutionnel est identifi¢ par deux parametres : le taux de codage ) et la longueur de

contrainte (K), qui détermine le nombre de registres dans le registre a decalage. Chaque bit de sortie
dépend alors de K paquets de bits d’entrée successifs au maximum. La valeur K-1 est appelee « mémoire
du code ». La multiplication du nombre de registres améliore le pouvoir de correction des erreurs, mais
augmente ¢galement la complexite du decodeur et la mémoire utilisce par I’encodeur. Le taux de

codage definit quant a lui le rapport entre le nombre de bits en entrée et en sortie du codeur, et
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correspond au nombre d’additions modulo 2 nécessaires a I’obtention du symbole de sortie. Ces
additions modulo 2 sont realisces grace a un « ou exclusif », ou « xor » entre les sorties des differents
registres. La figure 57 présente un exemple de codeur convolutionnel de ratio 1/3 et de contrainte 3.
Les 3 bits obtenus pour chaque bit d’entree sont alors multiplexés en sortie, et le debit est multiplie par
3. Les registres a additionner pour former les différents bits de sortie sont déterminés par un polynome
appelé « polynéme générateur ».

Additionneurs

modulo 2

>,

1+

Y1,i >

+ Yy,i—>

Registre 1 Registre 2

_____Bits d’information. »! X: > X
vy Xis, Xi 1 -2

o=

FIGURE 57 : SCHEMA D’UN CODEUR CONVOLUTIONNEL DE RATIO 1/3 (N = 3)
A 2 REGISTRES (K = 3)

Dans I’exemple préesente en figure 57, le premier bit est géneré par la somme de X; et X, le bit 2 par
la somme de X et X,,, et le bit 3 par la somme de X;et X, ;. Le polynome genérateur est donc ici defini
par [123]110 101 111],

Chaque polynéme a un pouvoir de détection et de correction des erreurs qui lui est propre. Ainsi, les
proprietés d’un codeur de rapport de codage 1/3 different selon le polynéme choisi. Les polynomes les
plus performants pour un taux de codage donné, sont déterminés par simulations informatiques
successives. Les meilleurs polynémes sont reférences dans des ouvrages et publications comme [123] et
[124]. Pal Frenger dans [125], propose de nouveaux codes convolutionnels pour des rapports de 1/2,
1/3 et 1/4 pour des longueurs de contrainte comprises entre 3 et 15. Les codes proposes sont
optimisés pour offrir un pouvoir de correction accru dans des canaux de communication AWGN et
Rayleigh. Selon Pal Frenger, le gain est de I'ordre de 0,6 dB. Le tableau 19 propose un résume des
generateurs de code extrait de [125] et [126] pour les rapports 1/2, 1/3 et 2/3, et extrait de [127] pour
les codes 2/3.

TABLEAU 19: CODE GENERATEUR OPTIMUM DES CODEURS CONVOLUTIONNELS

NOMBRE DE REGISTRES
/RATIO DU CODEUR
3 7 17 75 171
1/2 [1] [5] 55] [33 31] ![53] [133] [363 255] [753 561]
1/3 ) 7;7; | 17,15 | 37;33; | 75,53 | 157,135 | 367,331,222 | 727,623,;57
5 ;13 25 ;47 ;123 5 5
2/3 ) ) [123; | [213;1 | [435; | [637;71 | [15154;6 | [156 3; 13
233] 47] 347] 015] 13 13] 25 34]
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3.2.2 DECODAGE DES CODES CONVOLUTIONNELS :
ALGORITHME DE VITERBI

Afin de limiter le retard induit par I'attente de la reception complete de la trame on procede au
decodage avant la fin de la sequence encodee, grace a I’algorithme de Viterbi.
En raison du principe de décodage et du fait que I’¢tat initial des registres du codeur n’est pas connu, le

nombre de registres-1

decodeur doit recevoir au minimum un nombre de bit ¢gal a 2 avant de pouvoir engager le
processus de decodage. Ce delai, qui correspond a la premicre ¢tape d’¢limination des chemins
convergents au moment ou ’algorithme commence a converger, introduit une latence du décodage
¢gale au nombre de registres utilises.

D’un point de vue materiel, I‘encodeur est tres simple puisqu’il consiste en quelques registres et xor ne
necessitant que peu de ressources. La demande besoin énergetique provient principalement du
décodeur, plus complexe mais capable de corriger de grandes quantites d’erreurs. L’objectif de la suite
de cette ¢tude est alors de déterminer le meilleur rapport entre la complexite du couple

codeur/décodeur et les performances en termes de correction d’erreur.

3.2.3 ETUDE THEORIQUE DES PERFORMANCES DES CODES
CONVOLUTIONNELS

Dans un canal de transmission de type AWGN, et pour une modulation de type B-PSK, il est possible de
calculer théoriquement la probabilité d’erreur, et d’obtenir ainsi une courbe théorique du taux d’erreur
binaire sur la liaison. La formule est donnée par I’équation suivante :

1 E,

BER = —xerfc| |2x— 3.1

2 Ny
Avec une modulation a quatre ¢tats de type Q-PSK, la distance entre les points de la constellation ne
varie pas et, pour un rapport signal a bruit constant, le taux d’erreur est identique a celui enregistre avec
la modulation B-PSK. Pour un canal gaussien dépourvu de systeme de correction d’erreur, on utilise le
trace theorique de la fonction de BER comme refeérence.
En revanche, lorsqu'un codage correcteur d’erreur de type convolutionnel est utilise, il n’est plus
possible de calculer des valeurs theoriques, les performances de codage reposant en effet sur des aspects
statistiques et non déterministes. Il est cependant possible de déterminer un majorant du taux d’erreur.
Ainsi, lorsque le rapport signal sur bruit est important et donc le taux d’erreur faible, les majorants sont
proches des valeurs mesuree en pratique. Mais s’il est faible, les majorants convergent rapidement vers
la valeur maximale de 50 %.
L’outil BERTOOL de MATLAB [128] permet ainsi de tracer les résultats theéoriques des majorants
obtenus pour difféerents parametres de codeur convolutionnel. L’impact du nombre de registres sur les
performances est etudié pour des codes de ratio 1/2, 1/3 et 2/3.
Le code 1/2 est le plus simple puisque, pour chaque symbole en entrée, deux symboles sont crees en
sortie. Bien que ce code induise une redondance importante, ses performances en correction d’erreur
sont particulicrement satisfaisantes.
Les codes 1/3 et 2/3 présentent des overheads respectivement plus importants et plus faibles que le

code de ratio 1/2, avec des performances en lien avec la redondance creée.
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Les courbes présentees pour un codeur 1/2 en figure 58 ont une allure exponentielle. Ainsi, le taux
d’erreur croit a mesure que le bruit augmente. Lorsque le rapport signal a bruit est inférieur a 2 dB, les
bornes supéerieures des courbes avec codage correcteur depassent la valeur theorique d’une modulation
QPSK. Mais que des que le rapport signal a bruit devient plus favorable, le codage permet de diminuer
le taux d’erreurs de la liaison. La nette influence du nombre de registres sur le pouvoir de correction est
visible sur les courbes : plus les registres sont nombreux, plus la correction est efficace. On note
toutefois que la courbe du codeur a deux registres ne converge pas aussi rapidement que les autres et

presente des performances inferieures a celles enregistrées pour une communication sans codage.
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FIGURE 58 : LIMITES SUPERIEURES DU TAUX D’ERREUR BINAIRE

POUR UN CODEUR DE RATIO 1/2(GAUCHE) ET 1/3 (DROITE)
DANS UN CANAL GAUSSIEN EN FONCTION DE EB/NO

La Figure 58 presente les majorants du taux d’erreur binaire pour un canal gaussien avec un codeur
convolutionnel de ratio 1/3. Ce codeur apporte une redondance particuliecrement ¢levée, puisqu’il
genere 3 bits pour chaque bit d’entree. Le debit physique sur la liaison doit alors étre trois fois plus
important qu’en I’absence de codage. Plus les registres sont nombreux, plus le pouvoir correcteur est
satisfaisant. Les courbes ont la méme allure exponentielle que celles de ratio 1/2, mais convergent
toutefois plus rapidement et presentent de meilleurs resultats a bruit equivalent. Ce gain de performance
est cependant négligeable au regard des exigences en matiere de debit. Ainsi, a 5dB pour un codeur de 5
registres, on obtient par exemple un BER de 3.10"-3 avec un ratio de Y%, alors qu’avec un ratio de 1/3,
le BER est de 10"-3.

Les majorants du taux d’erreur binaire pour un canal gaussien avec un codeur convolutionnel de ratio
2/3 ont la méme allure exponentielle que celles des autres ratios. Le choix de ce ratio permet de réduire
la redondance apportée par le codeur. Cependant, le pouvoir de correction est moindre que dans le cas

des BER des ratios présentes precedemment.
Il ressort de I’examen des résultats obtenus a partir de valeurs théoriques majorant le taux d’erreur binaire que le

meilleur compromis entre I'overhead et le pouvoir de correction est obtenu avec un code de ratio V2. De plus, les

registres doivent étre aussi nombreux que possible afin d’assurer une correction optimale.
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3.2.4 ETUDE DES PERFORMANCES DES CODES
CONVOLUTIONNELS EN SIMULATION SIMPLE

Les resultats présentes préecedemment sont des majorants theoriques.  Afin d’obtenir des valeurs plus
proches de la realité et eviter ainsi les problemes rencontres lorsque le rapport signal a bruit est faible,
des simulations sont effectuées dans les mémes conditions que pour les évaluations theoriques.

Un modele de communication a éte cree sous le logiciel Simulink. 11 se compose d’un générateur de
données binaires aléatoires, transmises a un codeur convolutionnel dont il est possible de faire varier les
parametres pour valider les données theoriques. Un modulateur BPSK permet de transformer les trames
binaires de sortie du codeur en valeurs complexes transmissibles. Le canal de communication est
modelise par un canal AWGN. La partie réception se compose d’'un démodulateur BPSK et d’un
décodeur Viterbi dont les parametres sont identiques a ceux de I’encodeur. Le bloc « Error Rate
Calculation » est finalement utilis¢ pour comparer les données émises par le genérateur aux données
decodées en reception. Les tests sont effectues pour un nombre croissant de registres et differents

niveaux de bruit sur le canal. L’ensemble du modele est présente en figure 59.
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FIGURE 59 : MODELE SIMULINK UTILISE POUR LES SIMULATIONS
Pour obtenir un taux d’erreur statistiquement recevable, la mesure s’effectue apres transmission de 10°
bits a travers le canal gaussien. Cependant, afin d’éviter que les simulations soient trop longues, ces
dernieres sont interrompues des la 100° erreur détectee. Afin que les premieres simulations soient
rapides, on choisit au démarrage un bruit ¢leve sur le canal, ce qui induit un rapport signal a bruit tres
faible. Si, pour une valeur de bruit donnee, les 10° bits sont transmis sans erreur, le taux d’erreur est

inférieur a 10°, et il est alors inutile d’effectuer des transmissions avec un niveau de bruit plus faible.
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FIGURE 60 : BER POUR UN TAUX DE CODAGE CONVOLUTIONNEL D’1/2 (GAUCHE) ET D’ 1/3 (DROITE)EN FONCTION DE EB/NO (DB)
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La figure 60 gauche presente le taux d’erreur constaté avec un taux de codage d’1/2 pour différentes
valeurs du nombre de registres. La courbe obtenue en I'absence de codage correcteur permet de
determiner ’apport d’un codage correcteur sur la liaison. Lorsque le rapport signal a bruit est faible, les
courbes semblent toutes converger vers un méme point, phénomene rendant ce type de codage
relativement peu intéressant lorsque le bruit est tres important. En revanche, des que le rapport signal a
bruit dépasse 2 dB, le codage permet de reduire le taux d’erreur de 5.10° a pres de 10* avec 8 ou 9
registres. Et malgre certains chevauchements de courbes, on constate que les performances de
correction s’accroissent lorsque le nombre de registres augmente. Cependant, ce dernier parametre
exerce une influence directe sur la complexite du codeur et du decodeur implémentes. C’est pourquoi il
convient malgre tout de limiter le nombre de registres.

La figure 20 droite présente les résultats de la simulation de ce codeur avec un taux de codage est de
1/3. Le BER d’un échange sans codage est propose comme référence. Un nombre de registres de 3a 9 a
ete testé. Les performances de ce codeur sont tres nettement supérieures a celles obtenues pour le
codage 1/2. En effet, les courbes ne convergent pas, méme en cas de bruit tres important. On constate
un taux d’erreur inférieur a 10~ avec 6 registres pour un rapport signal a bruit de 1 dB. Pour un codeur
a 5 registres et un Eb/No de 2 dB, le BER est de 6. 10 avec un codeur de ratio 1/3, contre 2.10” avec
un codeur de ratio 1/2. Mais cette amelioration de performance se fait au prix d’'un ajout
d’informations et induit donc le besoin d’un débit de transmission bien plus important et difficilement
compatible avec la forte frequence d’échantillonnage exigee pour notre développement.

Afin de réduire I'overhead ajoutée par le codage, on simule un codeur avec un taux de codage de 2/3.
Apres codage, le debit est cette fois inferieur au double du debit du message a transmettre. La courbe
obtenue montre une convergence vers un méme taux d’erreur a partir d’un rapport signal a bruit de
2dB. Pour un nombre de registres inferieur a 5, les performances sont méme moins satisfaisantes qu’en
I'absence de codage. Le debit sur la liaison est alors plus faible, mais le codage n’apporte qu'un gain
négligeable au regard de la complexite ajoutée sur le circuit numerique ainsi que de la latence

supplémentaire introduite.

Les courbes simulées par I'envoi effectif de données sur un canal gaussien montrent des performances légérement
supérieures aux courbes obtenues théoriquement et basées sur un calcul de borne maximum. Elles sont un bon
indicateur du comportement du codage, notamment pour des valeurs de rapport signal a bruit faibles. Le codeur basé
sur un ratio 2/3 offre des performances limitées quel que soit le nombre de registres, et sera donc abandonné. Les
performances d’un codage 1/3 sont particuliérement satisfaisantes, mais le débit étant alors multiplié par trois, il

n’est pas envisageable de I'utiliser. La suite de I'étude portera donc sur les circuits de taux de codage de 1/2.

3.2.5 ETUDE DES PERFORMANCES DES CODES
CONVOLUTIONNELS EN SIMULATION OFDM

Les simulations précédentes ont été effectu¢es sous Simulink, et bien que représentatives de certains
aspects lies a I'implementation du circuit, elles representent une situation idealisce. Les blocs utilises
pour la simulation sous Simulink ne tiennent pas compte du fait que, sur un FPGA, I'implémentation du
circuit numerique utilise des donnees entieres et un nombre de bits limite. De plus, dans cette situation,
il est difficile de controler la faisabilit¢ d’une implémentation reelle avec les autres e¢léements de
I’émetteur-recepteur (calcul de FFT, ajout de porteuses pilotes, etc.). Des simulations ont donc ete

realisées avec le modele de I’émetteur/récepteur OFDM développe gréce au flot de conception HLS.
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Les resultats obtenus sont ainsi representatifs des resultats envisageables sur FPGA ou dans un ASIC
numerique. Enfin, on utilise ici une modulation OFDM et non plus une modulation mono- porteuse Q-
PSK.

Afin de conserver un niveau de complexité raisonnable, on implémente un codeur de ratio 1/2. Le
nombre de registres programmables est compris entre 3 et 8, car un nombre supérieur rendrait
I'implémentation sur FPGA particulierement difficile. Une transmission est effectu¢e pour un total de

107 bits sur canal AWGN, en appliquant le principe d’interruption de la simulation des la 100° erreur.
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FIGURE 61 : BER POUR UN TAUX DE CODAGE CONVOLUTIONNEL 1/2
EN FONCTION DE EB/NO (DB) AVEC UN TRANSCEIVER OFDM.

Les courbes de la figure 61 presentent les mémes comportements que celles des codeurs de ratio 1/2
simulées precedemment. Les erreurs de transmission sont tres limitées a faible bruit, et convergent
lorsque le niveau de bruit augmente. Ici encore, plus le nombre de registres est important, plus le
pouvoir de correction est ¢leve. Cependant, si les gains apportes par ’augmentation du nombre de
registres sont reels, ils demeurent relativement faibles pour une modulation OFDM. De plus, cette
simulation met indirectement en avant I'augmentation de la complexite du circuit en lien avec le
nombre de registre. En effet, plus le nombre de registres est important, plus la simulation est longue.
Les temps de simulation sont présentés dans le tableau 20. Ces derniers ne sont pas disponibles pour 3
registres, et les colonnes indiquant NA correspondent a des simulations qui n’ont pas ¢te effectues en
raison de l’absence d’erreur a bruit inféerieur. L’augmentation du nombre de registres induit une
diminution du nombre d’erreurs, et le temps ecoule avant d’atteindre les 100 erreurs est necessairement
plus long. On remarque cependant que pour la simulation a 8 dB, pour des codeurs a 4 et 5 registres,
ayant des taux d’erreurs similaires, le temps de simulation est multipli¢ par 1,5. Ce délai n’est pas
directement proportionnel a la complexité mais constitue un indicateur des difficultes engendrées par un

grand nombre de registres.
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TABLEAU 20 : DUREE DES SIMULATIONS DE TRANSMISSION SUR CANAL AWGN AVEC LE TRANSCEIVER OFDM.

EB/NO 4 REGISTRES 5 REGISTRES 6 REGISTRES \ 7 REGISTRES 8 REGISTRES
0dB 14s 15s 19s 20s 39s
2dB 36s 58s 105s 178s 180s
4 dB 3min 6min 11min 40min 50min
6 dB 37min 1h30 3h 4h 5h30
8 dB 3h 4h30 4h45 4h 5h30
10 dB 3h 4h30 5h30 NA NA

Le tableau 21, qui reprend les donnees presentées en figure 61, permet de mesurer I'impact de
I'augmentation du nombre de registres sur le taux d’erreur de la liaison. Pour des codeurs a 6, 7 et 8

registres, le BER est inferieur a 107 et la correction de la grande majorite des erreurs est alors possible.

TABLEAU 21 : BER POUR LA TRANSMISSION SUR UN CANAL AWGN POUR UN RAPPORT SIGNAL A BRUIT DONNE, EN

FONCTION DU NOMBRE DE REGISTRES DU CODEUR CONVOLUTIONNEL ET POUR UN TRANSCEIVER OFDM.

0dB 6e-2 le-2 2e-2 le-2 le-2 le-2 5e-3
2dB 3e-2 4e-3 4e-3 3e-3 2e-3 le-3 9e-4
4 dB 9e-3 8e-4 5e-4 4e-4 3e-4 9e-5 5e-5
6 dB 2e-3 8e-5 5e-5 3e-5 2e-5 5e-6 3e-6
8 dB 3e-4 2e-6 2e-6 3e-6 7e-7 <le-7 <le-7
10 dB 2e-5 3e-7 2e-7 le-7 <le-7 <le-7 <le-7

Le tableau 22 reprend lui aussi les données de la figure 61, mais présente, pour un taux d’erreur donné,
le rapport signal a bruit minimum en fonction du nombre de registres. Elle permet d’estimer le gain

apporté par l’augmentation du nombre de registres pour un taux d’erreur défini.

TABLEAU 22 : EB/NO (DB) EQUIVALENT POUR UN BER DONNE, EN FONCTION DU NOMBRE DE REGISTRES DU CODEUR

CONVOLUTIONNEL POUR UN TRANSCEIVER OFDM

Ss 3 4 5 6 7 )
CODAGE REGISTRES REGISTRES REGISTRES REGISTRES | REGISTRES REGISTRES
1e-3 | 7dB | 4dB 3dB 3dB 2.5 dB 2 dB 2 dB
1e-4 | 9dB 6 dB 5.5 dB 5 dB 4.5 dB 4 dB 3.5 dB
1e-5 | NA 7 dB 7 dB 7 dB 6.5dB | 5.5dB 5 dB

L’une des principales contraintes résidant dans I’obligation de recourir a une transmission de type UWB, le modele du
transceiver a été utilisé pour valider son comportement dans un canal ultra large bande (UWB). On utilise les modéles
de canaux établis par I'IEEE 802.15.3a [71]. Une communication avec des niveaux d’erreur inférieurs a 107 est
tout a fait envisageable dés lors que le nombre de registres du codeur dépasse 6. La comparaison de ce résultat avec
ceux du canal AWGN, montrent qu’un nombre important de registres (c'est-a-dire supérieur a 6 ou 7) est la condition
nécessaire a I’obtention d’un pouvoir de correction optimal. Il convient ensuite de déterminer le nombre de registres en
fonction des performances attendues, mais il est également important de considérer la complexité du circuit numérique
associ¢, afin de ne pas trop augmenter la consommation du circuit final. La partie consacrée a I'implémentation FPGA

présente le détail des choix menant a I'utilisation d’un codeur convolutionnel a 5 registres.
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Les résultats de cette simulation sont obtenus avec un modeéle représentatif de I'implémentation prévue du transceiver
OFDM. IIs sont en cohérence avec les résultats obtenus pour une modulation mono porteuse QPSK. Cependant, en
implémentation réelle, I'influence du nombre de registres est limitée. Enfin, ces résultats permettent de comparer les
performances des différents types de codeur tels qu’ils seront implémentés dans le FPGA et constituent une aide

précieuse pour le choix de I'architecture.

L’ensemble de I'étude, menée dans un cadre théorique, en simulation dans un cas idéal, ainsi que sur le transceiver
OFDM effectivement implémenté, montre qu'un codeur de rapport 1/2 constitue le meilleur compromis entre
overhead et performances. Ce type de codeur donnant 2 bits en sortie pour chaque bit d’entrée, deux symboles OFDM
de 192 bits sont nécessaires au transport de I’ensemble des données de la trame MAC. Enfin, afin de respecter le temps

réel, et entant donné qu’une trame est créée chaque seconde, il est indispensable qu’un symbo]e OFDM puisse étre
2 10

généré en moins de secondes.

ech  fpHY

3.3 SYMBOLE DE SYNCHRONISATION DU RECEPTEUR

La detection des emissions en cours par le recepteur se fait grace a I'insertion de deux symboles, connus
de I’ensemble des membres du reseau, au debut de chaque trame. Cette technique permet le démarrage
du décodage du symbole OFDM par le bloc FFT des les premiers bits, ¢vitant ainsi les erreurs
d’orthogonalite des porteuses. Dans notre application, cette methode présente eégalement I’avantage de
déterminer le moment exact de réception du premier bit de la trame au niveau de la couche physique.
Cette information est transmise a la couche qui gere la synchronisation afin de permettre le calcul precis
de la derive d’horloge de I’émetteur et du temps de propagation. A partir de cette information, la
couche de synchronisation calcule le recalage nécessaire et le transmet a I’émetteur concerné au cours

du slot suivant.

2

0.5 —

051 —

| 1 1 1 1 1
-2
0 50 100 150 200 250 300 350

FIGURE 62 : SYMBOLE DE SYNCHRONISATION UTILISE EN PREAMBULE DE CHAQUE TRAME
Pour détecter le signal recu, on utilise un filtrage adapté qui optimise le rapport de signal a bruit lors de
la détection d’un signal connu dans du bruit blanc gaussien. Une correlation permet ainsi de determiner
le debut de I’émission et donc de deétecter une réeception. En presence du signal de synchronisation, le

systeme génere un pic qui permet alors de connaitre precisement le moment du démarrage de la fenétre
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de reception de la FFT. Enfin, le pilote utilise est choisi de fagon a maximiser la detection. Le signal
présente donc d’excellentes proprietés de corrélation et un spectre plat. La représentation temporelle
du symbole choisi apparait en figure 62. Ce symbole est compos¢ de 128 points de fagon a ce que sa
longueur soit ¢quivalente a celle du symbole OFDM, compose de 128 porteuses. Ensuite, un temps de
garde de 37 points est insere entre ces deux symboles pour procurer une grande immunite aux
interférences inter-symboles et assurer une détection precise du debut de 1’émission.

Ce préambule de synchronisation vient ainsi ajouter 330 points au debut de chaque trame. L’ensemble
de la trame émise par la couche physique doit alors contenir les 330 points des symboles de

synchronisation, en plus des deux symboles OFDM sépares de 10 points.

3.4 FREQUENCE DE FONCTIONNEMENT DE LA COUCHE
PHYSIQUE

La trame émise par la couche physique, composée d’un preambule de synchronisation de 330 points
suivi de deux symboles OFDM comportant chacun 128 points et un prefixe de 10 points, a une longueur
totale de 606 points. La figure 63 represente de maniere schematique I’organisation de la trame

physique. En notant f  la frequence de cadencement du circuit numerique, la durce totale de

génération de la trame est donc de secondes. La fréquence de fonctionnement de la partie

num
numerique est définie par I’équation suivante :

606
—— < Tyata 3.2)

num

En tenant compte de la durce maximale de la trame précedemment definie, on a :
606 < margerpma
fnum Nbslot * fech

3.3)

Ce qui donne :

606 * Nbslot * fech

margeérpmya

Le tableau 23 presente les valeurs de frequence de fonctionnement du coeur numerique du systeme

3.4)

num >

permettant d’assurer un fonctionnement a differentes frequences d’echantillonnage. Pour garantir une
frequence d’échantillonnage de 32,768 kHz avec 8 capteurs par nceud et 16 bits de sensibilite par

capteur, la couche physique doit fonctionner a une fréquence d’environ 200 MHz.

La couche physique intégrant un codage convolutionnel de taux de codage '2, un préfixe cyclique de 10 cycles
d’horloge et 2 symboles de pré-synchronisation doit fonctionner a une fréquence d’environ 200 MHz. En OFDM, si la
couche physique fonctionne a cette fréquence, la bande passante occupée aprés conversion a la fréquence porteuse
avoisinera alors les 200 MHz. Le spectre étant occupé par 128 porteuses, I’espacement entre ces porteuses est de 1,56
MHz, valeur correspondant a la_fréquence minimale de variation de la réponse fréquentielle du canal. Enfin, les
porteuses -3 a 3 n’étant pas utilisées afin permettre la liaison capacitive entre la puce numérique et la puce RF, la

fréquence minimale dans le spectre en bande de base sera de 5,5 MHz.
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1 symbole OFDM SACER : 128 porteuses
6 non utilisées + 14 porteuses de garde + 12 porteuses pilotes+ 96 données

Symbole 1 Symbole 2
Synchronisation 96 porteuses -> 192 96 porteuses -> 192
bits bits

330° 177 1l 128*1/f ) ( 128%1/f

]
| 606*1/f ]

FIGURE 63 : ORGANISATION DE LA TRAME PHYSIQUE OFDM

TABLEAU 23 : DEBIT DU SYSTEME EN FONCTION DES FREQUENCES D’ECHANTILLONNAGE DES CAPTEURS

fecnh (kHZ) 10 kHz 22 kHz 32,768 kHz
débit PHY\MAC (Mbits.s™1) 19,6 42,5 62
frum(MHZz) 60,6 134 195
débit PHY (Mbits.s™1) 60,6 134 195

4 IMPLEMENTATION DE LA COUCHE PHYSIQUE

4.1 ORGANISATION GENERALE

L’organisation gencrale de I’émetteur est presentee en figure 64. Cet émetteur est compose des blocs de
codage canal, du bloc de modulation Q-PSK, du mécanisme d’insertion des porteuses pilotes, du calcul
de la transformée de Fourier inverse et du module d’insertion des symboles de synchronisation décrit
dans la partie précédente. Tous ces blocs sont actives simultanément selon les ordres du bloc
ordonnanceur. Deux signaux sont utilisés pour les échanges d’information entre la couche physique et la
couche MAC.

*  Le signal PhyDoTx, génére par la couche MAC, prend la valeur 1 lorsqu’une trame de données
MAC est disponible sur la liaison « Données MAC ». Ce signal permet de ne déclencher I’émetteur
que lorsque des données a envoyer sont disponibles et de couper ainsi les horloges du bloc le reste du
temps, mais cela engendre une importante diminution de la consommation ¢lectrique.

*  Le signal TxOnGoing permet d’identifier précisement le moment d’émission des données, et
assure ainsi un niveau de performances tres ¢leve. Ce signal consiste en une impulsion levée des
I’émission de la premiere donnee utile (hors symbole de synchronisation) par la transformée de

Fourier. Il est donc synchronisé avec le signal radio émis sur le canal.
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FIGURE 64 : ORGANISATION DE L’EMETTEUR OFDM

La figure 65 presente I'organisation du recepteur de donnees. Le signal note « depuis téte RF »
correspond aux données numerisées provenant du convertisseur analogique/numeérique et représente le
signal OFDM bruite. Le bloc charge de la détection des symboles de synchronisation, « détection de
I’émission », permet de déclencher I’ordonnanceur a la reception du premier symbole OFDM qui
demarre I’ensemble des blocs du recepteur au moment opportun. Le signal de detection des symboles
de synchronisation est ¢galement fourni a la couche de synchronisation dans le but de dater precisement
I'instant de réception des données. Elle compare ce dernier avec l'instant theorique de réception, et
recale alors tres precisement son horloge. C’est la presence des signaux Tx OnGoing et Rx Ongoing,
directement pilotés par la couche physique, qui explique les performances de la technique de
synchronisation. Les différents blocs du récepteur au sein de la chaine d’analyse des données regues
sont : le bloc de calcul FFT, le bloc d’extraction des porteuses pilotes et de compensation des donnees
en fonction du canal, le bloc de démodulation Q-PSK, et le bloc de décodage canal. Apres passage dans
I’ensemble de ces blocs, les données obtenues sont transmises a la couche MAC sous la forme d’une

trame de 192 bits, envoyee par paquets de 1 octet.

Données
MAC
. —Pilotes I—» 8
> H—1—»|
DePu'S Extraction des [—Pilote Q—» Compensation ! Dé-Modulateur Décodeur Convertisseur
téte FFT . . [ - : [
pilotes —Données |-»| de canal QPSK Viterbi MAC/PHY
RF 1 — ) Q-]
—Données Q>
Y
Start FFT Data available—»
|
o —
T Start Extraction Start Compensation Start Décodage Start Consersion
Start RX
v
Ordonnanceur PHY

FIGURE 65 : ORGANISATION DU RECEPTEUR OFDM

L’ensemble du circuit numerique developpe préesente la particularite de fonctionner avec une seule et
unique horloge, ce qui évite I'utilisation de circuits complexes de division et de synchronisation des
arbres d’horloge. Ce choix permet de simplifier I’organisation de la puce numerique et de reduire la

consommation énergetique globale. De plus, il a éte constate lors des premiers essais d’implémentation
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que l'utilisation de plusieurs horloges pouvait engendrer des erreurs de liaison entre les blocs,
notamment en présence de différences importantes entre les horloges. En effet, les données emergent
de la couche MAC au rythme d’une trame de 192 bits toutes les 30 us (32768 Hz), soit une donnee
toutes les 5,9 us (6,3 MHz) et, pour assurer le débit de données, la période du circuit numérique doit
étre de 5 ns (200 MHz). Ainsi, le recours a une fréquence correspondant a un multiple de ces deux

periodes est impossible, et la couche physique fonctionne donc avec une fréquence unique de 200 MHz.

4.2 CONVERTISSEUR DE DONNEES MAC/PHY AU SEIN DE
L'EMETTEUR ET DU RECEPTEUR

Les interfaces d’¢change de donnéees entre la couche physique, la couche MAC et la couche de

synchronisation sont définies par des mots de 8 bits, et sont préesentees en figure 66.

Synchro-
Couche MAC ynen
nisation
S [y} 4
S f)s Mg 53 558
8 § &7 £§] s
- ' el el

Couche Physique

FIGURE 66 : INTERFACE DE COMMUNICATION ENTRE LA COUCHE MAC,
LA COUCHE DE SYNCHRONISATION ET LA COUCHE PHYSIQUE

La couche physique fonctionnant avec un flux binaire, le premier bloc de la couche physique assure ainsi
la transformation des mots de 8 bits en un flux binaire. Il se compose d’un bloc multiplexeur et d’un
bloc charge de la s¢lection d’un bit de poids specifique dans la trame. Un compteur permet de s’assurer
que tous les bits ont ete selectionnes. Ce choix architectural, présente en figure 67, vise a conserver une
méme horloge pour le cadencement de I’ensemble des blocs et eviter ainsi le recours a plusieurs
horloges.

La figure 67 presente le detail du modele Simulink de ce bloc compose de nombreuses operations de
traitement sur les données. La retranscription exacte du modele Simulink est donc impossible des lors
que I'un des blocs de notre architecture doit effectuer une opération complexe. C’est pourquoi, dans la
plupart des cas, seules des representations schématiques du fonctionnement de chaque bloc seront
proposcées.

Le bloc de traitement decrit ici se retrouve de manicre identique dans I’émetteur et le recepteur

developpés.
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FIGURE 67 : MODELISATION DU BLOC DE TRANSFORMATION DES DONNEES 8 BITS EN UN FLUX BINAIRE SIMPLE

4.3 CODAGE ET DECODAGE CONVOLUTIONNEL AU SEIN DE
L'EMETTEUR ET DU RECEPTEUR

Une fois les données issues de la couche MAC converties en un train binaire, un code convolutionnel est
ajouté a la trame MAC afin d’assurer la correction des erreurs de transmission. Les raisons du choix d’un
codeur/decodeur convolutionnel de rapport 2 ont ¢té présentees dans la partie precedente mais aucune
décision n’a été arréte concernant ses parametres, et notamment la taille des registres. L’'outil de
modelisation HLS permet de génerer le code VHDL associ¢ au modele du transceiver complet et
d’évaluer, apres synthese, la complexite et les performances du circuit numerique. L‘encodeur étant
tres simple materiellement car consistant en seulement quelques registres et XOR, il ne demande que
peu de ressources. Comme la demande en ressource se fait surtout au niveau du décodeur, nous utilisons
pour les simulations présentés dans cette partie le modele incluant a la fois I’émetteur et le recepteur.
Comme nous le verrons, la plateforme d’implémentation pour le prototypage est un FPGA Xilinx de
type Virtex5 de reference SX50T. L’objectif est ici de determiner la part du codeur/décodeur au sein
du couple émetteur-récepteur, et comment celle-ci varie en fonction du nombre de registres du codeur.
La synthese est realisee grace au logiciel Simplify Premier.

La figure 68 presente les ressources utilisees apres synthese pour le transceiver OFDM. Le nombre de
registres est présente en abscisse. La valeur O permet d’établir une reférence avec un transceiver sans
aucun codage correcteur d’erreur. En ordonnée, sont présentes le nombre total de LUT utilises. Le
nombre total de LUT dans le Virtex 5 est de 330 000. Sans codeur ni décodeur, 20% des ressources du
FPGA sont utilisces. L’augmentation des ressources est exponentielle, et varie donc tres peu jusqu’a 5
registres (3 points d’augmentation, soit 1200 LUT supplémentaires), mais le taux d’occupation
augmente tres fortement a partir de 6 registres. Le circuit ainsi genére est alors beaucoup plus gros et

donc gourmand en ¢énergie.
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FIGURE 68 : NOMBRE ABSOLU DE LUT UTILISES
EN FONCTION DU NOMBRE DE REGISTRES DU CODEUR CONVOLUTIONNEL.

L’ajout d’un codage/décodage vient également augmenter le nombre de blocs RAM utilisés dans le
circuit numérique, comme le montre la figure 69. La croissance est similaire a celle observée pour le
nombre de LUT avec une allure exponentielle. Les blocs RAM sont utilisés exclusivement dans la partie
de réception. Pour un nombre de registres inférieur a 5, le nombre de blocs RAM utilisés n’augmente
pas. Au-dela le décodeur a besoin de plus de mémoire pour garder la trace de la trame qu’il est entrain
de décoder. En effet, le décodeur doit recevoir au minimum un nombre de bit ¢gal a 2”(nombre de
registre-1) avant de pouvoir commencer a décoder. Ces bits sont conserves en mémoire et la sortie est
aussi décalée de ce nombre.

Le nombre de registre constitue ainsi une limite, qui sera choisie pour la conception de

I’émetteur/recepteur OFDM.
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FIGURE 69 : EVOLUTION DU NOMBRE DE BLOCS RAM UTILISES
EN FONCTION DU NOMBRE DE REGISTRES DU CODEUR/DECODEUR
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Les courbes présentees en figure 70 montrent qu'un codeur de 5 registres permet, pour un rapport

signal a bruit de 6 dB, de passer d’un taux d’erreur de 10”° 4 un taux d’erreur de 107, La figure 70

reprend les performances mesurées théoriquement, et avec le modele OFDM pour un codeur a 5

registres. Lorsque le rapport signal a bruit est faible, les BER obtenus pour une modulation multi-

porteuses OFDM sont comparables a ceux obtenus pour une modulation mono-porteuse BPSK. Mais ils

divergent si le rapport signal a bruit est supérieur a 2 dB. A 4 dB, le gain atteint un facteur 10, avec 10°

en BPSK et 2.10™* en OFDM.

10

Erreur de transmission

—#=— Majorant théorique BPSK
—</— Modulation BPSK
——H&— Modulation OFDM

bruit du canal Eb/No (DB)

FIGURE 70 : COMPARAISON DES BER D’UN CODEUR DE RATIO 1/2 A 5 REGISTRES AVEC DIFFERENTS PARAMETRES

Enfin, le tableau 24 et le tableau 25 montrent qu’en OFDM, le choix de 5 registres permet d’obtenir un

BER inférieur a 10"-4 lorsque le rapport signal a bruit ne dépasse pas 4,5 dB.

TABLEAU 24 : BER DE LA TRANSMISSION POUR UN EB/NO (DB) DONNE

EN FONCTION DU TYPE DE TRANSMISSION, POUR UN CODAGE A 5 REGISTRES

EB/No (DB) THErRAIJ:::I;I’SK SIMULATION BPSK SIMULATION OFDM
0 0.5 3e-2 le-2
2 0.5 2e-3 2e-3
4 3e-2 le-5 2e-4
6 3e-4 9e-8 2e-5
8 9e-7 <le-8 9e-7

Le codeur est implémenté au sein de I’émetteur grace au bloc proposé par I’outil Synphony HLS. Ce

type de bloc é¢tant un ¢lément opaque au developpeur, I'implémentation VHDL, pourtant tres simple,

peut apparaitre comme une opération complexe. Toutefois, cette implémentation se réalise aisément a

partir de registres a décalage et d’additionneurs, comme le montre la figure 71. Le bloc ne realise ainsi
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qu’une interprétation automatique des contraintes, comme le nombre de registres ou le polynome
generateur.

Le recepteur inclus aussi un bloc de decodage proposé par I'outil Synphony HLS et implémentant un
algorithme de décodage de Viterbi. Il est important de renseigné le méme polynome génerateur que
celui indiqué au sein du codeur.

TABLEAU 25 : EB/NO (DB) EQUIVALENT POUR LA TRANSMISSION POUR UN BER DONNE,

EN FONCTION DU TYP DE TRANSMISSION, POUR UN CODAGE A 5 REGISTRES

MAJORANT
THEORIQUE BPSK SIMULATION BPSK SIMULATION OFDM
le-3 5.5 Db 2Db 2.5Db
le-4 6.5 Db 3Db 4.5 Db
le-5 7 Db 4 Db 6.5 Db

2

it 1
shift Register!

Concat

FIGURE 71 : IMPLEMENTATION DU CODEUR CONVOLUTIONNEL PROPOSE AUTOMATIQUEMENT PAR SYNPHONY HLS

4.4 MODULATION ET DEMODULATION QPSK

Une fois les données encodées par le codeur convolutionnel, elles sont modulées au moyen d’une
modulation de phase de type QPSK et respectent la constellation presentée en figure 72.

Le bloc de modulation QPSK, qui effectue la transformation des valeurs binaires (0/1) vers les états de
la constellation QPSK (£ 0,7 £ i.0,7) peut étre réalis¢ selon deux procédés distincts. L’utilisation d’un
outil de synthese haut niveau permet de tester I'implémentation de ces modes de conception et de

choisir le plus efficace.

* Le premier, préesenté en figure 72, utilise deux mémoires de type ROM contenant chacune
quatre valeurs. Préalablement a leur entrée dans le codeur, les donnees binaires sont associ¢es deux
par deux afin de constituer un point de la constellation. Ainsi, au lieu de données binaires, le flux
d’entree du bloc QPSK est constitue de données comprises entre 0 et 3. La premiere mémoire

représente la voie I et la seconde la voie Q. La donnee d’entrée de la memoire est 'adresse de la case
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mémoire a lire. Ainsi en fonction du couple de bits entrant dans le modulateur QPSK, la sortie

contient le couple I/Q associ¢ a la constellation selon le tableau 26.

InPhase channel
4

addr dout g.“i

=
e " = out_|

Random —9 5~

Integer 4

Port In
Random Integer adw . gt g‘i

Generator - out Q
Quadrature channel

FIGURE 72 : IMPLEMENTATION D’UN MODULATEUR QPSK AVEC DES BLOCS MEMOIRES ROM

TABLEAU 26 : CORRESPONDANCE MEMOIRE DES MEMOIRES [ ET Q

ADRESSE MEMOIRE MEMOIRE 1 MEMOIRE Q

0 (0b00) -0,7 -0,7
1 (0b01) -0,7 0,7
2 (0b10) 0,7 -0,7
3 (0b11) 0,7 0,7

*  Laseconde hypothese d’implementation, présentee en figure 73, ne contient que des opérations
mathématiques simples, évitant ainsi le recours a des blocs mémoire. Le premier bloc de
I'implémentation extrait le bit de poids fort du couple préalablement constitue, puis multiplie cette
donnée par 2 avant d’y soustraire 1. Ainsi, lorsque le bit de poids fort a une valeur 0, la sortie du
codeur pour la voie I est de -0,7, alors qu’elle est de 0,7 pour un poids fort de 1. L’opération est

renouvelee a I'identique pour la voie Q, en extrayant cette fois le bit de poids faible.
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1 2 .
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Add1 o
1
Constant2
FIGURE 73 : IMPLEMENTATION D’UN MODULATEUR QPSK AVEC DES ADDITIONS ET MULTIPLICATIONS

Afin d’identifier I'implémentation la mieux adaptée, on compare les performances des deux solutions

apres geéneration du code VHDL et synthese FPGA et ASIC. La synthese FPGA, préesentee dans le
tableau 27, ne permet pas de départager les deux architectures. En effet, les blocs etant tous deux

particulicrement simples, les difféerences de quantite de ressources utilisées sont negligeables.
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TABLEAU 27 : PERFORMANCES APRES SYNTHESE FPGA

ARCHITECTURE FREQUENCE DE NOMBRE DE NOMBRE DE PORTES UTILISEES
FONCTIONNEMENT LUT UTILISEES APRES PLACEMENT ET ROUTAGE
Blocs ROM 450 MHz 2 107
Blocs math. 450 MHz 0 67

L’implémentation des deux architectures proposées en technologie ASIC 65 nm, présentée dans le
tableau 28, permet en revanche de faire un choix. Les deux solutions, qui utilisent respectivement 20 et
26 cellules, sont comparables en termes de taille. Par contre, la solution basée sur l'utilisation de
meémoire est capable de monter beaucoup plus haut en fréquence. Mais ce fonctionnement a une
fréequence élevée se fait au prix d’une consommation électrique plus importante. Dans notre application,
la frequence de fonctionnement de I’émetteur devant étre de 200 MHz, c’est I’architecture a base de
bloc de calcul, qui semble ¢étre la plus économe en energie, qui est retenue ici. On remarque que dans
les deux architectures proposées, aucun systeme de mise en couple des données du flux binaire n’existe
pour constituer les symboles. En effet, dans les deux modeles, le générateur de nombre aléatoire
produit des valeurs sur un bus de 2 bits. Ainsi, a chaque top d’horloge une donnée comprise entre 1 et 4
en decimale est générée. Dans I'implémentation de notre émetteur, le codeur convolutionnel agit de la
méme maniere : avec un ratio de %2, il y a 2 bits pour chaque bit du flux d’entrée. En effet, pour ne pas
avoir a utiliser deux horloges, la sortie est un symbole de deux bits pouvant étre utilis¢ directement en

entrée du modulateur QPSK.

TABLEAU 28 : PERFORMANCES APRES SYNTHESE ASIC (65 NM)

Fréquence de Place occupée Puissance
Architecture fonctionnement (nombre de consommée (uW)
(GHz) cellule)
Blocs ROM 3.2 20 89
Blocs math. 1.8 26 53

La démodulation QPSK reprend le méme principe que le modulateur en reprenant une architecture de
type mathématique. La voie I est dans un premier temps multipli¢e par 2, puis additionnée a la voie Q.
Le resultat est alors additionné a la constante trois. Les deux bits de poids forts de la valeur ainsi obtenue
permettent d’obtenir la valeur décimale émise. La décision est effectuée en amont du démodulateur en

prenant le signe de la sortie de la FFT.
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5 IMPLEMENTATION OFDM

5.1 INSERTION AU NIVEAU DE L'EMETTEUR ET ANALYSE AU
NIVEAU DU RECEPTEUR DES PORTEUSES PILOTES

5.1.1 INTERET DES PORTEUSES PILOTES

Les porteuses pilotes sont créees par 'insertion d’une donnee définie a I’avance sur certaines porteuses,
reparties réguliecrement dans le spectre. Etant donne que chaque porteuse correspond a une frequence,
la comparaison entre la valeur émise au niveau de I’émetteur et la valeur des pilotes requs au niveau du
récepteur lui permet d’estimer la réponse du canal a cette frequence. Ainsi, si la valeur insérée sur une
. , . .
porteuse pilote est de +1, et que le récepteur détecte une valeur reque de -1, le canal inverse toutes les
données a cette frequence. En reception, le systeme inverse alors toutes les données regues et retrouve
ainsi le message initial. La figure 74 illustre I'impact d’un canal de réponse fréquentielle non blanche sur

le signal multi-porteuses.

H()

'u_. Channel lu—_
i H(f) w
FIGURE 74 : ILLUSTRATION DE L’IMPACT FREQUENTIEL DU CANAL SUR LE SIGNAI

Afin de determiner aussi precisement que possible la reponse du canal tout en limitant au maximum le
nombre de porteuses non disponibles pour les données (et donc le debit non utile), les donnees des
porteuses pilotes sont reparties régulicrement sur le spectre. La résolution de I’estimation de la réponse
du canal est alors ¢gale a la distance entre deux porteuses pilotes. Dans notre application, la fréequence
de fonctionnement de la couche physique devant étre de 200 MHz, et I’espacement inter-porteuses de
1,56 MHz, on décide d’insérer une porteuse pilote toutes les 5 porteuses de fagon a obtenir une

résolution relativement fine de 8§ MHz environ.

5.1.2 ARCHITECTURE DU MODULE D'INSERTION

Le premier ¢lément composant le module charge de I'insertion des porteuses pilotes dans les symboles
OFDM, est le gestionnaire d’insertion de pilote, qui comprend un détecteur de valeur et un compteur.
Le compteur balaie une plage allant de 0 au nombre de porteuses composant le spectre. Le détecteur de
valeur est charge de creer un signal de valeur O lorsque le compteur correspond a la position d’une
donnée a transmettre, et de valeur 1 lorsque le compteur correspond a la position d’une porteuse pilote.
Il est remis a zéro au debut de chaque nouvelle trame. Dans notre application, la plage complete du
compteur correspond a la taille d'un symbole OFDM, soit 138 (128 porteuses et 10 tops d’horloge de
garde). Le signal issu de ce compteur est ensuite utilise pour piloter un basculeur qui selectionne la

donnée mise sur la voie d’entrée de la transformée de Fourier.
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L’ensemble de la couche physique développee fonctionnant avec une horloge unique, I'insertion des
porteuses pilotes peut s’averer delicate. Les données physiques sont en effet perdues lors de la s¢lection
de la branche des porteuses pilotes. Ce principe est illustre en figure 75 : lorsque la donnee (P3) de la

porteuse pilote est disponible, elle est inseéree dans la trame et la donnee (D3) est alors ecrasee.

L, P3
Génération des
données
Pilotes
i DS [ D4 | P3| D2 | D1 IFFT
Trame MAC
D5 | D4 D2 | D1

FIGURE 75 : ILLUSTRATION DU PRINCIPE DE PERTE DE DONNEES AVEC UN SIMPLE SELECTIONNEUR
L’utilisation d’un simple basculeur pour la selection des voies engendre donc des pertes des donnees de
la trame MAC. Pour les éviter, il est nécessaire que le gestionnaire pilote soit dot¢ d’une meémoire de
type FIFO capable d’enregistrer la donnée courante de la voie binaire et de la décaler d’une unite
lorsque la donnée d’une porteuse pilote doit étre insérée. Ainsi, les données en entrée de I'IFFT sont
composees de 96 données provenant des trames encodées par le codeur convolutionnel et modulées en
QPSK, ainsi que des 12 porteuses pilotes.

Afin de prévenir une perte de donnees lice a un débordement de mémoire, le dimensionnement doit
étre particulierement précis. Une fois converti par le modulateur QPSK, le flux est composé de 192
valeurs réelles (I) et de 192 valeurs complexes (Q), toutes transmises en deux symboles OFDM d’une
longueur cumulée de 276 tops d’horloges. Pour une trame, la quantite maximale de donnees a stocker
est ainsi de 84 valeurs environ.

Pour éviter de recourir a deux blocs mémoire de taille non négligeable et gourmands en energie qui
reduiraient la vitesse de fonctionnement de la couche physique, on fait ici le choix de travailler sans bloc
de type FIFO. On leur substitue des demultiplexeurs dotés d’un nombre de voies correspondant au
nombre de bit de données d’un symbole OFDM, et capables de maintenir la valeur de leurs sorties
lorsque les autres sont sélectionnées. Les données de la voie binaire sont ainsi présentées en entrée du
demultiplexeur au rythme de I'horloge. A chaque cycle d’horloge, elles sont directement transferces
vers les sorties selectionnées a I’aide d’un compteur qui s’incréemente au rythme de I’horloge.

Pour reconstituer le signal contenant les données et les porteuses pilotes, on utilise un multiplexeur
piloté par un second compteur charge de sclectionner la voie a copier vers la sortie. Ce compteur,
incremente au rythme de I’horloge lorsque les données en sortie doivent étre celles de la voie binaire,
est stoppe et prend la valeur N+1 si une porteuse pilote doit étre inseree, ou la valeur O si la porteuse
n’est pas utilisée. La figure 76 présente le compteur pilotant le multiplexeur de sortie. Le temps y est
figuré en abscisse, et le numero de la voie de donnees du multiplexeur en ordonnée. Dans cet exemple,
la sortie du multiplexeur correspondant a une valeur de pilote est insérée lorsque la courbe indique la
valeur 49, et lorsque la courbe vaut 0, c’est une valeur nulle qui est insérée. Enfin, si la valeur de la

courbe est comprise entre 1 et 48, on insere la valeur binaire correspondante dans la trame de données.
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FIGURE 76 : ORGANISATION DES PORTEUSES PILOTES

Une representation schématique du bloc développe pour 'insertion des porteuses pilotes est présente en

figure 77.
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FIGURE 77 : REPRESENTATION SCHEMATIQUE DU BLOC D’INSERTION DES PORTEUSES PILOTES

Au-dela du développement d’une structure composée de compteurs, de multiplexeurs et de
demultiplexeurs, l'architecture retenue pour linsertion des porteuses pilotes necessite, pour les
compteurs, le développement d’un bloc specifique permettant de jouer sans retard une sequence de
données préalablement définie. Le bloc de génération de données nativement présent dans Synphony
HLS possede en effet une latence unitaire. Ainsi, au moment de son activation, un delai d’un top
d’horloge est necessaire pour produire une donnée en sortie, ce qui n’est pas acceptable dans le cadre de
la structure proposee, ce retard engendrant un decalage entre la géneration des porteuses pilotes et la
trame de données. Un bloc bas¢ sur des commutateurs de données des multiplexeurs a donc éte
developpe. Ce bloc complexe est presenté en figure 78.

Ce type d’implémentation de l'insertion des porteuses pilotes permet a la fois de conserver la méme

frequence d’horloge malgre I'insertion de données, et de diviser par 3 I’espace occupé par les deux blocs
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d’insertion des pilotes realisés avec des mémoires. Il est ainsi possible de déplacer le chemin critique du

circuit numerique du bloc d’insertion des porteuses pilotes vers le bloc de calcul de 'IFFT.

E

FIGURE 78 : IMPLEMENTATION DU BLOC DE GENERATION DE DONNEES SANS RETARD

5.1.3 VALEURS DES PORTEUSES PILOTES

Les valeurs des porteuses pilotes sont définies par une séquence aléatoire composee de valeurs similaires
aux points de la constellation de la modulation PSK des porteuses de données. Une seéquence aléatoire
de valeur * 0.7 est donc utilisée pour la voie I et la voie Q.

Cependant, afin de reparer facilement ces porteuses dans le spectre du signal génere, la valeur envoyee
dans un premier temps est 0. Les porteuses pilotes sont ainsi supprimées et laissent apparaitre un
«trou » dans le spectre temporel. Cette opération permet de détecter d’eventuels problemes de
synchronisation temporelle entre le circuit numeérique et le convertisseur numérique/analogique au
cours de la phase de mise au point du circuit. En effet, dans une telle situation, les données sont
correctement générees par le circuit numerique mais ne sont pas convertie au bon moment, si bien que
les « trous » dans le spectre n’ont jamais exactement le méme emplacement. Si I’on réalise une moyenne

a I’analyseur de spectre, celui-ci semble alors plat.
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5.1.4 ANALYSE DES PORTEUSES PILOTES ET
COMPENSATION DU CANAL AU NIVEAU DU RECEPTEUR

En reception, I’extraction des porteuses pilotes a partir de la trame recgue s’effectue grace a un bloc
permutation. Ce dernier permet d’extraire deux flux de données. Le premier correspond aux données
binaires émises par le codeur, qui sont donc directement envoyees au décodeur de Viterbi. Le second
flux, qui correspond aux porteuses pilotes modifices par le canal, est destiné au bloc d’estimation et de
compensation.

Le principe de permutation entraine intrinscquement un retard pouvant étre tres important.
L’organisation des porteuses pilotes dans le spectre (tel que proposée dans cette ¢tude) permet cependant
de limiter ce retard a 12 tops d’horloge seulement. Enfin, ce retard n’intervenant qu'une fois la
datation de la donné¢e effectuce au niveau du filtrage adapte, la synchronisation ne s’en trouve pas

degradee.

—Pilotes |—»—

. Données de
Extraction des

pilotes compensation ' _Données |—»
. du canal
—Pilote Q—»—
Pilotes A Compensation
émis du
canal
Données |
—Données Q—»
Données Q

FIGURE 79 : SCHEMA DE PRINCIPE DE LA COMPENSATION DU CANAL

Le bloc d’estimation et de compensation du canal a ¢te developpe selon le principe présenté en figure
79. Ce bloc fonctionne en comparant les valeurs des pilotes émis aux valeurs regues. Cette comparaison
permet d’extraire, sur I’ensemble des porteuses, une estimation du canal. En multipliant les données
utiles par cette estimation du canal, les données corrigees peuvent alors étre obtenues. L’estimation du
canal effectue lors de la reception d’un symbole est conservée en mémoire pour étre appliquée lors de la
reception de la trame suivante apres moyennage par I’estimation effectu¢e par le symbole regu. Le
systeme emettant des trames toutes les 45 us, le canal est considerée comme constant pendant cette
periode.

Cependant, I'accent ayant ¢té mis sur I'implémentation physique et la réalisation d’un démonstrateur
fonctionnel capable de démontrer la cohérence des choix opéres, tant au niveau de la construction des
trames que de I’organisation de la couche physique, le bloc de compensation du canal n’a pas éte testé en
detail. De plus, la rapide implémentation physique d’un eémetteur et récepteur était indispensable a la
validation de la couche de synchronisation déeveloppée. Tous les ¢léements nécessaires a la compensation
du canal sont disponibles dans I’émetteur et dans le recepteur, mais aucune ¢tude sur leur impact n’a été

menée.

155



5.2 MODULATION OFDM AU NIVEAU DE L'EMETTEUR : IFFT

La modulation OFDM est réalisée a I’aide d’un bloc de calcul de transformée de Fourier inverse. On
utilise ici le bloc fourni par I'outil de synthese haut niveau Synphony HLS, qui impléemente une
transformée de Fourier entierement « pipelinée », combinant un premier ¢tage de type Radix 2 et un
second etage de type Radix 4. Cette architecture permet de realiser des FFT comprises entre 16 et
65532 points. Il est donc possible, a partir d’'un méme modele, de tester I'influence de I’augmentation
du nombre de porteuses sur les performances du systeme.
Le modele possede :
*  une entrée d’autorisation de calcul (Enable)
*  une entrée servant a la remise a zéro du bloc entre deux transmissions de trames (Reset). Cette
opération permet a I’émetteur et au récepteur de se trouver dans un méme état par defaut, connu au
demarrage de chaque trame.
Un ensemble de blocs logiques complexes est utilise pour synchroniser ’autorisation du bloc IFFT et le
reset associé¢, avec la demande d’émission de la couche MAC et les indications du codeur sur la
disponibilite de ces donnees. Les premieres implementations et les premiers tests sur carte ont montre
la nécessite d’ajouter un bloc charge de forcer a zéro la sortie de I'IFFT, tant en I’absence d’autorisation
de codage qu’au cours du deélai de latence, afin d’empécher I’émission de données parasites dans ces
moments.
La figure 80 préesente I'implementation du bloc IFFFT. Les multiplexeurs présents en sortie permettent
d’imposer une valeur nulle. Les blocs retard servent a faire coincider I’émission des symboles de

synchronisation avec I'arrivée des premieres données modulee.
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FIGURE 80 : IMPLEMENTATION DU BLOC DE MODULATION OFDM

5.3 DEMODULATION OFDM AU NIVEAU DU RECEPTEUR: FFT

A la manicere de la modulation, la démodulation est effectuc¢e grace au bloc FFT fourni par I'outil de
synthese haut niveau Synphony HLS, qui implémente une transformée de Fourier entierement «
pipelinée », combinant un premier ¢tage de type Radix 2 et un second etage de type Radix 4. L’entrée
Enable permettant de « démarrer » le calcul de la FFT est pilotée par le signal issu du bloc de «
déclenchement de la réception » décrit ci-dessous. Le bloc FFT est remis a zéro apres la réception des

quatre symboles constituant la trame de données.
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Le bloc de transformeée de Fourier étant I'un des premiers blocs du recepteur, I'impact de la préecision
de ce bloc sur la taille finale du récepteur est tres important. En effet, si le nombre de bits en sortie de
ce bloc est ¢leve, le nombre de bits a travers I’ensemble du réecepteur sera lui aussi important. L’outil
Fixed Point Tool de Mathworks a ainsi ¢te utilise pour de déterminer au plus juste la precision de ce
bloc. Cet outil permet de realiser une premiere simulation avec une precision maximum obtenue
automatiquement a partir des 6 bits d’entrée (precision du convertisseur analogique-numerique
d’entrée). En realisant ensuite des simulations et en réduisant la precision du bloc, il est possible de
calculer le taux d’erreur par rapport a la simulation initiale. Une précision de 23 bits permet un taux

d’erreur inférieur a 0,1% sur la sortie du bloc.

6 SYMBOLES DE SYNCHRONISATION ET PREFIXES

6.1 INSERTION DES SYMBOLES DE SYNCHRONISATION

Le symbole de synchronisation est constitu¢ de 128 valeurs complexes et de 35 valeurs a zéro
permettant d’éviter les interférences inter-symboles. L’implémentation du bloc d’insertion du symbole
de synchronisation au niveau de I’émetteur se fait a travers la lecture d’une mémoire contenant les
valeurs decrites en figure 62. Grace a I'implementation du systeme selecteur de voie préesente en figure
81 au niveau de la sortie de I’émetteur, il est possible de choisir d’envoyer les données de

synchronisation sur le lien radio avant les données de sortie du bloc IFFT provenant de la couche MAC.

Symbole Données |
| de
Ll . .
synchronlsatlon ,
Données Q
Sélecteur de voie
IFFT Données de sortie
Q del'émetteur
. Voiel
Données |
Données
Aémettre O
Données de sortie
Données Q ———> O ) . del’émetteur
Sélecteur de voie Voiel

FIGURE 81 : SYSTEME SELECTEUR DE VOIE DE SORTIE POUR L’INSERTION DES DONNEES DE SYNCHRONISATION
Afin d’assurer une parfaite synchronisation des deux données et de minimiser le temps de latence de la
couche physique, la lecture de la mémoire contenant les données des symboles de synchronisation doit
etre declenchee de sorte que I’opération prenne fin des que la premiere donnée du premier symbole
OFDM est disponible au niveau de la sortie de 'IFFT. Ainsi, la mémoire est activée tres en amont, alors
que les donnees sont encore en cours de codage dans la IFFT. La latence introduite par le bloc de
transformée inverse de Fourier ¢tant de 266 tops d’horloge pour une transformée de Fourier sur 128
points, et la longueur du symbole de synchronisation a envoyer étant de 330 ¢lements (soit 330 tops
d’horloge), il convient de retarder le signal en sortie de 'IFFT de 65 tops d’horloge supplémentaires. La
lecture de la mémoire et le calcul de la FFT sont déclenches simultanément. La figure 82 presente

I'ensemble de la structure mise en place pour I'insertion des symboles de synchronisation. La couche de
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synchronisation des élements utilise I'information du détecteur d’emission retarde de 65 tops d’horloges

pour enregistrer le moment précis de debut d’émission de données utiles sur le canal.

Vers C°“Che‘ Insertion Symbole de synchronisation
de synchr
tops
Symbole de
synchronisation
Valeurs réelles
Données de sortie
Données de I'émetteur
voie | Voie |
Détection
d’émission
Symbole de
synct isati
Valeurs imaginaires Données de sortie
de I'émetteur
Voie Q
Données Retard de 65 tops
voie Q
I:: IFFT

FIGURE 82: SCHEMA DU BLOC D’INSERTION DES SYMBOLES DE SYNCHRONISATION

6.2 SYNCHRONISATION DU RECEPTEUR

La synchronisation du récepteur repose sur I'utilisation de deux symboles connus inseres en debut de
toute trame émise.

Le signal recueilli au niveau du recepteur est filtré par un filtre adapté au symbole de synchronisation et
utilise pour detecter la présence d’une séquence connue dans un signal inconnu. Cela ¢quivaut a la
convolution du signal inconnu par le conjugué du signal recherché inverse dans le temps. Dans ce type
de filtrage, la sortie du filtre présente un maximum lorsque le symbole de synchronisation est déetecte et
le rapport signal a bruit est ainsi maximise.

Un détecteur de seuil permet de repérer le pic et de déclencher la transformée de Fourier de réception
au début du symbole OFDM. Le symbole de synchronisation est répete deux fois afin que le detecteur
de seuil puisse observer deux pics espacés d’une distance correspondant a la taille d’un symbole. Le
nombre d’echantillons du symbole est commun a tous les ¢léments du systeme, mais leur frequence de
genération est fonction des derives d’horloge. Le délai separant les deux pics est ainsi mis a profit pour
recaler l'instant precis du declenchement de la fenétre de la transformée de Fourier assurant la
démodulation OFDM.

L’instant de demarrage de la demodulation OFDM est transmis a la couche de synchronisation qui
¢value la derive d’horloge de I’émetteur par rapport a I'instant de démarrage de son slot d’¢mission. La
figure 83 présente un schéma de I’organisation du bloc de déclanchement de la demodulation OFDM et

de détection de I'instant de réception.

Déclenchement réception
Vers couche
de Synchronisation

Données regugs Détection Calcul de la durée
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successifs Démarage

dela FFT
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FIGURE 83: SCHEMA DU BLOC DE DECLENCHEMENT DE LA DEMODULATION OFDM
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6.3 INSERTION DES TEMPS DE GARDE

L’insertion des temps de garde entre deux symboles représente une etape délicate. Pour que la sortie de
I'IFFT prenne la valeur 0, on place son entrée « Enable » a 0. Le calcul est ainsi stoppe, et I’etat courant
conserve jusqu'au redémarrage cré¢ par un état 1 sur la broche Enable. Pendant cet arrét, aucune
donnee n’est produire en sortie du bloc, mais ¢tant donné que I'horloge du coeur numerique continue
alors de fonctionner, des 0 sont émis a la sortie du module émetteur. Cependant, 'IFFT a une latence
de 266, et lorsque le calcul est stoppé avec la fonction Enable, ni I’entrée ni la sortie ne fonctionnent,
alors que le reste de la couche physique continue de traiter les données entrantes. Ainsi, lorsque le bloc
est stoppe apres I'introduction des 128 premiers bits (taille d’un symbole), le temps de garde est insere
alors qu’aucune donnée n’est encore disponible. Si le signal Enable est baiss¢ apres le deuxieme
symbole, le phénomene est identique. De plus, lorsque le signal est baisse au cours d’un calcul, le
symbole OFDM correspondant est disponible avec une latence de 266 tops additionnee du temps d’arrét
du calcul. II est alors impossible de rattraper les arréts de calcul, et cette methode ne permet donc pas
d’insérer les temps de garde de fagon satisfaisante.

Afin d’arréter le bloc au bon moment, il convient donc attendre qu’une donnée soit disponible en sortie
(soit 266 tops) sans generer le moindre arrét. Ainsi, le premier symbole OFDM ¢étant compose de 128
points, ’arrét doit intervenir apres 266 + 128 points. Sil’on stoppe le calcul a cet instant précis pendant
10 tops, un temps de garde correspondant est insére. En redémarrant ensuite le calcul du bloc IFFT
pendant 128 tops, le calcul du deuxieme symbole OFDM se termine et peut ainsi étre émis sans
encombre. La figure 84 illustre le principe retenu. Le signal Enable du bloc IFFT, présente sur la ligne
centrale, prend la valeur 1 des que des données sont prétes a étre encodees (Signal Data Available) et
n’est mis a 0 que 138 tops apres que le signal Data Available ait ¢te repositionne a 0. Il conserve cet état

pendant 10 tops, et reprend ensuite la valeur 1 pour une durée de 128 tops.

Trame 1 Trame 2
——Trame de symbole de données—4——128——p-4—128 > Input FFT————
(128 ——P
(266 -
—Enable du bloc IFFT———— 128——» |
Symbole Symbole
Sortie de la IFFT - 266 < OFDM 1 265%

FIGURE 84 : SIGNAUX UTILISES POUR LE PILOTAGE DE LA IFFT AVEC INSERTION DES TEMPS DE GARDE

Ce principe est simplifie par le choix d’un calcul d’IFFT sur 128 points. En effet, le temps de genération
des deux trames a moduler est plus court que le temps de latence du bloc. Ainsi, aucune donnée ne doit
étre traitee lorsque le bloc est arréte pour 'insertion du temps de garde.

Il peut cependant étre nécessaire de genérer un signal purement reel en sortie du circuit numérique afin
de n’utiliser qu'un seul convertisseur numeérique/analogique en sortie. Cela a pour conséquence de
diminuer de moiti¢ la quantite de données utiles dans un symbole et de doubler ainsi le nombre de
symboles émis. Dans une telle situation, il est nécessaire d’encoder 4 segments de trame de 128 valeurs.
Ainsi, des données sont encore ¢mises sur le bus au moment de I'insertion du premier temps de garde.
Dans cette situation presentée en figure 85, il convient de retarder les données du quatrieme segment de
la trame de 10 tops. Aucune donnée n’est alors presente en entrée de I'IFFT pendant son inactivite. Les

données sont émises selon principe énoncé précédemment, si ce n’est que lorsqu’un front montant est
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détecté sur ’Enable de I'IFFT, un deélai de 10 tops est active sur le bus de la trame de données. Ce
systeme, developpe pour permettre I'utilisation d’un seul convertisseur, peut s’avérer utile dans le cas

ou la trame de données a transférer dépasserait les 192 bits.

Trame de symbole de Trame 1 Trame 2 Trame 3 Trame 4
données
Trame de symbole Trame 1 Trame 2 Trame 3 Trame 4
— avec le symbole 4
décalé 1

——128—prg——128 L 128———» 471284>J<71284> -——128——

—Enable du bloc IFFT—* 266 - 128 - .
Symbole Symbole ‘ ‘ Symbole Symbole
_ OFDM 2 OFDM 2 OFDM 3 OFDM3

Sortie de la IFFT

FIGURE 85 : SIGNAUX UTILISES POUR LE PILOTAGE DE L’IFFT AVEC INSERTION DES TEMPS DE GARDE

L’organisation logique du bloc de création du signal Enable est presentée en figure 86. Le signal qui
indique que des données doivent étre modulées par 'IFFT est envoyé sur 'entrée 1 d’un multiplexeur.
Ce méme signal est retarde de 266 tops et sert d’entrée de sélection du multiplexeur. Ainsi, a I'arrivee
de données en entree de 'IFFT, le signal Data Available vaut 1, et le signal de sélection vaut 0. C’est
donc le signal Data Available qui joue le role d’Enable. Le bloc peut calculer la transformée et, des que
des données sont disponibles en sortie (apres 266 tops), le signal de sélection vaut 1 et le compteur est
enclenche. Ce dernier detecte le dépassement de la valeur 127 et cree alors un signal Enable de 1 pour
une valeur inférieure a 127, et de O dans le cas d’une valeur comprise entre 128 et 137. Pour assurer un
fonctionnement optimal de cette architecture, il est indispensable que la dur¢e du signal « Data
Available » soit supérieure de 276 tops par rapport au moment des données utiles. Cette opération, qui

, T L . . , ,
n’est pas detaillee ici, repose sur un principe similaire a celui du multiplexeur preésente.

—Data Available—»| R;t:gd ! Sélection

Compteur
0..138

Entrée < 127 1

IFFT
—Enable-» 128 points —

Data -

FIGURE 86 : REPRESENTATION SCHEMATIQUE DU BLOC DE GESTION D’ENABLE POUR L’INSERTION DES TEMPS DE GARDE

6.4 ARCHITECTURE POUR LA GENERATION DU SYMBOLE
OFDM REEL A PARTIR D'UN SIGNAL COMPLEXE

L’architecture de traitement de signal numérique presentee produit un signal OFDM complexe qui se
traduit par une sortie sur deux voies numeériques I (représentant la partie reelle) et Q (représentant la
partie complexe). Ces deux voies doivent étre converties par des convertisseurs numerique/analogique

afin d’assurer la modulation du signal autour de la porteuse par le melangeur 1/Q. Les deux
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convertisseurs doivent étre parfaitement synchronises, c’est-a-dire qu’ils doivent utiliser la méme
horloge source. Pour la reception, la conversion numerique/analogique s’effectue simultanement sur les
deux voies de sortie du melangeur, ce qui represente généralement un blocage car la connexion du
couple de convertisseurs analogique/numerique et numerique/analogique nécessite un grand nombre
d’entrée-sortie. Or, sur la plupart des cartes de développement FPGA, leur nombre est insuftisant.
L'une des cartes de developpement, présentee dans le chapitre suivant, ne possede que deux
connecteurs et ne pourra donc pas étre connectee a la fois aux deux CAN et aux deux CNA nécessaires a
la gestion d’un emetteur-récepteur I1Q. De plus, cette architecture ne permet pas de tester la
synchronisation des ¢lements. La mise en place d’un émetteur-récepteur complet n’est alors possible
que si la sortie du modulateur est exclusivement réelle (pas de communication bande de base 1/Q).
L’utilisation d’une modulation OFDM calculée par l'intermédiaire d’une transformée de Fourier
fournit, par definition, un signal complexe. Pour obtenir un résultat reel lors du calcul d’une IFFT, il est
nécessaire d’adjoindre a la séquence d’un symbole a transmettre, la sequence miroir de son complexe
conjugue. Ainsi, il convient par exemple de remplacer la sequence (1-i ; 1+i ; -1-i ; -1+i) en entree par
la sequence (1-i; 1+i; -1-i; -1+i; -1-i; -1+i; 1-i ; 1+i). Le resultat du calcul de la transformee est
alors reel, et les deux convertisseurs ne sont plus indispensables.

Il est cependant evident que la transmission d’une sequence de 4 ¢lements (IFFT sur 4 points) avec une
sortie réelle requiere un doublement de la taille de 'IFFT (séquence et IFFT sur 8 points). Pour
I’eviter, et réduire le niveau de complexite, on divise en amont le debit par 2. Dans notre application,
les symboles transmis ne comportent ainsi que 64 ¢lements utiles, auxquels s’ajoutent les 64 ¢lements
miroirs pour obtenir 128 porteuses. En conséquence, le débit transmissible est divise par 2, et le circuit
doit alors fonctionner a une fréquence numérique double, soit 400 MHz, ce qui est particulierement

delicat avec une cible FPGA. L’ensemble du systeme mis en ceuvre est présenté en figure 87

Conversion pour obtenir une sortie réelles au niveau IFFT
Données QPSK
réelles Série / 64 Série /
Paralléle Paralléle
1=>64 o1 128=>1 Données
réelles
entrée IFFT
64
Données QPSK
Imaginaires Série / Série /
Paralléle Paralléle
1=>64 128=>1 Données
\ imaginaires
nverseur entrée IFFT
64

FIGURE 87 : BLOC DE CONVERSION DES DONNEES POUR OBTENIR UNE SORTIE REELLE SUR L’ IFFT
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7 CONCLUSION

L’ensemble de I’architecture de traitement du signal mise en place pour la réalisation d’une couche physique haut
débit adaptées aux contraintes propres aux réseaux de capteurs pour I'aéronautique et le spatiale vient d’étre deécrit.
L’architecture réseau de type arbre, le partage TDMA et la structure de trame proposée permettent d’assurer la
synchronisation des ¢léments avec les niveaux de preécision attendus, tout en assurant un systeme fiable, un débit
raisonnable et la prise en compte de I’ensemble des demandes des opérateurs. Le débit a I'interface PHY/MAC est ainsi
d’environ 60 Mbits/s.

L’utilisation d’un codage correcteur d’erreur de type convolutionnel, I'organisation des porteuses OFDM proposée
alli¢e au choix de préfixes et des symboles de synchronisation, permettent d’assurer une communication d’une grande
robustesse. Le circuit numérique peut assurer le débit de la liaison en fonctionnant a une fréquence d’environ 200
MHz, et le signal a alors une bande passante de 200 MHz, compatible avec les régles UWB européennes.

Ensuite, I'architecture de la puce numérique présentée est choisie afin de réduire la taille et la complexité de chaque
bloc et répondre ainsi aux contraintes de faible consommation.

Enfin, I'utilisation de la synthese haut niveau de type HLS permet, une fois I'ensemble de I’architecture établie, de

valider les performances attendues sur une plateforme matérielle numérique et radio fréquence.
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CHAPITRE V
COUCHE PHYSIQUE HAUT DEBIT UWB-OFDM :
IMPLEMENTATION ET DEMONSTRATEUR
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1 PLATEFORME MATERIELLE

Une fois etablie la structure de la couche physique destinee au traitement des données a transmettre, et
les architectures de blocs de traitement de signal fixces et validées en simulation, la réalisation d’un
démonstrateur capable de valider les concepts proposés nécessite une plateforme matérielle adaptée.
Cette derniere se compose d’un ¢lement logique programmable effectuant les opérations de traitement
et de modulation-démodulation, d’'un bloc de conversion analogique/numeérique et
numeérique/analogique, ainsi que d’une téte radiofréquence assurant la transposition de frequence

S ,
assocliee a une antenne adaptee.

1.1 LOGIQUE PROGRAMMABLE

Le coeur de I’architecture de traitement est realisé a 'aide d’un circuit logique programmable de type

FPGA. On utilise deux cartes intégrant ce type de circuit :

. La premicre est la carte HTG-V5-PCIE [129] de HiTech Global [130]. Elle dispose d’un grand
nombre d’interfaces eévoluées telles que des connecteurs Ethernet, des prises SATA, ou des interfaces
utilisateurs comme des interrupteurs. Mais elle présente avant tout Iintérét d’étre equipee de
nombreuses entrée/sorties numeriques directes via des connecteurs LVDS de SAMTEC. Chaque
connecteur permet l'acces a 64 entrée/sorties numériques utilisces pour la connexion avec les
convertisseurs. Le FPGA utilisé sur cette carte est un modele Virtex 5 LX50T de Xilinx [113], dont

les performances sont présentées dans le tableau 29.

. La seconde carte, qui inclue le FPGA choisi au chapitre III, est le modele Channel Express 365
[131] de la societe Red Rapids. Cette carte est destinée a servir de module d’acquisition et restitution
de donné¢es sans développement de matériels propres. Elle integre deux convertisseurs
numerique/analogique ainsi que deux convertisseurs analogique/numérique, et comporte un
synthetiseur de frequence a 500 MHz ainsi qu’un circuit de division et de partage d’horloge. Les
quatre convertisseurs et le FPGA sont ainsi parfaitement synchrones. Cette carte destinée a analyser
ou a genérer des signaux analogiques ne dispose que de quelques entrées-sorties numeriques en
fagade. Enfin, elle integre des blocs de mémoire RAM externes qui ne sont pas utilisés ici.
La carte CE-365 est disponible avec de nombreux FPGA, et le modele Xilinx Virtex 5 SX50T [113] a
ete choisi d’apres les resultats présentes en partie III. Il est particulierement adapté au traitement de
signal et integre donc davantage de blocs de traitement numeérique (DSP48) rendant les calculs, et
notamment ceux de transformée de Fourier, plus rapides. Les caractéristiques de ce FPGA sont
présentées dans le tableau 29.
Enfin, cette carte doit étre interconnectée avec un ordinateur via un lien PCI-Express qui assure son
alimentation et qui pourrait étre utilise pour permettre au concentrateur de dialoguer avec un
ordinateur et afficher ainsi directement les donnees mesurées. Cependant, afin d’obtenir un module
autonome par rapport a un ordinateur, on utilise un boitier elnstrument-DAQ Node de la societe

Innovative Integration permettant de connecter la carte Red Rapids a une alimentation ¢lectrique.

TABLEAU 29 : DETAIL DES FPGA UTILISES
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CARTE HTG-V5-PCIE Channel Express 365

FPGA Virtex 5 LX50T Virtex 5 SX50T
SLICES
4 LUT ET 2 FLIP-FLOP 7200 8160
RAM DISTRIBUEE 480 kbits 780 kbits
DSP48
MULTIPLICATEUR 25X 18 AVEC UN ADDITIONNEUR 48 288
ET UN ACCUMULATEUR
BLoc DE RAM 2160 kbits 4752 bits
TAILLE D'UN BLOC : 36 KBITS
CMT 6 6
CLOCK MANAGEMENT TILE : 2 DCM ET 1 PLL
ENTREE/SORTIE UTILISATEUR 480 480
1.2 CONVERSION ANALOGIQUE/NUMERIQUE ET
NUM ERIQUE/ANALOGIQU E

Le circuit logique programmable permet a la fois de générer un signal numérique correspondant a la
modulation OFDM de la trame de données, et d’analyser le signal numeérique regu. Les signaux émis et
regus ¢tant analogique, il est indispensable de disposer d’un bloc capable d’assurer la conversion
analogique des signaux émis et la conversion numerique des signaux regus afin que le composant puisse

les interpreter.

1.2.1 CONVERSION NUMERIQUE/ANALOGIQUE

La carte HiTech global n’intégrant aucun convertisseur, on choisit donc de lui associer, en externe, un
CNA de référence MD681S [132] de la marque EUVIS, dont les caractéristiques sont détaillées dans le
tableau 30. Ce convertisseur, qui fonctionne a une fréquence de 4 Gsps, travaille avec un rapport de
multiplexage 8:1 afin que les circuits numeriques classiques puissent lui fournir des données dans un
delai suffisamment court. Les entrées numériques sont connectees sur un multiplexeur 8 voies. Ainsi,
pour travailler a la vitesse maximale du convertisseur, 8 lignes d’entrée de 12 bits fonctionnent chacune
a une frequence 8 fois moins rapide, soit 500 MHz. Ces entrées sont reli¢es a un connecteur TYCO
traversant coudé de référence HM-ZD 6469169-1.
TABLEAU 30 : CARACTERISTIQUES DU CNA EUVIS MD681S [132]

NOMBRE DE BITS 12
TAUX DE CONVERSION 4 Gsps
RAPPORT DE MULTIPLEXAGE 8:1
IMPEDANCE DE SORTIE 50 Q
TENSION DE SORTIE TYPIQUE 600 mVpp
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Ce convertisseur travaille en binaire deécalé. Dans cette representation, la plus petite valeur est codee par
la valeur "000000000000" et la plus grande par la valeur "1111111111111". Enfin, la valeur nulle est
obtenue pour "100000000000".

Le modele de I’émetteur genere un signal binaire signé complément a 2, et un bloc de conversion entre
les deux formats est donc nécessaire. L’émetteur ne béneficiant que d’une seule voie de sortie, il
convient également de convertir son signal de sortic en un signal multiplexé sur 8 voies. Le bloc

fonctionnel est décrit en figure 88.

Conversion vers CNA

Voie ACNA
Voie B CNA
Voie CCNA

Datavoiel
|: Conversion -
VoieD CNA

Voie ECNA

Voie F CNA

Voie G CNA

VoieH CNA

FIGURE 88: BLOC DE CONVERSION DES DONNEES EMETTEUR VERS LE CONVERTISSEUR l\'UM]’.RIQU]’./ANAI.OGlQUI‘
La sortie analogique de ce convertisseur se fait via des connecteurs SMA differentiels d’une impéedance

de 50 Q.

Enfin, le MD681S dispose d’une entrée d’horloge differentielle qui doit étre a la frequence
d’echantillonnage du convertisseur (4 Gsps). Ce signal d’horloge rapide provient d’un genérateur de
créneaux externe. A partir de cette horloge principale, le convertisseur fournit une horloge 8 fois moins
rapide avec laquelle les données numériques a convertir doivent étre synchronisées. C’est pourquoi
cette derniere horloge doit nécessairement étre utilisee pour cadencer le coeur numérique du FPGA. Les
connecteurs SAMTEC de la carte HiTech Global et TYCO du convertisseur MD681S n’¢tant pas
meécaniquement  compatibles, une carte d’interconnexion est realisce pour permettre leur

interconnexion. L’architecture numérique de I’émetteur est alors celle présentée en figure 89.

O (@) [ |
£ 18] 818 |8 2
El 13 & 2 |2 5o
i : © D =S | = %]
Carte d'évaluation (# ol 8 |5 =
Virtex 5 3| £ |&—|&| DAC
HTG-V5-PCle |© wl o |2 @
() ) £ |E c Q2
c c c =
c 3 T | o 5 Z
Q ol © |O O %)
®) o ||

FIGURE 89: DESCRIPTION DE LA CONNEXION FPGA - CNA

Le CNA, fonctionnant a une fréquence maximale de 4 Gsps et présentant des entrées multiplexées sur 8

voies, peut donc recevoir des données numériques jusqu’a une fréquence pouvant atteindre les 500
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MHz. 1l est alors indispensable que les lignes de la carte d’interconnexion entre les deux connecteurs
fonctionnent correctement a cette frequence. Elles doivent ¢galement avoir une longueur parfaitement
identique afin d’eviter les déphasages entre les bits d’'une méme voie, et donc les erreurs de conversion.
Compte tenu du nombre d’entrée/sorties disponibles sur le FPGA (64 lignes), il n’est possible d utiliser
que 7 bits sur chacune des 8 lignes d’entrées. On a ainsi 56 lignes d’entree/sorties, ce qui est bien
inférieur aux 64 entrée/sortie disponibles. La carte d’interconnexion ainsi developpée est représentee
en figure 90.

Il n’a pas ¢te possible d’utiliser 8 bits sur chaque ligne car le connecteur SAMTEC est e¢galement
connecte a un connecteur HE14 a trois broches charge de sélectionner I'une des quatre phases
disponibles sur I’horloge interne du convertisseur. Les fiches SMA, situces en bas a droite, permettent

de connecter I’horloge differentielle, issue du convertisseur au FPGA.

il
(]
connecteur HE14 TRAV
2.54 mm 4 contacts
16 signaux vers M.Z1
50 ohms MD681S
>
vers
HTGVSPCIE
56 signaux
50 ohms
40 signaux
50 ohms vers M.Z2
MD681S
paire différentielle
50 ohms
- _
‘K_/I‘/ | fiches SMA
J droites

FIGURE 90 : SCHEMA DE LA CARTE D’ INTERCONNEXION ENTRE LE FPGA ET LE CNA

Convertisseur Euvis MD681S

et carte d’interconnexion

N \
Virtex 5 LX50T
Carte HiTech Global

FIGURE 91 : PHOTOGRAPHIE DE LA PLATEFORME VIRTEX5 HITECH GLOBAL AVEC LE CONVERSION MD681S
ET LA CARTE D’ INTERCONNEXION
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Le module Chanel Express 365 integre, en interne, le convertisseur numeérique analogique et le circuit
de partage des horloges. Aucune carte d’interconnexion ou horloge externe n’est alors necessaire. Le
CNA integre est un modele DAC5682 [133] de Texas Instruments [58] dont les caracteristiques sont
presentees dans le tableau 31. Ce convertisseur n’utilise pas de multiplexage en entrée et dispose
directement de 16 entrées différentielles.

Il s’agit d’un convertisseur dit « Dual » integrant deux convertisseurs dans un méme boitier qui,
cadences sur la méme horloge, permettent ainsi la conversion simultance des donnees I et Q.
Cependant, le circuit ne disposant que de 16 entrées et d’une seule horloge, on a recours au principe
DDR (Double Data Rate) pour se¢parer les deux voies. Chaque cycle d’horloge contient deux donnees.
La premicre, convertie par la voie A, est analys¢e sur le front montant de I'horloge. La seconde,
convertie par la voie B, est analysee sur le front descendant. Sur la carte RedRapids, le convertisseur est
cadence a une fréquence généree par le synthetiseur, qui est donc identique a celle du coeur numérique
du FPGA. Afin de rendre compatible le circuit presente précedemment, on utilise les blocs gestionnaires
DDR existant dans les FPGA de la famille Virtex5, appeles ODDR (Output Data Rate) pour les sortie
du FPGA. Preésents sur tous les ports d’entrée-sortie du FPGA, il suffit de les activer lors de la synthese.
Le bloc ODDR possede deux entrées de donnees (D1 et D2) et une entrée horloge. En fixant le
parametre DDR_CLK_EDGE a SAME_EDGE, les données en entrée (D1 et D2) sont présentees sur les
fronts montant de I’horloge et sont disponibles sur la sortie Q a chaque changement d’¢tat de I’horloge
(D1 sur le front montant et D2 sur le front descendant).

TABLEAU 31 : CARACTERISTIQUES DU CNA TEXAS INSTRUMENTS DAC5681

NOMBRE DE BITS 16
TAUX DE CONVERSION 1 Gsps
RAPPORT DE MULTIPLEXAGE 1:1
IMPEDANCE DE SORTIE 50 Q
TENSION DE SORTIE TYPIQUE 1,2 Vpp

1.2.2 CONVERSION ANALOGIQUE/NUMERIQUE

Un convertisseur analogique/numerique externe est utilise pour la conversion du signal analogique
bande de base recu par I’¢tage radio, en signal numerique démodulable par un FPGA. Le composant
utilise avec les carte HiTech Global est TADC EV8AQ160 de E2V [134]. Ses caractéristiques sont
presentées dans le tableau 32. Le convertisseur fonctionne selon deux modes : 5 Gsps en une seule voie
ou 1.25 Gsps en 4 voies, eéquivalent ainsi a 4 ADC fonctionnant en parallele. Ce mode est indispensable
pour convertir parallelement la voie I et la voie Q. Piloté par une horloge externe dont la frequence est
¢gale a la moiti¢ du taux de conversion attendu, soit 2.5 GHz au maximum, il reprend un principe
similaire au principe DDR.

La programmation des réglages du convertisseur se fait par SPI via un lien série et un programme fourni
par E2V. Elle est ainsi realisable sans déeveloppement propre mais nécessite la connexion permanente
d’un a PC a la carte.

Enfin, les sorties sont toutes LVDS et synchronisées sur un signal XDR (horloge divis¢ par 2) utilise

comme horloge du FPGA en réception.
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TABLEAU 32 : CARACTERISTIQUES DU CONVERTISSEUR ANALOGIQUE/NUMERIQUE EV8AQ160

TAUX DE CONVERSION 5 Gsps
RESOLUTION 8 bits
FORMAT DE SORTIE NUMERIQUE LVDS
TENSION D'ALIMENTATION 1.8Vet3.3V

D’un point de vue matériel, les signaux analogiques d’entree et le signal d’horloge sont relies a des
connecteurs SMA LVDS. Chaque "sous CAN" possede sa propre entrée, et les sorties se font sur des
connecteurs traversant au pas de 2.54 mm'’. La carte d’évaluation montre les quatre connecteurs
permettant d’accéder aux signaux numeriques.

Cette carte n’¢tant pas mecaniquement compatible avec le FPGA, on deéveloppe une carte
d’interconnexion permettant I'utilisation du convertisseur E2V avec la plateforme Virtex 5 LX50T. Sur
chaque connecteur SAMTEC sont relies les signaux correspondant aux données LVDS (6 bits), un signal
d’horloge synchronise avec les bits de donnees, ainsi qu’un signal indiquant le depassement du maximum
de conversion. Il est ainsi possible d’utiliser deux "sous CAN" en parallele et donc de convertir un signal
1/Q.

La carte de développement Virtex 5 n’est équipée que de 2 connecteurs SAMTEC et ne peut donc pas
étre connectee a la fois a deux CAN et a deux CNA pour gérer un émetteur-récepteur IQ. Il est donc
necessaire de connecter separement deux CAN ou deux CNA sur la plateforme FPGA. Il est ainsi
possible de valider independamment le fonctionnement complet d’un emetteur I/Q ou d’un récepteur
1/Q.

La connexion simultance d’un convertisseur numeérique/analogique et d’un convertisseur
analogique/numeérique est cependant envisageable pour la validation d’une demie voie de I’émetteur (I
ou Q) et d’'une demie voie du récepteur (I ou Q). Mais cette situation implique un conflit d’horloge. En
effet, les deux cartes convertisseurs fournissent au FPGA une horloge synchronisce avec les données a
convertir qu’il doit utiliser pour fournir ou recevoir les données sur la voie correspondante. Avec deux
circuits, les deux horloges non synchrones entre elles sont ainsi difficilement utilisables dans le FPGA.
Les cartes de développement HiTech Global ne permettent donc pas la mise en place d’un émetteur-
recepteur complet et sont donc utilisces pour developper I'émetteur et le récepteur de maniere

indépendante.

Sur la carte de développement RedRapids, on utilise un convertisseur simple de type ADS5474 [135] de
Texas Instruments [58], dont les caractéristiques sont presentées dans le tableau 33. La plateforme CE-
365 integre ainsi deux convertisseurs du méme type pour permettre une conversion des voies I et Q. Le
synthetiseur de la carte ¢tant utilise pour I’ensemble des ¢lements, les deux convertisseurs sont
parfaitement synchronises. Le convertisseur, qui fournit une donnée de sortie sur 14 bits, peut
fonctionner jusqu’a un taux de conversion de 400 Msps.

Son format de sortie etant de type binaire décale, la mise en place d’un un systeme de conversion

identique a celui présente avec le CNA EUVIS est nécessaire.

0 . ) .
' Une connexion pour chaque bit de sortie
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TABLEAU 33 : CARACTERISTIQUES DU CONVERTISSEUR ANALOGIQUE/NUMERIQUE ADS5474

TAUX DE CONVERSION 400 Msps
RESOLUTION 14 bits
FORMAT DE SORTIE NUMERIQUE Simple
TENSION D'ALIMENTATION 3,3Vet5V
BANDE PASSANTE DES ENTREES 1,4 GHz

Dans le cadre des cartes Red Rapids, les sorties du convertisseur numérique/analogique ainsi que les
entrées des convertisseurs analogique/numérique sont connectees aux connecteurs SMA de la carte par
une liaison capacitive. Il existe ainsi une fréquence de coupure basse d’environ 1 MHz. Le couplage
capacitif ayant ete prévu au moment de la conception de I’émetteur récepteur (5,5 MHz), ce point n’est

pas problématique pour la génération ou la reception des signaux.

1.3 TETE RADIO FREQUENCE

1.3.1 TRANSPOSITION HAUTE

Le couple FPGA et CNA permet d’obtenir un signal analogique en bande de base, c’est a dire présentant
un spectre centré autour de la fréequence nulle. Ce spectre ne peut pas étre directement transmis via un
canal de communication sans fil [119]. Il est en effet indispensable d’effectuer une transposition haute du
signal en bande de base. La modulation translate le spectre du message dans un domaine de frequence
plus adapté au canal de propagation. La presente ¢tude utilisant la bande de fréequence UWB
europ¢enne, 1’objectif de I’¢tage de radio est donc est d’effectuer la transposition vers une frequence
comprise entre 6 et 8.5 GHz. Bien qu’une téte RF compléte sur puce soit en cours de développement
dans le cadre de ce projet [136], c’est ici un développement a partir de composants sur e¢tagere qui est
proposé en attendant sa disponibilite.

L’architecture de la téte radio developpee est de type conversion directe. Il s’agit en effet de
I’architecture retenue pour le developpement de la puce radio. Celle-ci offre une grande flexibilitée pout
un faible nombre de composants, ce qui pourrait permettre I'integration du démonstrateur sur avion
pour réaliser des tests en conditions reelles. L’architecture genérale du bloc de transposition haute est
presentee en figure 92.

La porteuse situc¢e entre 6 et 8.5 GHz est géneéree par un oscillateur controle en tension. Le circuit
utilise est le modele HMC-CO029 [137] de Hittite [138], dont les performances sont decrites dans le
tableau 34. Mesure avec un analyseur de spectre, il couvre I’ensemble de la bande comprise entre 6 GHz
a 8.5 GHz pour des tensions de contréle s’echelonnant de 6.8 Va8 V. Ce VCO propose ¢galement une
importante puissance de sortie qui permet le pilotage d’un melangeur passif sans amplificateur
intermediaire. Enfin, le composant fourni en boitier dit « militaire » offre une plage de températures de

fonctionnement extrémement large.
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20 dBm 5-10 GHz VCO

N\ >——>&>

500 MSpS 6-bit DAC 6 -8 GHz

8 dB Gain
10 dBm P1dB

FIGURE 92: ARCHITECTURE DU BLOC DE TRANSPOSITION
Le melangeur, de type 1/Q, est une combinaison de deux mélangeurs en quadrature de phase (figure
93). On utilise ici un modele HMC520LC4 [139] de Hittite [138], dont les caractéristiques sont
presentées dans le tableau 35. La porteuse issue du VCO est séparce a I'intérieur du melangeur en deux
voies dont I'une est déphasée de 90°. Les deux porteuses ainsi générées modulent alors chacune 'une
des deux voies bande de base reelles I et Q fournies par le CNA. Enfin, un additionneur combine les
deux signaux produits pour fournir un signal RF complexe.

TABLEAU 34 : CARACTERISTIQUES bu VCO HMC-C029

BANDE DE FREQUENCE De 5 GHz a 10 GHz
PUISSANCE DE SORTIE 20 dBm
TENSION DE CONTROLE De 0 V a 20cV
TENSION D’ALIMENTATION 12V
TENSION DE SORTIE TYPIQUE 600 mVpp
TEMPERATURE DE FONCTIONNEMENT -40°Ca+85°C
CONSOMMATION 1.56 W

TABLEAU 35 : CARACTERISTIQUES DU MELANGEUR HMC520LC4

TYPE DE MELANGEUR I/Q

BANDE DE FREQUENCE RF de 6 GHz a 10 GHz
BANDE DE FREQUENCE BB de 0 Hz a 3.5 GHz
POINT DE COMPRESSION A 1DB 12 dBm
PERTE DE CONVERSION 7 dB
CONSOMMATION circuit passif
ISOLATION OSCILLATEUR LOCAL - SORTIE 45 dB (typ)

Dans le cadre d’une conversion directe, la frequence de I’oscillateur se retrouve dans le signal transpose
et ne peut pas étre supprimee par la suite. C’est pourquoi le choix s’est ici porte sur un melangeur dote
d’une forte isolation LO/RF.

Pour finir, un signal OFDM présentant toujours un tres fort rapport entre la puissance maximale et la
puissance moyenne sur un symbole (PAPR), on choisit un mélangeur passif qui offre une tres grande
lincarite en entree (1 dB Compression point ou IP3). Cependant, ce melangeur passif attenuant
fortement le signal (~10 db de perte), un amplificateur de puissance de marque Mini-Circuits [140] doit
¢tre ajoute en sortie afin d’amplifier le signal avant d’attaquer ’antenne pour la transmission. Apres
conversion numérique/analogique, la puissance de sortie du signal est de -13 dBm et, apres mélange et

amplification, la puissance du signal émis est de -8 dBm.
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FIGURE 93 : SCHEMA DE PRINCIPE DU MELANGEUR I/ Q

1.3.2 TRANSPOSITION BASSE

L’¢tage radiofrequence de reception est quasiment identique a I’¢tage d’émission. Il reprend les mémes
composants (melangeur [139] et VCO [137]) additionneée d’amplificateurs a differents niveaux pour

augmenter le niveau de signal regu. La figure 94 montre I'architecture du bloc de transposition radio en

réception.
5-10 GHz 20 - 125 MHz 20 - 500 MHz 20 - 500 MHz
12 dB Gain 0.3 dB loss 20 dB Gain 20 dB Gain
4.8 dB NF 3.9 dB NF 3.9 dB NF

o o [N S e

500 Msps 6-bit ADC

20 dBm 5-10 GHz VCO
FIGURE 94 : ARCHITECTURE DU BLOC DE TRANSPOSITION AU NIVEAU DU RECEPTEUR

Tous les amplificateurs utilises sont de marque Mini-Circuits [140] mais présentent des caractéristiques
différentes en fonction de leur position au sein de la chaine. L’amplification la plus proche de I’antenne
est realisee grace a un amplificateur faible bruit (LNA). Ce dernier étant le premier de la chaine, son
bruit est en effet amplifi¢ par les autres ¢léments et doit donc étre aussi faible que possible. Cette
condition est cependant difficile a assurer compte tenu de la bande passante necessaire en réception.
Apres abaissement de la frequence par le melangeur, le signal est filtré par I'intermeédiaire d’un filtre
passe bas de bande passante 125 MHz. Le signal ainsi filtré est alors amplifi¢ par deux amplificateurs en
cascade d’un gain unitaire de 20 dB afin d’atteindre un niveau proche de la pleine echelle du
convertisseur. Le gain total du récepteur est ainsi de 45 dB et une figure de bruit de 6,15 dB, calculee
par I’équation suivante :

NFpx NFipp NFy, N NFy3

Gar  Ga1+ Guix  Gar + Gyix + Grpr - Gar + Guix + Grpr + Gz

Le principal defaut de la chaine de conversion radio telle qu’elle vient d’étre presentée reside dans

NFRX == NFA1 +

I'absence de controle automatique du gain. Le systeme nécessite en effet un réglage manuel
particulierement précis afin de s’assurer que I’amplification créée par les différents ¢léments ne vienne
pas saturer le convertisseur analogique/numeérique en réception. Une opération manuelle est necessaire
pour s’assurer que le signal requ est aussi proche de la pleine echelle du convertisseur que possible. Le

controle automatique de gain permet I’automatisation de la recherche du point optimal.
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1.4 ANTENNES

L’antenne adaptée au systeme doit respecter des contraintes lices a la fois a la couche physique elle-
méme et au contexte d’application. Ces dernieres imposent une limite de taille : I’épaisseur de I’antenne
doit étre tres limitée. L’ensemble du noeud positionné sur Iaile de ’avion ne doit en effet pas dépasser
2,2 mm d’¢paisseur. De plus, dans les conditions d’intégration acronautiques, le diagramme de
rayonnement de l’antenne doit étre « couché » afin de ne pas eclairer le ciel et se concentrer sur la
cabine dans laquelle est installe le concentrateur. Ensuite, la couche physique ¢tant de type UWB, la
bande passante de I’antenne doit étre tres large, avec des frequences comprises entre 6 GHz et 8,5 GHz.
Enfin, le gain de I'antenne doit étre eleve (de 5 dBi a 15 dBi) afin de garantir une distance de
communication importante.

Des antennes respectant ’ensemble de ces conditions ont éte développées par Sofiene Bouaziz et
publi¢es dans [141]. Cependant, ces dernieres n’¢tant pas disponibles au moment du développement de
la couche physique, des antennes microstrip de type Vivaldi [142] ont ete choisies. Ces dernieres ne
respectent pas la contrainte d’épaisseur fixée puisqu’elles doivent impérativement étre positionnées a la
verticale, mais presentent malgre tout un gain important (9 dBi) et une fréequence de fonctionnement
comprise entre 5 GHz et 10 GHz. C’est donc avec ces antennes microstrip que les résultats presentes
sont obtenus. Lors de la validation de la chaine complete, le module representatif du concentrateur

utilise une antenne de type cornet UWB, dont la bande passante est comprise entre 3 GHz et 8 GHz.

2 PERFORMANCES MATERIELLES ET SIMULATIONS COMPLETES
DU SYSTEME

La presente partie expose les résultats de I'implémentation de la couche physique proposee. Sa taille et
sa frequence de fonctionnement sont d’abord détaillées. On propose ¢galement de comparer les
resultats obtenus en simulation grace au modele Simulink aux donnees effectivement genérees par le
circuit numérique pour verifier leur parfaite concordance. L’émetteur et le récepteur, réalises sur les
cartes HiTech global et RedRapids, sont ensuite présentes. On revient enfin sur la liaison complete, telle

que présentée a IMS 2011 avec les modules RedRapids.

2.1 TAILLE DU CIRCUIT NUMERIQUE

En raison des contraintes que représenterait une augmentation de la fréquence, aucune optimisation de
la taille du circuit numerique n’est envisageable. Il est donc necessaire de s’accommoder de
I’architecture proposee, et c’est pourquoi une tres grande attention a eté portee aux differents choix
effectués a chaque étape de la définition de I’architecture.

Les resultats préesentes ici integrent un décodeur RS [123], ajouté dans le but de gagner un niveau de
codage supplémentaire, et d’obtenir une indication de I’¢tat de la trame une fois qu’elle a éte regue.

En effet, le codage convolutionnel ne permet pas le rejet d’une trame qui serait toujours erronce apres
decodage. Or, les premiers essais ont montré la grande sensibilité de la technique de synchronisation aux
erreurs de communication. En effet, si I'indication de correction d’horloge au sein de la trame transmise
est erronee, les noeuds se recalent sur une mauvaise horloge.

Un codeur bloc permet de veérifier si la trame regue est correcte, et de I'accepter ou de la rejeter en

fonction de son état. Aucune etude détaillee n’a ete effectuce pour appuyer le choix de ce codeur, mais
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on retient une taille du bloc de données et une taille des mots de code standards, traditionnellement
retenus dans d’autres systemes de communication.

L’introduction de ce code bloc supplémentaire entraine certaines modifications mineures de
I’architecture, mais ces dernieres ¢tant negligeables, elles ne sont pas detaillees ici.

Le tableau 36, la figure 96 et la figure 95 présentent la repartition des elements de I'impléementation
FPGA de I’émetteur. Ces données proviennent de la synthese avant placement/routage, dont la cible est
un FPGA de type V5SX50T.

La figure 95 montre la répartition des portes logiques utilisces par les différents blocs du circuit
d’émission. Le bloc charge de la modulation OFDM est, sans surprise, le plus volumineux de notre
conception et mobilise I'ensemble des blocs de traitement de signal DSP48 utilisés pour
I'implémentation. L’¢metteur a une taille d’environ 2100 LUT, et la gestion de la conversion des
données entre le flux d’octets de la couche MAC et le flux binaire de la couche physique, la modulation
QPSK, ainsi que l'insertion des symboles de synchronisation representent chacun moins de 1% du
nombre de LUT utilisées. Ces blocs effectuent en effet de simples manipulations de données et
mobilisent donc peu de ressources. Comme présenté precédemment, le codeur convolutionnel est lui
aussi particuliecrement simple, et compte pour moins de 1% des cellules logiques utilisces. Le travail
d’optimisation de I’architecture des blocs chargés de I'insertion des porteuses pilotes leur permet de ne
représenter qu’environ 10% des LUT utilisés, alors que ces opérations étaient initialement hautement
complexes. Enfin, le bloc IFFT est I’¢lement le plus consommateur de ressources, avec pres de 65% des
LUT du FPGA. On constate ¢galement, en figure 26, qu’il est le seul a utiliser des blocs DSP48
specialises dans le traitement du signal. Malgre la complexite des opérations de calcul mathematique
effectuces, le nombre de blocs utilisés (16) est faible en comparaison de la quantité totale de blocs
presents dans le FPGA SX50T (288).

TABLEAU 36 : DETAIL DES ELEMENTS UTILISES DANS L’EMETTEUR

SLICES 1465 98 1 13 791 26 5 3 233 112 183
REGISTER | 2135 180 3 13 1462 38 3 3 158 114 161
Luts 2109 168 3 17 1374 21 2 1 189 116 218
LutRAM 115 2 0 0 100 0 0 0 0 13
BRamMm 11 1 0 0 6 0 0 0
Dsr48 16 0 0 0 16 0 0 0
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M Encodeur RS B Convertisseur 8bits - 1bit

W gestion des trames MAC M IFFT

B synchronisation m Codeur convolutionnel
m QPSK I Porteuse pilote |
Porteuse pilote Q W Temps de garde
FIGURE 95: REPARTITION DES LUT UTILISEES POUR L’EMETTEUR FIGURE 96: REPARTITION DES BLOCS DSP48 UTILISEES POUR
COMPLET L’EMETTEUR COMPLET

Le tableau 37, la figure 97 et la figure 98 presentent la répartition des ¢lements de I'implementation
FPGA du recepteur décrit. Comme pour I’émetteur, ces données sont issues de la synthese avant
placement/routage realisce avec un FPGA de type V5SX50T pour cible. Le nombre total de cellules
logiques utilisées est ici bien plus important que pour la partie émission, notamment en raison de la
présence des deux décodeurs/correcteurs d’erreurs et du bloc de deétection des symboles de
synchronisation. Ce dernier est un filtre adapté de grande taille, égale au nombre de point des symboles
de synchronisation (165). La figure 98 montre que ce filtrage utilise ¢galement 113 blocs de traitement
du signal DSP48, soit 85% des besoins du récepteur.

Le décodeur de Viterbi optimisé pour I'application a une taille tres inférieure a celle du décodeur bloc
(décodeur RS) qui constitue le plus gros consommateur de cellules logiques avec pres de 30% du circuit.
Ce dernier a en effet d étre ajoute precipitamment afin d’autoriser le rejet des trames encore porteuses
d’erreurs et d’eviter de trop grands ¢carts de synchronisation. Les parametres du codage n’ayant pas éte
optimisés, ils constituent une source d’amelioration potentielle de la couche physique, pouvant étre
realisee grace a une etude similaire a celle menee pour le codeur convolutionnel. La taille du circuit de
calcul de la transformée de Fourier du récepteur est comparable a celle du circuit de calcul de la
transformée inverse de Fourier de I’émetteur, les deux opérations mathématiques étant sensiblement
analogues.

La figure 97 indique cependant que, bien qu’utilisant un nombre de portes logiques semblable a celui de
I'IFFT, la FFT ne représente que 25% du circuit. Enfin, le bloc permutation permettant la séparation

des valeurs des porteuses pilotes et des porteuses de donnees est tres peu gourmand en cellules logiques.
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TABLEAU 37 : DETAIL DES ELEMENTS UTILISES DANS LE RECEPTEUR

PERMUTATION | QPSK

DECODEUR RESET DECODEUR  CONVERTISSEUR SYNCHRONI

L’objectif de I’ensemble du développement proposé ici est de mettre ne place une couche physique
extrémement performante, au plus pres des attentes des industriels du secteur a¢rospatial. La taille du
circuit logique correspondant a I’émetteur ¢tant relativement limitee, elle est donc compatible avec les
exigences de consommation. Cependant, le circuit de réception utilise une plus grande quantite de
portes logiques, et constitue donc potentiellement un grand consommateur d’énergie. Néanmoins ce
constat ne représente pas une limitation, et ce pour deux raisons principales. D’abord, le sens de
communication le plus utilis¢ au sein du réseau metrologique développé est le sens montant. Les noeuds,
¢lements les plus contraints en énergie, sollicitent ainsi beaucoup plus leur émetteur que leur récepteur.
Ce dernier n’est en effet activé qu’au cours de la phase de configuration des ¢léements prealablement aux
essais ainsi que lors de la récupération les données de synchronisation au début de chaque trame. Les
¢lements qui sollicitent le plus le recepteur de données sont les repéteurs et le concentrateur, qui sont
alimentés en eénergie. Ensuite, le recepteur integre un décodeur bloc non optimise. L’¢tude detaillee du
codage bloc de type Reed-Solomon est donc susceptible de donner lieu a de nombreuses optimisations

permettant de réduire la taille et la complexite du circuit de réception.

2.2 FREQUENCE MAXIMALE ET OPTIMISATION

La taille du circuit émetteur-recepteur est bien compatible avec le FPGA Virtex 5. On s’attache donc a
déterminer si sa fréquence de fonctionnement, qui représente souvent une limite lorsqu’elle est trop

faible pour atteindre le niveau de performances attendu, et notamment en termes de débit. Pour
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SLICES 3998 7 1042 15 1 1147 11 521 218 666
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FIGURE 97 : REPARTITION DES LUT UTILISEES FIGURE 98: REPARTITION DES BLOC DSP48
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repondre aux contraintes de developpement, il est nécessaire d’atteindre ici une frequence de 200 MHz
au minimum.
Les frequences de fonctionnement présentees plus bas correspondent a des circuits numeriques

implémentes pour un FPGA de type Virtex 5 SX50T.

2.2.1 EMETTEUR

Le tableau 38 expose les performances résultant de I'implémentation de I’émetteur en Baseline, c'est-a-
dire sans optimisation. Les valeurs presentees s’entendent apres synthese et avant placement-routage.

TABLEAU 38 : PERFORMANCES DE L’EMETTEUR SANS OPTIMISATION

LIMITES FREQUENCE DE NOMBRE

PARAMETRES

DEMANDEES FONCTIONNEMENT TOTAL DE LUT

PERFORMANCES 240 MHz 228,7 MHz 2562

Le nombre de LUT utilisés est plus important que dans la partie précédente en raison de la présence
dans le circuit de deux fonctions supplémentaires, non constitutives de la couche physique: des
¢lements de gestion et de configuration de la carte RedRapids (SPI et horloge), ainsi que les couches
MAC et Synchronisation. Si I'on atteint bien une frequence de 200 MHz, on note que la marge reste
relativement faible. D’ailleurs, la fréequence du circuit apres placement-routage n’atteint plus que 212
MHz. Le tableau 39 présente la composition du circuit apres placement-routage.

TABLEAU 39 : COMPOSITION DE L’EMETTEUR APRES PLACEMENT-ROUTAGE

@‘ REGISTRES LATCHES | LUTS MUXCY XORCY SRL16 DSP48 ROM RAM

VALEURS 2380 2762 919 912 43 O

Le nombre de LUT utilisés au sein du Virtex 5 est legerement plus important qu’avant placement-
routage, phénomene tout a fait courant puisque qu’apres synthese, on n’obtient qu'une estimation du
nombre d’é¢quivalents cellules logiques utilises, alors que les données apres placement-routage
correspondent au nombre de LUT effectivement consommeées dans la puce. De plus, 'outil de
placement-routage, édite par le constructeur du FPGA, effectue un certain nombre d’optimisations
supplementaires.

Une marge de 12 MHz étant trop limitee, on active I’optimisation de timing. Comme nous I’avons vu en
partie III, Poption retiming de l'outil Synphony HLS demande a étre activée pour chaque niveau
maximum de pipelines autorise. Il est ainsi necessaire de repéter I’opération comprenant la génération
de code, la synthese et le placement routage pour chaque valeur, jusqu’a ce que les performances
mesurées restent identiques. Le tableau 40 et la figure 99 présentent les performances et la taille du
circuit de I’émetteur pour chaque niveau de registre de pipeline

TABLEAU 40 : CARACTERISTIQUES DE L’EMETTEUR APRES SYNTHESE POUR DIFFERENTS NIVEAUX DE L’ OPTION RETIMING

| FREQUENCE DEMANDEE 250 270 280 280 280 280 280
VALEUR DE L'OPTION RETIMING 1 2 3 4 5 6 7
FREQUENCE DU CIRCUIT 245 | 263,3 | 273,2 | 273,2 | 273,5| 273,5 | 273,5
NOMBRE DE LUT UTILISES 2854 | 2916 | 2914 | 2940 | 2941 | 2915 | 2915
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FIGURE 99 : PERFORMANCES DE L’EMETTEUR EN FONCTION DE L’OPTION RETIMING

Méme avec l'ajout d’un seul niveau de pipeline, I'ameélioration est déja tres nette, avec une

augmentation de 12%. De plus, cette bonification intervient sans que cela implique une augmentation du

nombre de LUT, et donc de la taille du circuit. A partir de 3 niveaux de pipelines, un palier apparait

pour les performances, le programme de génération du code n’estimant alors plus nécessaire

I'introduction d’un niveau supplémentaire. Ainsi au-dela de 3, et quelle que soit la valeur de I’option

retiming, le code VHDL demeure parfaitement identique.

Les valeurs apres placement—routage sont presentees dans le tableau 41.

TABLEAU 41 : CARACTERISTIQUES DE L’EMETTEUR APRES PLACEMENT-ROUTAGE

POUR DIFFERENTS NIVEAUX DE L’OPTION RETIMING

FREQUENCE DEMANDEE

‘ P ‘ 270 ‘ 280 ‘ 280 ‘ 280 ‘ 280 ‘ 280

VALEUR DE L'OPTION RETIMING 1 2 3 4 5 6 7
FREQUENCE DU CIRCUIT 253 260 | 243 | 262 | 276,5 | 263 263
NOMBRE DE LUT UTILISES 2888 | 3006 | 2795 | 2969 | 2965 | 2967 | 2967

Bien que la frequence de fonctionnement du circuit numeérique apres placement-routage soit encore une

fois legerement inférieure aux performances obtenues apres synthese, elle est toujours compatible avec

les besoins de I’¢tude, c'est-a-dire 200 MHz. En effet, la marge avoisine ici les 60 MHz, ce qui est tout a

fait confortable. La valeur de retiming 5 donnant des résultats tres singuliers et particulierement éleves,

ces derniers sont considérés comme non significatifs. Dans la suite du présent développement et

notamment pour le démonstrateur fonctionnel, c’est la valeur de retiming 4 qui sera retenue.
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2.2.2 RECEPTEUR EN SYNTHESE CLASSIQUE

On emploie une démarche similaire pour le récepteur, mais ce dernier étant plus complexe, la
fréquence maximale sera moins importante. Le tableau 42 expose les performances résultant de
I'implémentation du récepteur en Baseline, c'est-a-dire sans optimisation. Les valeurs présentées
s’entendent apres synthese et avant placement-routage.

TABLEAU 42 : PERFORMANCES DE RECEPTEUR SANS OPTIMISATION

LIMITES FREQUENCE DE NOMBRE TOTAL

PARAMETRES

DEMANDEES FONCTIONNEMENT DE LUT
PERFORMANCES 200 MHz 93,3 MHz 8928

La frequence de 93,3 MHz obtenue ici est tres insuffisante par rapport au besoin initial de 200 MHz. On
note ¢galement que le nombre de LUT utilisées est particulierement important, et représente pres du
triple de la taille de I’émetteur. Ce phénomene s’explique par la presence de fonctions de décodages
bloc et convolutionnel particuliecrement complexes au sein du récepteur. De plus, les parametres du
décodeur bloc n’ont pas éte choisis avec precision, et son architecture de traitement de signal n’a pas éte
optimisee. Le codage bloc induit donc un délai important, ralentissant ainsi le systeme. En conséquence,
I'activation des optimisations de retiming est ici indispensable pour prétendre approcher I’objectif cible
de 200 MHz.

L’option retiming de Ioutil Synphony HLS doit alors étre activee pour chaque niveau maximum de
pipelines autorise, et la géneration de code, la synthese et le placement routage doivent étre repétes
pour chaque valeur. Si cet enchainement d’opérations est réalisable pour I’émetteur, il serait beaucoup
trop long dans le cadre du recepteur, dont la taille est trois fois supérieure. Or, les performances apres
synthese et apres placement-routage étant sensiblement analogues, on ne présentera ici que les résultats
apres synthese.

Le tableau 43 et la figure 100 présentent les performances du recepteur pour différents niveaux de
pipelines.

TABLEAU 43 : CARACTERISTIQUES DU RECEPTEUR APRES SYNTHESE POUR DIFFERENTS NIVEAUX DE L’OPTION RETIMING

FREQUENCE DEMANDEE

VALEUR DE L'OPTION RETIMING 1 2 3 4 5 6
FREQUENCE DU CIRCUIT 148 179,8(179,8|179,8 | 179,8 | 179,5
NOMBRE DE LUT UTILISES 13436 | 9012 | 9017 | 9012 | 9035 | 9035

Le gain en frequence depasse les 50% avec un seul niveau de pipeline, mais intervient au prix d’une
explosion du nombre de LUT (+ 4000 LUT). Mais des I’ajout d’un deuxieme niveau de pipeline, le
nombre de LUT, et donc la taille du circuit, redevient comparable a ce qu’il était en I’absence
d’optimisation. On peut alors atteindre une frequence de 180 MHz, plus proche de la valeur cible de

200 MHz, mais toujours insuffisante.
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FIGURE 100 : PERFORMANCES DU RECEPTEUR EN FONCTION DE L’OPTION RETIMING

2.2.3 RECEPTEUR EN SYNTHESE PHYSIQUE

L’opération de synthese est realisce a l'aide de Synplify Pro, logiciel de synthese classique. Afin
d’ameliorer les performances du circuit numerique, on choisit d’utiliser un logiciel de synthese
physique : Synplify Premier, base sur I'utilisation innovante de « graphes de routage » [143].

En effet, les outils de synthese classique ne tiennent pas compte du placement des blocs au sein du
FPGA, et les outils de synthese pseudo-physique utilisent les positions des blocs au sein de la puce pour
¢valuer la distance, et donc le temps de propagation du signal entre deux blocs, mais ne considerent pas
la longueur exacte des pistes d’interconnexion. En revanche, I'outil de synthese physique Synplify
Premier repose sur le fait qu’'un FPGA étant une matrice figée de portes logiques, il est caracteérise par
un schéma de routage predéfini correspondant a la disposition physique des pistes d’interconnexion
presentes au sein de la puce. Ses choix de synthese integrent donc le deélai des pistes ainsi que les
interconnexions effectivement disponibles.

Les performances obtenues apres synthese sont alors tres proches de celles enregistrees apres placement-
routage, et I'outil permet une véritable amelioration de la synthese VHDL et le developpement d’un
circuit optimal.

Le tableau 44 montre qu’en I’absence d’optimisation, presque aucune difference (0,2 MHz) n’est
constatée entre la synthese classique et la synthese physique.

TABLEAU 44 : PERFORMANCES DU RECEPTEUR APRES SYNTHESE PHYSIQUE SANS OPTIMISATION

LIMITES FREQUENCE DE NOMBRE
PARAMETRE
S DEMANDEES FONCTIONNEMENT  TOTAL DE LUT

PERFORMANCES 200 MHz 93,6 MHz 8924

En revanche, Dactivation des options de retiming combinée a la synthese physique permet une

amelioration conséquente des performances du récepteur, comme présenté dans le tableau 45 et en
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figure 101. Une valeur de I'option retiming réglée a 3 permet alors d’atteindre une frequence
supérieure a 200 MHz tout en conservant un nombre restreint de LUT.
TABLEAU 45 : CARACTERISTIQUES DU RECEPTEUR APRES SYNTHESE PHYSIQUE

POUR DIFFERENTS NIVEAUX DE L’OPTION RETIMING

FREQUENCE DEMANDEE 200 200 230 230 pic]) pic])
VALEUR DE L'OPTION RETIMING 1 3 4 5 6

FREQUENCE DU CIRCUIT 154,3 | 198 | 219,6 | 219,1 | 219,6 | 219,6

NOMBRE DE LUT UTILISES 13082 | 8742 | 8752 | 8753 | 8749 | 8749
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FIGURE 101 : PERFORMANCES DU RECEPTEUR EN FONCTION DE L’OPTION RETIMING
APRES SYNTHESE PHYSIQUE

Les performances obtenues grace a la combinaison émetteur-récepteur ne sont pas présentées ici car il
aurait ¢té necessaire, pour chaque valeur de 'option retiming, de reprendre I’ensemble des ctapes
(géneration du code, synthese, et placement-routage), particulierement longues et contraignantes. De
plus, la fréquence maximale de fonctionnement du circuit pour le couple émetteur-récepteur est
identique a celle du recepteur seul. En effet, le FPGA etant dote de grandes quantites de ressources, la

presence de deux circuits au lieu d’un seul est sans conséquence sur son fonctionnement.

2.3 VALIDATION EN SIMULATION ET COMPARAISON ENTRE LE
SIGNAL SIMULE ET LE SIGNAL GENERE

Cette partie a pour objectif de réaliser un test de géneration de code et de comparer les signaux obtenus
en simulation (et notamment le signal de sortie de la couche physique OFDM) avec le modele Simulink
aux signaux generes par le code effectivement embarqué dans le FPGA.

La courbe presentant les signaux géneres par Simulink est obtenue grace a un bloc Scope, capable
d’enregistrer les données en fonction du temps, et de créer une variable dans MATLAB.

La Figure 102 presente le modele Simulink utilise pour le trace de ces courbes et met en evidence le

bloc scope ainsi que les donnees qu’il enregistre : la trame de données numériques a transmettre, les
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signaux d’entree du bloc IFFT (voies I et Q), et le signal de sortie de la couche physique (voie I). Cette
figure montre ¢galement le spectre du signal obtenu par le modele numerique, et trace grace a un bloc
« Spectrum Analyser ».

Les signaux geéneres par le FPGA sont obtenus par I'intermediaire du logiciel ChipScope Pro [144],
analyseur logique reposant sur I'interface Jtag, qui réecupere la valeur numerique d’un signal en un point
physique du FPGA préalablement défini par I'utilisateur. En plagant ce point d’analyse en sortie du bloc
IFFT, c'est-a-dire a la sortie de la couche physique, il est possible de comparer le signal génere par le

FPGA au signal obtenu en simulation.

E i
ynDSPT

| {/
M i'
:

)‘

L
& 0 » 2 M0 0 0 2 H & K«
Frame: 20 Freauency (MHz)

e

Maglubw\m‘d ®

FIGURE 102 : MODELE DE L’EMETTEUR UWB-OFDM AVEC ENREGISTREMENT DES DONNEES
ET AFFICHAGE DU SPECTRE DU SIGNAL GENERE

La figure 103 presente le signal genéré en rouge, et le signal issu du modele Simulink en bleu. Ces
signaux de sortie de 'IFFT presentent les symboles OFDM. Le modele utilise ici n’integre ni temps de
garde entre symboles, ni symboles de synchronisation.

La figure 103 montre clairement que les deux signaux sont confondus, ce qui témoigne du fait que les

comportements du circuit numérique apres génération du code et du modele Simulink obtenu par

80

simulation numérique sont parfaitement identiques.
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FIGURE 103 : COMPARAISON ENTRE LE SIGNAL OBTENU GRACE AU MODELE NUMERIQUE SIMULINK
ET LE SIGNAL GENERE PAR LE FPGA
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Bien que ces similitudes soient attendues, puisque qu’elles sont I'objet du flot de synthese HLS, cette
approche comparative a cependant éte systématiquement utilisce lors des premicres étapes de notre
développement. Elle a permis l'identification de différents problemes intervenant au moment de la
geéneration du code (notamment au niveau du bloc de calcul IFFT), liés a I'activation simultance de
certains parametres. Ces anomalies ont ainsi pu étre signalees a I’editeur de Synphony Model Compiler

qui a alors rapidement ceuvre a la resolution des problemes identifies.

2.4 VALIDATION COMPLETE DU SYSTEME EN SIMULATION

L’objectif n’est pas ici la validation indépendante de I’émetteur et du récepteur, mais une validation
complete du systeme, integrant de surcroit le bloc chargé du partage du canal entre plusieurs
utilisateurs. Ce dernier, codé manuellement en VHDL, necessite I'utilisation d’un bloc permettant une
inteégration directe de code VHDL au sein du modele Simulink. Cette simulation permet de vérifier que
’architecture de la couche physique a éte correctement développee afin d’obtenir une latence minimisee
et des signaux d’information speécifiques utilisables par la couche MAC pour le partage du canal. Le test
complet du systeme nécessite ¢galement certaines opérations complémentaires, comme par exemple la
création d’un bloc de conversion 8 bits vers 1 bit.

Dans une telle simulation, un nceud se compose d’un bloc émetteur, d’un bloc récepteur ainsi que d’un
bloc intégrant le code VHDL, chargé de réaliser les opérations de partage du canal, comme présente en
figure 104.

La simulation du bloc integrant le code VHDL se fait grace au logiciel Modelsim [145], directement
appelé par Simulink, qui lui transmet les donnees issues du modele numeérique lui permettant ainsi de
realiser la simulation comportementale du langage VHDL. Une fois cette opération effectuce, Modelsim

transmet les resultats a Simulink qui les intégre alors au modele numérique.

Récepteur émetteur

Couche MAC
+ Synchro

— |

FIGURE 104 : COMPOSITION D’UN NGEUD
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Le systeme complet, comprenant 3 nceuds capteurs (dits esclaves) et un noeud équivalent du

concentrateur (dit maitre), est schématise en figure 105.

Concentrateur

Noeuds

mesure 1

de

Noeuds

mesure 2

de

Noeuds

mesure 3

de

FIGURE 105 : SCHEMA DE L’ENSEMBLE DU SYSTEME

La figure 106, resultant de la simulation, présente les echanges de données sur le canal radio. La
premicre trame, présente tout au long de la simulation, correspond a I’envoi du concentrateur charge du
controle du réseau. Pour éviter les brouillages radio, les trois noeuds n’émettent leurs trames (aisément
repérables ici) qu'une fois leurs horloges accordées a celle du concentrateur. Les différentes trames ainsi
envoyées par les noeuds ne se chevauchent pas du fait de la préesence de la marge TDMA. La figure 107
présente en noir les instants de début théorique de I’envoi de la trame de chacun des esclaves, tels que
definis par rapport a I’horloge étalon, c'est-a-dire celle du concentrateur. L’ensemble des nceuds de
mesure doit alors transmettre la trame contenant la derniere mesure effectuce a cet instant precis pour
eviter les brouillages dans la trame TDMA. Les instants repérés en bleu, rouge, et turquoise
correspondent aux instants d’envoi reel de chacun des noeuds. Au démarrage du systeme, les noeuds sont
decalés par rapport a l'instant de réference defini par le concentrateur, mais sont parfaitement dans leur
slot des le quatrieme échange de donnees. La partie basse de la figure 107 presente, pour chaque trame
de mesure, le nombre de tops d’horloge séparant I'instant theorique défini par rapport au concentrateur
de ceux de chaque noeud. La couche physique fonctionnant a 200 MHz, un top d’horloge correspond a 5
ns, et I'erreur initiale est ainsi supérieure a 1,5 us, alors qu’elle retombe a 0 a partir de la quatrieme
trame. Cette erreur initiale a été volontairement introduite de fagon a veérifier le comportement du
TDMA. Enfin, au troisieme envoi, seul le concentrateur parle. Les nceuds ont en effet repere qu'un
decalage trop important risquerait de compromettre leur capacite a émettre dans le slot qui leur est

attribué et de brouiller ainsi leurs voisins. Ils attendent donc la trame suivante.
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Maitre | Esclave 1 | | Esclave 2 | | Esclave 3 |

FIGURE 106 : ECHANGES DE DONNEES ENTRE LE CONCENTRATEUR ET TROIS NCEUDS DE MESURE
SUR LE CANAL RADIO

La simulation realisce montre que la couche physique est parfaitement fonctionnelle, que les choix
d’architecture effectués pour réduire la latence de 1 couche physique sont opérationnels avec la
technique TDMA, et que la marge de 10% sur chaque slot est bien suffisante. Cependant, ne s’agissant
ici que d’une simulation, il n’y a pas de derive des horloges avec le temps, et une implementation

physique est indispensable a la validation définitive de I’ensemble de la couche physique.
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FIGURE 107 : INSTANTS DE PRISE DE MESURES DES DIFFERENTS ELEMENTS DU RESEAU
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3 MESURES ET RESULTATS

3.1 SIGNAL TEMPOREL ET FREQUENTIEL OFDM

La figure 108 présente le signal analogique en sortie du convertisseur numérique/analogique sur les
cartes HiTech Global au niveau de la voie I. Sur la voie Q, le signal est parfaitement identique. Le pic et
le signal triangulaire visibles au debut ont ete ajoutes afin de permettre le declenchement de
Ioscilloscope au debut de la trame grace a un motif connu. Ils ont ¢galement vocation a garantir le bon
deroulement de la conversion numerique/analogique, c'est-a-dire par exemple la bonne synchronisation
des horloges ou I'absence d’inversion de données. A leur suite, les deux symboles de synchronisation
sont aisement reconnaissables. Enfin, on constate que la conversion numeérique/analogique est ici
parfaitement propre.

On utilise la carte HiTech Global qui permet de choisir la frequence de fonctionnement. Ainsi, afin de
valider que la frequence maximale de fonctionnement du circuit est bien de 263 MHz comme
mentionné plus haut, on effectue un balayage de frequence d’une valeur nulle jusqu’a une frequence de

300 MHz. Il en ressort que le systeme est fonctionnel jusqu’a 255 MHz, mais n’est plus operationnel

l

passee cette limite.
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FIGURE 108 : SYMBOLE DE SYNCHRONISATION OFDM EN SORTIE DU CONVERTISSEUR ANALOGIQUE/NUMERIQUE
La carte HiTech Global réclame cependant le recours a un synthétiseur capable de génerer I'horloge de
cadencement du convertisseur numerique/analogique et du coeur numérique du FPGA. Cet appareil
particulierement volumineux nécessitant un raccordement au réseau électrique, nous porterons notre
choix sur les cartes RedRapids qui integrent directement cette fonction.
La figure 109 présente, en jaune, les symboles OFDM émis en continu a partir de données aleatoires. La
couche MAC, chargee de genérer des trames de 2 symboles, est désactivee dans ce circuit afin que
I’émission soit permanente.
Les symboles, qui transportent des données aleatoires, sont tous différents. Il est cependant ais¢ de
distinguer les temps de garde séparant deux symboles et ainsi de déterminer la durée d’un symbole.
Cette figure met enfin en évidence I'un des problemes majeurs inhérents a la technologie OFDM, a
savoir la forte valeur de la PAPR, caractérisee par I’apparition de pics.
La moyenne du spectre bande de base du signal est representée en vert sur la figure 109. On constate
que le spectre OFDM est plat. On voit ¢galement que des porteuses ont éte supprimées autour de la

frequence nulle afin de permettre le couplage capacitif entre la couche physique et la téte RF, autorisant
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ainsi une conversion directe. On remarque ensuite la présence des 5 porteuses pilotes caractérisées par
des trous dans le spectre. Ces dernieres n’apparaissaient habituellement pas aussi clairement dans le
spectre car elles transportent, au méme titre que les données, une valeur existant dans la constellation.
Mais on fait ici le choix de leur associer la valeur O afin de les visualiser et de s’assurer du bon
déroulement de leur insertion. On observe enfin un creux en bord de spectre, correspondant aux
porteuses hautes frequences supprimeées dans un souci de simplification des filtres.

Si le signal semble se repéter, c’est parce que la seconde partie est en fait I'image de la partie negative du
spectre, qui, le signal étant reel, est identique a la partie positive.

La largeur totale du spectre presente est de 125 MHz seulement, au lieu des 200 MHz attendus. En
effet, si le circuit numerique pourrait tout a fait fonctionner jusqu’a 219 MHz, la carte RedRapids
utilisce pour le déemonstrateur integre une horloge interne cadencée a 500 MHz qu’il faudrait donc
pouvoir diviser par 2,5 pour atteindre 200 MHz. Or, celle-ci ne peut étre divisée que par 2, ce qui
donnerait une fréquence 250 MHz, supérieure a la limite de fonctionnement du circuit, ou par 4. Il
n’existe donc ici pas d’autre choix que de diviser I’horloge par 4, et de se contenter d’une frequence de

125 MHz pour I’ensemble des mesures presentées.

FIGURE 109 : EMISSION CONTINUE DE SYMBOLES OFDM ET SPECTRE ASSOCIE

En OFDM, chaque porteuse transportant une donnee, le spectre peut étre utilise pour la detection
d’éventuels problemes de conversion temporelle, et en particulier au moment de la conversion
numerique/analogique. Cette particularite est presentée en figure 110.

Le signal jaune est correctement converti et présente un spectre propre. Le signal rose semble correct
en temporel, mais des fréquences nulles apparaissent dans le spectre, et les porteuses supprimees sont
peu reperables en raison d’erreurs de synchronisation des circuits d’horloges au niveau du convertisseur.
Enfin, dans le cas du signal bleu, la conversion ne se fait pas correctement, et ni les porteuses

supprimeées, ni les pilotes ne sont visibles dans le spectre.
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FIGURE 110 : EXEMPLES D’ERREURS LORS DE LA CONVERSION NUMERIQUE/ ANALOGIQUE
Le spectre presente jusqu’ici etant un spectre bande de base, il est donc double. Pour supprimer la partie
haute du spectre qui apparait en double, on effectue un filtrage au moyen d’un filtre passe bas de
frequence de coupure a 3 dB de 50 MHz. Bien que la largeur du spectre de 125 MHz/2, c'est-a-dire
62,5 MHz, soit supérieure a la frequence de coupure du filtre, la forme ne s’en trouve pas modifice
puisque des precautions ont éte prises sur les porteuses de bout de bande. Le spectre du signal apres

filtrage est présente en figure 111.

FIGURE 111 : SPECTRE DU SIGNAL APRES FILTRAGE

Le signal en temporel apres filtrage est presente en figure 112. On retrouve ici un signal quasiment
identique au signal obtenu avec le modele numeérique Simulink. La couche MAC est reactivee, et
I'intégralite d’une trame de données, contenant les deux symboles de synchronisation et les deux
symboles OFDM, est donc visible.

FIGURE 112 : SIGNAL EN TEMPOREL APRES FILTRAGE
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Apres transposition par la téte RF a une fréquence de 6,8 GHz, on obtient le spectre presente en figure
113. Sa largeur est toujours de 125 MHz mais on note au centre du spectre la presence de la frequence

porteuse liée au recours a une méthode de conversion directe.

FIGURE 113 : SPECTRE OFDM TRANSPOSE AUTOUR DE 6,8 GHZ
Ce méme signal, represente cette fois dans le domaine temporel, apparait en figure 114. Les deux
symboles de synchronisation ainsi que les deux symboles OFDM d’une trame MAC sont bien visibles. Le

bruit est ici plus grand que sur le signal en bande de base en raison de I’é¢tape de mélange.
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FIGURE 114 : SIGNAL TRANSPOSE AUTOUR DE 6,8 GHZ
La visualisation du signal, dans le domaine temporel comme dans le domaine fréquentiel, a chaque etape
de la création d’un signal UWB OFDM autour de la frequence 6,8 GHz permet de s’assurer du bon

déroulement de I’opération et de vérifier que I’émetteur remplit correctement son role.

3.2 VALIDATION DU RECEPTEUR

Le fonctionnement de |’émetteur ¢tant satisfaisant, on cherche désormais a valider le choix du
recepteur. Le signal présente en figure 115 est obtenu apres propagation a quelques metres, sans
utilisation de la téte radiofréquence, et avec un cable reliant les deux modules.

La courbe rouge correspond ici au signal émis, et la courbe bleue au signal recu. L’oscilloscope utilise
ayant une fréquence d’échantillonnage de 800 MHz, on a quatre points sur le signal bleu pour chaque
point du signal rouge. La liaison entre les modules est filaire et n’introduit donc presque aucun bruit. En

J4 . . 14 . . . / .
entrée du convertisseur analogique/numeérique, on retrouve alors bien le signal émis.
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FIGURE 115 : COMPARAISON ENTRE LE SIGNAL EMIS ET LE SIGNAL RECU
APRES PROPAGATION DANS UN CABLE

Avec la téte RF, et apres une propagation de quelques metres dans I'air et I'amplification deécrite en

premicere partie, on obtient le signal presente en figure 116.

003 —

FIGURE 116 : SIGNAL APRES PROPAGATION DANS L’AIR
La figure 117 presente la superposition de ce signal et du signal émis. Malgré la transposition du signal
de I’émetteur a la frequence porteuse, la propagation dans un canal bruite ainsi que la transposition en
bande de base au niveau du récepteur, le signal et les symboles émis sont parfaitement reconnaissables en

entrée du convertisseur analogique/ numerique du récepteur.
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FIGURE 117 : SUPERPOSITION DU SIGNAL EMIS ET DU SIGNAL RECU

La figure 118, detail de la figure precedente, fait clairement apparaitre 1’analogie des deux signaux.

Le signal présent en entrée du convertisseur analogique/numeérique du récepteur ¢tant en tous points

similaire au signal eémis, on peut effectuer la conversion analogique/numeérique nécessaire au decodage

des données transmises par I'intermédiaire de la puce numérique.
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FIGURE 118 : DETAIL DE LA SUPERPOSITION DU SIGNAL EMIS ET DU SIGNAL RECU

A cette étape ont été rencontrées deux types de problemes auxquels il conviendra d’accorder une
attention toute particuliere a ’occasion de la réalisation d’un noeud complet. En effet, dans un premier
temps, le signal apres numeérisation avait 'allure presentée en figure 119, affichant des pics anormaux,
absents du signal analogique. Ce phénomene est consecutif de deux problemes: un sous-
dimensionnement des cartes RedRapids, et une mauvaise impedance d’entrée du convertisseur.
D’abord, les cartes RedRapids sont installees dans des boitiers e-DAQ node chargés de I’alimentation
¢lectrique. Dans certaines situations, ces derniers sont incapables de fournir le courant nécessaire au
fonctionnement du circuit numérique, entrainant I’effondrement de la tension d’alimentation, et la
conversion est alors incorrecte. Ensuite, une mauvaise impedance d’entree des convertisseurs, c'est-a-

dire légerement différente de 50 €2, entraine des réflexions du signal et I'apparition de parasites lors de
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la numeérisation. Ce dernier probleme a pu étre resolu gréce a la modification des valeurs des

composants du circuit d’adaptation.

1 1 1 1 1
(] 2000 4000 6000 8000 10000 12000

FIGURE 119 : SIGNAL NUMERISE PRESENTANT DES PICS ANORMAUX
En laboratoire, c'est-a-dire avec une distance inférieure a 5 metres entre deux éléments, la
communication est parfaite, et aucune erreur n’apparait apres décodage de Viterbi et décodage bloc.
La figure 120, qui compare les données binaires ¢émises aux données binaires regues, met en évidence

leurs similitudes. Le message transmis est donc décodeé sans erreur par son destinataire.
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FIGURE 120 : COMPARAISON ENTRE LES DONNEES BINAIRES EMISES ET RECUES
La prise en compte des problemes d’impédance et d’alimentation permet le développement d’un
récepteur capable de remplir son réle de maniere parfaitement satisfaisante. Il est donc désormais

possible de procéeder au test d’un ensemble complet.

3.3 DEMONSTRATEUR AVEC PARTAGE DU CANAL

On presente ici la validation complete du systeme avec la couche MAC.

Les données suivantes ont ete presentees a 'occasion du « Student Contest : Software Defined Radio »
d’IMS 2011 [146]. Le développement, realise en collaboration avec Thomas Beluch et Florian Perget,
s’est vu attribuer le premier prix et a ¢été cite dans le numéro de janvier 2012 de Microwave Magazine
[147]. Les travaux permettant le partage du canal temporellement entre les ¢lements communiquant a

ete realisé dans un contexte totalement indépendant du projet SACER.
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Chaque ¢lement du réseau integre un émetteur et un recepteur au sein d’un méme FPGA. La figure 121
représente un nceud de communication complet comprenant le circuit numeérique FPGA, 1Ioscillateur
controlé en tension, le melangeur 1Q, plusieurs amplificateurs, des filtres, ainsi que deux antennes
Vivaldi.

FIGURE 121 : N(EUD DE COMMUNICATION COMPLET

Ce noeud de communication complet a pour vocation la validation de la couche physique avec plusieurs
nceuds communiquant dans un environnement proche des conditions d’exploitation du réseau de
capteurs.

La figure 122 (gauche) montre I’environnement de test du noeud. Une plaque meétallique sert a recréer
le comportement d’une aile d’avion, et une antenne plate a diagramme de rayonnement couché y est
collée. L’antenne est connectée a I'ensemble de la téte RF, elle-méme reliée au FPGA (ici posé sur
I’etabli). En conditions d’exploitation, ce nceud est reli¢ a 8 ¢lements sensibles. Enfin, I’ensemble est
connecté a I’oscilloscope et a I’analyseur de spectre afin de valider la qualité de la communication radio,

c'est-a-dire de la couche physique.

FIGURE 122 : ENVIRONNEMENT DE TEST DU NCEUD(GAUCHE) ET DU CONCENTRATEUR (DROITE)

La figure 122 (droite) presente les conditions de test du concentrateur. Un cornet est positionné a une
hauteur approximative d’1,5 m au-dessus du sol, derriere un hublot. Il est connecté a une téte RF, relice
a un FPGA, le tout ¢tant branché a I’oscilloscope et a I’analyseur de spectre.

La distance séparant le concentrateur du noeud présente plus haut est de 5 m.

En I'absence de controle automatique de gain, et afin éviter que I'un des deux ¢léments ne se trouve

dans un creux d’interferences destructives ou que I’entrée du récepteur ne soit saturée en raison
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d’interferences constructives, le positionnement du nceud et du concentrateur doit étre effectue avec
precision. On place ainsi le récepteur de fagon a maximiser 'amplitude du signal en entrée du
convertisseur analogique/ numerique.

Le spectre du signal ainsi transmis, d’une largeur de 125 MHz", est presente en figure 123.

14 J \ . ‘!‘\J'J‘
\ \l A ‘(‘tlt‘.#‘-/'h;»‘_“
| | L I L I ‘\‘f . I T VM Mh
J e A ' { "|""‘.“‘ '2‘7’!\;" V

‘ l "}u.w b {
Fy 4 1T ' " W I
fy \.‘\; L /I J / “").ww,gﬂ

| In [k \ xl' ‘llf"‘\‘ Mosd h 4
J'J‘(J"UI‘I \‘W\Tﬁ\ JlﬂhMll‘”ﬂI\“ hl‘w “‘ d‘fU | \f \‘Jl\‘ """‘l‘f‘l‘“j\\ "flw‘ \Hr/\l‘ll?ly‘“Ll‘\"ﬂ(rwkjl\ Jl
\ |

[ ‘ll- '
Y ,-'t ["YM.“P" A
¥

N b

imebase -4 20 sl [Trigger )
200 psidiv] Stop 1654
100kS 500 MSis|Edge  Positivel

FIGURE 123 : SPECTRE DU SIGNAI
La représentation temporelle du signal apparait en figure 124. La trame ¢mise par le nceud de mesure
figure en rose, celle émise par le concentrateur en jaune. Le slot utilis¢ par le nceud de mesure est le slot
n°®3 et il n’existe clairement aucun brouillage entre les émissions du concentrateur et celles du nceud de
mesure. La figure montre ¢galement que I'instant de deébut d’émission du nceud de mesure ramené par
rapport a la référence temporelle du concentrateur, respectivement figurés en vert et en bleu, sont

parfaitement simultanes, preuve du bon fonctionnement des ¢changes de donnees.

2 Z Z 0
100 mvrdiv 10.0 us/div Normal 205mV

10/
0.0 mV ofst 0.0 mV ofst - 2.00MS  20GS/s Edge  Positivel

FIGURE 124 : ECHANGE DE DONNEES ET INSTANTS DE PRISE DE MESURE
POUR LE NCEUD ET LE CONCENTRATEUR

On effectue ensuite un zoom afin de vérifier cette bonne coordination ou d’identifier un éventuel
deécalage temporel. Ces decalages n’excedent cependant jamais les 50 ns, ce qui reste tout a fait
satisfaisant, et permet de conclure au parfait fonctionnement de la couche de communication. L’ajout du
codeur bloc permet d’informer la couche MAC qu’une donnée regue n’a pu étre corrigee et ainsi rejeter
I'utilisation des données erronées en cas d’erreur sur le lien.

La figure 125 presente la démonstration du systeme complet telle qu’elle a éte proposéee lors de la
conference IMS. Le montage comprend deux noeuds communicants en UWB-OFDM, equipes chacun

d’une antenne de type Vivaldi.

"" Premier multiple de la fréquence du synthétiseur : 500 MHz, inférieur a la fréquence de fonctionnement du circuit
numérique : 200 MHz
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La couche physique complete, intégrant I’émetteur, le récepteur ainsi que la gestion MAC, a pu étre
validee. Son débit de données est ainsi parfaitement compatible avec les besoins des industriels du
secteur acrospatial. De plus, la couche MAC fonctionne pleinement grace a ’adaptation de la couche

physique, et notamment a I'ajout de timestamps directement au niveau physique.

FIGURE 125 : SYSTEME COMPLET PRESENTE A L’OCCASION DE L’IMS 2011

Cependant, la consommation é¢levée d’un FPGA empéche la réalisation d’un nceud autonome en
énergie, pourtant indispensable a la validation complete d’un réseau metrologique de 800 capteurs en

condition réelles.

4 VERS UN ASIC GARANT D’UNE FAIBLE CONSOMMATION

Si les performances du circuit numérique implémenté sur FPGA sont compatibles avec I'application
visée, la consommation d’un FPGA est bien trop importante. De méme, son colt pouvant atteindre
plusieurs milliers d’euros est particulierement éleve, et une production limitée ne permet pas un
approvisionnement en grand volume. Alors, afin de réduire la consommation, le cott de fabrication, et
la taille du circuit, il convient de développer un circuit numérique specifique (ASIC).

On recoure pour cela a la technologie 65 nm de STMicroelectronics, comparable a celle utilisée pour les
Virtex 5, et dont les design kits ¢taient disponibles pour une ¢valuation des performances attendues.
Cependant, le temps et les moyens ont manqué pour aboutir au développement effectif de la puce. C’est
pourquoi ne seront présentes ici que des resultats de synthese. De méme, les résultats proposeés ne
concernent que I’émetteur, le récepteur integrant des memoires RAM devant étre directement fournies
par le fondeur qui n’ont pas pu étre obtenues a temps.

Les resultats de synthese de I’émetteur pour différentes valeurs de 1'option de retiming sont détailles

dans le tableau 46, la figure 126, et la figure 127.

TABLEAU 46 : PERFORMANCES DE L’EMETTEUR EN TECHNOLOGIE 65 NM

CELLS 289102 | 303213 | 304009 | 304784 | 304784 | 304784 | 304784 | 304784

TIMING 2,3 2,04 2,03 2,02 2,02 2,02 2,02 2,02

FREQUENCE 434 490 492 495 495 495 495 495
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FIGURE 126: EVOLUTION DU NOMBRE DE CELLULES DE L’EMETTEUR EN FONCTION DU PARAMETRE DE RETIMING
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FIGURE 127 : EVOLUTION DE LA FREQUENCE MAXIMALE DE FONCTIONNEMENT DE L’EMETTEUR
EN FONCTION DU PARAMETRE DE RETIMING

La frequence de fonctionnement du cceur numerique du circuit dépasse ici largement les 200 MHz
nécessaires, ce qui pourrait permettre d’augmenter le debit, et de ce fait la marge TDMA ou le nombre
de nceuds d’une trame.

Cependant, en conservant les valeurs definies jusqu’a present, et en faisant fonctionner le circuit
numerique a une frequence de 200 MHz au lieu des 500 MHz envisageables, il est possible de conserver
une consommation faible. Cette derniere est en effet directement lice a la fréquence de basculement des
portes logiques et donc de ’horloge de cadencement du circuit.

Le programme de synthese DCompiler permet d’estimer la consommation finale de la puce en fonction

de sa frequence maximale de cadencement, tel que présenté dans le tableau 47 et en figure 128.
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TABLEAU 47 : CONSOMMATION EN ACTIVITE ET CONSOMMATION DE FUITE DE L’EMETTEUR EN TECHNOLOGIE 65 NM

CONSOMMATION 59,98 68,84 68,79 69,12 69,12 69,12 69,12 69,12

LEACKAGE 19547 | 224,04 | 226,12 | 229,29 | 229,29 | 229,29 | 229,29 | 229,29
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FIGURE 128 : EVOLUTION DE LA CONSOMMATION DE L’EMETTEUR
EN FONCTION DU PARAMETRE DE RETIMING

A fréquence maximale, la consommation electrique en activite de I’émetteur avoisine les 70 mW. On
considere que la consommation du récepteur devrait étre de 'ordre de 150 mW. La consommation du
couple émetteur-récepteur est ainsi ¢levée puisqu’elle dépasse les 200 mW, mais il convient de noter
que le circuit fonctionne ici bien plus rapidement que nécessaire, et qu’aucun mécanisme de mise en
sommeil en cas d’inactivite n’est active. On estime donc qu’il est relativement ais¢ de limiter la
consommation globale d’un nceud de communication a moins de 100 mW.

Les ¢conomies d’énergie peuvent aussi se faire grace a une mise en veille des noeuds lorsqu’ils ne sont
pas utilises. Cette mise en sommeil des nocuds est geree par la couche MAC. 1l est ainsi prevu que la
couche physique ainsi que I’ensemble du systeme soient mis en sommeil entre deux réceptions. Les
horloges ¢tant synchronisées a chaque eémission de trame, on peut aisement prévoir un reveil periodique
lorsque I’¢lement doit recevoir une trame. Le gain en consommation est ainsi particulicrement
conséquent puisque I’émetteur et le récepteur ne doivent rester allumes qu’ 1/9 du temps. Cet

allumage/arrét ¢tant directement pilote par la couche MAC, il n’est pas décrit dans la couche physique.

5 CONCLUSION

Les résultats présentés pour I'émetteur montrent qu'une fréquence de fonctionnement de 200 MHz est aisément
atteignable, et que la réalisation d’un réseau de capteurs haut débit UWB-OFDM répondant aux contraintes
aérospatiales est alors possible. La consommation de I’ensemble de la partie communication peut demeurer inférieure a
100 mW et étre ainsi compatible avec un systeme autonome en énergie. Deux autres pistes visant a la diminution de
cette consommation existent cependant : I'utilisation d’une fréquence de cadencement du coeur numérique finement

adaptée au besoin, et le développement de mécanismes de mise en sommeil des nceuds en cas d’inactivite.
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La mesure de la pression autour des ailes d’un appareil permet une évaluation précise de son aptitude au
vol. Une cartographie a la fois minutieuse et réguliere du profil de pression permet d’identifier
précisement les zones et les conditions d’apparition de micro-turbulences pouvant conduire au
decrochage ou a une surconsommation de carburant. Cette cartographie de I'aile en temps réel permet
ainsi de reduire a la fois la consommation ¢nergetique de I’avion, et les vibrations créees par ces micro-
décollements du flux d’air qui peuvent étre a la fois desagreables pour les passagers et nefastes pour les
instruments ¢lectroniques embarqués. Dans le monde spatial, une revue de qualification
particulicrement rigoureuse est nécessaire pour verifier que la charge utile d’un satellite ne sera pas
endommagée lors du lancement. Cette ¢tape permet de valider 'aptitude d’un satellite a étre lance de
fagon certaine. Le test des avions ou des satellites ainsi que de toute structure acrodynamique est
aujourd’hui une étape extrémement longue et contraignante, notamment en raison de I'utilisation de
systemes filaires. L’objectif du projet S.A.C.E.R. (Systeme Autonome Communiquant En Reéseau) est
donc d’apporter des solutions adaptées aux contraintes lices a I'installation d’un réseau de capteurs
filaires.

Les systemes a developper ont été presentes dans leurs contextes d’utilisation respectifs. La liaison radio
entre les capteurs constitue aujourd’hui I'un des points technologiques bloquants au déploiement de ce
type de systeme. La couche physique proposée pourra s’appliquer indifferemment aux deux domaines.
Les contraintes retenues pour le nombre de capteurs, la frequence d’échantillonnage et les frequences
utilisables, sont celles definies par le projet acronautique car elles sont les plus exigeantes.

De nombreux standards visant a interconnecter sans fil des appareils autonomes en énergie coexistent
déja et ont été examinés afin d’identifier celui qui répondrait au mieux aux besoins exprimes. Il a éte
montré qu’aucun protocole classique dans le contexte des réseaux de capteurs ne permet d’atteindre un
debit supérieur a 100 Mbits/s, condition pourtant nécessaire au déploiement des réseaux de capteurs
dans le contexte aéronautique et spatial. Cependant, certains ¢léments qui ont éte utiles dans le cadre de
notre développement ont été mis en avant. Il a surtout é¢te montré que les techniques ultra large bande
sont indispensables pour repondre aux contraintes lices a la faible puissance d’émission autoris¢e. En
combinant ces techniques avec la modulation OFDM, il est possible d’assurer le debit nécessaire a
I'application. Alors, les standards comme ECMA-368 ou WiMedia sont une base pour le developpement
propose.

Dans le contexte ac¢ronautique, I’emploi de cette technique montre des variabilites tres importantes et
ne permet pas d’atteindre les débits nécessaires. Cependant, le taux d’erreur sur la liaison est satisfaisant
pour le lien entre les nocuds et le concentrateur, méme si des precautions particulieres doivent étre
prises quant au diagramme de rayonnement et a la polarisation des antennes.

Dans le contexte satellite, un debit proche de 100 Mbits/s peut étre atteint grace a I'utilisation des
antennes a fort gain de type Vivaldi, d’un répéeteur passif compose soit des antennes patch soit des
antennes Vivaldi, d’un reglage du « Target Link Data Rate » a 200 Mbits/s et d’un ratio sur le lien de
98% dans une direction.

Le kit ¢value ne peut pas étre directement utilise dans le cadre du developpement presenté en raison de
sa consommation électrique supérieure a 1W et aux problemes de synchronisation. Cependant, la
conception d’un modulateur complet UWB-OFDM est envisageable tout en assurant une consommation
¢lectrique inférieure a 100 mW.

Les fortes contraintes lices au caractere industriel du projet imposent un développement rapide qui
minimise les risques d’erreur de conception et permet de présenter, au plus tot, des démonstrateurs de

concept et de justifier ainsi de la leveée des points durs identifies. L’alliance des outils Simulink et
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Synphony Model Compiler a permis un développement base sur un principe de synthese haut niveau
avec une genération de code automatique autorisant un cycle de développement court en réduisant le
delai separant la definition de I'architecture de traitement du signal de sa concrétisation au sein d’un
circuit numerique. L’outil et le flot de conception associ¢ a éte decrit.

Cette démarche permet ¢galement de recourir a une meéthode de conception originale reprenant les
principes « Spécification — Exploration — Amelioration » limitant ainsi des delais entre la disponibilite
des premiers modeles d’¢léements de communication et leur evaluation en conditions reelles.
L’exploration architecturale, rendue possible par les outils de synthese automatique de code, a permis
d’identifier le FPGA assurant le meilleur rapport qualite-performances-prix. Des cartes extrémement
performantes et equipées de FPGA Virtex5, identifice comme la seule famille capable d’assurer les
performances attendues, et de type SX50T-3 ont été utilisées pour reéaliser de premiers démonstrateurs
avec le meilleur rapport performances/qualite.

L’ensemble de I'architecture de traitement du signal mise en place pour la realisation d’une couche
physique haut debit adaptée aux contraintes propres aux réseaux de capteurs pour I’aéronautique et le
spatial a ensuite ete decrite.

L’architecture réseau de type arbre, le partage de canal de type TDMA et la structure de trame proposce
permettent d’assurer la synchronisation des ¢lements avec les niveaux de preécision attendus, tout en
assurant un systeme fiable, un debit raisonnable et la prise en compte de I’ensemble des demandes des
opérateurs. Le debit a 'interface PHY/MAC est ainsi d’environ 60 Mbits/s.

L’utilisation d’un codage correcteur d’erreur de type convolutionnel, I’organisation des porteuses
OFDM proposee alliée au choix de prefixes et des symboles de synchronisation, permettent d’assurer
une communication d’une grande robustesse. Le circuit numerique peut assurer le debit de la liaison en
fonctionnant a une frequence d’environ 200 MHz, et le signal a alors une bande passante de 200 MHz,
compatible avec les regles UWB européennes.

Ensuite, l'architecture de la puce numerique presentee est choisie afin de réduire la taille et la
complexite de chaque bloc et de repondre ainsi aux contraintes de faible consommation.

Une fois la structure de la couche physique destinée au traitement des données a transmettre ¢tablie, et
les architectures de blocs de traitement de signal fixees et validees en simulation, une plateforme
materielle permettant la realisation d’un démonstrateur capable de valider les concepts a éte decrite.
Cette derniere se compose d’un ¢lement logique programmable, d’un bloc de conversion, ainsi que
d’une téte radiofréquence associ¢e a une antenne adaptée. Le détail de chacun des ¢léments a été
présente.

Les simulations réalisees montrent que la couche physique est parfaitement fonctionnelle, que les choix
d’architecture effectués pour reduire la latence de la couche physique sont opérationnels avec la
technique TDMA, et que la marge de 10% sur chaque slot est bien suffisante. La visualisation du signal,
dans le domaine temporel comme dans le domaine fréquentiel, a chaque étape de la creation d’un signal
UWB OFDM autour de la fréequence 6,8 GHz permet de s’assurer du bon déroulement de I’opération et
de verifier que I’émetteur remplit correctement son role.

Les résultats présentes pour I’émetteur montrent qu’une fréquence de fonctionnement de 200 MHz est
aisement atteignable, et que la réalisation d’un reseau de capteurs haut debit UWB-OFDM repondant
aux contraintes acrospatiales est alors possible. La couche physique complete, intégrant I’émetteur, le
recepteur ainsi que la gestion MAC, a pu étre validee. De plus, la couche MAC fonctionne pleinement

grace a I’adaptation de la couche physique, et notamment a I’ajout de timestamps directement au niveau

physique .
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Si les performances du circuit numeérique implémenté sur FPGA sont compatibles avec I'application
vis¢e, la consommation d’un FPGA est bien trop importante. Alors, afin de réduire la consommation, le
cout de fabrication en production, et la taille du circuit, la conception d’un circuit numérique specifique
(ASIC) a ete etudice. La consommation de I’ensemble de la partie communication peut demeurer
inferieure a 100 mW et étre ainsi compatible avec un systeme autonome en énergie grace a ce circuit.

Cette these presente le développement de la communication entre les capteurs pour des applications
metrologiques en environnement aéronautique et spatial tres contraint et la réalisation d’une maquette
permettant de valider, au sol sur A340-600 la communication entre les capteurs. La transformation de
la maquette de validation de concept en prototype passe par la réalisation d'un ASIC. Deux pistes visant
a la diminution de la consommation ont d’ores et deja ete identifices : 1'utilisation d’une frequence de
cadencement du coeur numeérique finement adaptée au besoin, et le développement de mécanismes de

mise en sommeil des noeuds en cas d’inactivité.
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ANNEXE 1 : L'ORGANISATION DE L'IEEE POUR LA DEFINITION
DE STANDARDS

L’Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE) [38] est un organisme de réference pour la
proposition et I’¢laboration de standards dans le domaine des systemes de communication sans fil. Cet
organisme a but non lucratif de droit ameéricain est composée de plus de 400 000 membres et établit, via
sa branche SA (Standards Association) [39], des standards dans de tres nombreux domaines tels que
I’énergie, le medical, les nanotechnologies, la gestion des risques, et bien entendu, les communications.
Des standards aujourd’hui devenus indispensables a notre societe, comme Ethernet [148] ou Wifi [40],
sont des standards IEEE.

Les standards concernant les reseaux locaux ou metropolitains sont regroupés sont I’appellation « 802 ».
Au sein de 802 existent de nombreux groupes de travail remplissant chacun des missions specifiques.
Parmi les plus célebres, on retrouve par exemple le groupe 802.3 [148], charge du developpement du
standard Ethernet ou encore le groupe 802.11 [40], charge des réseaux locaux sans fil (Wireless-LAN).
Ce dernier etablit des standards permettant la creation d’un réseau informatique d’¢change de données
via des connexions sans fil haut debit entre appareils tres peu contraints en énergie. Il ne tient par
consequent que peu de cas des contraintes énergéetiques, qui sont une préoccupation majeure pour notre
application.

Le déploiement de protocoles tres economes en énergie est aujourd’hui un enjeu fondamental pour le
développement de I'Internet des objets ou des réseaux des capteurs. C’est notamment pour répondre a
ce besoin que I'[EEE a crée le groupe 802.15 [41]. Ce groupe a pour objectif la definition de standards
permettant la connexion entre des systemes peu ¢loignes (distants de quelques metres) a faible puissance
d’émission, constituant des réseaux personnels sans fil (WPAN : Wireless Personal Area Network). Les
appareils des réseaux WPAN sont pour la plupart portables, avec une autonomie particulierement
limitee, si bien que les contraintes énergetiques pesent lourd dans la déefinition des moyens de
d’interconnexion entre les systemes. Ce groupe est donc celui qui est susceptible de fournir les
standards les plus intéressants pour notre ¢tude dont I'objectif est le developpement d’une couche
physique sans fil pour un réseau de capteurs autonomes en énergie.

Le groupe de travail 802.15 est divise en sept sous-groupes poursuivant chacun un objectif distinct.
Ainsi, le groupe 802.15.1 [149] est en charge du développement d’une couche physique et d’une couche
MAC pour les réseaux d’appareils « fixes, portables et mobiles a I'intérieur ou entrant dans un espace
donné ». Ces contraintes sont extrémement proches des caracteristiques nécessaires au développement
de notre application et le standard fera I’objet d’une description détaillée dans la partie 1.2.

Le groupe 802.15.2 [150] a pour mission d’assurer la coexistence entre des réseaux personnels sans fil et
d’autres systemes évoluant dans les mémes bandes de frequence, et notamment des réseaux locaux sans
fil comme ceux proposes par le groupe 802.11.

Le groupe 802.15.3 [151], quant a lui, travaille a la deéfinition d’un standard pour les réseaux haut debit
(11 a 55 Mbits/s) mais n’a malheureusement pas encore propos¢ de standards proprement dits. La
contrainte de débit ¢tant un element cle pour le developpement des réseaux metrologiques pour
I’a¢ronautique et I’espace, et compte tenu de I'histoire particuliere de ce groupe, nous detaillerons les
propositions basées sur les travaux de ce groupe en partie 3.

Le groupe 802.15.4 [152], propose un standard bas déebit répondant a la fois a la problematique de la

durée de vie de systemes communicants autonomes en ¢nergie, et a une contrainte de faible complexite
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nécessaire a assurer un cout réduit. Notre développement nécessitant un débit particulierement
important, les standards proposés par ce groupe ne seront donc pas directement applicables. Cependant,
certaines méthodes visant a reduire la consommation pouvant étre profitables a notre développement, la
description du standard ZigBee sera I’objet du paragraphe 1.3.

Le groupe 802.15.5 [153] propose un cadre a I’architecture des réseaux personnel mailles.

802.15.6 [154], I'avant-dernier n¢ des groupes 802.15, se concentre sur le developpement d’un
standard basse consommation, basse fréequence et courte distance optimise pour les systemes
fonctionnant sur, dans ou autour d’un corps humain pour des réseaux de capteurs principalement
medicaux permettant notamment de surveiller les parametres vitaux des patients.

Enfin, le groupe 802.15.7 [155] se concentre sur les communications optiques en lumicre visible et en
espace libre.

Les groupes dont les travaux sont susceptibles de servir de base aux développements vises par le monde
acronautique et spatial, sont ainsi le groupe 802.15.1 avec le standard Bluetooth, et le groupe 802.15.4

avec le standard ZigBee et ses dérivés.
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ANNEXE 2 : WIMEDIA LE PREMIER STANDARD UWB :
RAISONS D'UN ECHEC

802.15.3 : TENTATIVE DE NORMALISATION UWB PAR IEEE

Le besoin d’un standard pour le deploiement de liens haut-débit dans le cadre de réseaux personnels sans
fil (W-PAN) apparait des 2002 au sein de I'[EEE avec la création, au mois de janvier, du groupe de
travail 802.15.3. Le groupe est charge de proposer une couche physique adaptée a une transmission
haut-debit entre systemes mobiles. Les premiers mois de travail sont consacrés a I’¢tablissement de
modeles de canaux de propagation pour permettre ensuite d’évaluer les propositions des differents
partenaires [71]. Au méme moment, la Federal Communications Commission (FCC) ouvre la porte a
I'utilisation alors tres controversee des technologies UWB utilisant une bande supérieure a 500 MHz
entre 3,1 GHz et 10,6 GHz et dont la puissance d’émission est inférieure a -41,3 dBm/MHz.
Parallelement a I’¢tablissement de modcles de propagation, des regles tres strictes sont mises en place
pour definir les modalites de proposition d’un standard et le processus de sélection de ces propositions.
En juin 2002, 21 propositions ¢émanant des milieux industriels et académiques parviennent au groupe.
Plusieurs années auraient été nécessaires a leur évaluation objective et le risque que I'un des industriels
impliqués soit tente de développer un produit avant le standard, le rendant ainsi caduque, était
important. C’est pourquoi plusieurs contributeurs font le choix de se réunir en marge de I'[EEE dans le
but d’identifier des points communs a leurs propositions et d’en réduire ainsi drastiquement le nombre.
C’est ainsi qu’en juin 2003, ne subsistent que deux propositions extrémement différentes mais
recourant toutes deux a des techniques UWB pour assurer un haut débit. La premiere, fondée sur une
proposition de Texas Instruments [69], alliant UWB et OFDM, est soutenue par 170 industriels
regroupés au sein de la Multi Band OFDM Alliance (MBOA). La seconde, appelée Direct Sequence
UWB (DS-UWB) ou Impulse Radio UWB et portée par Freescale et Motorola regroupés au sein de
I’organisation UWB Forum [156] aujourd’hui disparue, repose sur l'utilisation d’impulsions de tres
courte durée au spectre tres large. C’est a partir de cette date et de I’émergence de ces deux
propositions que l'image des standards UWB periclite. En effet, aucune des deux associations ne
parvient a démontrer et a faire accepter la supérioriteé de sa proposition a I'unanimite lors des différents
votes organisés au sein du groupe IEEE. En décembre 2005, apres trois annces de discussions
infructueuses et une image devenue desastreuse, le groupe annonce son démantelement [157] sans ¢tre
parvenu a ¢laborer un standard"’. La décision est effective en janvier 2006, et malgré des propositions
techniques particuliecrement intéressantes alliant haut debit et faible consommation, aucun standard base
sur de PUWB ne verra le jour au sein de I'IEEE. Suite a ce démantelement, aucune tentative de
standardisation n’émanera plus de I'UWB Forum', et aucun industrie] majeur n’en revendique

aujourd’hui I’ utilisation.

" Jim Lansford, chair of the task group : "The time to compromise was two years ago, and we missed that chance and we've
just been butting heads since then." [157]

" Notamment en raison de la complexité de la technologie et de la présence d’un seul concepteur de circuit au sein du UWB
forum (Freescale)
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NORMALISATION D'UN STANDARD UWB-OFDM

En revanche, une nouvelle association portant le nom de « WiMedia Alliance » [67], est créee autour de
I'objectif de promotion de «I’adoption rapide d’un standard UWB pour les communications haut-
debit dans le domaine des réseaux personnels sans fil». En mai 2004, la WiMedia Alliance annonce
qu’elle utilisera les specifications ¢etablies par la MBOA comme couche physique et couche MAC. En
mars 2005, les deux organisations fusionnent et prennent le nom de WiMedia Alliance. C’est ainsi qu’en
avril 2005, P’association publie le standard MB-OFDM qui est désormais connu sous le nom de
I’association chargee de sa promotion: « WiMedia ». Pour s’assurer une reconnaissance internationale, la
WiMedia Alliance soumet son protocole a 'ECMA [158] (European Computer Manufacturers
Association). Cette association privée a but non lucratif a pour mission le developpement rapide de
standards. Composée d’industriels a la recherche d’une rentabilite rapide, elle pretend établir des
standards de meilleure qualité et dans des délais plus courts que les agences bureautiques en recherche
de consensus similaires a celui attendu par I'I[EEE pour I’adoption d’un standard UWB. En quarante
annces d’existence, ECMA a publi¢ environ 370 « ECMA Standards ». Ainsi, en quelques mois
seulement, I’association publie, sous la réeference ECMA-368 [68], un standard base sur la proposition
MB-OFDM de WiMedia ; succes qui sera compléte par 'approbation, en mars 2007, du standard MB-
OFDM comme standard international ISO/IEC 26907 [159]. A ce moment, 'avenir de la couche
physique de communication haut débit initialement proposée par Texas Instruments sous le nom MB-
OFDM semble assure. En janvier 2007, a 'occasion du CES de Las Vegas, le plus important salon
consacre a l'innovation technologique en électronique grand public, 'UWB est per¢u comme une
nouvelle révolution dans le domaine des communications sans fil [160]. De nombreux produits sont ainsi
annonces : ordinateurs portables[161] [162], hubs[163] [164] [165] ou cameras [166] sont présentes et
servent de support de démonstration des possibilites d’un standard tel que WiMedia. Cependant, ni date
de commercialisation, ni date de mise en production ne seront annoncées par les démonstrateurs

presents.

LA FIN DE L'AGE D'OR DU HAUT DEBIT SANS FIL

A partir de 2008, une succession d’annonces négatives contribue a degrader considérablement I'image
de 'association UWB et OFDM, et le 30 octobre 2008, la societe WiQuest [167] [168] annonce sa
fermeture. La méme annce, cette startup, dont le catalogue proposait puces, logiciels et designs de
reference bases sur le standard de la WiMedia Alliance, avait ete classée numero un des compagnies
développant des puces WiMedia par I'organisme ABI research [169] et fabriquait 85% des puces
installees dans des produits UWB [170]. En raison de l'intérét mitige du grand public pour les
innovations qu’elle propose, la société ne parvient plus a lever suffisamment de fonds pour assurer sa
pérenniteé. Incapable de supporter des couts de développement, la jeune startup est alors contrainte de
fermer ses portes. Dans la foulee de cette annonce, et malgre sa volonté initiale d’intégrer WiMedia a sa
plateforme Centrino, Intel annone également ’arrét de sa branche de recherche autour des technologies
UWB (UNO : Ultrawideband Networking Operations) [171], mettant ainsi fin a cinq annces de
recherche. Pour beaucoup, ces deux évenements marquent la fin de PUWB.

Enfin, le couperet semble étre definitivement tombé le 16 mars 2009 lorsque, par un communique
laconique, la WiMedia Alliance annonce son demantelement. Cette annonce est alors considérée comme

I'acte de déces du dernier survivant des technologies UWB. Ainsi, les resultats d’une recherche
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effectuée sur Google au début de I'annee 2009 avec le mot clé « UWB » renvoyaient essentiellement a

des articles ayant pour titre « UWB is dead ».

WIMEDIA ET BLUETOOTH

Pourtant, contre toute attente, la WiMedia Alliance, censée avoir été dissoute en 2009, annonce une
nouvelle revision de son standard en janvier 2010 avec des debits atteignant 1024 Mbits/s et une tres
faible consommation. Si I'image negative du standard demeure ancrée dans les esprits des specialistes, et
si WiMedia ne sera jamais populaire aupres du grand public, quelques compagnies comme Wisair ou
Alereon, visant certains marches tres specifiques, continuent de développer des produits utilisant une
technologie tres proche des standards WiMedia. Ces entreprises, soucieuses de I'image de leurs
produits, ont fait le choix de rester discretes et n’utilisent jamais le terme « WiMedia », se référant plus
volontiers aux dénominations techniques, a savoir « MB-OFDM » ou a la populaire notion USB avec les
termes W-USB. De la méme manicre, elles ont entrepris de simplifier certains aspects du standard,
initialement destinés a I’interconnexion de systemes interindustriels et devenus inutiles.

Si des deérives du standard WiMedia sont aujourd’hui utilises avec succes, c’est que la mort annoncée de
I"UWB eétait bien moins technologique que strategique et financiere. Ainsi, il est nécessaire de mieux
analyser les motifs qui ont conduit a Iarrét du déeveloppement des technologies UWB par Intel et a la
fermeture de la societe WiQuest. En effet, contrairement a ce qu’ont pu laisser penser les évenements,
ce ne sont pas des contraintes techniques qui ont mis fin a I'intérét des développeurs, mais I'insuffisance
des financements dedies a une technologie alors peu attractive pour le grand public [172]. De plus, si
Intel a cesse le developpement des technologies UWB en interne, c’est parce que la firme a maintenu sa
participation dans deux societes, Wisair et Staccato, qui développaient toutes deux des produits UWB
[172]. Enfin, ’annonce de la dissolution de la WiMedia Alliance marque avant tout la fin du processus de
transfert technologique initi¢ dans le but d’ameliorer la popularite du standard.

Ainsi, en mars 2009, la WiMedia Alliance annonce son entree dans une phase de négociation du transfert
technologique de son standard vers le Bluetooth Special Interest Group, le Wireless USB Promoter
Group et I’'USB Implementer Forum [172]. Le monde du standard USB a rapidement adopte et supporte
la plateforme radio commune WiMedia pour sa connectivité sans fil, remettant en cause I’existence de la
WiMedia Alliance. Cependant, aujourd’hui, méme si la norme Wireless USB existe toujours, le futur de
I’USB se situe du cote de I'USB 3.0 et de ses 5 Gbits/s. En effet, étant donné qu’un cable d’alimentation
est toujours nécessaire, les bénéfices apportés par une liaison sans fil pour I'interconnexion de
peripheriques USB sont si faibles que les industriels du secteur preferent se concentrer sur
I’augmentation du debit de la liaison filaire.

De son cote, le Bluetooth SIG était alors a la recherche d’une proposition technique pour une couche
physique adaptée au transport de données a haut debit pour la version 4.0 du standard en préparation.
Compte-tenu du fait que nombre de membres de la WiMedia Alliance appartenaient ¢galement au
Bluetooth SIG, et que les spécifications de WiMedia (soit 480 Mbits/s) repondaient en tous points aux
besoins exprimes, l'alliance semblait parfaite. Mais la différence de traitement de la propriete
intellectuelle des blocs utilisés par les deux technologies sera a I'origine d’une mésentente entre le
Bluetooth SIG et la WiMedia Alliance. Ainsi, I'un des principes fondamentaux de Bluetooth est de
permettre aux développeurs d’utiliser des systemes Bluetooth sans qu’il leur soit nécessaire de payer une
redevance aupres du Bluetooth SIG. Or, la WiMedia Alliance souhaitait, elle, imposer aux developpeurs

de blocs de communication WiMedia le versement de royalties a chaque utilisation. Pour faire évoluer
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cette politique de retribution, la WiMedia Alliance devait obtenir la signature de tous les membres du
consortium pour ’accord de transfert, ce que certains refuserent. Face a I'indécision de WiMedia, le
Bluetooth SIG decida de rompre I’accord de transfert et de privilegier I’examen de solutions utilisant la
bande de frequence autour de 60 GHz [173]. C’est ainsi que le president du Bluetooth SIG, Mike Foley,
souhaita « bonne chance »'* a ces industriels capables de demander des royalties sur un marché encore
inexistant. Malgreé tout, certains media se font encore aujourd’hui I’écho de négociations pour un accord

entre les deux groupements.

14 Mike Foley : “can charge royalties in a market of zero units, so good luck to them” and he added “It's something of a poor
development for the industry, but that's where we are at,”
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ANNEXE 3 : DESCRIPTION DU PROGRAMME PERMETTANT LES
MESURES DE QUALITE SUR LE LIEN MB-OFDM

L’interface de réglage du programme développée en langage Java, est présentee en figure 129.

Choice of the data payload rate

' AutoWisair v1.1.0
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Wisair bandwidth:
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FIGURE 129 : INTERFACE DE REGLAGE DU PROGRAMME DE TEST

L’interface permet de choisir les débits utilisateurs a tester, le maximum, le minimum et le pas du

rapport . Ce parametre n’est pas a proprement parler li¢ au standard MB-OFDM, mais un ajout

Rx+Tx
de Wisair allouant un pourcentage de la trame, deéfini par I'utilisateur préalablement au deploiement, au
maitre et a I'esclave pour I’envoi de données. Une fois le parametre reglé a une valeur mediane (50%) il

devient impossible de dépasser 50% du débit annonceé.

FIGURE 130 : SCHEMA DE PRINCIPE DES COMMUNICATIONS DU LOGICIEL DE TEST

Le fonctionnement du programme est présente en figure 130. Le lien de données UWB est établi entre
deux cartes Wisair connectées chacune a un PC via un lien Ethernet et un lien USB. Le lien Ethernet est
utilise par les PC comme une passerelle autorisant 1’envoi et la reception des données via le lien radio
UWB. Des paquets de données UDP (User Datagram Protocol), contenant des informations specifiques
comme un numero incrémental de paquet et des données aleatoires, sont envoyés. Du cote du
recepteur, le systeme vérifie que le compteur embarque dans chaque paquet est bien incrémente d’un

seul pas entre deux réceptions. S’il arrivait qu’il existe une différence de plus d’un incrément entre deux
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paquets regus, cela indiquerait une perte radio, et un compteur de trames perdues est alors incrémente.
En plus de cette verification de perte, chaque paquet regu est date précisement et un debit est calcule en
fonction de la quantite de donn¢es qu’il contient. Les resultats de ces mesures sont affiches sur
I'interface presentée en figure 131. Le systeme repose sur I’envoi de paquets UDP puisque ce protocole
fonctionne en mode non connecte. Aucune procédure supplémentaire n’est donc nécessaire pour la
connexion entre deux entités. L’utilisation d’UDP permet de s’assurer que les seuls paquets transitant
sur le lien UWB sont bien des paquets de données, et que le calcul du nombre de paquets perdus est
correct. La taille des paquets UDP est optimisce afin d’éviter une segmentation reassemblage qui
pourrait venir fausser le calcul de trame perdue.

Le parametrage des cartes est decidé par le maitre du réseau et envoye a I’esclave via un lien de controle
utilisant la technologie Wifi native sur les PC portables utilisés. Les deux ordinateurs échangent les
données sur les parametres du test en cours, et horodatent eégalement des évenements de démarrage du
test ou les résultats mesurés.

Le programme développé inclue enfin la possibilite de rejouer un essai a posteriori et d’analyser ainsi

plus finement les résultats obtenus.
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FIGURE 131 : INTERFACE D’AFFICHAGE DES RESULTATS

DETERMINATION DU DEBIT MAXIMUM SUR LE LIEN

L’objectif du programme d’evaluation du lien est de déterminer le meilleur jeu de parametres du
standard MB-OFDM pour atteindre le plus petit taux d’erreur possible dans les conditions spécifiques du
deploiement du réseau de capteurs. On détermine le débit maximum offrant un taux d’erreur inférieur
a un seuil defini par I'utilisateur. Le maitre du réseau est celui qui envoie les donnees et qui controle les
resultats. Une fois le lien de controle etabli entre les deux ordinateurs de supervision et les informations
de configuration échangées, le maitre envoie des données a I’esclave via le lien UWB pour chaque jeu de

parametres selectionné par I'utilisateur. Une fois les paquets envoyées, I’ordinateur supervisant I’esclave
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calcule le taux d’erreur de la liaison et I’envoie, via le lien Wifi, au maitre qui décide alors de poursuivre
ou non I’essai avec le jeu de parametres suivant en fonction du seuil défini. S’il décrete la poursuite de
I'essai, le maitre enregistre les valeurs du taux d’erreur et du debit effectif, puis passe au jeu de
paramétres suivant.

Le programme utilise le principe dichotomique pour déterminer a quel debit les donnees sont envoyees
sur le lien UWB. En effet, dans un premier temps, le programme utilisait le balayage de tous les débits
possibles. Dans ce type d’algorithme, le maitre envoie d’abord les données a 1 Mbit/s pour ajouter
ensuite une valeur prédéfinie (par defaut 1 Mbit/s) a ce deébit et ainsi atteindre le débit suivant.
L’opération est alors répétée et ce jusqu'a ce qu'une valeur fasse dépasser le seuil de taux d’erreur. Le
changement progressif du debit de donnees grace a l'algorithme de balayage a permis le lancement d’une
serie de tests visant a valider I'exactitude des resultats fournis par le programme et ainsi supprimer tout
defaut dans le logiciel, le processus, ou l'environnement de mesure. Cependant, etant donné que cet
algorithme balaie tous les debits par pas de 1 Mbit/s, le temps de production des réesultats est
particulicrement long.

La dichotomie permet, elle, une nette diminution du temps de mesure. Cet algorithme commence avec
une plage de donnees s’¢tendant de zéro au debit maximal envisageable. A chaque ¢tape, il s¢lectionne le
debit des donnees a mi-chemin dans la gamme, puis, en fonction de I'¢chec ou de la réussite du test,
reduit la plage de débits a tester a la moiti¢ inferieure ou superieure. Cet algorithme a ainsi permis
d’éviter les tests sur les débits de données les plus faibles, divisant par trois le temps de mesure tout en
en doublant la precision. Les vitesses de convergence des deux algorithmes, c'est a dire le nombre de
mesures requises pour atteindre la bande passante souhaitée, peuvent étre directement comparees,
comme sur la figure 132. Le nombre de mesures requises par chaque algorithme pour parvenir a une
resolution specifique y est trace pour une bande passante de 50 Mbits/s. On y voit clairement

I’accéleration de la convergence grace au recours a la methode dichotomique.
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FIGURE 132 : VITESSES DE CONVERGENCE DES ALGORITHMES DE BALAYAGE ET DICHOTOMIQUES

224



ANNEXE 4 : HISTOIRES DES LOGICIELS EDA

Les premiceres recherches dans ce domaine ont veritablement debute dans les annees 1970 a la Carnegie
Mellon University de Pittsburg, avec les travaux de Dan Siewiorek, Don Thomas et Mario Barbacco
dont I’objet était la génération d’un code RTL a partir des specifications en utilisant un langage de type
ISP (Instruction Set Processor) ou ISPL (Instruction Set Processor Langage). Si ces premicres recherches
n’ont eu que peu d’impact en raison de la quasi-absence de plateforme commerciale d’EDA, de
véritables avancées ont été faites dans les années 1980 et au début des années 1990 avec nombre de
publications dedices aux concepts de base necessaires aux programmes de synthese automatique.

Les années 1980 ont ainsi vu apparaitre les premiers programmes automatiques de placement et de
routage, ainsi que la synthese RTL. Mais la plupart des ingénieurs de I’époque, qui commengaient tout
juste a maitriser la synthese RTL, n’ctaient cependant pas préts pour de nouvelles méthodes de
conception [103]. De plus, ces premiers outils integraient des langages specifiques tres complexes, et le
bénefice apporté par le passage d’une capture schématique a la synthese RTL etait alors largement
occulte par le difficile apprentissage du langage associ¢ a la synthese haut niveau. Enfin, ces programmes
encore peu fiables etaient principalement destinés a la realisation de circuits de traitement du signal,
pour laquelle les circuits programmables numeériques de type FPGA n’ctaient que peu usites.

C’est au cours des annces 1990 que les grandes entreprises du domaine des logiciels EDA investissent le
march¢ des programmes de genération automatique, et les leaders comme Synopsys [174], Cadence
[175] ou Mentor Graphics [176] proposent tous leur solution"’. Mais si I'intérét porté aux programmes
HLS augmente considérablement [177], leurs performances restent assez mediocres. Ainsi, bien qu’assez
performants dans le domaine du traitement de signal, qui ne représentait a cette époque qu’un marche
de niche, ces programmes de génération automatique conservent une image parfois negative. L’échec
commercial que connaissent des programmes comme Behavioral Compiler est li¢ au fait qu’au lieu de
compléter le flot de synthese RTL, ils se presentaient comme ses remplagants, contraignant les
utilisateurs a synthetiser eux-mémes le code jusqu'au niveau des portes élémentaires. De plus, en
I'absence de programme de preuves formelles, la validation des resultats étaient laborieuse, et les
optimisations du code ainsi produit n’¢taient pas performantes au regard de I'utilisation des mémoires et
des registres lors des calculs intermediaires.

Au debut des années 2000, une troisiecme génération de programmes HLS fait son apparition. Parmi les
plus adaptes au traitement du signal, on compte Xilinx System Generator [101], Mathworks Simulink
HDL Coder [101] ou encore Synopsys/Synplicity Synplify DSP renommé depuis Synphony Model
Compiler [101]. Certains programmes, a I'image de Catapult C [178] de Mentor Graphics, utilisent des
langages haut niveau comme les langages C, C++ ou SystemC, alors que d’autres, comme Esterel EDA
technologies Esterel Studio [179], ont recours a une approche graphique. Enfin, les programmes destines
au traitement de signal, comme Synplify DSP ou Xilinx System Generator sont bases sur
MATLAB/Simulink, et offrent la possibilite d’intercaler du code en langage C pour la partie flot de
donnees. La plupart de ces programmes, qui facilitent la conception de circuits complexes dans le
domaine du traitement de signal, connait un succes certain, notamment au Japon et en Europe.

Ce type de programme connait un succes grandissant avec les années et la multiplication des offres des
fabricants. Et bien que soufrant encore d’une mauvaise réputation lice a la qualite du code obtenu, ils

sont de plus en plus utilises [103] car ils allegent considérablement I’¢tape de codage manuel et

'* Behavioral Compiler chez Synopsys, Visual Architect chez Cadence et Monet Tool chez Mentor Graphics
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I’optimisation de I’algorithme de traitement grace a des méthodes de type Specification — Exploration —
Amelioration. En 2009, la diversite des offres et la place de choix occupée par ces programmes dans le
monde du design micro¢lectronique amene le BDTI, considéerée comme un organe de référence pour
I’¢évaluation des solutions pour le traitement du signal, a créer un programme de certification des outils

HLS'® [104]. De nombreux comparatifs précis de ces outils ont été publiés depuis lors [105].

' BDTI High-Level Synthesis Tool Certification Program (HLSTCP) : A methodology to demonstrate the design productivity
of high-level synthesis tools [23]
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