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1. Introduccion

1.1. Introduccion a los sistemas digitales

En sus origenes, los sistemas digitales se utilizaban basicamente para
simular y verificar el correcto funcionamiento de sistemas analdgico. Su
tamano y su coste asi como la poca potencia que tenian, les hacian
inviables para situaciones reales. Con el tiempo estos inconvenientes se
fueron superando, de manera que los ingenieros empezaron a pensar en
migrar algunas aplicaciones analdgicas al dominio digital.

Con el fin de superar las limitaciones de velocidad de estos Ultimos se
trabajaba en dos aspectos. Por un lado, se intensificaban las investigaciones
para mejorar las arquitecturas hardware, haciéndolas mas rapidas vy
eficientes. Este camino ha llevado al nacimiento de los procesadores
digitales de la sefial (DSP) y a otros dispositivos especificos como
mezcladores digitales (DDC y DUC), delmadores Yy filtros.

Por otro lado, era necesario optimizar los algoritmos para que se ejecutasen
con menos tiempo. Uno de los frutos mas importantes de estos estudios fue
el descubrimiento del algoritmo de la FFT, publicado en el afio 1965, que
calcula la transformada discreta de Fourier con un considerable ahorro de
operaciones con respecto a implementaciones precedentes.

La evolucion en estas dos vertientes de investigacion, hardware y software,
juntamente con la mejora de los procesos tecnoldgicos, han traido el
dominio digital a ambito impensables hace unos afios. Un buen ejemplo,
como veremos durante el curso, es la radio.

1.1.1. Digital vs Analdgico

En el enseflamiento de la electrénica, ya desde los primeros cursos se hace
una clara diferenciacion entre las ramas analdgica y digital. Asignaturas
como Electrénica II, Servosistemas y Electrénica de Potencia pertenecen al
primer grupo, mientras que Logica y Ordenadores son del segundo.

La diferencia de enfoque de los dos grupos de asignaturas responde a la
diferente concepcion de la sefial. Las sefales analdgicas tienen una
variacion continua. Aun siendo seres acotados, tienen un ndmero infinito de
valores significativos. En el caso de las sefiales digitales, la variacion es
discreta y el nUmero de valores significativos es limitado.
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Se debe enfatizar la importancia del adjetivo significativo. En el fondo, una
sefial digital también es analdgica. La diferencia estd en nuestra concepcion.
Aceptar que una sefal es digital es equivalente a asimilar un nimero de
valores infinito a uno solo. De estos ultimos hay un numero finito, y son
precisamente estos los que para nosotros son significativos.

Desde este punto de vista, es por todos conocidos que la concepcion digital
es una simplificacion de la concepciéon analdgica. No obstante, es una
simplificacion que surge de la propia naturaleza humana. Sélo consideramos
analdgicos la mayoria de las sefiales que nos rodean: distancias, colores,
tiempo,... Aln asi, el hombre tiende a discretizarlos. En las disciplinas mas
precisas, raramente es necesaria una resolucidn superior a décimas de
micra. Se ha demostrado empiricamente que para cuantificar un color sin
pérdida de calidad apreciable hay suficiente con 24 bits. Raramente
medimos tiempos inferiores a nanosegundos.

Esta simplificacion, ademas, tiene connotaciones muy positivas en la
sociedad. El adjetivo digital es sindbnimo de calidad, y las ramas a las que
abastece son cada vez mas grandes. Cada vez mas grandes, pero no todas.
AUn hay ciertos campos reservados a la electrénica analdgica: el filtrado
antialiasing, la electrénica de potencia son, entre otras, disciplinas aun por
conquistar. En las areas de desarrollo comunes (la mayoria, por otro lado),
la implementacion digital se prefiere a la analdgica para toda una serie de
ventajas que a continuacion analizaremos:

e Programabilidad. Con este término se hace referencia a la posibilidad
que tienen las plataformas digitales de realizar diferentes tareas sin
modificar el hardware. Asi, en un sistema de filtrado digital podremos
cambiar parametros como la frecuencia de corte o la pendiente en la banda
de transicion modificando algunos parametros del programa. incluso
podemos ir mas lejos y reprogramar el sistema para a que actie como
codificador o compresor de datos. Y todo esto sin cambio en la plataforma.
Por contra, los sistemas analdgicos son mucho mas inflexibles a los
cambios. En un filtro, por ejemplo, modificar la frecuencia de corte
supondra soldar y desoldar componentes. Si lo que pretendemos es
reconvertir el funcionamiento con tal de que el sistema actue, por ejemplo,
como amplificador, la tarea serd poco menos que imposible.

e Estabilidad. Los sistemas analdgicos son muy sensibles a cambios de
temperatura y humedad. Un amplificador tendra, con toda seguridad, una
respuesta diferente a cero grados o a cincuenta. Existen sistemas
compensadores de estos efectos parasitos, pero su coste acostumbra a ser
prohibitivo. Por contra, los sistemas digitales funcionan exactamente igual
bajo cualquier condicidn meteoroldgica que esté dentro de los margenes
proporcionados por el fabricante.

e Repetitividad. A la hora de fabricar un producto con grandes series,
los sistemas analdgicos se ven afectados por las tolerancias en la
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fabricacion de los componentes. Asi, cien filtros tedricamente idénticos
tendran con toda seguridad una respuesta diferente. Los sistemas digitales,
en cambio, presentan un comportamiento totalmente repetitivo: un filtro
tendra la misma respuesta sea cual sea la plataforma que se implemente.

e Inmunidad al ruido. A causa de la propia naturaleza de las sefiales
analdgicas, el ruido les afecta siempre cambian su valor significativo. En las
sefiales digitales, en algunos casos el ruido afectara el valor analégico pero
no el significativo. Por ejemplo, si asociamos un 1 ldgico a senales
superiores a 2.5 voltios y un 0 légico a valores inferiores, siempre y cuando
el ruido no provoque un paso para lindar el valor significativo no cambiara.

e Implementacién de algoritmos adaptativos. Entendemos por
algoritmo adaptativo aquél que es capaz de modificar su tarea con tal de
cumplir un objetivo. Un ejemplo tipico es un adaptador de canal: obtiene
informaciéon de la distorsién que en cada momento anade el canal, y filtra
de manera adecuada para minimizar el error en recepcion. Los algoritmos
adaptativos son facilmente implementables en una plataforma digital,
mientras que son practicamente inviables en sistemas analdgicos.

e Facilidad de almacenamiento y compresién de datos. Aunque también
existen medios de almacenamiento de datos analdgicos (disco de vinilo,
cinta de casete), ninguna de elles ofrece la facilidad y rapidez de los medios
digitales. Ademas, los datos en formato digital pueden ser comprimidas
mediante algoritmos diversos sin pérdida de calidad.

Finalmente, en lo que respecta a las ventajas, destacar que de la misma
manera que hay tareas que soélo pueden implementarse de manera
analdgica, existen muchisimas que sélo se pueden realizar digitalmente:
filtros de fase lineal o de pendiente abrupta son sélo un pequeino ejemplo.

Antes de acabar el presente apartado, comentaremos algunos de los
inconvenientes inherentes a los sistemas digitales:

e Error de cuantificacién. Por el hecho de identificar un conjunto infinito
de valores con un conjunto finito, sufrimos una pérdida de informacién que
recibe el nUmero de error de cuantificacion. Este error es propio de los
sistemas digitales, limita el margen dinamico y no puede ser evitado;
Unicamente podremos evaluar sus efectos, y controlarlo aumentando o
disminuyendo el paso de cuantificacion.

e Precio. Los sistemas digitales que procesan sefales analdgicas
necesitan un hardware minimo para implementar cualquier proceso, por
pequefio que sea. Son imprescindibles los conversores A/D y D/A asi como
algunos tipos de elementos de proceso (tipicamente un microprocesador).
Para aplicaciones muy sencillas el coste de este hardware minimo sera
prohibitivo.
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e Velocidad. Los sistemas digitales tienen un margen de frecuencias de
funcionamiento muy inferior a los analdgicos. Estan limitados tanto por lo
que son los conversores A/D y D/A (que presentan un compromiso entre
frecuencia de muestreo y numero de bits), como en lo que respecta a la
velocidad de proceso.

1.1.2. Clasificacion de los sistemas digitales
computerizados

En este apartado intentaremos encuadrar los sistemas digitales que
estudiaremos durante el curso mediante sucesivas clasificaciones que nos
permitiran obtener una idea clara de sus caracteristicas.

% Sistemas computerizados

Entendemos por sistemas computerizados aquéllos que son capaces de
tomar decisiones; a menudo estan basados en algun tipo de procesador o
dispositivo similar. Una posible clasificacién de los sistemas computerizados
es la siguiente:

e Sistemas transformacionales. Calculan salidas en funcién de entradas
y seguidamente se paran. Ejemplo: programas de simulacién.

e Interactivos. Intercambian informacion con el exterior de tal manera
que el sistema digital actla como master y da servicios cuando estos estan
disponibles. Ejemplos: sistemas operativos, consultas a base de datos, etc.

e Reactivos. Reaccionan continuamente a estimulos exteriores
generando otros estimulos. El tiempo de reaccion esta fijado por el entorno.
Ejemplos: controles de maquinas, sistemas de procesado digital
(ecualizadores, etc.), sistemas de radio, etc.

Los sistemas interactivos y reactivos a menudo son concurrentes: ejecutan
una funcion mediante diversos procesos en paralelo que se comunican entre
si.

Los sistemas que estudiaremos durante el curso son un subgrupo de los
reactivos.
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< Sistemas reactivos

Los sistemas reactivos suelen responder, a grandes rasgos, al diagrama de
bloques siguiente:

' -
Entradas Conversor Conversor . Salidas
analogicas | A/D D/A 1 analdgicas
\

Figura 1. Diagrama de blogues de un sistema computerizado

Se trata de sistemas que reciben un flujo de datos de entrada y generan,
como resultado, un flujo de datos de salida.

Los sistemas reactivos, al mismo tiempo, se pueden clasificar en los tipos
siguientes:

e Control-dominated, o dominados por control. Generan salidas en
respuesta a acontecimientos asincronos de entrada. En este tipo de
sistemas los datos disparan un algoritmo que no necesariamente requiere
un procesado intensivo de la entrada. Por ejemplo, un controlador de ABS
recibe como entradas el accionamiento del freno y la velocidad de la rueda.
Ambas entradas controlan el funcionamiento del algoritmo, pero éstas no
son procesadas de forma intensiva.

e Data-flow, o dominantes para datos. Generan continuamente valores
de salida a partir de un procesado intensivo de los datos de entrada. Suelen
ser sincronos. Por ejemplo, una radio recibe continuamente como entrada
una sefial de RF digitalizada que mezcla, desmodula, descodifica, etc. hasta
generar una sefal continua de datos o voz.

Durante el curso estudiaremos un tipo de sistemas encuadrados en los
computerizados reactivos dominados por datos: los transceptores de radio
digitales.

Los sistemas data-flow basan su funcionamiento en el procesado de unos
datos de entrada. Para obtener las prestaciones deseadas no solo
tendremos que hacer énfasis en el algoritmo sino que ademas tendran
mucha importancia las caracteristicas de los datos sobre la velocidad,
margen dinamica y resolucion. Por ejemplo, en un sistema de radio tipica es
habitual toparse con requerimientos de margen dindmico del orden de 80
dB. Si no es asi, la radio tendrd unas prestaciones inferiores a las minimas
(por ejemplo, podria no escucharse cuando nos encontremos lejos del
trasmisor).

En oposicion con este requerimiento, en los sistemas dominantes por
control en general el factor importante en lo que respecta a la entrada es su
existencia, no por sus caracteristicas. Siguiendo con el ejemplo del
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controlador ABS, el algoritmo se fijara sobre todo en la aparicidon de la senal
de frenado; la cuantificacion de la presion ejercida por el conductor, aun
siendo también un dato relevante, lo serd menos.

1.1.3. Metodologias de disefo

Los sistemas digitales computerizados, reactivos y dominados por datos
tienen dos vertientes de disefio: la plataforma hardware por un lado y el
software por otro. A continuacion describiremos las dos metodologias de
disefios que se suelen utilizar para desarrollar este tipo de aplicaciones.

< Metodologia tradicional de disefo

Esta metodologia es la que se ha utilizado siempre y aln esta vigente para
sistemas sencillos.

El proceso consiste en, partiendo de unas especificaciones iniciales, dar una
primera soluciéon hardware y software. A partir de aqui, se desarrollan por
separado las dos vertientes hasta que se llega a un punto de integracion.
Seguidamente se testa el sistema vy, si es necesario, se resuelven errores.

Especificaciones

|
v v

> Hardware Software <
Integracion
v
Testeo

Figura 2. Proceso de disefio tradicional
Esta metodologia presenta algunos inconvenientes:
e Dificultad para simular / verificar la correccién funcional del sistema

como un todo ya que hace falta utilizar simuladores diferentes para
cada plataforma: VHDL, C, ASM, etc.
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e Los mecanismos de comunicacidon entre procesos no se pueden
verificar hasta la etapa de integracién, ya que las plataformas
anteriores normalmente no pueden compartir informacion.

e Dificultad para simular / verificar la correccion temporal del sistema.
¢{Se ejecutara el algoritmo en el tiempo especificado sobre el
hardware escogido? Una vez mas no se obtiene esta informacion
hasta la etapa de integracién

e Dificultad para optimizar las prestaciones del sistema. Una vez
resuelto el hardware, Unicamente se puede atacar la optimizacion
intentando mejorar el cédigo, ya que el redisefio del hardware suele
ser costoso tanto en tiempo como en dinero.

< Metodologia de codisefo

Una alternativa al proceso de disefio descrito en el punto anterior se
denomina codisefio. Es una técnica que se esta desarrollando actualmente,
util sobre todo para disefios complejos.

Consiste en, a partir de las especificaciones, disefiar la solucién a nivel de
diagrama de bloques funcional que integra hardware y software. Esta
solucion se especifica en un lenguaje Unico que permite simular / verificar el
comportamiento global del sistema.

Una vez cumplido este paso, se escoge el hardware del sistema, que suele
estar compuesto por un procesador y un dispositivo de Idgica programable.
Seguidamente se procede a la particidn hardware / software del disefio
sobre este dispositivo utilizando criterios temporales. Una vez decidido y
simulada la particion, se mapea el cédigo sobre los dispositivos.
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Especificacione
Disefo

v

Simulacién /

verificacion
v

Particion
\ 2 v L4
Hardware Interfaces Software
VHDL < > C

Figura 3. Codisefio

Esta metodologia presenta la ventaja de retrasar la eleccidn del hardware y
el desarrollo de software hasta el ultimo momento, cuando ya estemos
seguros de la correccion del disefio.

Actualmente se estd trabajando en diversos aspectos que reducirian
considerablemente el tiempo de desarrollo, como ahora el mapeo y
particién automatica del software. Esto implicaria poder prescindir de la
etapa de desarrollo en el lenguaje especifico de cada plataforma.
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1.2. Introduccion a los sistemas de comunicacion

En este documento expondremos algunos conceptos importantes relativos a
los sistemas de comunicaciones, tanto en lo que se refiere a la terminologia
como a procedimientos, algoritmos y diagramas de bloques. El estudio, mas
que exhaustividad, busca ser intuitivo y que introduzca, lleve a cabo y
facilite la comprension del resto de la asignatura.

Nos referiremos basicamente a conceptos que después seran aplicados en el
dominio digital. Ademas, hablaremos indistintamente de emisores o
receptores, aunque a menudo pondremos mas énfasis en los segundos ya
gue tienen una mayor dificultad de disefio.

1.2.1. Canales y bandas

En general los sistemas de comunicaciones (emisores y receptores) se
disefian para poder recibir cualquier canal de una banda de frecuencias. Por
ejemplo, un receptor de FM ha de ser capaz de recibir cualquier canal de
radio (de banda ancha aproximada de 200 Khz) de la banda FM broadcast
(88 a 108 Mhz). Todos los canales que pertenecen a una banda
determinada comparten caracteristicas: modulacion, niveles de potencia,
etc.

Aunque en los sistemas analdgicos podemos asociar un canal (un ancho de
banda) a un Unico usuario, en los sistemas digitales esto no es del todo
cierto. Por ejemplo, la banda GSM en el downlink (enlace entre estacién
base y terminal) estd compuesta por 124 canales de 200 Khz de ancho de
banda cada uno entre las frecuencias 935 y 960 Mhz. Cada canal lo
comparten hasta 8 usuarios multiplexados en tiempo (TDMA). Otro
ejemplo: para el sistema de tercera generacién de telefonia mévil UMTS
FDD, la banda del uplink contiene 12 canales de 5 Mhz cada uno entre las
frecuencias 1920 y 1980 Mhz. Cada canal lo comparten un nimero variable
de usuarios multiplexados en coédigo (CDMA).

Los conceptos de banda y canal seran importantes ya que condicionaras las
especificaciones de los componentes de los emisores y receptores:
habitualmente los receptores tendran que ser capaces de sintonizar
cualquier canal de una determinada banda.

1.2.2. Dinamica de potencia

La sensibilidad maxima utilizable es una figura de mérito que corresponde a
la minima potencia de un canal que el receptor es capaz de desmodular con
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una cualidad determinada (normalmente en los sistemas digitales medida
en términos de BER). Asimismo, los receptores admiten en su entrada una
potencia maxima, por encima de la cual el comportamiento de estos se
degrada (a causa, a menudo, de distorsiones e intermodulaciones).

Un receptor se encontrara, por ejemplo, con sefales muy pequefas
(cercanos a la sensibilidad maxima utilizable) en situaciones en que se
encuentre muy lejos del emisor o el repetidor. Igualmente, se encontrara
con sefiales muy grandes cuando esté muy cerca de estos.

La diferencia entre la maxima y la minima potencia de un canal que el
receptor es capaz de procesar con una cierta calidad recibe el nhombre de
dinamica de potencia o margen dinamico. El margen dinamico es uno de los
parametros mas determinantes e influyentes en el disefio de sistemas de
radio digital.

1.2.3. Modulacion

La modulacién es el proceso por el cual la informacién de una sefal
denominada modulador modifica alguno de los parametros de otra senal
denominada portador. La necesitad de aplicar una modulacién para enviar
informacidén viene determinada por:

e Solo existe un medio de transmisién (el aire) que ha de ser
compartido por diversos usuarios. Para ello se necesitara que las diferentes
sefiales portadoras que se radien sean de frecuencias diferentes para que
no interfieran los unos con los otros.

e Las sefales de baja frecuencia (los moduladores suelen serlo) son
dificiles de radiar. Es por esto que la informacion que contienen se
introducen en otra sefal de mas alta frecuencia (el portador) y mas facil de
ser trasmitidos al medio.

Como es bien sabido, existen tres tipos basicos de modulaciones: amplitud,
frecuencia y fase. Algunas modulaciones digitales complejas combinan los
tres métodos.

A partir de ahora nos convendra dividir el proceso de modulacion en dos
subprocesos:

e La propiamente llamada modulacién, consiste en modificar algunos
parametros del portador (amplitud, fase o frecuencia) segun el modulador

e El traslado en frecuencia (mezcla), consistente en colocar a la sefal
portadora en la frecuencia a la cual se ha de radiar el canal (hacemos
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hincapié en que la magnitud del traslado de frecuencia es independiente de
la sefial moduladora)

Esta subdivision se aproxima mejor a la realidad en lo que respecta a los
dispositivos que realizan cada tasca. Por ejemplo, en el dominio digital la
modulacién la llevara a cabo un procesador DSP mientras que para el
traslado en frecuencia se suelen utilizar dispositivos especificos como un
Digital Down Converter.

Cualquier sefal portadora de una determinada frecuencia se puede expresar
en funcion de sus componentes I, Q, proyecciones respectivamente sobre el
coseno y el sino de ésta frecuencia. Estos componentes son ortogonales
entre si. La manera que tenemos de expresar matematicamente esta
ortogonalidad es mediante numeros complejos. Asi, cuando veamos un
término del tipo |+ JQ hace referencia a dos sefiales moduladoras que

modificaran respectivamente los términos cosinos y sinos de una misma
frecuencia portadora, términos que se sumaran directamente antes de ser
radiados al aire.

La representacion I/Q es también muy util en recepcidén, ya que permite
separar las dos componentes ortogonales y analizarlas independientemente
para extraer la sefial moduladora. Estos componentes I/Q se suelen
representar en el diagrama que lleva su nombre. Este diagrama es muy Uutil
para analizar modulaciones de amplitud, fase o combinaciones de ambas.

1.2.4. Linealidad. Distorsion e intermodulacion

Interpretado desde un punto de vista frecuencial, un sistema lineal es aquel
que presenta a la salida los mismos componentes frecuenciales que en la
entrada. Es decir, la salida y la entrada sélo se diferencian en las
amplitudes y fases de las diversas frecuencias de las que estd compuesta la
sefal.

En el disefio de emisores y receptores que intervienen tanto sistemas sobre
papel lineales (amplificadores y filtros) como no lineales (mezcladotes). En
la practica, pero, todos los dispositivos tienen algin componente de no-
linealidad. La diferencia esta en el hecho de que en los mezcladores la no-
linealidad es intencionada, mientras que en los amplificadores es indeseada.
Los efectos frecuenciales de la no linealidad consisten en la aparicién de
distorsién e intermodulacion:

e Distorsién es el fendmeno por el cual el sistema genera harménicos
de la sefal de entrada. Asi, si la entrada estd compuesta por la frecuencia
f,, la salida puede contener componentes a f,,2:f,3-f,...
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e Intermodulacion es el fendmeno por el cual el sistema genera
combinaciones de las componentes frecuenciales de entrada. Si ésta estd

compuesta por les frecuencias f,if,, segun el orden de la intermodulacién
en la salida podemos encontrar f, +f,, f, —f,,2.f +f,,2.f, — f,,...

Cuando los sistemas que tenian que ser lineales presentan no-linealidad, las
prestaciones de los transceptores empeoran. Especialmente degradante es
la intermodulacién de tercer orden (2:f, - f,,2-f,—f), yaquesi f, y f, son
las frecuencias centrales de dos canales adyacentes (por tanto, cercanos),
los productos de intermodulacion de tercer orden tienen un valor muy
cercano al de los canales i, por lo tanto, se manifiestan como interferencia
muy cercana a los canales.

1.2.5. Arquitectura de receptores analoégicos

En este apartado describiremos la arquitectura, funcionamiento, ventajas e
inconvenientes del receptor homodino y heterodino, paso previo al estudio
de la configuracién con el que nos basaremos durante todo el curso: el
heterodino digital.

% Receptor homodino

El receptor homodino se caracteriza por la existencia de un Unico dispositivo
mezclador. Su diagrama de bloques, muy simplificado, seria el siguiente:

Fito [ INa | Ace

Filtro

Figura 4. Diagrama de bloques de un receptor homodino

Los filtros aseguran la selectividad del receptor. Tienen como objetivo
limitar la banda de ruido (recordemos que la potencia de ruido blanco viene
dada por la expresién KT-B, donde B es el ancho de banda) y rechazar
sefales de canales adyacentes.

El LNA (Low Noise Amplifier) es un amplificador de baja figura de ruido.
El AGC (Automatic Gain Control) es un amplificador de ganancia variable
que asegura un nivel fijo en su salida independientemente del nivel de
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entrada. Se caracteriza por un margen dindmico que determina la maxima
variacion de ganancia que puede aplicar.

El O.L. (oscilador local) esta sintonizado a la frecuencia y fase del canal que
nos interesa desmodular. El mezclador trasladara el canal de RF (Radio
Frequency) a la banda base.

La principal ventaja de esta arquitectura es la simplicidad. Presenta, no
obstante, diversos inconvenientes que en la practica lo hacen inviable en la
mayoria de los casos.

% Inconvenientes del receptor homodino

A continuacion se enumeren algunos de los inconvenientes mas importantes
de la arquitectura de recepcion homodina:

e La amplificacién se lleva a cabo a una unica frecuencia. Este hecho
introduce riesgos de oscilaciones a causa de realimentaciones positivas
entre amplificadores. Hay que tener en cuenta que la amplificacidon
necesaria en un receptor es muy grande ya que los niveles de potencia de
entrada pueden ser muy bajos.

e Dificultades para asegurar una buena selectividad. El objetivo del
filtro de entrada es filtrar el canal o bien la banda si se trata de un receptor
multicanal. Este filtrado presenta una gran dificultad de implementacion
cuando la frecuencia central es muy elevada. Por ejemplo, disefiar un filtro
que a 900 Mhz seleccione un canal de 60 Khz de ancho de banda de manera
que a 900.06 Mhz y 899.940 Mhz atente 60 dB requiere un factor de

calidad de 10", no asumible en la mayoria de los casos.
e Las modificaciones necesarias para poder recibir modulaciones de

fase son practicamente irrealizables. En estos casos, hay que sintonizar dos
mezcladores mediante dos O.L. de la misma frecuencia desfasados 90°:

cTTTTTmTm T \
—»@—» Filtro  |—» Q i

90°

’___f___\
— | OL. |

| QS [—

Filtro —>, | !

Figura 5. Mezclador en cuadratura
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El problema surge cuando la frecuencia del canal a desmodular es
elevada. En estos casos, el retrasador de 90° (un cuarto de periodo) ha de
tener una precisién muy grande. Por ejemplo, un cuarto de periodo a 900
Mhz es 0.27 ns. Si la tolerancia del retrasador es significativa, en caso de
modulaciones digitales el error en el diagrama de constelacion I/Q
provocara un BER elevado.

e Pérdida de sensibilidad causada por la distorsion de los
amplificadores. Tal y como ya hemos comentado, los amplificadores
sintonizados a RF han de tener una ganancia muy elevada. La ganancia
elevada suele ir acompafiada de no linealidades fuertes. Este factor, en
conjuncion con el limitado aislamiento del puerto de RF del mezclador,
puede producir una degradacién de las prestaciones del receptor en lo que
se refiere a la minima senal que éste puede recibir. Veamoslo:

\
_——— - ~_» |I Entre otros, réplicas de I
Amplif. y » todos los canales en |
1 banda base 1
N e e e e e e e 7
. OL. |
Dos canales
adyacentes 2
W ax(t)+Bxt)}  — a{w,,w) B{(0,2:w,, 2w, w, —w,, W, +W, )
o' V1

Figura 6. Efectos del amplificador y mezclador

Fijémonos en que la distorsion de segundo orden del amplificador genera
réplicas de los dos canales en banda base (como si fuera un mezclador).
Este efecto combinado con un limitado aislamiento del puerto de RF del
mezclador genera interferencia de las réplicas sobre el canal deseado a la
salida del mezclador.

Hemos de darnos cuenta los inconvenientes que hemos hecho patentes del
receptor homodino vienen todos por causas de implementacién. Sobre papel
el receptor homodino es sencillo y perfecto. En la practica, pero, en muchos
casos es irrealizable.

% Receptor heterodino

El receptor heterodino nace para dar solucidon a los numerosos
inconvenientes descorteados en el punto anterior. Su caracteristica
diferenciadora es la existencia de mas de una etapa mezcladora. El traslado
en frecuencia, por tanto, se lleva a cabo en diversas fases. Las frecuencias
centrales de cada fase reciben el nombre de frecuencias intermedias.
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Vemos a continuacion el diagrama de bloques de un receptor heterodino de
dos mezcladores:

—»| Filtro | LNA |4 Filtro —@—b Filtro Amp [ Filtro —>®—> Filtro |
4

~ ~ — O.L1 ~ ~ — O.L: H_J
Etapa RF Etapa IF (frec. intermedia) Etapa banda

Figura 7. Diagrama de bloques de un receptor heterodino

+ Etapa RF
El primer filtro tiene como objetivo limitar el ancho de banda de ruido. Es

muy importante que no introduzca pérdidas en la banda de paso ya que en
este punto el nivel de potencia de entrada es muy bajo.

El segundo filtro ha de asegurar un rechazo minimo de la frecuencia
imagen. La frecuencia imagen es aquella frecuencia simétrica de la del canal
de entrada respecto del oscilador local: si f, es la frecuencia del O.L. y f,

es la frecuencia central del canal de interés, si suponemos f, > f, entonces
la frecuencia intermedia es f.=f —-f, vy la frecuencia imagen

fimatge = foL _(fo - fOL) '

Si esta frecuencia imagen se encuentra en la entrada del mezclador, este la
trasladara justamente a la frecuencia intermedia, producira interferencia y
degradara la sensibilidad del receptor. Es necesario, por lo tanto, introducir
un filtro para limitar la amplitud de esta frecuencia imagen.

+ Etapa IF
El tercer filtro elimina el producto de la mezcla que no interesa. Siguiendo
con la notacion anterior, el filtro tendria que eliminar los entornos de la
frecuencia f, + f, .

El cuarto filtro eliminarad la posible distorsién del amplificador y la frecuencia
imagen del siguiente proceso de mezcla (si no es el ultimo).

El principal inconveniente del receptor heterodino es el problema de la
frecuencia imagen. En comparacién con el homodino, ademads, aumenta la
complejidad.
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En lo que se refiere a las ventajas, destacar que todos los inconvenientes
redactados en el apartado anterior en lo que se refiere al receptor homodino
se han solucionado:

e La amplificaciéon esta distribuida, como minimo, a dos frecuencias. Por
tanto, el riesgo de oscilaciones disminuye.

e El filtrado también se realiza a dos frecuencias. Ademas, en la etapa
IF se pueden implementar filtros mas selectos ya que estan centrados en
frecuencias mas bajas.

e La desmodulacién I/Q sélo es necesaria en la uUltima etapa. En esta
etapa la frecuencia es mucho mas baja y, por lo tanto, la aleatoriedad del
retrasador no es tan relevante.

e Los amplificadores no tendran que ser de tanta ganancia. Por esto
podemos enfatizar el conseguir una buena linealidad que no comporte los
problemas descritos en el receptor homodino.
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1.2.6. Receptor heterodino digital

En el punto anterior hemos visto cdmo el receptor heterodino soluciona los
problemas que presentaba el homodino. Si esto es realmente asi, ies
necesario un nuevo esquema?

En este apartado veremos las limitaciones del receptor heterodino analdgico
para introducir el que serd el esquema que estudiaremos durante el curso:
el receptor heterodino digital.

< Limitaciones del receptor heterodino analdgico

El receptor heterodino visto hasta el momento presenta las limitaciones de
cualquier sistema analdgico; limitaciones que ya hemos comentado en
apartados anteriores: sensibilidad al ruido, cambios con el tiempo y
temperatura, dificultad para reprogramar y configurar su funcionamiento,
etc. Si tenemos en cuenta la tendencia actual de los sistemas de
comunicaciones, estos inconvenientes son especialmente graves.

Efectivamente, uno de los sectores que mas impulso tiene actualmente es el
de las comunicaciones moviles. Desde hace veinte ainos hasta la actualidad,
diversos estandares se han ido sucediendo. La primera generacion (AMPS,
TACS) es analdgica. La segunda generacién ya migré a digital (GSM, 1S-95,
IS-54). La segunda generacion y media (2.5G: GPRS, EDGE, HSCSD) vy la
tercera generacion (UMTS, cdma2000) conviven en un mismo instantes
temporal de manera que los terminales han de ser capaces de soportar
todos estos estandares simultdneamente. La reconfigurabilidad de los
terminales sdlo es posible implementarla en el dominio digital, de manera
que uno de los factores clave que explica el gran desarrollo que estan
disfrutando las comunicaciones moviles en la actualidad es la llegada de la
tecnologia digital en este ambito.

Como bien sabemos, uno de los principales inconvenientes de los sistemas
digitales recae en la dificultad para trabajar con frecuencias elevadas y
grandes anchos de banda. Todo sistema digital esta limitado en velocidad
por los conversores A/D y D/A. Estos son, en efecto, el cuello de la botella
de los transceptores de radio digital. No sdélo por lo que respecta a la
velocidad, sino también al niumero de bits ya que los receptores requieren
un gran margen dindamico (sensibilidad muy baja).

Vistos los diferentes aspectos que influyen en la evolucién del ambito de las
comunicaciones, podemos afirmar que la tendencia actual consiste en
acercar la parte digital de un sistema de comunicaciones tanto en la antena
como lo permita la tecnologia. Ya hemos comentado que el cuello de botella
es, sobretodo, el conversor A/D: los limites actuales estan en frecuencias de
muestreo alrededor de 100 MSPS y resolucion de unos 16 bits. Con estos
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parametros, los transceptores de Ultima generacion pueden digitalizar la
sefal a partir de una frecuencia intermedia alrededor de 50 Mhz. Esto,
como veremos durante el curso, permite una versatilidad alta a la hora de
disefiar los sistemas de comunicaciones. Aun dependemos, no obstante, de
una parte analdgica que probablemente con el tiempo podemos ir
reduciendo a la minima expresion: filtros antialiasing y algan amplificador.

% Receptor heterodino digital

Antes de entrar a explicar el receptor heterodino digital introduciremos el
impacto del significado que la palabra digital suele adoptar en el ambito de
los transceptores. A tal efecto, diferenciemos tres tipos de sistemas:

e Sistemas con interficie grafica digital. Son transceptores analdgicos
gue tipicamente incluyen un microcontrolador que gestiona la interficie de
usuario (teclado y display). Las prestaciones de estos sistemas son las
mismas que la de los sistemas analdgicos, ya que todo el proceso radio se
implementa con esta ultima tecnologia.

e Sistemas con procesado banda base digital. Este tipo de
transceptores tienen un front-end de radio analdgico que filtra, amplifica y
traslada el canal de interés a la banda base (o a una frecuencia muy baja).
Alli es digitalizado y procesado tipicamente con un DSP. Estos sistemas se
benefician de la tecnologia digital en el sentido que permiten la
implementacion de algoritmos de codificacion, proteccién de errores,
ecualizacion y similares. La reconfigurabilidad, sin embargo, no es total ya
que resulta complicado cambiar los parametros de la cadena de recepcién
(p.e. el ancho de banda). Ademas estan fuertemente sometidos a
inconvenientes como tolerancias y derivadas de componente, etc.

Las prestaciones de estos sistemas son mejores que la de los
anteriores.

e Sistemas digitales. Este tipo de transceptores implementan en digital
todos los bloques de los receptores que la tecnologia permite. Actualmente
este requisito se traduce en una conversion A/D, D/A alrededor de los 100
Mhz con una resolucion de 16 bits. Incluyen filtrado y mezcla digital, factor
que les confiriere una configurabilidad y prestaciones maximas.

El receptor heterodino digital pertenece al ultimo grupo de los nombrados.

—» Filtro H LNA [ Filtro —>(%—> Fitro i CAG H AD | DDC | DSP |—»

— _ OL - N _
~ L ~" ~

Etapa RF Etapa IF (frec. intermedia) Sistema digital
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Figura 8. Diagrama de bloques de un receptor heterodino digital
La etapa de RF es idéntica a la del heterodino analdgico.

La etapa de IF trabaja a una frecuencia analdgica maxima inferior a 50 Mhz.
Consiste en un filtro antialiasing y un control automatico de ganancia que
ajusta la potencia de salida al fondo de escala del conversor A/D.

El conversor A/D digitaliza la sefal a una frecuencia de unos 100 MSPS
(Mega Sanchos per Second) y 16 bits. Es un conversor con una linealidad
muy buena con tal de asegurar una distorsion / intermodulacion muy bajas.
El DDC (Digital Down Converter) es un dispositivo digital programable que
filtra, mezcla y diezma la sefal. Este dispositivo le confiere al receptor las
prestaciones de configurabilidad de los parametros radio: ancho de banda,
frecuencia central, etc.

El DSP (Digital Signal Procesor) es un procesador especifico que se
encargara del procesado banda base: desmodulacidn, correccion de errores,
sincronizacion de simbolo, etc.

Cabe decir que la arquitectura de la figura no es la Unica posible. Existe
todo un abanico de dispositivos especificos que pueden ser integrados en la
cadena digital de recepcién (y en su caso de emisién): légica programable
(CPLD / FPGA), DUC (Digital Up Converter), filtros digitales, costas loop, etc
Durante el curso estudiaremos el comportamiento de todos estos
dispositivos, arquitecturas y configuraciones alternativas, etc. haciendo
especial énfasis en las relaciones entre los componentes para cumplir con
unas determinadas prestaciones fijadas por unas especificaciones.
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1.3. Los filtros analdgicos

Los filtros analdgicos son elementos clave en los sistemas digitales. Sus
caracteristicas determinan a menudo las prestaciones globales del sistema.
Por esto es muy importante conocer bien la caracterizacién tanto a nivel
temporal como frecuencial, tanto en lo que se refiere a la fase como a
amplitud.

En este documento revisaremos en primer lugar la parametrizacion de los
filtros analdgicos y a continuacion comentaremos las diferentes funciones y
caracteristicas que han de tener los diferentes filtros analdgicos que
aparecen en el diagrama de bloques de un heterodino digital.

1.3.1. Caracterizacion de filtros analogicos

Veamos seguidamente los parametros mas importantes que definen un
filtro, tanto a nivel temporal como frecuencial. Pérdida de generalidad.

< Caracterizacion temporal

La manera mas habitual de caracterizar un filtro en el dominio temporal es
a través de su respuesta en el escalon unitario.

A
—ﬁ FILTRO >

»
Ll I

v

Figura 9. Respuesta de un filtro al escalon unitario

Los parametros que caracterizan la respuesta al escalon de un filtro son los
siguientes:

e Tiempo de subida: tiempo que tarda la sefial de salida en completar
el 90% del valor final.

e Sobreamortigtiamiento: diferencia maxima, por exceso, entre la

salida y la entrada.

e Ringing: porcentaje de oscilacion de la salida alrededor de su valor
final.
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En la figura siguiente vemos estos parametros representados sobre la
respuesta a un escalén unitario.

Figura 10. Caracterizacion temporal de un filtro

+ Caracterizacion frecuencial

La caracterizacién de un filtro en el dominio frecuencial se suele realizar
mediante dos funciones, que son su respuesta frecuencial de amplitud y su
respuesta frecuencial de fase.

La respuesta frecuencial de amplitud de un filtro pasa-bajo tiene la forma
tipica que se presenta en la figura 11. Los parametros que la caracterizan
son los siguientes:

Frecuencia de corte: frecuencia en la que la atenuacidon es de -3dB respecto
al maximo de la banda de paso. Los filtros pasa banda tienen dos
frecuencias de corte.

e Banda de paso: banda de frecuencias que van desde los 0 Hz hasta la
frecuencia de corte. En los filtros paso banda se define como el margen de
frecuencias comprendidas entre les dos frecuencias de corte.

e Rizada de la banda de paso: diferencia entre las atenuaciones
maxima y minima de la banda de paso; se mide en dB. Idealmente tendria
que ser cero.

e Frecuencia de atenuacién. Se define como aquella frecuencia en la
cual el filtro presenta una atenuacion determinada, que suele estar
relacionada con algun parametro que depende del resto del disefo
(normalmente el margen dinamico). Podemos definir, entonces, la
frecuencia de atenuacién a 60 dB, o a 70 dB, o a cualquier otra atenuacién
gue sea interesante para un disefio determinado.

e Banda de transicion: margen de frecuencias comprendidas entre la
frecuencia de corte y la de atenuacion.

e Pendiente de la banda de transicion: derivada de la atenuacion
respecto a la frecuencia; se mide en dB por década o por octava.

e Banda de atenuacidon: en un filtro de paso bajo, margen de
frecuencias por encima de la frecuencia de atenuacion.
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Figura 11. Respuesta frecuencial de amplitud de un filtro pasa-bajos
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El parametro mas destacable que describe la respuesta de fase de un filtro
es el retraso de grupo:

Respuesta frecuencial de fase

Or r r r r r r r r r

-200 ~ 1

-400 |- -t

-600 |- -

-800 |- -

Fase (grados)

-1000

|

-1200

|

-1400* r r r r r r r r r
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

Frecuencia normalizada

Figura 12. Respuesta en fase de un filtro de paso bajo

e Se calcula como la derivada de la respuesta de fase respecto a la
frecuencia:

7(w) =—

do(w) rad sg
dew |rad/sg

e El retraso de grupo evaluado en una frecuencia determinada nos
indica el retraso temporal que aquella frecuencia sufrirda al pasar por el
filtro.

e Lo ideal es que el filtro retrase todas las frecuencias por igual, es
decir, que el retraso de grupo sea constante; esto implicard que la
respuesta de fase sea lineal:

dd(w) _

O(w)=k-0=r1(w)=- =-k sg.

Veremos que de cara al resto del curso, los parametros que mas nos
interesaran de los filtros seran la frecuencia de corte (que en recepcion
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relacionaremos con el ancho de banda de la banda de canales de
recepcion), la frecuencia de atenuacion (que relacionaremos con la
frecuencia de muestreo de los conversores A/D) y la atenuacién a la banda
de atenuacion (que relacionaremos con el margen dindmico del sistema).

1.3.2. Los filtros en el heterodino digital

Recordemos el esquema del receptor heterodino digital con tal de comentar
las funciones y tecnologias de los filtros que aparecen.

= Filtro ina H Fitoz M Fio H cac AID DDC DSP
1 T 3
~ ~ —~ oL ~ ~ ~ - —
Etapa RF Etapa IF (frec. intermedia) Sistema digital

Figura 13. Receptor heterodino digital

El Filtro 1 es el filtro de entrada. Sus funciones principales son:

e Limitar el ruido. Recordemos que la potencia de ruido blanco viene
dada para KT:B, donde B es el ancho de banda. Reduciendo B
conseguiremos limitar la potencia de ruido y aumentar la sensibilidad y
selectividad. El minimo valor de B para un sistema multicanal sera, en
general, el de la banda.

e Eliminar la sefal fuera de la banda de interés. Antes de amplificar la
sefial conviene atenuar al maximo todas las sefiales que no nos interesen.
De esta manera se evita posibles saturaciones y distorsiones de los
amplificadores.

Un requerimiento muy importante por el Filtro 1 es que introduzca una
minima atenuacién en la banda de paso, ya que en este punto del receptor
la sefal es muy débil y cualquier atenuacidn repercute en un
empeoramiento de la sensibilidad.

Este filtro suele ser de bajo orden y se implementa habitualmente con
componentes discretos (condensadores y bobinas).

El Filtro 2 tiene las funciones siguientes:

e Eliminar los posibles harmonicos causados por la distorsién
introducida por el LNA (Low Noise Amplifier).
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e Asegurar una atenuacién minima de la frecuencia imagen del
oscilador analégico que figura a continuacién. Esta atenuacidon determina en
gran medida la sensibilidad del receptor.

El Filtro 2 se puede implementar utilizando la tecnologia SAW (Surface
Acoustic Wave). La atenuacion en la banda de paso que presenta esta
tecnologia no es excesivamente grave ya que la sefal en este punto ya se
ha amplificado, al tiempo que el plano de la banda de paso y la abrupta
banda de transicion le hacen muy util para este propdsito.

El Filtro 3 tiene como objetivos:
e Eliminar la frecuencia doble producida por el mezclador.

e Limitar el ancho de banda de la sefial para que el control automatico
o de ganancia (CAG) trabaje correctamente.

La tecnologia de filtros de cristal puede resultar adecuada en algunos casos
(receptor monocanal). En la mayoria de las ocasiones, no obstante,
conviene utilizar filtros que dejen pasar toda la banda para seleccionar el
canal en concreto digitalmente (utilizando el mezclador digital DDC).

Algunas veces se pone un filtro entre el CAG y el A/D de alta velocidad para
asegurar que se elimina el aliasing.

En caso de que el receptor (0 emisor) necesite interaccionar en banda base
con sefales analdgicas (p.e. voz), hay que incluir conversores A/D y D/A de
baja velocidad con sus respectivos filtros antialiasing y reconstructores. Las
dos opciones mas frecuentemente usadas para resolver este aspecto son:

e Circuitos integrados que incluyen conversores de baja velocidad
(hasta 50 KSPS), filtros y amplificadores. Reciben el nombre de AIC (Analog
Interface Circuit) o CoDec (Coder / Decoder). Por ejemplo, el AD1847 de
Analog Devices se utiliza en algunos modulos de evaluacién de DSP.

e Circuitos integrados de filtros conmutados. Hay diferentes érdenes y
diferentes técnicas (Txebixev, Bessel, etc.). Por ejemplo, LTC1063 de Linear
Technology.
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2. Conversores A/DyD/A

En este apartado estudiaremos principalmente la caracterizacion,
prestaciones, técnicas y uso del conversor A/D en sistemas de radio digital.
Lo haremos desde dos puntos de vista. En primer lugar discutiremos el
conversor A/D desde un punto de vista tedrico: fundamentos de
funcionamiento (muestreo y cuantificaciéon) y técnicas avanzadas de uso
(dithering, oversampling y undersampling).

Seguidamente veremos las restricciones que la tecnologia impone sobre las
prestaciones de los conversores: errores de linealidad y restricciones de
ancho de banda. Se completa el capitulo con un breve estudio sobre la
funcidn de interpolacidn realizada por los conversores D/A.

2.1. El conversor A/D ideal

Un conversor A/D es un componente que representa todos los valores
analdgicos dentro de un intervalo por un numero limitado de coédigos
digitales, cada un de los cuales representa de manera exclusiva una fracciéon
de la entrada.

Los conversores de n bits que utilizan un cédigo binario estandar (que, por
otro lado, son los mas frecuentes), disponen de 2" cddigos digitales
diferentes.

La funcion de transferencia caracteriza su comportamiento entrada - salida:

Cadigo digital salida

A

)
001 T ,—I_!_!i

[
»

000

Entrada analdgica

Fondo de de

Acrala

Figura 14. Funcién de transferencia de un conversor A/D

El fondo de escala (FSR: Full-Scale Range) es el maximo valor de la entrada
analdgica que el conversor A/D admite.
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El LSB (Least Significant Bit, también abreviado comoA) define el ancho de
la fraccidn de la entrada representada por un mismo cdédigo.

La ecuacidon siguiente relaciona los tres parametros del conversor
nombrados hasta ahora:
FSR

2" -1

LSB=

Ecuaciéon 1. LSB

A nivel de diagrama de bloques, nos interesara distinguir las funciones
especificadas en la figura 2. El conversor, por tanto, simplifica el mundo
analdgico discretizando el tiempo y la amplitud. Esta doble simplificacion se
fundamenta en el Teorema del Muestreo y el Modelo de Cuantificacion. A
continuacion revisaremos estos dos conceptos.

Muestreo Cuantificacié Codificacion fF—+—p

| n 1

I 1

1 1

I_ _ T _____________ T ____________ T _____________ T _I

Sefial Senial Senial Cadigo digital

continua en tiempo discreta en tiempo discreta en tiempo
continua en amplitud continua en amplitud discreta en amplitud

Figura 15. Diagrama funcional de un conversor A/D

2.1.1. Teorema del muestreo

El teorema del muestreo afirma que si la frecuencia mas alta de una senal
analdgica es B y lo muestrearemos a una frecuencia f,>28, entonces la

sefial podra ser recuperada exactamente a partir de sus muestras utilizando
la funcidn de interpolacién / filtro:

0()= 2B 1) L 1)

2:7-Bt 2B (2B
Ecuacion 2. Interpolador ideal

El teorema impone, pues, dos restricciones: una sobre el proceso de
conversion A/D y otra sobre el proceso de conversion D/A

e Sobre el A/D: una frecuencia minima de muestreo, segun la
frecuencia maxima de la sefal analdgica de entrada. Con tal de asegurar
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esta condicidon se suele utilizar un filtro analdgico en la entrada del A/D,
denominado antialiasing.
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e Sobre el D/A: una funcién de interpolacidon concreta (Ecuacion 2):

a(t)
1 T T T T T

05 | | | | !
o] 50 100 150 200 250 300

a(f
50 T T T T T

50 | -

-100 - -

-150 - -

250 | | | | !
0 200 400 600 800 1000 1200

Figura 16. Funcidn de interpolacién ideal de un conversor D/A

Tanto si lo miramos temporalmente (respuesta impulsional infinita), como
frecuencialmente (respuesta abrupta), esta funcion es irrealizable. En la
practica nos tendremos que conformar con una aproximacién a base de dos
filtros a la salida del D/A: un ecualizador y un paso bajo. Lo veremos con
mas detalle en apartados posteriores. Asi pues, aunque tedricamente el
proceso de muestreo no supone distorsion, en la practica no seremos
capaces de cumplir estrictamente los requisitos que éste impone. No
obstante, esto no sera, un grave inconveniente si aplicamos un conjunto de
criterios que veremos mas adelante.

% El filtro antialiasing

El teorema del muestreo impone una condicién sobre la frecuencia de
muestreo ( f, ): se precisa que f,>28. Para asegurarla, se suele utilizar

una configuracion formada por un filtro de paso bajo (en radio normalmente
es paso banda) denominado antialiasing antes del conversor A/D:

I
5
\ 4
>
2

fc ) fa, Aa fm, n

Figura 17. Filtro antialiasing y conversor A/D
Las caracteristicas relevantes que a continuacién relacionaremos son:
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En lo que se refiere al filtro:

e Frecuencia de corte f.. Indica la frecuencia de caida 3 dBs. Separa la
banda de paso y la banda de transiciéon. Si el filtro es paso banda
tendremos que fijar dos frecuencias de corte (la inferior y la superior).

e Frecuencia de atenuacién f,. Marca el inicio de la banda de
atenuacién. La f, es una frecuencia que depende del disefo en el que
estemos involucrados: indica la frecuencia a la cual el filtro proporciona la
atenuacién deseada. Igualmente, para los filtros paso banda habra dos
frecuencias de atenuacidén, pero la mas restrictiva (excepto si aplicamos
submuestreo) sera la superior.

e Atenuacion minima a la banda de atenuacion (A,).
En lo que se refiere al conversor A/D:

e Frecuencia de muestreo f,,.

e NUmero de bits n.

El filtro tiene que dejar pasar todo el ancho de banda de la sefial sin
atenuarlo. Para tal efecto fijaremos f =f_,, donde f_, coincide con el
ancho de banda (B) para sefiales banda base. Si el filtro es paso banda, las

dos frecuencias de corte las fijaremos para que la banda de paso coincida
con el ancho de banda de todos los canales (banda) de interés.

Ademas, el filtro tiene que rechazar todas las componentes frecuenciales
por encima de f% para evitar que exista aliasing en la salida del A/D. En

otras palabras, disefiaremos de manera que fa:f% y exigiremos una

atenuacién suficiente a esta frecuencia para conseguir el objetivo que nos
hemos marcado. éCudl es esta atenuacidn suficiente? La respuesta estad en
el conversor A/D. Sera necesario que el filtro atenlde cualquier componente
frecuencial situada por encima de f, un nimero de dBs con el que el A/D, en
el peor de los casos, no se de cuenta de que existe: en otras palabras, por
debajo de 1 LSB de variacion.

El peor caso que se puede dar es una sefial que no nos interesa a fondo de
escala situado justo en la frecuencia de atenuacion (f,). Entonces la

atenuacién que debera aplicar el filtro es:

a - FSR__FSR
"~ LSB FSR
i

=~ 2"; Atenuacié (dB) = 6:n

Ecuacioén 3. Atenuacion de un filtro antialiasing
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La figura siguiente ilustra este concepto:

A (dB) 4

NI

I :
o fy=ng S fr f

Figura 18. Caracteristicas de un filtro antialiasing

Para fijar la frecuencia de atenuaciéon hay otro criterio menos restrictivo.
Fijaos en que si f, = f% evitamos cualquier frecuencia que pueda generar

aliasing. Ahora bien, podemos admitir aliasing por encima de f,, ya que

éste no caera sobre la banda de interés sino sobre la de transicién; después
del A/D podremos filtrarlo digitalmente. En otras palabras, el aliasing que
tenemos que eliminar sin falta es aquel que cae sobre la banda de interés,
ya que es lo que no podremos filtrar después en digital. Este nuevo criterio
(que usaremos en otras ocasiones durante el curso) lleva a fijar una

. f fo+f _ :
frecuencia de muestreo 7”‘: < i 2, donde f, coincide con la frecuencia

superior de la banda y f, es la frecuencia a la cual el filtro atenta A,.

Ahora la frecuencia de muestreo de el A/D sera menor (o bien la pendiente
del filtro sera menos abrupta), pero por contra tendremos que poner un

filtro digital para eliminar el posible aliasing por encima de :—C =T
+

m C a

2.1.2. Error de cuantificacion

La discretizacion de la amplitud que se lleva a cabo en el conversor A/D
provoca un error denominado error de cuantificacion. A modo de ejemplo en
la figura 19 podemos observar las tres sefales que intervienen en el
proceso:

e La entrada al A/D, supuesta sinusoidal en un fondo de escala de 2
voltios

e La salida del A/D, cuantificado con 4 bits (LSB = 215)
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e El error de cuantificacion, requiere un valor maximo de LS% porque
se ha supuesto un conversor de redondeo.

Entrada A/D
1

°‘§:/ | | | T

=

05 / |
A L . . L L

50 60 70

30 40
Sortida A/D

1 T T T T T T

051 e
ok -
051 o~ B

-

. . . . L |
0 10 20 30 40 50 60 70
Error quantificacio
0.1

L AN MA A R A DO A
0.05 —\/\\/ ' \/—\/ ! \/ \/ \/ \/\J \/II\/' \l'll \/ \/ N\ ]

-01
0

(=]

20 40 50 60 70

Figura 19. Error de cuantificacién

El error de cuantificacion es insalvable, y no hay ninguna teoria que nos
permita cometerlo impunemente. En lugar de esto, nos conformaremos con
conocer y limitar sus efectos.

< Modelo del error de cuantificacion

A continuacién expondremos un modelo que permite tratar el error de
cuantificacion como un ruido bajo ciertas condiciones. Este tratamiento nos
permitird encontrar una relacién SQN (leido Signal to Quantization Noise)

que sera el nuestro instrumento de trabajar.
Este modelo postula que si la sefial en la entrada de un conversor A/D tiene

una amplitud suficientemente grande como para ocupar, como minimo, los
niveles de cuantificacion correspondientes a 4 6 5 bits (suposicion de “gran

sefial” respecto al LSB) entonces el error de cuantificacidn puede
considerarse uniformemente distribuido entre {—%,%} En otras

palabras, la probabilidad de cualquier valor del error dentro del intervalo es
la misma.

Dado que el intervalo de probabilidad es simétrico, la media del error sera
cero
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(u=0).
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El calculo de la variacion nos dara la potencia del error:

A
2 377 2
.dezl.jez.de =l|:e_:| ZA_
A A

Ecuacion 4. Ruido de cuantificacién
Remarquemos los puntos siguientes:

e Dado que el error de cuantificacion lo desconocemos, intentemos
modelarlo como un ruido. Este ruido quedara caracterizado con una media y
una variacién (potencia). Hay que tener claro, no obstante, que dado un
caso concreto el error de cuantificacion es determinante. Es el
desconocimiento de la sefal de entrada que hace que lo modelemos, bajo
condiciones de “gran sefial” como aleatorio.

e La potencia del error de cuantificacién depende de dos factores: del
fondo de escala y del numero de bits:

_ FSR?
. 12{2" -1f

Ecuacion 5. Ruido de cuantificacion

Con el fin de minimizar este error deberemos disminuir el fondo de escala
(normalmente no sera posible ya que el fabricante acostumbra a
recomendar este parametro), o bien aumentar el nimero de bits.

Para encontrar una relacion SQN sera necesario a continuacion encontrar la

potencia de la sefial de entrada. Supondremos una sefal sinusoidal:

2

)
S = Ti !(A-sin(w-t))z dt = A?

Ecuacién 6. Potencia de una sefial sinusoidal

46



Lanlle%nLine

ENGINYERIES
Universitat Ramon Llull

Ya estamos en disposicion de encontrar la relaciéon buscada:

% =10-log / :10-I0g(6-2—22J

Yt
Ecuaciéon 7. Relacion SONR
Para poder simplificar la expresidn anterior, supondremos la sefial de
entrada a fondo de escala: 2A=FsrR. Es importante darse cuenta de que
ahora estamos suponiendo el mejor caso posible en lo que respecta a
SQNR, ya que consideramos que la entrada tiene la maxima potencia.

Lo hacemos asi en beneficio de obtener una expresién mas simple:

S A ( ]
2 2 3
. —_— . . — . —_ 2:n —_ ~ 2n N
%)N 10 Iog(G 2] 10-log| 6 > =10 Iog[ (2 1)) 10- Iog[ 2 j 1.76 + 6.02:n

(FSRJ
2" -1

Ecuacion 8. Relacion SQNR
Hemos caracterizado, pues, el conversor A/D para “gran sefal” como un
sistema que discretiza la amplitud de la sefal de entrada y que, ademas,
introduce un ruido:

|
Sefial continua en amplitud | A/D : Sefial discreta en amplitud
Potencia S 1 Relacién %N

Figura 20. Conversor A/D y error de cuantificacion

Es importante remarcar que la S mejora 6 dB por cada bit adicional del

ON
sistema.

Fijaos en que el desarrollo anterior implica adoptar un modelo de conversor
A/D lineal (respecto a la cuantificacién), ya que la no linealidad (error de
cuantificacion) se modela como un ruido. Efectivamente, si en la entrada del
A/D hay una sefial cualquiera, en su salida aparece esta misma sefial mas
un ruido (peri no hay distorsiones de la sefial tal y como seria de esperar en
caso de no linealidades).

Conviene remarcar que el modelo s6lo se comporta bien para “gran sefial”.
Veremos mas adelante que para “pequeiia sefial” deberemos corregir el
modelo.

47



Lanlle%nLine

ENGINYERIES
Universitat Ramon Llull
A menudo se utiliza la relacion S como el margen dindmico del

QN

conversor A/D. Entendemos por margen dinamico la maxima diferencia de
potencia entre dos sefiales simultaneas en la entrada del conversor que el
A/D es capaz de captar. Efectivamente, si intentamos convertir dos sefales
una de las cuales esta a fondo de escala del conversor y la otra tiene una
potencia inferior a éste en un numero de dBs igual al valor del %N , en la

salida del conversor la QN tendra una potencia igual a la de la sefial menor.

Hay que remarcar, no obstante, que si observamos, por ejemplo, el
espectro de una sefial sinusoidal cuantificada, la diferencia entre la potencia
del pico frecuencial y el ruido de cuantificacidon sera mucho mas grande que

la relacidn SQN . Esto se debe a que toda la potencia de la sefial sinusoidal

estd concentrada en una frecuencia, mientras que la del ruido de
cuantificacion esta uniformemente distribuida. Por tanto, la potencia para
Herz del ruido de cuantificacion (densidad espectral de potencia) es muy
inferior a la potencia global.

Esta expresion del margen dinamico tiene especial interés en un analisis
temporal ya que en este caso toda la potencia se manifiesta en cada
instante de tiempo.

En general, en la entrada del conversor A/D no encontraremos una sefial
pura, sino que éste estara caracterizado por una relacién %1 . En este caso,

en la salida del conversor este ruido se sumara al de cuantificacion:

|
Sefial continua en amplitud | : Sefial discreta en amplitud
S —T> A/D —> S
%\l ' I %\l +0ON
|

Figura 21. Conversor A/D, ruido y ruido de cuantificacion

2.1.3. Dithering

El modelo anterior sélo es valido para “gran sefal”; es decir, cuando la
entrada ocupa como minimo 4 6 5 bits. éQué pasa cuando no se da este
caso? Para mostrarlo podemos realizar el experimento siguiente.

Utilicemos un conversor A/D para muestrear una sefal del tipo

s(t):%+§-sin(%+2-ﬂ-fo-tj a una frecuencia de muestreo f, =12.f,. Ajustemos la

amplitud de la sefal de entrada de manera que en un primer caso este
ocupe Unicamente 2 bits y en un segundo caso ocupe 8. Observemos la
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sefal de salida del A/D en formato temporal y frecuencial (FFT de 2048
muestras).
El resultado es el siguiente:

Senyal quantificat (2 bits) Senyal quantificat (8 bits)
1 1
0.8 0.8
0.6 0.6
0.4 0.4
0.2 0.2
0 0
0 5 10 15 20 25 0 5 10 15 20 25
Espectre senyal quantificat (2 bits) Espectre senyal quantificat (8 bits)

150 150
100 100
50 50
0 0
.50 -50

0 200 400 600 800 1000 1200 0 200 400 600 800 1000 1200

Figura 22. Error de cuantificacion por sefales pequefias

En el caso del conversor de 8 bits, el espectro de la sefal es el esperado: un
tono a la frecuencia digital %2 (muestra 204%2;170 ) y una componente de

continua. En el caso del conversor de 2 bits aparecen, ademas, picos
frecuenciales observados en las muestras multiples impares de la anterior:

2048 2048 i :
32048/ y 52048/ . Estos tonos son consecuencia de dos factores:

e La sefial de entrada estd codificada con pocos niveles.
e La sefal de entrada esta sobremuestreda.

Fijémonos en que la coincidencia de estos dos factores provoca que la sefial
de salida contenga muy a menudo muestres consecutivas de igual valor. La
conversion A/D da como resultado pulsos temporales de amplitud igual a los
valores de cuantificacion. Estos pulsos provocan la aparicion de harmdnicos
en los multiples impares de la frecuencia de la sefal de entrada.

Si interpretamos el conversor A/D como un elemento que simplifica el
mundo continuo en una aproximacién discreta, en el caso que nos ocupa la
aproximacion no es fiel a la realidad y puede dar lugar a malas
interpretaciones.

Con tal de resolver este problema podemos proceder de dos maneras.
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La primera de ellas es bastante directa: aumentar la resolucién del
conversor A/D de manera que la sefial de entrada ocupe 5 6 6 bits: nos
encontraremos pues en el caso estudiado en el apartado anterior.

La segunda manera resulta mas interesante. Dado que el problema esta
causado por las muestras consecutivas de igual valor, podemos forzar
cambios en la entrada para romper estas secuencias. Estos cambios los
introduciremos afiadiendo ruido a la entrada. Esta técnica recibe el nombre
de dithering.

¢Qué amplitud deberd tener el ruido de entrada? Cualquier amplitud que
rompa les secuencias de valores iguales serd adecuada. Empiricamente se
ha visto que un ruido de amplitud mediano en valor absoluto de+v2A es
adecuada.

La aplicacion de un ruido en la entrada del conversor A/D tiene como efecto
secundario la pérdida de margen dinamico. Cuantifiquémoslo en el caso que
nos ocupa:

i

Ecuacion 9. Pérdida de bits por culpa del dithering

Aplicando el ruido de amplitud mediano 2:A el sistema pierde 2 bits, pero
el espectro no lleva a confusién. Veamoslo en la grafica siguiente:

Senyal quantificat (2 bits) amb dithering Espectre senyal quantificat (2 bits) amb dithering
20

100
1.4

80
1.2r ] 60
a0
20t
osl

ol
o6l 20}

40}

-60 |

0.2 -80
o 10 20 30 40 50 o 200 400 600 800 1000 1200

Figura 23. Efectos del dithering

El nivel de ruido global del sistema ha aumentado, pero el espectro es
mucho mas nitido.

Si requerimos la misma resolucién de antes tendremos que aumentar en 2
el numero de bits del sistema (recordemos que la solucién 1 requeria un
aumento mayor de bits).
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% Otros esquemas de dithering

El proceso descrito en el apartado anterior se puede implementar mediante
el esquema siguiente:

[N S ——

________________

Figura 24. Esquema de aplicacién de dithering, |

Este esquema tiene la ventaja de la simplicidad, pero tiene el inconveniente
de la pérdida de margen dinamico (cuantificado en 13.8 dB por el caso
estudiado en el apartado anterior).

Hay otras maneras de implementar el dithering. A continuacion
describiremos un par mas.

 Enfrada 1 o
l #

————————

PR | ——

________________

T— PRN Retras

Figura 25. Esquema de aplicacién de dithering, Il

El esquema anterior basa su funcionamiento en la generacion digital del
ruido de manera que este ruido se resta de la sefial una vez que ésta ha
sido convertida por el A/D. Esta compuesto por los elementos siguientes:

e PRN (Pseudo Random Noise): este modulo genera valores pseudo
aleatorios digitalmente.

e EI D/A convierte a analdgico los numeros pseudo aleatorios
generados por el PRN.

e El Retraso sincroniza las dos entradas del restador. Su presencia es
necesaria para simular el retraso de conversion del A/D.

e El restador elimina el ruido de la muestra convertida (que contiene
sefal y ruido).

Este esquema presenta un mayor margen dindamico que el anterior ya que
el ruido introducido se elimina digitalmente una vez que ya ha hecho su
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trabajo. A pesar de esto, la recuperacién de margen dinamico no es total,
ya que el valor de ruido restado no tiene porqué corresponder con el valor
de ruido cuantificado por el conversor A/D.

Como inconveniente, destacar la mayor complejidad de implementacién
debido sobre todo a la presencia del conversor D/A.

Otra posibilidad de implementacién del dithering es la siguiente:

> Filtro

: Ruido banda |
| estrecha )

Figura 26. Esquema de aplicacién de dithering, llI

En este caso el ruido anadido a la entrada del conversor ha de tener un
espectro que no pise el ancho de banda de la sefial de entrada. Por tanto, si
el conversor A/D muestrea por encima de dos golpes el ancho de banda
total del sistema, el ruido podra ser eliminado mediante un filtro digital.
Veamoslo en la figura siguiente:

A Sefial de entrada

/ Filtro

Ruido

v

"

Figura 27. Dithering. Funcionamiento esquema ll|

Este esquema, igual que el anterior, tiene unes prestaciones mejores que el
sistema basico ya que no se pierde margen dindmico del conversor. Por
contra, en este caso hace falta un A/D que sea capaz de muestrear mas
rapido que el anterior. Ademas, el filtro tendra que ser implementado en un
hardware digital muy rapido.
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2.1.4. Oversampling (sobremuestreo)

La técnica de oversampling consiste en muestrear una sefial muy por
encima de la frecuencia minima que exige el teorema de Nyquist. Este
sobre esfuerzo del A/D se vera compensado por un incremento del margen
dinamico del sistema.

Para poder explicar la técnica, compararemos dos situaciones. En el primer
caso, muestrearemos una sefial con ancho de banda B a una frecuencia
f,.=2B, y en el segundo caso a una f ,=42:-B. En ambos casos el

conversor sera de n bits.

En la figura siguiente, el espectro superior corresponde al caso 1. Se ha
marcado en azul el error de cuantificacién correspondiente al conversor de n
bits. Este error de cuantificacidon lo suponemos uniformemente distribuido.
El espectro inferior corresponde al segundo caso, en el que la frecuencia de
muestreo es cuatro veces superior. Igualmente, se ha marcado en azul le
error de cuantificacion.

Fijémonos en que la potencia total de error es la misma en los dos casos
(s6lo depende del fondo de escala y del nUmero de bits del A/D), pero ahora
esta distribuida en un margen de frecuencias cuatro veces superior y, por
tanto, la densidad espectral de potencia es cuatro veces inferior.

AVA)

v\
B f

A

v

ml

| ] |
\ i / ol

é I f |

m2

v

Figura 28. Oversampling y error de cuantificacién.
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En el segundo caso podemos proceder de la manera siguiente. Filtro de
paso bajo con frecuencia de corte a B. La sefal quedara intacta, mientras
gue el ruido por encima de B serd atenuado (casi eliminado):

A

1 I >
B fm2
Figura 29. Filtrado de ruido durante el proceso de oversampling.

Seguidamente podemos diezmar en un factor cuatro para obtener el
resultado final del proceso de oversampling:

A

v

1 1
B
Figura 30. Delmacién en el proceso de oversampling

Si comparamos el espectro anterior con el espectro obtenido en el caso 1
observamos que hemos reducido la potencia de error de cuantificacién a

una cuarta parte del su valor. Hemos mejorado, pues, la relacién S en 6

QN
dB, mejora equivalente a disponer de un conversor A/D de un bit mas de
resolucion.
Si lo hacemos en el caso general en que procesamos la sefial a una
frecuencia de muestreo o golpes mayores a la requerida por Nyquist,
podemos cuantificar la mejora experimentada en términos de numeros de
bits:
El ruido de cuantificacion en el segundo caso sera

1A FSR?

N=-"—"—"=_-"
QN, al2 12.q22"

Ecuacion 10. SQNR durante el proceso de oversampling, y

Para poder simplificar e interpretar la expresion escribimos a« como a
potencia de 2: o =2”. Entonces:

FSR?2 FSR? FSR?

N == = = 7
QN 12.28 %" 2.(n+ﬁ) 12227
122 ' 2
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Ecuacion 11. SQNR durante el proceso de oversampling, Il
Hemos llegado a una expresion de ruido de cuantificacion tal y como la que
hemos deducido en un apartado anterior, donde el nimero de bits del
conversor viene dado por:

B

n=n+=

Ecuacién 12. Ganancia de bits durante el proceso

Donde S estd directamente relacionada con el factor de sobremuestreo.
Veamoslo en la tabla siguiente:

Factor Ganancia en bits  Ganancia en dB
sobremuestreo
4 2 1 6
8 3 1.5 9

Figura 31. Ganancia en bits y dB en el proceso de oversampling
Por tanto, mediante el proceso descrito podemos intercambiar frecuencia de
muestreo por numero de bits. Por ejemplo, es equivalente muestrear a f, y
n bits, que hacerlo a 4:f, y (n-1) bits aplicando filtrado y delmacién.
Propongamos como ejercicio demostrar que la ganancia en dB de la relacion
%N al sobremuestrear en un factor o viene dado por:

10-log,(e) [dB]

Ecuacién 13. Ganancia en dB durante el proceso

La ganancia en bits la podemos escribir también como:

10
E' Ioglo(a)

Ecuacion 14. Ganancia en numero de bits durante el proceso
Para finalizar el apartado, proponemos dos cuestiones a reflexionar.

e (COmo interpretar el hecho que el factor de sobremuestreo pueda
producir un nimero de bits no entero?

e (Encontrais alguna situacién en la que, por ejemplo, muestrear a f, y
n bits no sea totalmente equivalente a hacerlo a 4:f, y (n-1)?
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2.1.5. Undersampling (submuestreo)

El proceso de muestreo se observa frecuencialmente en forma de creacion
de repeticiones en los multiples de la frecuencia de muestreo. Si este
proceso de replicacion no provoca solapamientos, el muestreo no implica
pérdida de informacidon. Este razonamiento es equivalente a requerir una
frecuencia de muestreo superior a dos veces el ancho de banda de la sefal.

Normalmente origen espectral de las repeticiones se sitia a la banda base
(figura 32): el ancho de banda de la senal coincide con su frecuencia
maxima ya que el espectro de la sefial comienza a la frecuencia cero. Nada
nos impide, pero, aplicar el mismo proceso a una sefial paso banda (figura

33). En este caso, B=f,_, —f,;,, dondef , #0.

max min 7

Muestreo a

min max

Figura 32. Muestreo de una sefial banda base

Muestreo a

Figura 33. Muestreo de una sefial pasa banda
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El proceso de undersampling consiste precisamente en esto: muestrear una
sefal paso banda de ancho de banda limitado a una frecuencia f_ >2B,

donde B=f__ —f. . . De esta manera conseguimos no solamente discretizar

la sefial en tiempo y amplitud, sino a mas trasladar el espectro en
frecuencia. El conversor en cuestién, entonces, actla también como
mezclador.

Como criterio de disefio resulta aconsejable que una de las réplicas
procedentes del proceso de muestreo acabe centrada a f%. A tal efecto

calcularemos la f_ siguiendo la secuencia siguiente de operaciones:
f _ f
@f,=2-B;(2)n-f_ _Tm: IF; 3)n-f, —T”‘: IF,

Ecuacion 15. Calculo del undersampling

donde IF, es la frecuencia central de la sefial analégica y n es el multiplo
util de la frecuencia de muestreo.

Aclarémoslo: Con la ecuacion (1) formulamos una primera aproximacion de
la frecuencia de muestreo ( f ). Con la ecuacidn (2) calculamos el multiplo

util de la frecuencia de muestreo (n) de manera que una repeticion de el
espectro (una vez discretizado) se sitle centrada a f%. Este multiple util

ha de ser entero, aunque el resultado de la Ecuaciéon puede no serlo. En
este caso, es necesario truncarlo al entero inferior () y recalcular la

frecuencia de muestreo ( f, ) con el nuevo valor de N mediante la Ecuacion

(3).

El signo menos de las expresiones (2) y (3) de la Ecuaciéon 15 provocara
una inversion del espectro. Si no la deseamos, tendremos que usar el signo
positivo, y el proceso de calculo sera analogo.

Hay que tener en cuenta una serie de consideraciones a la hora de
trabajador con un sistema submuestreado:

e El proceso descrito en la figura 33 suponia un espectro vacio en todas
partes menos en el ancho de banda de la sefial de interés. En general este
supuesto no sera cierta: habra aplicar un filtro anti-aliasing que en este
caso sera paso banda. Este filtro lo disefiaremos de manera que las

frecuencias de corte coincidan con f, y f_., y las frecuencias de

atenuacién con las frecuencias susceptibles de producir aliasing sobre la
réplica banda base.
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En estas frecuencias exigiremos que el filtro atende, como minimo, una
cantidad de dB igual a la relacién SQNR del conversor A/D. Lo veremos mas
adelante en un ejemplo.

e El concepto de ancho de banda normalmente se define como el
intervalo entre las dos frecuencias a las cuales la sefial cae 3 dB. El ancho
de banda entendido de esta manera implica que mas alld del ancho de
banda la sefal contiene potencia que, submuestreando, es susceptible de
producir aliasing. El filtro analdgico anti-aliasing sera el encargado de
evitarlo.

A continuacién veremos un ejemplo en el que se explica el proceso de
disefio de un submuestreo.

Ejemplo:

Siendo 1 banda de frecuencias compuesta por 5 canales de 700 khz
de BW (pasa banda), situados equidistantemente 1 Mhz. Decidimos
utilizar un filtro de canal analdgico y un conversor A/D de 6 bits como
mezclador (submuestreo) con tal de bajar en frecuencia una de las
bandas. La IF; en la que estad centrada la banda de interés es de 20
Mhz.

a. Determina la frecuencia de muestreo del conversor A/D.
b. Determina las caracteristicas frecuenciales deseables del filtro
paso banda.

En primer lugar, destacar que la situacion normal que abordaremos en esta
asignatura no es la de un receptor monocanal como nos propone el
enunciado. El ejercicio se propone Unicamente con la intencién de mostrar
el proceso de disefio utilizando submuestreo.

Recordemos de la teoria en este apartado las condiciones sobre los
parametros del conversor,

fn, =2-BW

m =

n'fm _Tm = IFl

donde,
fm es la frecuencia de muestreo
BW es el ancho de banda (pasa banda) del canal
IF; es la frecuencia en la cual esta centrado el canal

Apartado a.
Apliquémoslo en el caso planteado por el problema. El ancho de banda del
canal es 700 khz. La minima frecuencia de muestreo que podemos escoger
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es 1.4 MSPS. Si la escogemos de un valor superior relajaremos las
condiciones sobre el filtro pasa banda analégica. Fijémosla, por ejemplo, a 2
MSPS (Nota. Hubiera estado igualmente correcto tomar como primera
aproximacion 1.4 MSPS, e incrementar la frecuencia de muestreo final mas
adelante.

En cualquier caso, en alguin momento del proceso hay que ser consciente de
que una f, muy cercana a 2- BW no es viable ya que requeriria una
pendiente del filtro tendiendo a infinitos dB por década).

Seguidamente aplicamos la segunda Ecuacidon para encontrar el harmonico
util que llevard a término la bajada del canal.

n-Z—% =20 - n=10.25— n=10

El valor obtenido a partir de la Ecuacidon ha sido 10.25. Como este numero
ha de ser, no obstante, entero, lo redondeamos a la baja a 10. A
continuacion se tendra que reajustar la frecuencia de muestreo por n=10,

10-f, —me =20 f_=2.05MSPS

Nota. Cualquier valor entero n que produzca una frecuencia de muestreo
por encima de 2- BW es correcto. Asi, si deseamos una f, mayor de 2.05
MSPS y que cumpla las ecuaciones del submuestreo, podemos tomar 7n=9,
8,7, ...

Apartado b.
En las figuras siguientes podemos observar el proceso de submuestreo (por
comodidad, sélo pintamos 3 canales: el de interés y los dos que lo rodean):

Antes del conversor A/D:

A
Respuesta del

filtro 700 Khz n-fm=20.5 Mhz

€ /

A

19 20 21

Figura 34. Undersampling y filtrado pasa banda
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Después del conversor:

T 200 Khz =325 Khz g OKNRZ
2 \ € > " En rojo: aliasing !

| 1 1 | | R

| I k\ | "

DR > h
1 Mhz 2
h =512 Khz
4

Figura 35. Undersampling. Calculo caracteristicas del filtro

Observemos cuales tendrian que ser las caracteristicas deseables del filtro
analdgico:

e Filtro centrado a 20 Mhz
¢ Ancho de banda igual al ancho de banda del canal: 700 Khz
e Banda de atenuacion 325 Khz mas alla de la frecuencia de corte

e Atenuacion minima en la banda de atenuacion. Hay que tener en
cuenta los puntos siguientes:

- Queremos que los canales adyacentes no provoquen aliasing
- Como el conversor A/D tiene 6 bits -> 36 dBs de margen
dinamico.

Por tanto, la atenuaciéon minima ha de ser de 36 dBs.
Este requerimiento trasladado a pendiente en la banda de transicién
podemos cuantificarlo de la manera siguiente:

Pendent = (-3)-(-30) =33 77 dBs,/
log(20.35+0.325)—l0g(20.35)  6.910 dec

Una pendiente, entonces, extraordinaria. Y eso que hemos trabajado con
conversores de sélo 6 bits y hemos sido generosos a la hora de escoger la
frecuencia de muestreo. Con tal de simplificar el filtro, tendriamos que
aumentar la frecuencia de muestreo reduciendo el valor de 7.
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2.2. EIl conversor A/D real

Los aspectos discutidos en el apartado anterior estudian el conversor desde
un punto de vista ideal en el sentido que no tienen en cuenta
consideraciones de implementacién de estos dispositivos. Los parametros
tecnolégicos del proceso de fabricacion introducen defectos en el
comportamiento del A/D que son relevantes y degradan las prestaciones de
los conversores. En este apartado estudiaremos cuales son estos defectos,
como es cuantifican y qué consecuencias tienen.

2.2.1. Errores estaticos

Los errores estaticos son aquellos que tienen relevancia sea cual sea la
frecuencia de la senal de entrada. Es decir, introducen defectos en el
proceso de conversién que no son selectivos en frecuencia.

Todos estos errores se ponen de manifiesto al comparar la funcién de
transferencia del conversor ideal y la de un conversor real. Veamos un
ejemplo en la figura siguiente:

A

v

Figura 36. Funcion de transferencia ideal y funcion de transferencia real

Las diferencias entre las dos funciones de transferencia se pueden clasificar
en cuatro tipos:

< Error de offset

El error de offset se da cuando la primera transicion de la funcion de
transferencia no se produce por una amplitud de la sefial analdgica de
entrada de medio LSB (o 1 LSB si el conversor es de truncamiento).
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Este error se puede corregir ajustando analdégicamente el offset de la sefial
de entrada con el fin de hacer coincidir la primera transiciéon por el valor de
tensién analdgica correcta.

% Error de ganancia

El error de ganancia es analogo al de offset, pero ahora no nos fijamos en la
primera transicion sino en la Ultima. En este caso se puede corregir
ajustando la ganancia del preamplificador de entrada.

% Error de linealidad diferencial (DNL)

La DNL (Differential Non Linearity) se produce cuando el ancho de algun
intervalo de la funcién de transferencia difiere de 1 LSB. Este error no se
puede corregir ya que puede afectar a muchos intervalos diferentes y la
correccion se deberia hacer por cada uno de ellos. El fabricante no da este
parametro por cada intervalo con error sino que se limita a dar un hito
maximo de la desviacidn, expresada en LSB.

% Error de linealidad integral (INL)

La INL (Integral Non Linearity) se produce cuando los puntos de cambio
entre intervalos de la funcién de transferencia real no coinciden con los de
la funcién de transferencia ideal. Este error puede parecer a primera vista
redundante respecto la DNL, pero no lo es. Fijémonos en que, por ejemplo,
un conversor como la DNL de cada intervalo fuera de una decena parte de
un LSB podria parecer bueno. No lo es, pero, si consideramos que al cabo
de 100 intervalos, si la DNL es siempre positiva, produciria un error INL de
10 LSB.

La INL, por tanto, integra (suma y compensa) las DNL de cada intervalo. El
error no se puede corregir tampoco. El fabricante también da una hito
maxima de la desviacidn.

< Consecuencias y cuantificacion de los errores

Ya hemos visto que, aunque tanto los errores de offset como de ganancia se
pueden corregir, no pasa asi los de DNL e INL. ¢Qué consecuencias tienen
estos errores en lo que respecta a las prestaciones del conversor?

La funcién de transferencia ideal del conversor A/D es claramente no lineal:
presenta discontinuidades cada LSB. Esta no linealidad se modela en forma
de error (ruido) de cuantificacion, de manera que el comportamiento del
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conversor A/D ideal se suele modelar como una respuesta lineal mas un
ruido de cuantificacion. La DNL y la INL introducen nuevas no linealidades
en la funcién de transferencia del conversor que se manifiestan produciendo
distorsién e intermodulacion. Esto significa que si la sefal de entrada a un
A/D es un tono puro, a la salida aparecerd no sélo este tono, sino armdnicos
suyos producto de la DNL y la INL.

Los fabricantes acostumbran a dar informaciéon de la DNL y la INL a partir
de sus consecuencias (distorsién) mediante los parametros siguientes:

e SFDR (Spurious Free Dynamic Range). Parametro que mide en la
salida de una A/D la relacidon en dB entre el nivel de un todo a fondo de
escala y el mayor de sus armédnicos producidos por la no linealidad del
conversor (DNL e INL).

e ENOB (Effective Number of Bits). La aparicidn de los armodnicos
puede provocar pérdidas de informacion en los bits de menor peso. Si
consideramos todos los posibles efectos, podemos escribir:

SINAD -1,76
6,02

SINAD =6.02-ENOB +1.76 — ENOB =

Ecuacion 16. SFDR y ENOB

El SINAD incluye el ruido de cuantificacion, el ruido de los conversores
A/D, armodnicos provocados por no linealidades, etc. Por tanto, el ENOB es
una medida global del nimero de bits efectivos del conversor A/D teniendo
en cuenta todos los factores del disefo.

. RB (Resolution Bandwith). Las no linealidades derivadas de la INL
y DNL se agregan a altas frecuencias. Esto implica que el SFDR no es
estatico, sino que depende de la frecuencia de medida. EIl RB mide esta
degradacion de las prestaciones del conversor A/D definiendo un margen
dindmico de resolucién como el conjunto de frecuencias a las cuales la
pérdida de resolucién a causa de las no linealidades es inferior a medio bit
(3 dB).

RB = f|

ENOB=n—%

Ecuacion 17. RB

2.2.2. Errores dinamicos
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Los errores dinamicos son aquellos cuyos efectos se hacen patentes como
consecuencia de la variacion de la sefal de entrada. Establecen un limite de
frecuencia maxima de la sefal analdgica de entrada para obtener unas
prestaciones dadas. Veamoslo a continuacion.

% Incertidumbre sobre el tiempo de obertura

El circuito de sancho & hold en la entrada de un conversor A/D se puede
modelar con el esquema siguiente:

= -

| Sefial |
; discretaen 1
! tiemno K
N o———— -——— -
" Tgenal I l’_é'___'t__'_“
' f ; . Circuiteria 1
| Sepgl |
, analdgica | A/D I,—b
_________ T e __AD

fclk —
Figura 37. Circuito de sancho & hold

El circuito tiene dos estados:

e Estado de sancho. Con el interruptor cerrado, el condensador se
carga en la tensién de entrada

e Estado de hold. Con el interruptor abierto el condensador mantiene el
valor de tensidn de entrada muestreado vy la circuiteria A/D lo cuantifica

En la grafica siguiente podemos ver la evolucién temporal de estas tres
sefales (estado del circuito, sefal analdgica y senal en la entrada de la
circuiteria del A/D).
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sancho hold sancho hold

fe

v

Sefial
analdgica

v

Sefia
muestrea
do <

T, +AT,

Figura 38. Funcionamiento del circuito sancho & hold

v

El detalle que nos interesa analizar a continuacién es el momento de
transicion de Sancho a Hold. Este cambio de estado no es instantaneo. De
hecho se suele desglosar en dos magnitudes:

e Tiempo de obertura (T,). Corresponde al tiempo medio que tarda el
interruptor en abrirse.

e Incertidumbre sobre el tiempo de obertura (AT,). Cuantifica la

variacion maxima del tiempo de obertura del interruptor respecto al tiempo
medio.

Por tanto, el retraso de obertura del interruptor tiene un margen de valores
comprendidos entre (TA—AT%,TA+AT%). Esta variabilidad debida a

factores diversos atribuibles normalmente a ruido de jitter y similares,
provoca que la frecuencia de muestreo no sea perfectamente periddica. La

variacion maxima entre dos tiempos de muestreo consecutivos sera de AT,.

Este factor sdlo es grave a altas frecuencias (tiempo de muestreo pequefio).
Para cuantificar el efecto que este parametro tiene sobre las prestaciones
del conversor se suele utilizar un modelo que razona de la manera
siguiente: la variacion del periodo de muestreo a causa de la incertidumbre
sobre el tiempo de obertura no sera importante siempre y cuando la
variacion del valor cuantificado causado por este efecto sea inferior a una

cantidad dada (normalmente %LSB ).
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De aqui que la consecuencia directa de la incertidumbre sobre el tiempo de
obertura sea limitar la maxima variacién de la entrada durante la
incertidumbre sobre el tiempo de obertura; dicho de otra manera, limitar la
maxima frecuencia de entrada.

A continuacién encontraremos una expresion que cuantifica las
consecuencias de este parametro. Procedemos de acuerdo con la grafica
siguiente:

Sefial de entrada

Figura 39. Modelo de calculo del error de obertura

Sea una sefal de entrada a fondo de escala: 2-A=FSR. Lo introducimos en
un conversor A/D de n bits y una incertidumbre sobre el tiempo de

obertura de AT,. Limitaremos la variacion de la sefial de entrada (AV )

durante el tiempo AT, a %LSB.

Utilizando la aproximacion de la sefial por su pendiente (AT, es muy
pequefio), encontramos:

AV <1 1SB 271 AAT, LPR o @-ATA <L1FSR
2 22" -1 2 2 2"

e 1
AT, 2"

Ecuacién 18. Maxima frecuencia analégica

Llegamos, pues, a una expresion que nos da la maxima frecuencia de
entrada que podemos introducir al conversor A/D si queremos que la
variacion del valor cuantificado por la incertidumbre sobre el tiempo de
obertura sea, como maximo, de media LSB.

Hay que precisar, no obstante, que usar frecuencias de entrada inferiores a
f__ nos asegura sélo que la variacién de la sefal de entrada (AV ) durante

max

la incertidumbre sobre el tiempo de obertura (AT, ) sea inferior %LSB. Esto,
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no obstante, no implicara en todos los casos que el cddigo digital obtenido
después de la cuantificacion sea el mismo que el que habria obtenido un
conversor ideal. De hecho, esto no lo podremos asegurar por pequefo que
sea el lindar de AV que fijemos; siempre existird la posibilidad de cambio
de coédigo ya que el valor instantdneo de la tensidon de entrada (V) puede
estar arbitrariamente cercano al valor de transicién de cdédigo. En cualquier
caso, cuanto menor sea el lindar de AV menor sera la frecuencia maxima
admisible en la entrada del A/D y menor sera, de media, la distorsion
debida por la incertidumbre sobre el tiempo de obertura.
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2.3. El conversor D/A

En este documento repasaremos algunos conceptos basicos relativos a los
conversores D/A: su diagrama de bloques, la funcion de transferencia y sus
caracteristicas segun el orden del interpolador. Seguidamente
compararemos la respuesta y prestaciones de un conversor ideal respecto
los reales asi como las técnicas que se aplican para corregir el
comportamiento de estos Ultimos y maximizar asi sus prestaciones.

2.3.1. Definicion

Un conversor digital a analdgico (o DAC: Digital to Analog Converter) es un
dispositivo que representa un numero limitado de cddigos digitales de
entrada mediante un numero idealmente igual de valores analdgicos
discretos de salida.

2.3.2. Diagrama de bloques

El diagrama de bloques de un D/A ideal se presenta en la siguiente figura:

As
Az
A1

0010 T >
1100 T 2T 3T
1101

s D/A Filtro _

decod interpolador

cédigo ~ discreto en el tiempo ~continuo en el tiempo
digital discreto en amplitud continuo en amplitud

Figura 40. Diagrama de bloques de un conversor D/A

El bloque D/A decod es un bloque capaz de sacar, en su salida, un valor de
tensién proporcional al cdédigo digital que tiene en su entrada (un
descodificador). En su salida la sefial es impulsional, discreta en tiempo.

El filtro interpolador es el encargado de darle continuidad temporal y de
amplitud a la senal de salida del D/A.
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El filtro interpolador por defecto de los conversores D/A reales es de orden
0: mantiene la senal constante entre instantes de muestreo. Podriamos
disefiar otras 6rdenes de interpolador; por ejemplo la orden 1 une los
valores convertidos mediante rectas, el orden 2 mediante parabolas, etc. El
interpolador ideal, el requerido por el teorema del muestreo, es de orden
infinito.

Evidentemente no habra ninguna D/A real con este orden de interpolador,

motivo por el cual habrd que anadir otros componentes (filtros) a la salida
del D/A para complementar la respuesta global.

2.3.3. Funcion de transferencia

“+ EI D/A decod

La funcién de transferencia del D/A decod ideal se presenta en la siguiente
figura:

Salida 4
Vis  frrmmmmmm e e f
....................... ..
"""""" Ad
_f > .. ..
codigo digital
0000 0001 0010  weesss 1111 go dig

Figura 41. Funcién de transferencia de un conversor D/A

Como se puede apreciar, se trata de una funcion de transferencia
completamente discreta, formada por puntos que asocian cada cdédigo
digital de entrada con una tensién de salida. Esta funcién de transferencia
sOlo tiene sentido evaluarla en los instantes de conversion, momentos en
los cuales el D/A dispone de un nuevo dato a procesar.
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Las funciones de transferencia de los interpoladores las estudiaremos en los
apartados siguientes.

2.3.4. El interpolador ideal

Como se ha comentado anteriormente, el conversor D/A ideal dispone de un
filtro interpolador de ordenw, es decir, el propuesto por el teorema de
Nyquist:

h(t) = —Sinz(jB”tBt) S H(f)= %H(%)

2428 ape | 1m \/ 2128 i B B f

Figura 42. Interpolador ideal

El proceso de recuperacién de la sefial mediante el filtro interpolador de
orden o queda ilustrado, tanto en el dominio temporal como en el
frecuencial, en la figura siguiente:

FILTRO !
— INTERPOLADOR >

I I ' DEORDENw |
1 = R

__________ N

' FILTRO !
—> INTERPOLADOR —>

' DEORDEN® |

Figura 43. Respuesta temporal y frecuencial con interpolador de orden o

v

B B f
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Como se puede apreciar, la reconstruccion que realiza este filtro es
perfecta, y no introduce ninguna distorsién en la sefial. Por desgracia un
filtro interpolador de estas caracteristicas es irrealizable, ya que es no
causal y su pendiente espectral es infinitamente abrupta. Por tanto, en la
practica se debera reducir el orden del filtro (habitualmente orden 0 6 1).

2.3.5. Interpolador real. Orden O

El interpolador de orden 0, también conocido como cero-order hold o
sancho & hold, tiene una respuesta impulsional y una funciéon de
transferencia completamente opuestas a las del filtro interpolador de
ordenco.

ht) zn[t—lej S H(f)=T sin(#AT) eI
T
h H(f)
> > S
T t AT R Y f

Figura 44. Interpolador de orden 0

El efecto, a nivel temporal, de la interpolacion con cero-order hold se
presenta en la siguiente figura:

( )

T INTERPOLADOR
/]\ —_— —

ORDEN 0
| ' > \ J "

Figura 45. Respuesta temporal del interpolador de orden 0

La transicion entre pulsos adyacentes es brusca, lo que implica la aparicién
de informacidon de alta frecuencia en la sefal de salida. Este hecho se
verifica en el analisis frecuencial de las sefiales implicadas en la
interpolacion de orden cero.
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INTERPOLADOR

ORDEN 0

Figura 46. Respuesta frecuencial del interpolador de orden 0

En la figura anterior se puede ver como, ademas de afadir informacién de
alta frecuencia, el cero-order hold introduce una distorsién del espectro de
la sefial de salida. Por tanto, serd necesario anadir unos bloques posteriores
al interpolador para eliminar la informacion de alta frecuencia y de
compensar la distorsidn introducida por éste.

Estos bloques seran:

e Un filtro pasa-bajos que atenle los espurios de alta frecuencia
situados en los multiplos de f,,

e Un filtro ecualizador del Iébulo principal, que tenga una respuesta
opuesta en la sinc (conocida como corrector sinx/x).

Las respuestas frecuenciales de estos dos filtros son las siguientes:

A

£ /2 fm\ f

Figura 47. Paso bajo a la salida del D/A

2 £ /2 i

Figura 48. Ecualizador a la salida del D/A
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Por tanto, la estructura definitiva del conversor D/A sera la siguiente:

Conversor . Filtro
—>[ D/A ]—> Ecualizador —>[ Paso Bajo ]—>

Figura 49. Conversor D/A y filtros

2.3.6. Interpolador real. Orden 1
El interpolador de orden 1, también conocido como one-order hold, tiene

una respuesta impulsional y una funcién de transferencia de la forma
siguiente:

t-T

h(t)=A(?j<:> H(f)=T (M] .- i2AT

AT

R L HO

\

|- A | -
T 2T ¢ o\t 1m\S 2

Figura 50. Interpolador de orden 1

El efecto, a nivel temporal, de la interpolacion con one-order hold se
presenta en la siguiente figura:

INTERPOLADOR | |/ > 7=
T T ORDEN 1

t | t

Figura 51. Respuesta temporal del interpolador de orden 1

Se puede apreciar que el interpolador de orden 1 interpola las muestras
uniéndolas con rectas (polinomios de grado 1); por tanto, en comparacion
al cero-order hold, hay menos informacion de alta frecuencia en la senal de
salida. Este hecho se puede comprobar analizando, a nivel frecuencial, las
sefales implicadas en la interpolacién de orden 1.
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INTERPOLADOR

ORDEN 1 A) M R

Figura 52. Respuesta frecuencial del interpolador de orden 1

En la figura anterior se puede ver cdmo, ademas de afadir informacion de
alta frecuencia, el one-order hold introduce una distorsion del espectro de la
sefial de salida, y que ésta es superior a la introducida por el interpolador
de orden cero (esto se debe a que la sinc estd elevada al cuadrado, y la
atenuacién que introduce es, por tanto, mayor).

Por este motivo también habra que afiadir unos bloques posteriores al
interpolador para eliminar la informacién de alta frecuencia y de compensar
la distorsion introducida por éste.
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3. ASIC en el ambito de la radio

En este apartado describiremos uno de los principales exponentes de los
ASIC (Application Specific Integrated Circuit) en el ambito de la radio: los
mezcladores digitales. Concretamente hay ha de dos tipos:

e DDC (Digital Down Converter) / RSP (Receive Signal Procesor).
Dispositivos que se utilicen en la etapa de recepcion. Trasladan el espectro
hacia frecuencias bajas.

e DUC (Digital Up Converter) /| TSP (Transmit Signal Procesor). Se
utilizan en emisidn; por tanto a la salida la frecuencia es superior que en la
entrada.

e Se utilizan en emision; por tanto a la salida la frecuencia es superior
que a la entrada.

Tanto el DDC como el DUC pertenecen, pues, a un tipo de dispositivos
denominados ASIC (Application Specific Integrated Circuit). De entre los
dispositivos digitales computerizados los ASIC son los menos programables,
pero a la vez los mas eficientes en términos de velocidad, consumo de
potencia y area de silicio ocupada. Veremos durante el curso dos tipos mas
de dispositivos computerizados muy usados en radios digitales: los DSP y
los PLD.

3.1. EIDDC / RSP

3.1.1. Introduccion

DDC o RSP son los dispositivos digitales que se utilizan en la cadena de
recepcion de un heterodino digital para seleccionar el canal de interés,
filtrarlo y bajarlo tipicamente a banda base en formato I/Q. Su diagrama
funcional es el siguiente:
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Frec. BW (canal)

Frec. BW (banda) central

central

Y N\

1
| IF,BW,, :
Lt ——>»| DDC/RSP |—» :
" SAMP1 I " SAMP2 |
‘\____T_____/l ‘\___T___/l

Frec. muestreo Frec. muestreo salida
entrada

Figura 53. Diagrama funcional del DDC / RSP

En general en la entrada habra una banda de frecuencias de ancho de
banda BW,,,, centrada en una frecuencia IF y muestreada a

fommr > 2-(IF +%2ij

En general, nos interesara uno de los canales de la banda (de ancho de
banda BW_; ). EI DDC lo seleccionard, filtrara y bajara a banda base en
formato I/Q. Ademas adaptara la frecuencia de muestreo de salida a las
nuevas necesidades: fg,p, =2:BWy;. Para hacerlo aplicaré una delmacion

(reduccion de la frecuencia de muestreo) en factor M g, -

Ponemos un ejemplo: suponemos que en la entrada del DDC tenemos el
downlink GSM en las condiciones siguientes:

e BW,; =25Mhz (banda) compuesta por 124 canales de 200 KHz de
ancho de banda.

e Frecuencia central: IF=15Mhz (suponed que hemos usado
previamente un mezclador analdgico)

BWes

e Frecuencia de muestreo: fgm = 2-(IF + j—> fsampy = 60 MSPS

El DDC seleccionara un canal cualquiera de los 124 y lo bajara a banda
base. Por tanto las condiciones en su salida seran:

e Ancho de banda: el de un canal en banda base BWg, =100Khz

e Frecuencia central: 0
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e Frecuencia de muestreo: fqyp, = 2:BWg — fiuup, = 250 KSPS

En estas condiciones se observa que el DDC tendrda que aplicar una
foap  60MSPS

foups 250KSPS

El resto del estudio del DDC / RSP lo haremos basandonos en el dispositivo
de Analog Devices AD6620.

delmacion en un factor de Mg, =
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3.1.2. Diagrama de bloques

El diagrama de bloques del AD6620 es el siguiente:

! :i r N\ N\ N\ N
I 1
0 1] pao |
1| CIC2 CIC5 RCF | |
I| I 1
1 ] Format 1
1, [ I 1] 1
1 b ] o] 1
: : : o J o Y o Y :: o Y :
: X " :
1 b 1 1
1 NCO T ' !
1 by N 1
1 :' :I :
: |: |: 1
) I| Ly ]
. mezcla :: delmacion v filtrado i: interficie E

Figura 54. Diagrama de bloques del DDC / RSP
Diferenciemos tres partes:

e Proceso de mezcla o traslado en frecuencia. El NCO (Numerically
Controlled Oscillator) es un oscilador digital que genera dos tonos
desfasados 90° a la frecuencia central del canal que nos interesa. Los dos
multiplicadores calculan las componentes I/Q.

e Delmacion vy filtrado. La delmacién total se tiene que distribuir entre
las tres etapas CIC2, CIC5 y RCF, de manera que Myn =M, Mg Mper -

Cada una de estas etapas tiene el diagrama de bloques siguiente:

IM

\4

Filtr

Figura 55. Proceso de delmacion

El motivo por el cual la delmacidon se distribuye en tres fases en vez de
hacerlo todo en una es el siguiente. La frecuencia de muestreo en la
entrada del DDC puede ser muy elevada (alrededor de 60 MSPS). A estas
velocidades tecnolégicamente no es posible implementar los filtros
asociados a delmaciones muy grandes (y si fuera posible, su ejecucion
consumiria mucha energia), pero si que es posible implementar filtros
sencillos (asociados a delmaciones pequefas).

Sucesivamente las etapas funcionan a frecuencias de muestreo mas bajas y
los filtros pueden ser mas complejos.
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Las caracteristicas generales de cada etapa son:

e La etapa CIC2 (Cascadable Intregrated Comb, de orden 2) permite
una delmacion maxima de 16. El filtro es de coeficientes constantes.

e La etapa CIC5 (Cascadable Intregrated Comb, de orden 5) permite
delmacién hasta 32. El filtro es también de coeficientes constantes pero de
un orden y prestaciones superiores.

e La etapa RCF (Ram Coefficient Filter) permite una reduccion de la
frecuencia de muestreo de hasta 32 e incluye un filtro con coeficientes
totalmente programables.

Efectivamente, etapas sucesivas tienen mejores prestaciones ya que
trabajan a frecuencias de muestreo inferiores.

e Finalmente la interficie adapta la salida a formatos de puerto serie 0
puerto paralelo.

3.1.3. Evolucion de las frecuencias de muestreo

En la figura siguiente vemos como a partir de la primera etapa de delmacion
la frecuencia de muestreo se reduce sucesivamente:

( N ( N ( N (
Q? Data
— Cic2 CIC5 RCF
Format
‘ > o]
f f \_ y. f G y. f G J M\_
[} ] [} | ‘\
[ e - | | | \
L1 NCO 1, : : \
| - “ ] 1 \
] ] [} [} \
] ] [} [} \
1 ] ] [} \
fSAMPl fSAMPl fSAMPl fSAMP1 fSAMPl

MCICZ MCICZIMCICS MCICZ'MCICS'M RCF

Figura 56. Evolucién de las frecuencias de muestreo en el DDC / RSP

Un primer criterio a la hora de distribuir la delmacién total entre las tres
fases es de asignar tanta como sea posible a las primeras etapas ya que de
esta manera las etapas posteriores trabajan a una frecuencia inferior y, por
tanto, se optimiza el consumo de energia.
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3.1.4. Evolucion de los espectros

En la figura siguiente vemos un ejemplo de la evolucién de los espectros en
el DDC.

El mezclador traslada el canal de interés a banda base y las etapas
delmadoras reducen la frecuencia de muestreo hasta ajustarla
aproximadamente al doble del ancho de banda (banda base) del canal.

Tanto por lo que respecta al NCO como a cada etapa delmadora sélo hemos
incluido un espectro, aunque como sabemos hay dos: uno por cada
componente en cuadratura.

( ) ( R ( ) a )
é? Data
- Cic2 CIC5 RCF
Format
0

A o y. \_ )
:
] N
|
[}

P
_______7.’__>
r
\
—————————
r
\

I ettt
i it

Figura 57. Evolucion de los espectros en el DDC / RSP

3.1.5. Metodologia de disefo

El funcionamiento del DDC viene determinado por los parametros
siguientes:

e Frecuencia central del oscilador local: fg

o Factor de delmacion total y de cada etapa: M gn =M Meies Mper
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La frecuencia central del oscilador local se fija igual que la frecuencia central
del canal de interés. De esta manera conseguiremos trasladar el canal a la
banda base.
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El factor de delmacion total se calcula como la relacidon entre las frecuencias
de muestreo a la entrada y la salida del DDC:

fSAMPl

MTOTAL = f
SAMP2

Ecuacion 19. Delmacion total en un DDC

Con el fin de distribuir esta delmacidon entre les tres etapas hay que tener
en cuenta los criterios siguientes:

e Intentaremos delmar al maximo en las primeras etapas para reducir
el consumo total del dispositivo.

e Para las dos primeras etapas (CIC2, CICS5), existe un compromiso
entre el ancho de banda del canal, el factor de delmacién de la etapa y la
pureza espectral requerida (Alias Rejection)

A continuacién explicaremos este segundo criterio. Como ya sabemos, antes
de delmar en un factor M conviene filtrar el espectro con un filtro paso bajo

digital con frecuencia angular de corte % Este filtro elimina todas las

componentes frecuenciales que la delmacidon produce. A frecuencias de
muestreo elevadas la tecnologia no permite implementar estos filtros paso
bajo ideales. En vez de esto se utiliza filtros comb que eliminan las fuentes
de aliasing de una manera selectiva: el filtro sitia ceros en aquellas
frecuencias tales que al delmar producen aliasing en la banda base.

Veamoslo en un ejemplo. El filtro que aplica la etapa delmadora CIC2 en
caso de un factor de delmaciéon M., =4 es:

0

. AN
LN \ TN
N I

dBF3

—--—=""-'-'-',|

=100

—1z0
-0.5 -04 -023 -0.2 -0.1 Q 01 02 02 o4 0.3

eamp

Figura 58. Respuesta en frecuencia de un filtro comb. (Font. Datasheet del AD6620 de
Analog Devices)
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Este filtro no tiene la respuesta esperada (paso bajo ideal con frecuencia de

7 05 . .
corte a ZET)' Por contra, el filtro presenta ceros en las frecuencias

05 05

" 2 1
éPor qué? La solucion a la pregunta pasa por remarcar que el filtro no
pretende eliminar todo el aliasing producido por la delmacidn sino sélo aquél
gue va a parar a la banda base. La razéon de hacerlo asi es que sélo en la
banda base es donde hay informacion de nuestro interés: el aliasing en
otras frecuencias no nos importa. Desde esta nueva perspectiva, el analisis
es sencillo.

Fijémonos en que al delmar 4 el espectro se expande en un factor 4 y, por
tanto,

f >M-f =1, :%—)4-0;25:1» Banda Base

f>M-f :fl:%—>4-o—i5:2—>8anda8ase

Ecuacién 20. Proceso de delmacion

Recuerda que la idea del rechazo selectivo de aliasing ya aparecié en el
disefio de los filtros anti-aliasing.

Un detalle mas: la sefial de interés tiene un ancho de banda diferente al de
cero y, por tanto, no hay suficiente con eliminar estas frecuencias sino que
ademas hay que eliminar los entornos de estas frecuencias. Con tal de
cuantificar este parametro, se define Alias Rejection como el nivel de
rechazo que el filtro introduce en el entorno de las frecuencias de los ceros.

El alias rejection se suele igualar al margen dinamico del sistema. La idea es
que no es necesario eliminar el aliasing; hay suficiente con que tenga un
nivel inferior al margen dindamico (sefal util).
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En les dos primeras etapas (CIC2 y CIC5) la relacion entre los parametros
alias rejection, BW y factor de delmacion (M) viene dada mediante tablas:

Table II1. SSB CIC2 Alias Rejection Table (fgyyp = 1)
Bandwidth Shown in Percentage of {5ymp

Moy | -50dB| 60 dB | -70dB | =80 dB | =90 dB | -100 dB
2 1.79 1.007 0.566 0318 0,170 0.101
3 1.508 | 0.838 i.486 0274 | 0,155 087
4 1.217 | 0696 0.305 0.223 | 0.126 0071
5 1006 | 0577 [ 0328 | 00186 [ 00105 | 0.050
6 0.853 | 0.49 0.279 0,158 | 0.089 .05
7 0.739 | 0.425 | 0.242 U137 [ 0077 0044
5 0651 | 0374 | 0.213 0121 [ 0.068 0038
9 0,581 | 0.334 | 0.19 dUlos | 0061 0,034
110 0525 | 0.502 0.172 Q097 | 0.055 0031
11 0.478 0.275 0,157 Du0sY ) 0005 0.0258
12 04309 0.253 0,144 0082 0,046 0.026
13 0406 | 0234 00133 0075 [ 0.043 0024
14 0.378 | 0.217 (0,124 | 0.07 0.04 0.022
15 0353 o203 [ 0116 0.066 | 0.037 0.021
16 0.331 019 0,109 0061 035 .02

Figura 59. Tabla Alias Rejection por el CIC2 (Fuente. Datasheet de la AD6620 de Analog
Devices)

En columnas, el Alias Rejection deseado (-50 dB, -60 dB, etc.)
En filas, factores de delmacion (2, 3, 4, 5, etc.)

Cada valor de la tabla indica el porcentaje de ancho de banda normalizado a
la frecuencia de muestreo que tendra el rechazo de aliasing considerado por
el valor de delmacion escogido.

Por ejemplo, si el Alias Rejection es -70 dB, el factor de delmacién 6 y la
frecuencia de muestreo 60 MSPS, entonces el 0.279 % del ancho de banda
tendra la purezas espectral deseada; es decir,

BW

0.279 =100- — BW =167.400 Khz

SAMP

A la formula anterior, f¢,, es la frecuencia de muestreo a la entrada de la

etapa y BW habria de ser superior o igual al ancho de banda (paso banda)
del canal de interés para asegurar un rechazo de aliasing suficiente a todo
el ancho de banda.
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Existen tablas diferentes para la etapa CIC2 y CIC5. La segunda es menos
restrictiva ya que el filtro es de mayor orden.

Resumiendo: fijados el ancho de banda del canal, el Alias Rejection y la
frecuencia de muestreo por cada etapa, distribuiremos la delmacién
maximizandola a las primeras etapas y respetando el margen dinamico.
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3.2. EIDUC / TSP

El DUC / TSP es el dispositivo homdlogo del explicado en el apartado
anterior que se utiliza en la cadena de emisién. Su diagrama funcional es el
siguiente:

Frec. BW (canal)
central

Frec. BW (canal)
central

! 1

. 0,BW,, !

R DUC / TSP

'\ fsavpz

- - _T ——— /

Frec. muestreo Frec. m_uestreo
entrada salida

Figura 60. Diagrama funcional del DUC / TSP

Si lo comparamos con el diagrama del DDC observamos que es el mismo
pero al revés. Ahora algun dispositivo computerizado habrad generado un
canal en la banda base (admite formato I/Q) y el DUC / TSP lo trasladara a
una frecuencia intermedia (o quizas la definitiva). La diferencia mas
importante entre el DUC y el DDC es que mientras el DDC ha de reducir la
frecuencia de muestreo (y por lo tanto delmar), el DUC tiene que
aumentarla (y por tanto interpolar).

El estudio del DUC y el del DDC es muy parecido y lo haremos remarcando
las diferencias entre ambos. En este caso nos basaremos en el AD6622 de
Analog Devices. El diagrama de bloques interno sera:

( ) é R { ) ( )
Data A
—_ RCF CIC5 Cic2
Format
\_ ) \_ J \ J \ J
NCO
interficie Interpolacion vy filtrado mezcla
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Figura 61. Diagrama de bloques del DUC / TSP
Las fases del proceso son idénticas pero en orden inverso. En conjunto es
l6gico:

e Primero hay que interpolar para aumentar la frecuencia de muestreo
y poder hacer el traslado en frecuencia sin producir aliasing.

e Las etapas de interpolacion mas complejas (RCF) trabajan a
frecuencias bajas (cerca de la entrada), y les mas sencillas (CIC2) a
frecuencias elevadas (cerca de la salida).

En este caso el dispositivo AD6622 incluye 4 canales independientes, de
manera que el diagrama de bloques total contiene los bloques nombrados
en figura anterior duplicados cuatro veces. Esto permite generar multiples
canales simultdneamente.

La metodologia de disefio es idéntica al caso anterior. Ahora la estructura
de cada bloque interpolador es:

L

v

Filtro

Figura 62. Proceso de interpolacién

El filtro ideal es un paso bajo pero por los mismos motivos que al DDC no es
aplicable tecnoldgicamente. La estructura de filtrado utilizada sera tipo
comb, con el consecuente problema del alias rejection (que ahora recibe el
nombre de image rejection). Ahora situaremos los ceros del filtro
coincidiendo con las frecuencias centrales de las imagenes de interpolacién.

Veamoslo con un ejemplo en la figura siguiente:

Figura 63. Espectros durante el proceso de interpolacion
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Con tal de distribuir la interpolacion entre las tres etapas seguiremos los
dos criterios conseguidos pero adaptados:

e Maxima interpolacion a las etapas finales con el fin de minimizar el
consumo del dispositivo.

e Distribucion de la interpolacion entre les tres etapas respectando el
compromiso entre image rejection, factor de interpolacién y BW. El
fabricante suministra tablas que relacionan estos parametros por la etapa
CIC2 y CICS5.
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4. Procesadores DSP
4.1. Bases del DSP

4.1.1. Introduccion

Los origenes del gran desarrollo que ha experimentado el procesado digital
de la sefal hay que buscarlos a mediados del siglo XX. En aquellos afios los
disefiadores de electréonica analdgica vieron la necesidad de simular sus
sistemas antes de construir los prototipos. El objetivo principal era abaratar
costes de producciéon. Como las simulaciones eran muy lentas, se decidid
atacar el problema de velocidad desde dos vertientes.

En una primera fase se hizo énfasis en el estudio y optimizacion de los
algoritmos. Un resultado de estos esfuerzos fue la presentacion de la FFT en
el afio 1965.

En una segunda fase se vio la necesidad de explorar la arquitectura sobre la
gque se ejecutaban las aplicaciones, adaptandolas a las caracteristicas
comunes que los algoritmos de procesado digital tenian. Asi es como nacién
el concepto de DSP (siglas de Digital Signal Procesor).

Un DSP, a grandes rasgos, no es mas que un procesador de propdsito
especifico con una arquitectura optimizada para realizar calculos
matematicos y trabajar en entornos con una carga de entrada salida muy
intensa. Si concretamos un poco mas seria necesario indicar que un DSP no
realiza de manera oOptima cualquier operacion matematica. El disefio de
estos procesadores se ha realizado pensando en las operaciones que se
realizan mas frecuentemente en las aplicaciones de procesado digital de la
sefial: estructuras suma y acumulacién (filtros FIR, IIR, convulsiones,
correlaciones, etc.) y analisis frecuencial (aderezamiento bit-reversal,
acumulaciones, sumas, acceso intenso a memoria, etc.)

Estas dos vertientes de las aplicaciones DSP (optimizaciéon de algoritmos y
arquitecturas especificas) son una constante en el ambito. En cualquier
situacion para obtener las maximas prestaciones habrd que considerar
ambos aspectos.

4.1.2. Analisis computacional de algoritmos

En este apartado realizaremos un pequeio estudio tedrico donde
introduciremos los conceptos de coste computacional y coste de ejecucion
de los algoritmos. A partir de estas definiciones explicaremos qué es un
DSP. Durante todo el apartado nos basaremos en una aplicacidon ejemplo:

90



Lanlle%nLine

ENGINYERIES
Universitat Ramon Llull

un banco de M filtros de N coeficientes cada uno, funcionando a f
muestras por segundo.

Si pensamos en las instrucciones maquina (de un procesador cualquiera)
gue ejecutan una aplicacién, observaremos que podemos clasificarlas en
dos categorias:

e Instrucciones propias. Son aquellas instrucciones que realizan las
operaciones matematicas que aparecen en la definicién del algoritmo.

En caso de un filtro FIR, por ejemplo:
y[n]= ay-x[n]+a, x[n —1]+ a, x[n —2]+...+ ay_; x[n— (N —1)]
NUumero de operaciones por filtro:
(N-1) sumas y N multiplicaciones
Si hay M bancos de filtros:
M-(N-1) y M-N multiplicaciones

Este recuento de operaciones matematicas (ejecutadas por las
instrucciones propias) recibe el nombre de coste computacional del
algoritmo. A menudo se utiliza como coste base para dimensionar el
hardware (aunque como veremos €S una aproximacion
frecuentemente errénea).

Asi pues, las instrucciones propias son aquellas instrucciones maquina
gue ejecutan las operaciones matematicas que forman el coste
computacional del algoritmo.

e Instrucciones parasitas. Todo el resto de instrucciones que, por
ejemplo, realizan las tareas de:

- Control de flujo (bucles, saltos, ...). Los bucles, por ejemplo,
requieren de un indice que a cada iteracidon se incrementa y se
compara para tomar la decision de continuar iterando o salir del
bucle.

- Calculo de direcciones de memoria. En direcciones indirectas
indexadas a menudo hay que hacer alguna suma o resta para
calcular la direccion final.

- Movimientos registro - memoria causada para que el procesador
no permita que los operandos origen o destino de las operaciones
matematicas sean a memoria.

- Gestidn de la entrada / salida.

- Comunicacidon multiprocesador.
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- Etc.
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En general, las instrucciones parasitos se pueden clasificar a la vez en:

e Instrucciones parasitos independientes del algoritmo o que no
aumentan con la complejidad de éste. Por ejemplo:

- Entrada y salida de la RSI
- Inicializacién de variables
- Etc.

El coste de ejecucion lo contabilizaremos con el término K; ciclos de reloj
por periodo de muestreo.

e Instrucciones parasitas dependientes de la complejidad del algoritmo
(en el caso del banco de M filtros FIR de N coeficientes cada uno la
complejidad del algoritmo es del orden de My N). Por ejemplo:

Accesos a memoria

Gestion de bucles,

Gestion de buffers circulares,
Etc.

Este coste lo simbolizaremos con el término M-N-K, ciclos de reloj por
periodo de muestreo.

En general, el coste de ejecucidon de las instrucciones parasitos depende
de tres factores:

e Eficiencia del cédigo. Estd en las manos del programador generar un
cdédigo que minimice este tipo de instrucciones optimizando el algoritmo.

e Eficiencia del compilador. En la mayoria de los casos las aplicaciones
se generan en lenguajes de alto nivel (mejor portabilidad, menor tiempo de
desarrollo, etc.). En estos casos la eficiencia del compilador sera
determinante ya que es él quien interpreta el codigo genera las
instrucciones maquina que ejecuta el procesador.

e Eficiencia del procesador. Segun el juego de instrucciones de que
disponga el procesador, algunas de las tareas parasitos antes descritas
generaran instrucciones maquina y otras no. Aqui es donde los
procesadores DSP adquirieren su maxima expresion, tal y como veremos
mas adelante.

Una vez vista la clasificacion podemos cuantificar el coste de ejecucion por
periodo de muestreo como:
propias + parasitos
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En el ejemplo del banco de M filtros FIR de N coeficientes cada uno:
M-(N-1) sumas + M-N multiplicaciones +M-N-K,+K;

Este recuento recibe el nombre de coste de ejecucion del algoritmo (por
muestra). Corresponde al numero de instrucciones totales (propias mas
parasitos) que se necesitan para ejecutarlo. El coste de ejecucién es el
parametro que realmente se necesitaria para dimensionar el hardware.

Esta misma magnitud, contabilizada durante un segundo:
(M-(N-1) sumas + M-N multiplicaciones +M-:N-K;+K; )-fn,

Si suponemos, para simplificar, que todas las instrucciones tienen el mismo
coste de ejecucion (es decir, todas las instrucciones se ejecutan con el
mismo numero de ciclos de reloj):

(M-N{2+ K, )+K,)f_

Las conclusiones de este andlisis son las siguientes:

e El coste de las instrucciones parasitas dependientes del algoritmo
tiene un peso importantisimo, del mismo orden o superior al de las
instrucciones propias.

e Dimensionar a priori un hardware a partir de las operaciones propias
es muy poco fiable.

e El coste de les instrucciones parasitos no estd sélo en manos del
programador: el compilador y el procesador tienen también un papel muy
importante.

A partir de estas definiciones, écémo podemos definir qué es un DSP? Visto
el anadlisis expuesta hasta ahora, podemos afirmar que los DSPs intentan
disminuir el coste de ejecucién del programa desde dos puntos de vista:

e Minimizando (en algunos casos eliminando) la carga temporal de
ejecucion de las tareas parasitas. Los DSP incluyen hardware especifico por
resolver estas operaciones sin penalizacion de ciclos de reloj. Por ejemplo:

Accesos optimos a buffers circulares
Gestidon 6ptima de bucles
Instrucciones con ejecucidon condicional
Gestidon 6ptima de la entrada / salida

En general, las instrucciones parasitos que se trataran de manera especial
seran aquellas que aparecen frecuentemente en algoritmos de procesado
digital del senal.
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e Maximizar la relacign (°Peractons matemathu%struccié executada )"

No sélo intentaran eliminar el coste de ejecucidn de tareas parasitos sino
que, en algunos casos, permitirdn agrupar diversas operaciones
matematicas en un ciclo de reloj. Un ejemplo de esto es la ejecucion
simultdnea de una acumulacién y un producto.

Estos dos factores permitirdn disefar el hardware a partir de las
operaciones propias. Esta aproximacién, no obstante, sélo sera posible para
aplicaciones que utilicen al maximo la funcionalidad y el juego de
instrucciones de los algoritmos por los cuales ha sido disefiado el DSP. El
ejemplo que hemos puesto en este apartado esta dentro de este caso.

Si  consideramos su implementacion sobre un procesador DSP
encontraremos un coste de ejecucién bastante aproximado en la expresién:

(M-N+K;)-fn,

4.1.3. Algunas caracteristicas concretas comunes a los
DSPs

En este apartado veremos en dos casos reales (TMS320C3x de Texas
Instruments y ADSP-2106x de Analog Devices) como quedan reflejados los
conceptos vistos en el apartado anterior.

El analisis se hara comparativamente en cuatro aspectos: cddigo en C,
conversion a un cédigo maquina tipico y conversiones a los cddigos
maquina de los DSP en cuestion. El objetivo del estudio es ver reflejado en
ahorro de coste (expresado en nimero de instrucciones) la implementacién
de diversas tareas que suelen llevar a cabo los algoritmos de procesado
digital de la sefial a tiempo real.
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«» Instrucciones condicionales

Con este término nos referimos a la ejecucidon condicional de una instruccion
segun el resultado de una comparacion.

Cadigo Coste
if (a==b)
(§) b=100; -
(..)

L) cmp RO, R1

5.2 jnz _continua

ES Id 100, R1 3 + penalizacién salto
25 _continua:

0o (..)
5 x
) CMPF RO, R1 5
s 8 LDFz 0100h, R1
=
4 X
»a COMP (RO, R1) 2
fa gt IF EQ R1=0100h
< N

Figura 64. Comparativa. Instrucciones condicionales

Uno de los principales inconvenientes de la ejecucion de instrucciones
condicionales es el cambio en el flujo de ejecucion: los saltos de programa
en procesadores segmentados suelen provocar ciclos de corte que en esta
comparativa se han expresado como penalizacion de salto.

En el TMS320C3x casi todas las instrucciones se pueden ejecutar
condicionalmente introduciendo un sufijo indicativo del resultado de la
condicién. En el ejemplo, el sufijo es z (cierto si el resultado de la
comparacién anterior es cero) y estd asociada a la instruccién LDF
(movimiento memoria - registro de un operando en coma flotante).

Por lo que respecta al ADSP-2106x, su cédigo maquina es muy intuitivo. En
este caso la ejecucién condicional se realiza introduciendo la directiva ‘IF
flag instruccion’.

En conjunto nos ahorramos una instruccién con la penalizacion
correspondiente.
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< Acceso Optimo a memoria y multiplicacion vy
acumulacion en un ciclo de reloj

Caddigo Coste

o c=c+a(n++)*b(n++) _
< load *IR1, R1

S add IR1, 1

L 8 load *IR2, R2

t5 add IR2, 1 6
85 mult R1, R2, R3

& add RO, R3
QN x
@M o mpyf3  *ar0++(1), *arl++(1), r0 || 1
s 8 addf3 r0, r2, r2
=

1oX
5; o f12=f0-f4, f8=f8+f12, fO=dm(i0, m0), 1
2 a f4=pm(i8, m8)

Figura 65. Comparativa. Acceso 6ptimo a memoria. Multiplicacién y acumulacién.

La estructura estudiada en este apartado tiene mucha importancia ya que
aparece en muchas aplicaciones de procesado digital de la sefial: filtros,
convulsiones, etc. Fijémonos en que esta instruccidén requiere:

e Instrucciones propias: una suma y un producto

e Instrucciones parasitos: dos accesos a memoria y dos sumas
asociadas al calculo de las direcciones.

En el caso de los procesadores DSP toda la estructura se ejecuta con
una Unica instruccion:

e Suma y producto paralelizados
e Accesos a memoria simultaneos

e Calculo de las direcciones de memoria en unidades computacionales
especificas
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El indicador de paralelismo en el TMS320C3x es ||. Toda direccion puede
ser pre [/ post incrementada / decrecida gracias a dos unidades
computacionales y unos registros (ARO — AR7: auxiliary register) asociados
al cdlculo de direcciones.

En el ADSP-2106x el indicativo de paralelismo es la coma (,).

La directiva dm permite el acceso a memoria de datos mientras que pm a
la memoria de programa (la memoria de programa puede contener tanto
codigo como datos). Estos accesos utilizan también unos registros
especiales que son los b (direccion base del buffer), e (indice), m
(modificadores de direccién), / (medida del buffer).

< Tratamiento optimo de bucles (cero overhead)

Caodigo Coste

for (i=0;i<100; ++i)
(6) c=c+a(i)*b(i)

load 100, rO
__bucle:
load *IR1, R1 // Apartado
anterior
add IR1, 1
load *IR2, R2
add IR2, 1
mult R1, R2, R3
add RO, R3

1+100-(9+penalizacion
salto)

sub 1, r0 // Gestion indice
cmp ro, 0
jnz _bucle

_continuacion:

Ensamblador tipico

Idi 0100, rc

rpts rc

mpyf3 *arO++(1), *arl++(1)%, r0 14+100
|| addf3 r0, r2, r2

TMS320
C3x

lentr=100

do macs until Ice

_macs:  f12=f0-f4,  f8=f8+f12, 1+100
fO=dm(i0, m0), f4=pm(i8, m8)

ADSP-
2106x

Figura 66. Comparativa. Tratamiento 6ptimo de bucles
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Los algoritmos de procesado digital de la sefal suelen tener una estructura
iterativa construida mediante bucles. Los bucles tienen asociados indices
(en este caso: i) que en cada iteracion se tienen que incrementar y
comparar con el fin de decidir salir del bucle o continuar iterando.

La familia del TMS320C3x incluye un mecanismo compuesto por un registro
especifico (rc: repeat count) t un par de instrucciones (rpts: repeat single,
rptb: repeat bloguek) que implementan el bucle para hardware sin
penalizacion de tiempo.

El ADSP-2106x incluye la directiva ‘DO _etiqueta UNTIL LCE’ que tiene

la misma funcidn que en el caso anterior. En este caso el registro asociado
al bucle es lcntr (loop counter). El procesador permite anidar de forma
automatica hasta 4 bucles.

< Direccion optima de buffers circulares

Cadigo Coste

buffer [i++]=element;

(§) if (i==MAX_BUFFER) -
i=0;

o store rl1, *irl

'U .

© o add 1,irl . s

532 cmp  irl, MAX_BUFFER S+ pensaa:::zcnon de
8% Jnz - _continua (por cada acceso)
- load INICI_BUFFER, irl P

w _continua:
N o Idi MAX_BUFFER, bk
@A o Idi INICI_BUFFER, iro 241
s 8 (..)

- sti ri1, *ir0++(1)%

10 = MAX_BUFFER

a3 b0 = INICI_BUFFER

o (...) 2+1

(o =]

< N DM (i0, 1) =r1;

Figura 67. Comparativa. Direccién de buffers circulares

Los buffers circulares (FIFO: first in, first out) son muy utilizados en
aplicaciones de procesado digital de la sefial a tiempo real que requieren
memoria. Por ejemplo, en un filtro FIR de orden N hay que mantener una
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memoria de les Ultimas N entradas; a cada ciclo de reloj hay que hacer sitio
para la nueva entrada eliminando la mas antigua.

La implementacion de este tipo de buffers requiere de un puntero que
recorra el vector de manera que a cada acceso haya que comparar con la
medida del buffer y, si es necesario, volver a inicializarlo en la primera
posicion. Como vemos en la tabla, estas operaciones requieren de diversas
instrucciones parasito.

En el TMS320C3x el acceso a buffer circular no tiene penalizacién de
tiempo. Se indica mediante el sufijo %, previa inicializacion del registro bk
(bloguek size) a la medida del vector.
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4.2. Implementacion de filtros. Introduccion

Un filtro es un sistema que permite cambiar de forma arbitraria y
selectivamente en frecuencia, la amplitud y la fase de una sefial. Los filtros
se utilizan con objetivos muy diversos:

e Separar las componentes de una sefial. Por ejemplo, en un receptor
FSK para diferenciar las frecuencias y extraer la informacion

e Mejorar la calidad de una sefial eliminando ruido o bien enfatizando /
atenuando algunas componentes.

e Etc.
Los filtros se pueden implementar de forma analdgica, mediante
condensadores, resistencias, bobinas y elementos activos o bien de forma
digital ejecutandolos sobre algun dispositivo programable.

Los filtros analdgicos tienen diversos inconvenientes:

e Cambios con el tiempo, la temperatura, la humedad, etc.

e Dificultad para ajustarlos

e Dificultad para implementar filtros de orden grande

e Imposibilidad para implementar filtros adaptativos

o Etc.
Todos estos inconvenientes dejan de existir si los filtros se implementan en
el dominio digital. Estos, no obstante, presentan también algunas

limitaciones:

e Margen de frecuencias de funcionamiento limitado por el teorema del
muestreo

e Margen dinamico limitado por el niumero de bits de los conversores y
la aritmética

A pesar de todos estos inconvenientes la implementacién digital suele ser la
preferida en la mayoria de aplicaciones, siempre y cuando no requieran un
ancho de banda o margen dindmico excesivos.
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4.2.1. Sobre los filtros digitales

La respuesta frecuencial de un filtro digital, expresado en el dominio de la
transformada Z viene dada por:

=0

>

Ecuacion 21. Filtro digital. Respuesta frecuencial
donde,
X(z) es la entrada del filtro

y(z) es la salida del filtro
c,.d, son los coeficientes del filtro

El denominador de la respuesta frecuencial es un polinomio en z de
coeficientes c,. Los coeficientes c, determinan, pues, los puntos en que la

respuesta frecuencial se hace infinita. Estos puntos reciben el nombre de
pulso de la respuesta frecuencial. Asi mismo, d, fijan la forma del

numerador y determinan los puntos en que ésta se hace cero: los ceros de
la respuesta frecuencial.

Existen diversos métodos para disefiar los coeficientes del filtro para que
tengan la respuesta frecuencial deseada: colocacidon de pulso y ceros,
transformada bilineal, etc.

Hay dos tipos de filtros digitales:

e Filtros IIR (Infinite Impulse Response). Son aquellos que tienen,
como minimo, dos de los coeficientes c, diferentes de cero. No tienen fase

lineal, pueden ser inestables pero como contrapartida suelen requerir de
pocos coeficientes con el fin de seguir respuestas de amplitud abruptas.

e Filtros FIR (Finite Impulse Response). Son aquellos que tienen el
denominador igual a la unidad. Son, pues, siempre estables ya que la su
respuesta frecuencial no tiene pulso. Se pueden disefar para que tengan
fase lineal. Requerimiento normalmente de muchos coeficientes para
cumplir unas determinadas especificaciones.

La respuesta temporal de un filtro se encuentra anti-transformante Z la
respuesta frecuencial:

y0)-3.4, ()Z y(n-j)
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Ecuacion 22. Filtro digital. Respuesta temporal
donde d;,c; son los coeficientes del filtro normalizados respecto c, .

La expresion anterior corresponde a un filtro IIR: fijémonos en que la salida
en el instante actual depende de la entrada en el instante actual (X(n)), la

entrada a los N-1 instantes anteriores (X(n—i)) y las salidas en los instantes
M-1 anteriores (y(n—j)).

En el caso de un filtro FIR la expresidén anterior se simplifica a:

Ecuacion 23. Filtro FIR. Respuesta temporal

Fijémonos en que, como la salida s6lo depende de las entradas, si éstas son
finitas la salida sera también siempre finita y el filtro siempre estable.

En los apartados siguientes nos entretendremos a estudiar |la
implementacion de los filtros FIR. Veremos diferentes cédigos aplicables a
diferentes DSP y contabilizaremos el coste computacional en cada caso.

4.2.2. Implementacion de filtros FIR

La implementacién de los filtros FIR tiene gran importancia en el ambito del
procesado digital de la sefial a tiempo real porque su misma estructura de
calculo aparece casi idéntica en otras operaciones como ahora la convulsion
y la correlacién.

Tomemos la expresién de la respuesta temporal de un filtro FIR (Ecuacién

23), la reproducimos a continuacién y analicémosla pensando en su
implementacién:

y(n)= > h(i)x(n —i)=h(0)x(n)+h@)}x(n—1)+...+ h(N =1)x(n - (N —1))

Ecuacion 24. Filtro FIR. Respuesta temporal

Donde hemos cambiado el hombre de los coeficientes del filtro ya que la
notacién h(i) se utiliza en muchos libros.

Fijémonos en primer lugar en las estructuras de memoria necesarias para
ejecutar el filtro.
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Tendremos que disponer de dos vectores de longitud N: uno para
almacenar los coeficientes (h(i)) y otro para las entradas al filtro (x(n—i)).

El vector de coeficientes es estatico: los coeficientes se calculen durante la
fase de diseno y no varian durante la ejecucion (variarian en el caso de un
filtro adaptativo; caso que no consideraremos en este estudio).

El vector de entradas, en cambio, es dindmico. El valor x(n) que aparece a

la Ecuacion 24 cambia a cada instante de muestreo, ya que x(n) representa
el dato actual. Veamoslo en la tabla siguiente en un ejemplo:

Instante
uestreo x(n) x(n-1) | x(n=2) | x(n=3) | x(n—4)
T 5 3 7 2 1
T+1 , 0 ™ 5 3 7 2
T+2 / 1 0 5 3 7
T+3 // 2 1 0 5 3

Nuevo valor del instante T+1

Figura 68. Vector de entradas en un filtro FIR

El vector de entradas es, pues, un vector circular tipo FIFO (First In, First
Out).

Las operaciones matematicas que intervienen en el cédlculo de la salida son
productos y acumulaciones que podremos ejecutar dentro de una estructura
interactiva de N repeticiones.
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En la figura siguiente mostramos la implementacién en ANSI C del filtro

FIR:
0 #define N 10 // Orden del filtro
1 float h[N]; // Respuesta imp. colocada al revés
2 float x[N]; // Buffer de entrades
3 int index=0; // indice del buffer circular
4 float filtro (float dada in) |
5 int i,
6 float salida;
7 x[index++]=dada in; // Guardemos el ultimo dato en el
buffer
8 if (index==N) // Buffer circular ...
9 index=0;,
10 salida=0
11 for (1i=0;i<N;++1) { // Calculamos la salida
12 salida+=h[i]*x[index++];
13 1f (index==N)
14 index=0;,
15 }
16 return (salida);

La implementacién del buffer circular (FIFO) requiere el mantenimiento de

Figura 69. Implementacion de un filtro FIR en ANSI C

un /indice que recorre el vector sin que salga de sus limites [O, N —1].

Los coeficientes del filtro (respuesta impulsional) se colocan en orden
inverso para optimizar el nimero de operaciones matematicas a la hora de

indexarlo.

Veamoslo en la figura siguiente:

Instante T:
| Coef. | h(N-1) | h(N-2) [ h(N-3) | ... | h(2) [ h(d) [ h(0) |
| Entradas | x(n-1) | x(n) | X(n-(N-1)) | | x (n-4) | x(n-3) | x(n-2) |

/

indice
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Instante T+1:

Coef. | h(N-1) | h(N-2) | h(N-3) .. | hQ@) h(0)

entradas | "2 | x-1) | x() | x-(N-1) | ... | x(1-4) | x(n—3)

indice
Figura 70. Ejecucién de un FIR. Vectores de coeficientes y entradas

Fijémonos en que al almacenar el ultimo dato obtenido en el vector de
entradas siempre se sobrescribe el elemento mas antiguo del vector e
indice queda apuntando al nuevo elemento mas antiguo.

4.2.3. Implementacion sobre TMS320C3x

El cdédigo de la figura 69 puede ser directamente compilado con las
herramientas de Texas Instruments para generar un ejecutable para el DSP
TMS320C3x. En la figura 71 podemos observar el cédigo ensamblador
generado por el compilador. A partir de este cédigo podremos hacer un
recuento de instrucciones y calcular el coste de ejecucion.

Sélo hemos reproducido las lineas de cédigo relevantes. Fijémonos en que
el bucle estd compuesto entre las lineas 9 y 30. Algunas de las instrucciones
estan comentadas en el mismo cdédigo.

En total hay 18 instrucciones dentro de cada iteracion, de las cuales sélo 2
corresponden a la suma y a la multiplicacién correspondiente a la ejecucion
del filtro. El resto de instrucciones corresponden a accesos a memoria,
gestion del buffer circular, gestion del indice de la iteraciédn y otras
instrucciones parasitos.

Si el filtro es de orden N (N coeficientes) y asumimos que todas las
instrucciones tardan un ciclo de reloj, podemos aproximar el coste de
ejecucion del filtro para 18-N + K ciclos de reloj, donde K corresponde a la
ejecucion de las instrucciones previas y posteriores a la iteracién.

El coste de ejecucién obtenido no diferiria nada del que obtendriamos con
cualquier otro procesador de caracteristicas similares que no fuera DSP, ya
que a la hora de generar el cédigo en C de la figura 69Figura 69 no hemos
tenido en cuenta que trabajdbamos sobre DSP. En la figura 72 reproducimos
la propuesta del fabricante para implementar un filtro FIR sobre el
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TMS320C3x. Inicializaciones a parte, el cuerpo de la iteracion son las lineas
30 y 31. A la linea 30 esta el comando de control de iteracién (rpts) y en la
31 se lleva a cabo en paralelo la multiplicacion y la suma, asi como los dos

accesos a memoria (coeficientes y entradas), ambos

implementados

circularmente. El coste de ejecucion de todo junto es, pues, N +K.

La clave de esta enorme mejora la encontramos en el aprovechamiento que
se hace de todas las caracteristicas del DSP que nos son utiles para reducir

al maximo el nimero de ciclos de reloj.

Sk ok ok ok ok ok ok ok ok b ok b ok b ok ok ok ok ok ok ok ok b ok b ok ok ok ok ok ok ok ok ok ok b ok b ok b ok ok ok ok ok ok ok ok b ok ok &

B TMS320C30 C COMPILER Version 4.70

R b b b b b b b b b b b b b b b b b b 2 b b b P b b b b b b b b I b b b b b b b b b b b b b b b b b b b g

(...) // Definicidén de constantes,

R b b b b b b b b b b b b b b b b b b 2 b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b g

* FUNCTION DEF : filtro

R b b b b b b b b b b b b b b b b b b 2 b b b P b b b b b b b b I b b b b b b b b b b b b b b b b b b b g

1 _filtro:

2 PUSH FP

3 (...) // 15 instrucciones manejando el stack

4 Ll:

5 LDF 0.0,R2

6 STF  R2,*+FP(2)

7 LDI 0,R3

8 STI R3,*+FP (1)

9 L2: // Inicio del bucle
10 LDT @ index, IR0

11 ADDI 1,IRO0

12 STI ~ IR0,@ index

13 LDT @CONST+0,ARO

14 SUBI 1,AR0

15 LDI *+FP(1),IR1

16 LDI @CONST+1,AR1

17 MPYF *+AR0 (IR0), *+ARI (IR1),RO // Multiplicacidn
18 ADDF *+FP(2),R0 // Acumulacion

19 STF RO, *+FP(2)

20 LDI @ index,R1 // Buffer circular
21 CMPI 10,RI1

22 BNZ L4

23 LDIT 0,R1

24 STT R1,@ index

25 L4:

26 LDI  *+FP(1),R2

27 ADDI 1,R2 //Gestidén indice bucle
28 STI R2,*+FP (1)

29 CMPI 10,R2

30 BLT L2 // Final del bucle
31 EPIO0 1:

32 LDI  *-FP(1),RI

33 BD R1
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Figura 71. Filtro FIR. Cédigo ensamblador para TMS320C3Xx, |
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1 (...) // Constantes diversas
2 N .set 32 // Orden del filtro
3 .sect "Impulse Response'
4 H .float 1.0
5 (...) // Respuesta impulsional
6 X .usect '"Input Buffer", 32
7 (...) // Buffer de entradas
8 .data
9 DATOS FIR:
10 HADDR .word H // * HADDR = respuesta impulsional
11 XADDR .word X // * XADDR = buffer de entradas
12 IN .word 001000h
13 ouT .word 001001h
14 . text
15 init: // Inicialitzacidn
16 LDP DATOS FIR
17 LDT N, BK
17 LDI @HADDR, ARO // * ARQO : respuesta impulsional
18 LDT @XADDR, ARI // * ARI1 : buffer datos de entrada
19 LDT @IN, ARZ2 // * AR2 : dato recibido
20 LDT @oUT, AR3 // * AR3 : dato a enviar
21 RETS
22 filter: // Filtro
23 (...) // Manejamos el stack
24 LDP DATOS FIR
25 LDI *AR2, R1 // Recuperamos el dato del A/D
26 FLOAT R1, RI1 // Pasemos el dato a coma flotante
27 STF R1, *AR1++% // Guardemos el dato en el buffer
28 LDF 0, RO
29 LDF 0, R2
30 RPTS N-1 // El bucle
31 MPYF3 *ARO++%, *ARI++%, RO || ADDF3 R0, R2, R2
32 ADDF RO, R2 // ultima acumulacidn
33 FIX R2, R2 //Pasemos el resultado a coma fija
34 STT R2, *AR3
35 (...) // Retorno
36 RETS

Figura 72. Filtro FIR. C4digo ensamblador para TMS320C3x, I

109




Lanlle%nLine

ENGINYERIES
Universitat Ramon Llull

4.2.4. Implementacion sobre ADSP-2106x

El coste de ejecucién del cédigo de la figura 72 ya es éptimo. Presenta, no
obstante, la dificultad de tratarse de un coédigo ensamblador. Nos
interesaria disponer de herramientas que permitan obtener costes iguales o
parecidos trabajando en C.

A continuacién estudiaremos las herramientas que ofrece Analog Devices
para implementar un filtro FIR de manera éptima en C: macros y funciones.

 Filtros FIR con macros

Si estudiamos el cdédigo de la figura 71 llegamos a la conclusidn que gran
parte de las instrucciones parasitos que llevan a un incremento tan grande
del coste de ejecucion se deben a los accesos a memoria, gestion del buffer
circular.

Para ayudar al compilador de C a interpretar estos accesos y codificarlos de
forma O&ptima existen unas macros para gestionar buffers circulares:
CIRC_BUFFER se utiliza para declarar un buffer circular, BASE y LENGTH
para inicializarlo y CIRC_WRITE y CIRC_READ para acceder.
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En la figura siguiente podemos observar cdmo queda el cddigo del filtro FIR
utilizando estos macros:

1 #define MAX H 3200 // Orden del filtro

2 CIRCULAR BUFFER (int, 1, in cb); // Declaramos buffer

3 int in[MAX H]; // Buffer de entradas

4 int h[MAX H]; //Respuesta impulsional

5 (...)

6 main () {

7 (...)

8 BASE (in cb) = in; //Inicio buffer circular
9 LENGTH (in_cb) = MAX H; // Longitud del buffer
circular

10 (...)

11 }

12 void spr0 asserted( int sig num ) // RSI del A/D

13 {

14 int 1;

15 int salida, dada;

16 salida=0;

17 CIRC WRITE (in cb, 1, «rx buf(l], dm);// Escritura
buffer

18 for (i=0;i<MAX H;++i) { // Bucle

19 CIRC READ (in cb, 1, dada, dm); // Lectura buffer
20 salida+=dada*h[i]; // Producto y suma
21 }

22 tx buf[2] = (int) salida; // Enviamos dato al D/A
23 }

Figura 73. Filtro FIR en C sobre ADSP2106x utilizando macros

En la linea 2 avisamos al compilador de la existencia de un buffer circular
(in_cb), de integers, que utilizara el juego de registros 1 para acceder a
memoria. En total existen 8 juegos de registros, aunque no todos son
utilizables en C. En la linea 3 se reserva memoria para el vector.

En les lineas 8 y 9 inicializaremos el buffer circular indicando la posicion
inicial del vector y de su longitud: la asociada al buffer l6gico (in_cb) con el
buffer fisico (in).

En las lineas 17 y 19 accedemos al buffer para escritura y lectura. Ambos
accesos utilizan el mismo indice: ambos operan y seguidamente lo
incrementan. El parametro dm indica que el vector de memoria esta situado
en la zona de datos (data memory).

111



Lanlle%nLine

ENGINYERIES
Universitat Ramon Llull

Si a continuacién generamos el ensamblador correspondiente al cédigo de
figura 73 obtenemos:

a

En algun lugar del main:

(...)
bl= in; //Direccion base del buffer de entradas

11=3200; // Longitud del buffer de entradas
(...)

N W N R

__spr0 _asserted:
! FUNCTION PROLOGUE: spr0 asserted
! rtrts protocol, params 1in registers, DM stack, doubles
are floats

6 modify (i7,-1) ;

7 ! saving registers:

8 (...)

9 ri2=dm( rx buf+l); // rl2 = dato recibido 1’A/D
10 mrf=0;

11 r2= h;

12 dm(il,1)=ri2; // CIRC WRITE

13 (...)

14 _L$15:

15 lentr = 3200, do L$16-1 until lce;

16 r4=dm(i4,mé6) ; // Respuesta Impulsional
17 r2=dm(il,1) ; // Buffer de entrada

18 mrf=mrf+r2*r4 (ssi); // Suma y multiplicaciodn
19 _Lslé:

10 (...) // Retorno de la funcidn

Figura 74. Filtro FIR en ensamblador sobre ADSP2106x utilizando macros

Fijémonos en que la macro CIRCULAR BUFFER no genera cédigo; BASE
inicializa el registro b1, en la linea 2; LENGTH inicializa el registro /1, en la
linea 3; CIRC_READ y CIRC_WRITE generan accesos de memoria (lineas 12
y17 respectivamente) que serdn circulares ya que el juego de registros 1
tiene el registro de longitud /1 inicializado.

El compilador ya implementa la estructura iterativa de forma O&ptima
utilizando la instruccién do _fi until Ice de manera que las instrucciones
parasitos asociadas al indice del for se han eliminado.

El coste de ejecucion de esta implementacion es 3N+ K ya que dentro del
bucle hay tres instrucciones (lineas 16 a 18): el compilador no es capaz de
paralelizar automaticamente los accesos a memoria con el producto y la
suma. Aun asi el resultado obtenido es mucho mejor que el de la figura 71.
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Ademas de los macros el fabricante ofrece una libreria de funciones que
implementan las tareas mas comunes en procesado digital de la sefial,
entre ellas los filtros FIR. Si es posible utilizar estas funciones en nuestra
aplicacion, ésta sera la opcidn mas 6ptima desde un punto de vista de coste

» Filtros FIR con funciones

de ejecucién.

En este caso el cddigo quedaria asi:

#define MAX H 95 // Orden del filtro
float dm in[MAX H]; // Buffer de entrades (a la dm)
float pm h[MAX H]; // Respuesta impulsional (en la pm)

void spr0 asserted( int sig num )
{
// Filtrat

tx buf[2] = fir( rx buf[l], &h[0], &in[0], (int) MAX H );
}

Figura 75. Filtro FIR en C sobre ADSP2106x utilizando funciones

Y su traduccion a ensamblador:

N Oy N W N = s

(¢}

10
11

12
13

14
15

_spr0 _asserted:
FUNCTION PROLOGUE: spr0 asserted
rtrts protocol, params in registers, DM stack, doubles are

floats
.def end prologue; .val .; .scl 109; .endef;
(...) // Preparacion de la llamada (10 inst.)
cjump (pc, fir) (DB) // Llama a la funcidn FIR
(...) // Retorno de la funcidén (10 inst.)
RFRAME ;

_fir:
(...) // 16 instrucciones
LCNTR=R0, DO pdconv UNTIL LCE;

pdconv:

F8=F2*F4,F12=F8+F12,F4=DM(dm ptr,dm 1),F2=PM(pm ptr,pm 1)

F8=F2*F4, F12=F8+F12; // Operaciones pendientes

FO=F8+F12;
(...) // Retorno (8 instrucciones)
.ENDSEG,;

Figura 76. Filtro FIR en ensamblador sobre ADSP2106x utilizando funciones
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En este caso el coste de ejecucidon es N + K : se han paralelizado la suma,
producto y accesos a memoria circulares.

4.2.5. Conclusiones

Como conclusiones al estudio podemos nombrar:

e El programador en lenguaje de alto nivel estd en manos del
compilador. Hay que verificar el cédigo ensamblador generado por el
compilador para calcular el coste de ejecucidon y tomar las medidas
oportunas. La programacion en lenguaje de bajo nivel es cada vez mas
complicada a causa de la complejidad de las arquitecturas y ensambladores
de los nuevos DSP.

e A la hora de programar una aplicacién hay que tener en cuenta la
plataforma sobre la que se ha de ejecutar. Aunque los compiladores de los
DSP son compatibles ANSI, no utilizar les herramientas adicionales que el
fabricante facilita al programador significa no poder sacarle el maximo
rendimiento al procesador.

e Siempre que sea posible hay que consultar los manuales del
fabricante (Applications Handbook) vy estudiar sus propuestas de
implementacion.
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4.3. Implementacion de la a FFT

4.3.1. Introduccion. Transformadas frecuenciales

El analisis en el dominio frecuencial es, juntamente con el filtrado, una de
las aplicaciones mas importantes en el ambito de la ingenieria. La
interpretacion de sefiales temporales como suma de sinusoides a menudo
simplifica los problemas y ofrece nuevas herramientas que permitan
solucionar cuestiones complejas de manera muy facil.

Las transformadas pueden ser interpretadas como un producto escalar
entre una funciodn, objeto del analisis, y una base de funciones.

Si el producto escalar se define en forma de integral, el dominio de la
transformada sera continuo (caso de Laplace y Fourier). Este tipo de
analisis no es el mas adecuado para trabajar en entornos digitales
computerizados, donde todas las sefiales estan muestreados.

El producto escalar definido en forma de sumatoria indica dominio temporal
discreto. La transformada Z permite un analisis de todo el plano (frecuencia
y atenuacion), ya que la base de funciones es una exponencial compleja con
parte real e imaginaria. La TFSD (Transformada de Fourier de Séries
Discretes) so6lo permite analisis frecuencial (circulo unitario del plano Z2),
analisis que para la mayoria de las aplicaciones a tiempo real sera la
adecuada.

De cara a implementarla, la TFSD presenta dos dificultades: el dominio de
la transformada tiene infinitos puntos y el recorrido es continuo en
frecuencia.

La DFT (Discrete Function Transform) soluciona estos dos problemas. Sera
la transformada que se utilizara en las aplicaciones que requieran el analisis
frecuencial, aunque no se implementara directamente sino mediante un
algoritmo computacionalmente éptimo: la FFT (Fast Fourier Transform).

El cuadro de la pagina siguiente clasifica diferentes transformadas
frecuenciales segun el dominio y el alcance del anélisis.
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DOMINI
Transformadas segun analisis Continuo Discreto
Laplace Z
— g «© . —st -
G Plano complejo Jo F@®- e~ dt zf["] -
<L — o0
P
<
IJ) Fourier TFSD
<
2 Eje frecuencial ® ; N -
TFSD ................... (T T T TTTT T \
L. 1 © 1
Entrad_a fintaenel § ! Zf[n] . e=jwn !
tiempo . |
W et I —00 |
DET | e, . :______________________________\
K4 \
1 N-1 |
ORI AIgOfitmO .......... i Z f[n] e JN kn :
v computacionalmente | <3 |
EET eficiente
A e wer T
; J.W. Cooley & J.W. Tukay
“An algorithm for the machine

calculation of complex Fourier Series”

i Mathematics Computation, Vol. 9, 1965, !

Pp 297-301

Figura 77. Clasificaciéon de transformadas frecuenciales
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4.3.2. Implementacion directa de la DFT

Si tomamos la expresiéon de la DFT:

N-1 2

X(k):Zx[n]-eiJW'

n=0

k-n

Ecuacién 25. DFT

y desarrollo el sumatorio llegan a la expresién matricial de la DFT:

-jzloo -j-zim -j-zio(N-l)
e 2N7z e .2N;z | e 27 X(O) (O)
e—leo e—j-—ll o) e—J—l(N—l) X(l) _ (1)
2(71) z(ﬂ) ) .2-;[( ) x((N —)1) X((Il\i )—1)
e—J'N(N‘l)O e—J'N(N‘l)'l () e—J'N(N‘l)(N‘l)

Ecuacion 26. Expresion matricial de la DFT

El calculo de la transformada X(k) de forma directa implica, pues, el

producto de una matriz compleja NxN por un vector de datos temporales
de longitud N . Este vector es real, pero a la hora de calcular el coste
computacional lo consideraremos complejo para hacer extensivo el analisis
también el caso de la transformada inversa.

La implementacién de la DFT tiene, pues, un coste computacional de N?
productos complejos vy N-(N —1) sumas complejas, que equivalen,

aproximadamente, a 4-N® productos reales y 4N? sumas reales

- Nota: Este ultimo calculo es valido si la entrada a la DFT es un vector
complejo. Se propone rehacerlo si el vector de entrada es real.

Observemos en la tabla siguiente el recuento de operaciones en el caso de
una aplicacién que calcula continuamente la DFT de vectores de datos que
provienen de un flujo continuo de entrada.

117



Lanlle%nLine

ENGINYERIES
Universitat Ramon Llull

Lo calculamos en tres casos de longitud de bloque diferentes: 512, 1024 y
2048.

Log%t_ud NO DFT / seg. | N° sumas / DFT | NO prod. / DFT | N° op. / seg.
512 86 1048576 1048576 180.355.072
1024 43 4194304 4194304 360.710.144
2048 21,5 16777216 16777216 721.420.288

Figura 78. Recuento de operaciones de la DFT
Destacamos dos observaciones:

e El nUmero de operaciones que requiere el calculo de la DFT de forma
directa es muy grande. Hay que tener en cuenta, ademas, que solo hemos
contabilizado las operaciones matematicas; un cbédigo real tendr3,
probablemente, muchas otras instrucciones parasitas.

e El nUmero de operaciones depende de la longitud de la DFT. Hay que
tener en cuenta que la longitud de la DFT es un parametro que se suele
escoger en funcion de la resolucion requerida (especificacidon o parametro
que puede cambiar el usuario); un cambio en este valor implica una
variacion muy grande en el nimero de operaciones a ejecutar por segundo
y, por tanto, unos requerimientos muy diferentes por el procesador que
implementa la transformada frecuencial (hardware). Esta dependencia
software — hardware no es deseable.

Convendria disponer de un algoritmo que redujese al maximo el nimero de
operaciones y, ademas, este fuese independiente de la longitud de le
analisis.

4.3.3. La FFT

Existen dos variantes del algoritmo de la FFT: delmacion en tiempo y
delmacion en frecuencia. A continuacion explicaremos el primer.

En el cédlculo de la DFT aparece de forma destacada la exponencial
compleja. Como veremos a continuacion, la exponencial compleja tiene dos
propiedades que nos hacen pensar que el numero de operaciones
necesarias para calcular la DFT se puede reducir de manera importante:

e Propiedad de simetria:
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27 _j 27 [N
e_J.?.k e j N (k+2)
Ecuacion 27. Propiedad de simetria
e Propiedad de periodicidad:
—j-%-k —J—(k+N)

e =e
Ecuacion 28. Propiedad de periodicidad

Veremos a continuacion como reordenando adecuadamente los términos del
sumatorio de la DFT y mediante sencillas manipulaciones algebraicas
conseguiremos aprovechar las propiedades de simetria y periodicidad de la
exponencial compleja para reducir drasticamente el nUmero de operaciones
matematicas necesarias para ejecutar la DFT. Sin que esto implique pérdida
de generalidad, explicaremos el proceso con un ejemplo: el célculo de la
DFT de 8 puntos.

La expresion para calcular una DFT de 8 puntos es:

Ecuacién 29. DFT-8

Recordemos que para implementar de forma directa esta expresion
necesitamos ejecutar 64 productos complejos y 56 acumulaciones
complejas.
Separemos el sumatorio en dos términos: uno que incluye los pares y otro
para los impares:

n parell n senar

7r 7 71

7
Sofle ¢ Sl
n=0 n=0

Ecuacion 30. DFT-8, descomposicion |

Rescribir la Ecuacién anterior, con un razonamiento de indice:

3

Zx[Zm iy +Zx[2m+l]e

m=0

k-(2-m+1)

Ecuacion 31. DFT-8, descomposicion Il

STk
Extraigamos el factor comun al segundo sumatorio del término e ~ 8
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i x[2 m]eiJZT” " +e_j%”'k i x[2 m +1]e7j2% o

Ecuacion 32. DFT’s-4
Notemos que hemos llegado a una expresion que hemos descompuesto una
DFT-8 en dos DFT-4 (un de los términos pares y otra de los términos

2.
impares de la secuencia original) mas un término (e e ) que multiplica la
segunda DFT-4. Si hacemos recuento de operaciones obtenemos
216+8=40 productos y 212+8=32 sumas. Por tanto, con unas sencillas
manipulaciones hemos conseguido reducir el nimero de operaciones

necesarias para calcular la DFT.

Conviene destacar que las dos DFT-4 que se han obtenido a partir de la
descomposicién de la expresidon original tienen una particularidad: aunque
el indice temporal m tiene un recorrido de 4 puntos (des de 0 hasta 3), el
indice frecuencial k puede variar entre 0 y 7 (ya que la expresion proviene
de una DFT-8).

Si repetimos el proceso,

(Aos) (Boa)

L I 1%k |+

D x2(2m)le 2 4 H2(2m+1)le 2

m=0 m=0

2 (CO,l) (DO,l)
e_J?.k. 1 —jzl-k-m+ ,jzl.k 1 ,jzl.k.m

D x2(2m)+ie 2 e 4 Y x2(2m+1)+i]e 2
m=0 m=0

Ecuacién 33. DFT’s-2, |

La expresion anterior contiene cuatro DFT-2, mas algunos términos que ya

27 ,jzl.k _jzl.k

-J
conocemos (e 2% ,e 4 ,e 8 ).

Ara también las DFT-2 tienen una caracteristica especial: el indice
frecuencial kK no toma los valores [0,1], sino [0,7].

Hasta el momento el proceso que hemos descrito modifica, de alguna
manera, el orden de los datos de entrada. Mientras que la DFT-8 original

toma los datos de forma consecutiva [O,L 2,...,7], las cuatro DFT-2 operan,
respectivamente, sobre los vectores [0, 4], [2,6], [1,5], [3,7].

La transformacion frecuencial auin no esta calculada. Aan no hemos aplicado
las propiedades de simetria ni periodicidad. Lo haremos a continuacion.
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Fijémonos en cada una de las cuatro DFT-2:

27

(Ao1): x@+x@e 2 (ki 0...7)

27

(Bo1): x@+x@®e 2 (k:0...7)

27

(Co1): x@w+x@e 2 (ki 0...7)

27,

(Do1): x@+xe 'z (ki 0...7)
Ecuacion 34. DFT’s-2, |l
Aunque el indice frecuencial k, como ya hemos visto, toma valores [0,7], Si

aplicamos las propiedades ya nombradas observamos que la exponencial
compleja no toma ocho valores diferentes ya que:

_j.zl.o _j.zl.z _j.zl.4 _j.zl.s
e ? =e * =e ? =e °?
_j.zl.]_ _j.zl.g _j.zl.s _j.zlq
e 2 =e ? =e * =e °
_j.zl.o _j.zl.l
e 2 =-e °?

Ecuacion 35. Aplicacién simetria y periodicidad

Por tanto, para calcular estas DFT-2 necesitamos muy pocas operaciones.
Tan pocas como un producto complejo y dos sumas complejas.
Graficamente se suele representar mediante la estructura de calculo
“mariposa”:

”720
. k
a a+b WN

k k+ﬁ
a—b-Wﬁ=a+b‘W 2
N

Figura 79. Mariposa
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Donde hemos introducido la notacidon a menudo utilizada en los libros para
referirse al exponencial complejo:

2.7
_if "k
! N

WS =e

Ecuacién 36. Notacion por el ‘exponencial complejo
Por tanto, todas las operaciones de la Ecuacién se pueden resolver

mediante 4 mariposas, de manera que sustituyendo a la
Ecuacidn 33 obtenemos:

(Eo...s) Sj2m (Fo...s
X(k)z ,j.zl.k +€ 8 ,j.zl.k
Agpte 4 Bgy Coaite 4 Doy

Ecuacion 37. DFT’s-4, recomposicion, |

Donde A,, son los dos resultados de aplicar la mariposa a los datos

x(0),x(4) :

x(0)

x(0) + x(4) W, = A,, per k parell

x(4)

x(0) — x(4)W,) = A, per k senar
W,° -1

Figura 80. Mariposa aplicada a DFT-2

Analogamente para B,,, C,,, D,,

Fijémonos en que el primer término de
Ecuacién 37, a medida que varia el indice k entre [0,7], darad lugar a:
A +WS2B,, A+W,B, A +W?B,, A-+W}B,

Ao +W44 'Bo I A1 +W45'Blr
A, +WSB,, A+W,B,.
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Los cuatro ultimos términos, aplicando la propiedad de periodicidad, son
idénticos a los cuatro primeros y a la vez estos, aplicando simetria, se
pueden calcular mediante dos mariposas:

Ao A, + B, W,
Bo
Ab - Bo '\N4o
-1
-1

WwW,°
Aq

A +BW,

A'I - B1 'VVAl

w,t

Figura 81. Mariposas de la segunda fase

En la literatura estas mariposas se suelen sobreponer de la manera

siguiente:
Ao / A+ B W, = E,
0
Bo W, A)_BOWAO =E,
1 1 \
B W4/ A-BW, =E,

1
Figura 82. Mariposas de la segunda fase, agrupadas

Procediendo con el segundo término de la Ecuacion 37 de manera idéntica a
como lo acabamos de hacer con el primero, llegamos a:

Ecuacion 38. DFT-8, recompaosicion,
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Repitiendo el proceso veriamos que la Ecuacién 38 se puede calcular
también mediante cuatro mariposas de manera que finalmente
obtendriamos ya el resultado final de la DFT calculado mediante el
algoritmo de la FFT.

Vemos en la figura siguiente el proceso completo esquematizado mediante
mariposas:

x (0)

X (4)

~~ N\ /I
XX\ //
\X//

X (2) X (2)

>
~ I
e
>

NS/ N\

X (5) X (5)
- <

X (3) 5\ 1 ?/ \E X (6)

X (7 T X (7)
—> W4O / Wgo )
W20 W41 W\8/V82

Figura 83. FFT-8
Vemos, pues, que el algoritmo de la FFT tiene dos pasos:

e Desorden de los datos de entrada segun un algoritmo que se llama
bit-reversal (lo explicaremos mas adelante).

e Calculo de la transformada frecuencial aplicando diversas estructuras
mariposa.

4.3.4. Coste computacional de la FFT

Evaluaremos el coste computacional del algoritmo de la FFT generalizando
los resultados obtenidos para la FFT-8.

Dado que la estructura computacional basica es la mariposa, procederemos
calculando en primer lugar el nUmero de mariposas necesarias para calcular
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la FFT-N y seguidamente multiplicaremos por el nimero de operaciones
reales que requiere el calculo de ésta.
Las mariposas en una FFT se agrupan en fases. Fijémonos en que la FFT-8

tiene tres fases. En general, la FFT-N tendra Iogz(N) fases. Ademas, cada

fase estd compuesta por '% mariposas. Por tanto, el nimero total de

%'Iogz(N)

Ecuacion 39. N° mariposas de una FFT-N

mariposas de una FFT-N sera:

El nimero de operaciones reales diferentes de una mariposa es 4 productos
y 6 sumas. En total, 10 operaciones matematicas.

a+bWK = (aR s (bR WS b ¢ ID " j-(a, " (bR W, b WK RD
a- b'\NNK = (aR _(bR WNK . - bl WNK J) + j'(al _(bR WNK | + bl WNK R))
Ecuacion 40. Ecuaciones de una mariposa

Por tanto, el coste computacional de una FFT-N expresado en numero de
operaciones reales es:
5-N-log,(N)

Ecuacion 41. Coste computaciones FFT-N

Convendria comprobar si hemos mejorado en los dos aspectos que nos
propusieron al final del 4.3.2. Recordémoslo:

e Reducir drasticamente el nUmero de operaciones
e Intentar que el nimero de operaciones por segundo que ejecuta un
sistema que calcula la DFT de todos los datos de entrada sea independiente

de la medida del bloque (N)

Verifiquémoslo reproduciendo el ejemplo de la figura 78, aplicandolo ahora
ala FFT:

Lorlv:%t:ud NO FFT / seg. | N° sumas / FFT | N° prod. / FFT | N© op. / seg.
512 86 9216 13284 1.935.000
1024 43 20480 30720 2.201.600
2048 21,5 45056 67584 2.421.760

Figura 84. Recuento de operaciones de la FFT
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Fijémonos en que el primer objetivo se ha completado con creces. La
reduccién que se produce en el nUmero de operaciones en el caso de una
medida de bloques de 1024 muestras es en un factor 163,84.

En lo que se refiere al segundo objetivo se comprueba que mientras que en
la implementacién directa de la DFT (figura 78) el nUmero de operaciones
se doblaba al doblar la medida del bloque (N), mediante la FFT el coste sélo
aumenta en un 10 %.

4.3.5. Implementacion de la FFT sobre DSP

Hasta ahora hemos visto una mejora en un algoritmo (la FFT) que reduce
de manera muy importante el coste computacional de un proceso (la DFT).
Ahora bien, nos podemos beneficiar de las mejoras introducidas por la FFT
implementandola en cualquier procesador. éQué ofrece, ademas, un DSP
para que sea Optimo ejecutar la FFT sobre este tipo de computadores? Lo
veremos a continuacién aplicandolo al ADSP-2106x de Analog Devices.

< Direccionamiento bit-reversal

Hemos comentado al final del apartado 4.3.3 que previo a la aplicacion de la
FFT hay que desordenar los datos de entrada segun un algoritmo
denominado bit-reversal.

Para calcular el orden bit-reversal hay que determinar en primer lugar la
medida del bloque (N). Hagadmoslo por N =8.

La tabla siguiente indica el proceso:

Direccionamiento Expresado en ... invirtiendo Direcc. bit-
lineal binario digitos ... reversal
0 000 000 0
1 001 100 4
2 010 010 2
3 011 110 6
4 100 001 1
5 101 101 5
6 110 011 3
7 111 111 7

Figura 85. Direccionamiento bit-reversal para un vector de 8 puntos
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El ADSP-2106x (y la mayoria de los DSP) incluyen al juego de instrucciones
el direccionamiento bit-reversal:

bit sot mode 1 BRO | Qggz dil rergic;?r% . li)cl)t,-;re\gersal para la
mO=bitrev (32 bit N/2) i e Especifica la medida del buffer
bO=Direccion_buffer s Direccion base del buffer

(...)

f0=DM(i0,m0) D Acceso bit-reversal

Figura 86. Direccionamiento bit-reversal con el ADSP-2106x

Una vez inicializado el buffer no hay ninguna penalizacién en el acceso bit-
reversal. Implementar una FFT en un procesador DSP nos ahorra en tiempo
correspondiente al desorden del vector de entradas que haria falta
programar en cualquier otro computador.

% La mariposa
Tal y como hemos deducido en el apartado 4.3.4 la implementacién de una
mariposa requiere 10 operaciones matematicas, ademas de los numerosos
accesos a memoria. Vemos cOmo resuelve esta estructura de calculo el
ADSP-2106x:

lcentr=rl5, do end bfly until /*Hacer una mariposa en cada grupo -2*/
lce;
f8=f1*f6, £f14=f11-f14, dm(i2, m0)=£f10, f£f9=pm(ill, m8);
f11=£f1*£f7, £f3=£9+f14, £f9=£9-£f14, dm(i2,m0)=£f13, £7=pm(i8,m8);
f14=£f0*f6, f12=£8+f12, £8=dm (10, m0), pm (110,
ml0)=£9;

end bfly:

£12=£0*£7, £f13=£8+f12, f10=£8-f12, f6=dm(i0,m0), pm (110, m10)=£3;

Figura 87. Implementacién de una mariposa en el ADSP-2106x

Identifiquemos las 10 operaciones (4 productos, 3 sumas y 3 restas) y 8
accesos a memoria que se ejecutan en sélo 4 ciclos de reloj.

Fijémonos en que en el segundo y cuarto ciclo hay 3 instrucciones
matematicas ejecutadas en un sdlo ciclo: un producto, y una suma y una
resta con los mismos operandos origen. (f9 y f14, f8 y f12).
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4.4. Conceptos de aritmética de precision finita

Con el término aritmética de precision finita nos referiremos al formato y
medida que utiliza un procesador para almacenar los datos. La aritmética de
un procesador es un factor importante a la hora de escoger uno ya que
determina significativamente su precio, velocidad as6 como tiempo de
desarrollo de las aplicaciones.

Segun el formato de la aritmética diferenciaremos los procesadores de
coma fija (ya sea entera o fraccional) y los de coma flotante. Estos términos
hacen referencia al agente que gestiona la coma decimal: el propio
programador o el procesador respectivamente.

La medida de la aritmética determina el niumero de bits que utiliza el
procesador para almacenar los nUmeros. Los valores tipicos son 16, 24 6 32
bits.

Las aritméticas de precision finita se caracterizan por una determinada
resolucion (minimo nimero representable, positivo y diferente de cero) y un
margen dindmico (cociente, normalmente expresado en dB, entre el
maximo valor representable por la aritmética y la resoluciéon). Cuando una
aritmética es con signo, se suele especificar.

En operar con una aritmética que presenta una resolucidn y margen
dinamico determinados existe el riesgo de que se produzca ya sea un
overflow (el resultado de una operacion es superior al maximo valor
representable por la aritmética) o bien underflow (el resultado de la
operacién tiene una resolucidn mayor a la que ofrece la aritmética). Ambos
factores provocaran una desviacidn en el funcionamiento esperado del
algoritmo: el overflow provoca resultados erréneos en orden de magnitud y
el underflow resultados poco precisos.

Los dos factores (overflow y underflow) requerirdn replantear el correcto
funcionamiento del algoritmo en la fase de implementacion. Efectivamente,
en el proceso de desarrollo de una aplicacion de procesado digital de sefal
podemos diferenciar dos etapas:

e Durante el disefio de la aplicacion hay que determinar el algoritmo
que permitira cumplir las especificaciones. En esta fase se hara incidencia
en la estructura del software, variables que se utilizardn, costes
computacionales, etc. Se suele suponer que se trabaja con una aritmética
de precision infinita (o casi - infinita); es a decir, nUmeros reales.

e Durante la implementacién del algoritmo nos enfrentamos con un
procesador concreto, con una aritmética de precisidon finita. Habra que
verificar que el algoritmo disefiado continla siendo funcionalmente correcto.
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En general esto equivaldra a asegurar que no es produce overflows y que
los underflows no malmeten el margen dindmico del sistema.

Es importante remarcar que, en general, es concentraran los esfuerzos para
evitar el overflow. El underflow suelen ser un riesgo que se pasa por alto:
hay que ser consciente de los efectos que provoca pero no suele ser
necesario evitarlos.

En los apartados siguientes analizaremos las aritméticas de precision finita
en lo que respecta a formato, resolucion, margen dindmico vy
comportamiento respecte la suma y el producto. A continuacion
estudiaremos el efecto del overflow asi como algunas técnicas para
combatirlo (escalado). Lo haremos aplicado al algoritmo de la FFT. Asi
mismo analizaremos los efectos del underflow sobre la implementacion de
filtros. Todo esto para poder disefiar algoritmos teniendo en cuenta desde
un principio el factor aritmética.

4.4.1. Conceptos basicos
Un numero cualquiera x se puede expresar, de forma genérica, como
X =h-2°
Ecuacion 42. Numero binario

donde b recibe el nombre de mantisa y e exponente. Tanto b como e se
pueden expresar con signo (a menudo en complemento a dos: CA2) o bien
sin signo. Los diferentes formatos de aritmética distribuyen sus bits en
parte para cddigoficar la mantisa y en parte para codificar el exponente.
Cada uno de estos bits tendra asignado un peso determinado, expresado
como una potencia de dos.

Por ejemplo, seria posible definir un formato de 24 bits de manera que 8 de
ellos codificasen el exponente (eq...e;) y 16 la mantisa (bo...bss).
Suponemos también que el formato que estamos proponiendo sélo permite
numeros positivos, los pesos del exponente son potencias crecientes
positivas y los pesos de la mantisa potencian decrecientes negativas.
Entonces, dado un valor determinado de los 24 bits, el numero
representado seria:

X = (bO -2*1 4 b]_ _2*2”. + b15_2—16 )2(9020+...+e7-27)

Ecuacion 43. Ejemplo de aritmética
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Facilmente podemos calcular la resolucién y margen dindmico de este
formato:

e Resolucion: 27'°.2° =27, donde se han asignado tanto a la mantisa

como a los exponentes valores de manera que el nUmero obtenido sea el
menor posible (diferente de cero)

r . V2 _ _ _ 0 1 7
e Maximo numero: (2 Ly224..42 1‘3)-2(2 +24.2T) 9258

e Margen dindmico: 22%_16 =2

4.4.2. Aritmética de coma fija

Los formatos de aritmética fija de coma fija asignan todos los bits para
codificar la mantisa.

En general, se suele utilizar la notacion A.B para indicar el nimero de bits
que tienen asignados pesos mayores o igual a cero (A) y el nUmero de bits
con pesos negativos (B).
En caso de formatos que permiten numeros negativos, el bit de signo se
contabiliza como bit con peso mayor o igual a cero
Asi, los formatos de coma fija se clasifican en:

e Entera. Todos los pesos son mayores o iguales a cero (B=0)

e Fraccional. Algun peso es negativo(B =0)

Por ejemplo, un formato de coma fija con signo de tipos 3.13 reserva un bit
para el signo, 2 bits para la parte entera y 13 per la parte decimal.

Podriamos calcular la resoluciéon y el margen dindmico y obtendriamos:

e Resolucion: 27

« Maximo namero: (28 +2°+2% +..+27%)~ 4
e Margen dindmico: 2%,13 =2

Fijémonos en que el margen dinamico que hemos encontrado sélo considera
los niumeros positivos. Si tenemos en cuenta también los negativos (el
formato lo soporta), el margen dinamico total seria el doble del encontrado:
215.2 = 2'°,
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En general, y si no se explicita lo contrario, entenderemos que un formato
de coma fraccional tiene el formato 1.N-1 (o bien 0.N si sdlo permite
numeros positivos), de forma que margen de valores representable serd
entre -1y 1 (o bien entre 0 y 1 si es con signo).

< Aritmética de coma fija entera

Sea un formato de coma fija entera de N bits. Es facil calcular su resolucién
(1) y su margen dinamico (2" ). éCoOmo se comporta este tipo de aritmética
ante las operaciones de suma y producto? Tendremos que evaluar, en el
peor caso, si existe riesgo de que se produzca overflow / underflow. Como
es de esperar, el peor caso cuando estudiemos el overflow es el de
operandos origen grandes y cuando estudiemos el underflow operandos
origen pequenos. Veamoslo.

% Riesgo de overflow en la suma.
y:( N N2 +...+2°)+( Nt N2 +...+2°)=( N +2N’l+...+21)

Ecuacion 44. Aritmética coma fija entera. Overflow en la suma

Vemos que en el peor caso en sumar dos numeros de N bits el resultado
esta codificando con N+1 bits. El riesgo de overflow, por tanto, existe.

% Riesgo de underflow en la suma.
y=2°)+(2°)=(2)
Ecuacion 45. Aritmética coma fija entera. Underflow en la suma
Ahora el peor caso es los menores numeros posibles expresables con N bits.

Vemos que el resultado es expresable con la aritmética estudiada y, por
tanto, el riesgo de underflow en la suma no existe.

% Riesgo de overflow en el producto

y= ( NN 20)-( NN 2°)= (22'('“) ot 20)
Ecuacion 46. Aritmética coma fija entera. Overflow en el producto

El resultado del producto de dos numeros de N bits no se puede expresar
con N bits. Por tanto el riesgo de overflow en el producto existe.
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% Riesgo de underflow en el producto
y=(2"}2°)=(2°)

Ecuacion 47. Aritmética coma fija entera. Underflow en el producto
Ahora el peor es los menores numeros posibles expresables con N bits.
Vemos que el resultado es expresable con la aritmética estudiada y, por
tanto, el riesgo de underflow en el producto no existe.

En la tabla siguiente resumimos los resultados obtenidos:

Suma Producto
Overflow Si Si
Underflow No No

Figura 88. Tabla de riesgos de la aritmética de coma fija entera

< Aritmética de coma fija fraccional

Sea un formato de coma fija fraccional de N bits, A.B. El razonamiento
siguiente lo haremos suponiendo el caso mas habitual en que A=1, B=N-1,
es decir, cuando sdélo es pueden representar nimeros en el intervalo [-1,

1].

La resolucion sera 2® y su margen dinamico (2“). Dejemos como
ejercicio calcular los riesgos de overflow y underflow en la suma y el
producto. En la tabla siguiente resumimos los resultados que deberiamos
obtener:

Suma Producto
Overflow Si No
Underflow No Si

Figura 89. Tabla de riesgos de la aritmética de coma fija fraccional

Si comparamos la coma fija fraccional con la entera vemos que la coma fija
fraccional elimina el riesgo de overflow en el producto pero introduce el de
underflow. o

Este intercambio de riesgos resulta muy beneficioso a la hora de
implementar algoritmos ya que el error de overflow es mas grave que el de
underflow (recordemos que el overflow provoca errores de un orden de
magnitud mucho mas grande que el underflow)
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4.4.3. Aritmética de coma flotante

La aritmética de coma flotante reserva un conjunto de bits para codificar la
mantisa y otros para codificar el exponente. Uno de los formatos mas
utilizados es el siguiente:

S exponent mantisa

Figura 90. Formato de coma flotante
Donde:
s es el signo de la mantisa
exponente son los 8 bits en CA2 (pesos positivos) que codifican el
exponente
mantisa son los 23 bits (pesos negativos) que codifican la mantisa

Calculemos la resolucién y el margen dinamico:

e Resolucion: 27128.0-23 — =151

e Maximo numero representable: 2127-(2’l +27° +...+2’23)z 217
. 7 . 127
e Margen dindmico: 2 4_151:2278

Como se trata de un formato con signo para la mantisa, el margen dinamico
total se deberia multiplicar por dos.

Dejemos como ejercicio evaluar los riesgos de overflow y underflow en la
suma Yy el producto. Vemos los resultados en la tabla siguiente:

Suma Producto
Overflow Raramente Raramente
Underflow Si Si

Figura 91. Tabla de riesgos de la aritmética de coma flotante

Fijémonos en que la coma flotante casi elimina el riesgo de overflow ya que,
si bien es un riesgo que existe, en la realidad es practicamente imposible
gue se dé.

Asi, mientras que cuando trabajamos con procesadores de coma fija
tendremos que vigilar para evitar los riesgos de overflow, a la hora de
programar con coma flotante este peligro practicamente desaparece. De
hecho, la coma flotante es la mejor aproximacién a la aritmética de
precision infinita de la que disponemos.
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4.4.4. Tabla resumen de riesgos

En la tabla siguiente recogemos los resultados obtenidos hasta el momento.

Suma Producto
Overflow | Underflow | Overflow | Underflow
Coma fija entera Si No Si No
Coma fija fraccional , ,
(1. N-1) Si No No Si
Coma flotante Raramente Si Raramente Si

Figura 92. Tabla de riesgos resumen

Es importante tener bien presente la tabla anterior ya que el analisis para
evitar el escalado requiere conocer en que operaciones hay riesgo de que se
produzca overflow para poder a continuacién poner los medios necesarios
para evitarlo.

4.4.5. El overflow. Técnicas de escalado

Como ya ha quedado dicho, el overflow es una consecuencia de trabajar con
coma fija de precision finita. El overflow, o saturacidon del margen dinamico
de la aritmética, produce errores en los resultados de las operaciones
matematicas; errores que pueden ser de gran magnitud. En este caso, los
algoritmos que sobre papel funcionaban correctamente dejan de hacerlo
cuando se implementan.

Para afrontar este problema hay que llevar a cabo un analisis del algoritmo,
posterior a haber verificado su correccion en la fase de disefio, y previa a la
implementacién. En caso de observar peligro de overflow, hay que proceder
aplicando la técnica de escalado que convenga mas a nuestro diseno. El
diagrama de bloques siguiente refleja este procedimiento:

Especificacion —»| Diseflo > Algoritmo | Implementacién® | Cadigo

Aritmética Aritmética
procesador datos entrada

Figura 93. Metodologia de disefio y anélisis de overflow
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La metodologia de analisis del overflow incluye los pasos siguientes:

1. Determinacion del nimero de bits con que estan codificados los
datos de entrada (n). El formato suele ser coma fija, ya que estos datos
suelen provenir de un conversor A/D o similar.

2. Determinacion del numero de bits (N) y formato de la
aritmética. En funcién del formato habrd que detectar los casos
(operaciones) en las que se puede producir overflow, segun la tabla vista en
el apartado 1.4.

3. Anadlisis del algoritmo a implementar. Los algoritmos de
procesado digital de la sefial que suelen ser objeto de implementacion en el
ambito de estudio de esta asignatura suelen ser algoritmos iterativos que
repiten un nimero determinado de veces una serie de operaciones basicas.
El analisis del algoritmo consiste en reducirlo a una secuencia de
operaciones basicas que a continuacidon habrd que caracterizar desde una
vertiente aritmética como una caja negra.

Esta caracterizacion se realizard analizando en el peor caso de los datos de
entrada (maximo numero posible), el nUmero de bits que se generan en la
salida.

Algoritmo Operaciones basicas
Oper.1 n — Operl — Ntk
[
Oper.2
e N — Oper2 > n+ko
1 s
i
i
A 4
K
Oper N — OperK — nNtks

Figura 94. Descomposicién en operaciones basicas

Aunque el diagrama anterior supone un caso genérico con un numero de
operaciones basicas cualquier (k), por algoritmos sencillos el valor de k ser
a uno o dos.

Una operacion basica no significa necesariamente una suma o bien una
multiplicacion. Por ejemplo, en el algoritmo de la FFT podemos identificar
una operacion basica a una mariposa.
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Por un mismo algoritmo no hay una Unica solucion de descomposicién en
operaciones basicas. De hecho, cuantas mdas operaciones basicas
descomponemos el algoritmo, peores seran los resultados que se derivaran
del analisis

4, Dada la medida de los datos de entrada, la secuencia iterada
de operaciones basicas y la aritmética del procesador habra que ver si hay o
no riesgo de overflow. En caso de que exista se tendra que evaluar la
necesidad de implementar alguna técnica de escalado. Veremos tres:

a. Escalado incondicional
b. Escalado incondicional por fase
c. Escalado condicional por fase

A continuacion aplicaremos esta metodologia a un caso concreto que
ademas nos servira para explicar los tres tipos de escalado nombrados.
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< Aplicacion en la FFT.

Para poder desarrollar la metodologia expuesta en el punto anterior
tendremos que fijar unas condiciones de trabajo, analizar el algoritmo y
aplicar una técnica de escalado, si hace falta.

1. Formato de los datos de entrada: conversor A/D de 16 bits (coma fija
fraccional)

2. Aritmética del procesador: coma fija fraccional de 24 bits. De acuerdo
con el cuadro anterior habra que vigilar con las sumas.

3. Algoritmo: FFT-256. La figura siguiente es un diagrama de bloques de

la FFT-256:
FFT-256
g 5
5 2
=] o
2 o
N 5| Fasel 5, Fase2 Fase 8 o @
g mariposa mariposa mariposa o
o (2}
8 (o
8 5
> n

Figura 95. FFT-256
Démonos cuenta de que cada dada del vector de entradas pasara a través
de 8 mariposas. Por lo tanto, desde el punto de vista de cada dato,
podemos reducir la FFT-256 en la ejecucidon consecutiva de 8 estructures
mariposa.
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A continuacién procederemos al estudio de las ecuaciones de una mariposa
para determinar el posible incremento en el nUmero de bits de la salida
respecto la entrada.

a a+bw

a—bwy

W< -1

Figura 96. Diagrama blogques de una mariposa

Dado que los valores de a, b y W son complejos en el casi general, habra
que desarrollar las ecuaciones de salida en funcién de las entradas:

a+bW" :(aR +(bR WNKR_bI WNK ID+ j-(aI +(bR WNK +by WNK RD
a—bw =(aR —(bR WNKR‘bI Wy |D+ j{a' _(bR Wi A Wy RD

Ecuacion 48. Ecuaciones de una mariposa

Las dos salidas tienen la misma estructura de operaciones; por tanto, serd
suficiente analizar una de las dos. Es mas, la parte real e imaginaria
también tienen la misma secuencia de operaciones; bastara con estudiar
sélo una. Fijémonos, pues, en que sélo en la parte real de a+bWw, .

Recordemos que como trabajamos con coma fija fraccional, los problemas
los podemos tener al sumar. Fijémonos en el diagrama siguiente:

o

F—_——— s s === N

ap

—_————

I
I
I
1
‘L

n+1 bits

_---  n+2bits

Figura 97. Analisis aritmético de una mariposa
A considerar los puntos siguientes:
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a. Hemos sustituido la resta por una suma: los efectos producidos por
ambas operaciones son idénticos (sdlo varia el valor del peor caso)

b. La suma de los dos primeros términos requiere un bit mas. La suma
de este resultado de n+1 bits (procedente de la suma de dos peores
casos de n bits) con un peor caso de n bits requiere también de un
bit mas. Se deja como ejercicio demostrarlo.

Asi pues, des de un punto de vista aritmética podemos caracterizar la
mariposa como:

n

— Mariposa — n+2

Figura 98. Mariposa des de un punto de vista aritmético

4. A continuacion sera necesario juntarlo todo. Fijémonos en que en el
punto anterior hemos deducido que una mariposa, en el peor caso,
puede provocar un aumento de dos bits en la codificacion de los
datos. Teniendo en cuenta los puntos siguientes:

a.

b.

C.

d.

Datos de entrada codificados con 16 bits
Cada dada ejecuta 8 mariposas
Cada mariposa requiere, en el peor caso, de 2 bits extras

El procesador es de 24 bits

Llegamos a la conclusion que:

16+8*2=32>24

i, por tanto, la ejecucién de la FFT sobre el procesador en cuestion
puede provocar overflows.

Para combatir el overflow existen las técnicas de escalado.
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El escalado consiste en la divisién de alguno de los datos que
intervienen como operandos origen en una operacion para que la
ejecucion de esta no provoque overflow.

Veamoslo en la figura siguiente:

a-b

> Exponente: k
Escala
do > zk(i.bj —
2k é Y
a
»  Resultado: —-b
2
\ J

Figura 99. Descripcién del proceso de escalado

El escalado consiste, pues, en implementar un exponente para
software; implementar una especie de coma flotante para software.
Los factores de escalado (2* en la figura) suelen ser potencies de dos
ya que las divisiones se pueden implementar con un coste muy bajo
mediante desplazamientos.

Una vez razonado que en el ejemplo que estamos estudiando
requerimos escalado, y visto en qué consiste éste, explicaremos a
continuacion tres estrategias o técnicas que se pueden adoptar.

a.

Escalado incondicional. El escalado incondicional parte de
los supuestos siguientes:

i. Consideraremos el peor caso de datos de entrada
(incondicional)

ii. Analizaremos el algoritmo como un todo. Escalaremos
so6lo una vez, al principio del algoritmo.

El razonamiento es el siguiente: los resultados de las
operaciones ejecutadas a cualquier algoritmo no pueden tener
mas de 24 bits. Dado que la FFT-256 requiere la ejecucién
consecutiva de 8 mariposas, y cada mariposa requiere 2 bits
extras, en total necesitamos 16 bits extras (bits de guarda)
para no tener riesgo de overflow.

Los datos de entrada no podran estar, pues, codificadas con
mas de 24-16=8 bits. Como el conversor A/D suministra 16
bits, habra que escalar 8 bits la entrada. Disminuimos, pues, la
resolucion y el margen dindmico de entrada.
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Vector de 256 datos

Veamoslo en la figura siguiente:

FFT-256 con escalado

<

M) M) 3

(o]

)

Escalado FFT-256 &

"} de 8 bits A~

4 k-

| | o

1 ! %

: — s ! 3
] | 1
| | |
| | |
[} | [}
[} ]

Peor caso: 16 bits Peor caso: 8 bits Peor caso: 24 bits

Figura 100. FFT-256 con escalado incondicional

Este método tiene como principal ventaja la sencillez y bajo
coste de ejecucidon. El inconveniente mas importante es la
pérdida de margen dindmico y resolucién de entrada que puede
comportar el no cumplimiento de las especificaciones del
sistema.

b. Escalado incondicional por fase. Los supuestos, en este caso,

i. Consideremos el peor caso de los datos de entrada.

ii. Dividimos el algoritmo en fases y nos planteamos Ila
necesidad de | escalado fase a fase.

El método aplicado al ejemplo seguiria el procedimiento
siguiente. La FFT-256 se puede dividir en 8 fase de una
mariposa. Dado que les datos de entrada estan codificados con
16 bits y disponemos de 8 bits de guarda (24-16=8), las 4
primeras fases se pueden ejecutar sin riesgo de overflow. A
partir de la quinta fase y hasta la octava necesitaremos escala
dos bits en la entrada de cada mariposa para evitar overflow.

Fijémonos en que este método requiere mas coste de ejecucion
pero como contrapartida ofrece un mayor aprovechamiento
del margen dinamico de entrada (figura siguiente). Esta
manera de proceder nos permite definir un parametro que
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denominaremos resolucién media de la entrada que pondera en
cada fase el niumero de bits reales de la entrada que utiliza.
En este caso,

_16+16+16+16+14+12+10+8

Ruiga = - =13.5hits

Ecuacion 49. Resolucion media

FFT-256 con escalado incondicional por
fase
(2]
o >
o a
© o
© -~
Lo . . o
N Mariposa | Escalado | Mariposa )
g (fase) de 2 bits (fase) §
8 - ) — 7 8’
o R —~— )
(&) (@)
> . e v
4 primeras 4 ultimas
facoc facoc

Figura 101. FFT-256 con escalado incondicional por fase

c. Escalado condicional por fase. En este caso, los supuestos
seran:

i. No consideraremos los peores casos sino que miraremos
los valores que nos llegan a tiempo de ejecucion.

ii. Dividimos el algoritmo en fases y nos planteamos la
necesidad del escalado fase a fase.

Ahora, pues, no podremos determinar a priori los puntos en
gue se tendra que escalar. Tendremos que comprobar antes de
cada fase si es necesario escalar. Esta comprobacién es dura al
término mediante instrucciones (cddigo) que verifiquen los
valores de los bits altos de los datos de entrada (en nuestro
caso, los dos bits mas significativos).

Este método es normalmente el que requiere de un coste
computacional mas grande. En contrapartida ofrece el mayor
aprovechamiento posible del margen dindmico de entrada.
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Esquematicamente:

FFT-256 con escalado condicional por
fase

1% <
o) @
= o
o S
9 Comprobacio o

. (0]
3 ...................... »| nyescalado Mariposa [ > 5
° si se requiere by
S o
° 2
> — —— _ 2

Por cada fase

Figura 102. FFT-256 con escalado condicional por fase

En este caso la resolucion media no se puede calcular ya que
depende de los valores de los datos de entrada.

Conviene comentar que en el algoritmo de la FFT cada fase no
es sOlo una mariposa, sino ’% mariposas. Al aplicar un

escalado condicional por fase, la decision de escalar hay que
tomarla si para cualquier dato de entrada de estas ’\%

mariposas existe la necesidad de hacerlo. Es decir, en cada
fase hay que escalar todas las entradas o bien ninguna. No
podemos hacérselo a unas si y a otras no ya que entonces
dariamos mas peso a unos valores que a otros.

Tal y como hemos visto, la aplicacién de una u otra técnica de escalado se
tendra que llevar a cabo segln un compromiso prestaciones / tiempo vy
coste de ejecucidén con la restriccidn de unas especificaciones de margen
dindmico dadas.

4.4.6. El underflow
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El underflow se produce cuando el resultad de una operacién matematica
tiene mas resolucion que la que permite la aritmética del procesador.
Ponemos un ejemplo. Supongamos una aritmética de coma fija fraccional
con signo de 8 bits tipo 1.7. Sabemos (punto 1.2.2) que existe riesgo de
underflow en el producto.

Veamoslo:
Format 1.7.
Resolucién 2”7 = 0.0078125
0.0000001 = 27 = 0.0078125
0.0000001 = 27 = 0.0078125

0.0000000000001

2%= 0.00006103 515625
<_/j underflow
0

Figura 103. Ejemplo del riesgo de underflow

0.0000000

El underflow es, pues, un error pequeno que en la practica se puede
modelar como n ruido adicional al sistema. Una manera de entenderlo es
considerar que una vez realizada la operacién se cuantifica el resultado con
el numero de bits de la aritmética del procesador.

éComo se manifiestan en la practica los efectos del underflow? Lo
analizaremos sobre un ejemplo: los filtros.

< Aplicacion a los filtros

Los efectos del underflow en las aplicaciones basadas en filtros se
manifiestan en dos momentos de la secuencia de disefio e implementacion:

a. Cuantificacion de los coeficientes (disefio). Efectivamente. En el
momento del disefio del filtro se suele trabajar con coeficientes
expresados en coma flotante. Estos coeficientes forman una
respuesta impulsional con las caracteristicas deseadas (pulso vy
ceros en los escogidos). Una vez tomamos estos coeficientes para
incluirlos en el cdédigo implementado hay que expresarlos en el
formato de la aritmética del procesador que, a menudo, es
diferente. Los coeficientes, por tanto, varian de valor y en
consecuencia la posicion de pulso y ceros y respuesta del filtro
seran diferentes a las deseadas.
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Veadmoslo con ecuaciones.
Respuesta impulsional disefada:

Ceros
M-1
8y 7" /
H(z) =—S——
1+ bz
k=1
\ Pulso: p,, P,,...

Figura 104. Respuesta Z de un filtro IIR

Cuantificacion de los coeficientes:

a, > a, => Ay, =a, —q,

b, _>Ez>Abk =bk—E:> Pi _>E:>Api = pi_ai

Esta variacion de los coeficientes modificara la posicién de pulso y
ceros. Pongamos mas énfasis en los pulsos ya que su variacion es mas
critica: estamos pensando en los préoximos pulsos en el circulo unitario que
pueden ir a parar fuera del circulo y afectar a la estabilidad del filtro.

La expresion siguiente nos indica la sensibilidad de la posicién de
los pulsos de un filtro en funcion de la variacién de sus coeficientes:

K

n th—
P L —y

K=1H(pi -n)

1=1
1#i

Ecuacién 50. Sensibilidad de los pulsos en la aritmética

Podemos ver que la variacion de la posicion de los pulsos
depende de la variacion de los coeficientes pero también de la distancia
entre los pulsos del sistema. Es decir, si hemos disefiado un filtro cualquiera
de orden N que contiene dos pulsos muy cercanos, su respuesta impulsional
serd muy sensible a la cuantificacion de los coeficientes.

Por tanto si implementamos este mismo filtro de orden N como

% filtros de orden 2 en cascada, la respuesta frecuencial sera idéntica en

los dos casos pero la sensibilidad a variaciones de los coeficientes sera
menor en el segundo caso ya que los dos pulsos proximos que antes nos
podian causar problemas ahora pertenecerdn a dos filtros diferentes (y,
evidentemente, unos filtros no afecten a los otros).

146



Lanlle%nLine

ENGINYERIES
Universitat Ramon Llull

4.5. Gestion de la entrada / salida

En este documento comentaremos los mecanismos que el ADSP-2106x de
Analog Devices pone a disposicién del programador para gestionar de forma
optima la entrada / salida.

Recordemos que de acuerdo con el andlisis visto en capitulos anteriores las
instrucciones que codifican tareas de gestién de la entrada / salida pueden
ser consideradas como parasitos y, por tanto, los procesadores DSP
ofreceran mecanismos para realizarles sin penalizacién de tiempo.

4.5.1. Introduccion

Los sistemas que estudiamos son del tipo:

Entrada ——» DSP: Salida
N Algoritmo

e

Figura 105. Diagrama de bloques I/O de un algoritmo

La comunicacién de los nuevos datos en el DSP puede ser catalogada como
rapida: el dispositivo generador de entradas avisa mediante una
interrupcion y seguidamente cede el dato sin tiempo de espera remarcables.
La carga importante para el algoritmo no es el hand-shaking con el
dispositivo sino la necesidad de entrar y salir de la RSI.
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Segun el comportamiento del algoritmo respecto a la entrada / salida
podemos clasificarlos en los tipos siguientes:

e Algoritmos que generan una salida para cada nuevo dato de entrada.
Por ejemplo, los filtros FIR. El hilo de ejecucion de este tipo de algoritmos
es:

*-------- Entrada
Algoritmo -------- >
""""" »  Salida
idle e .
Tm

Figura 106. Hilo de ejecucién de algoritmos que generan una salida por cada entrada

Cada nueva entrada se pide una RSI (Rutina de Servicio de Interrupcion)
que adquiere el dato del dispositivo, ejecuta un algoritmo y genera la salida.
El tiempo que transcurre entre la generacion de la salida y la nueva
interrupcion correspondera a un tiempo de idle. La relacién en tanto por
ciento entre el tiempo de ejecucidn y periodo de muestreo corresponde al
porcentaje de ocupacion de la CPU.
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En este tipo de algoritmos la entrada / salida no resulta una carga
demasiado pesada, ya que el requerimiento de a la RSI es necesario de
todas maneras.

e Algoritmos que se aplican por cada bloque de N datos de entrada. Por

Disponemos de N datos

‘\_ _______ Inicio algoritmo, estado 1
A
............................. > EXGCUCIén de
T, '
________ Hilo algoritmo
3N Generamos salida
Nueva entrada. ---%» & ,
Requiere una idle
RSI. e
~
v , € - Disponemos de N datos
Inicio algoritmo, estado 2.

ejemplo, la FFT. El hilo de ejecucidon de este tipo de algoritmos es:
Figura 107. Hilo de ejecucién de los algoritmos que trabajan sobre bloques de datos

El tiempo de ejecucidon de los algoritmos que trabajan sobre bloques de
datos suele ser grande en comparacion con el periodo de muestreo. Esto
implica que simultaneamente a la ejecucion del algoritmo se reciben nuevos
datos. Estet paralelismo se suele resolver mediante estructuras doble
buffer: se definen dos estados:

e Estado 1, durante el cual se procesa el buffer 1 y se llena el buffer 2.
e Estado 2, durante el cual se procesa el buffer 2 y se llena el buffer 1.
La ejecucién del algoritmo se lleva a cabo alternando los dos estados.
Asi pues, en este segundo tipo de algoritmos la ejecucién del proceso se ve

interrumpida repetidamente por la recepcién de nuevos datos. Una gestion
optima de la entrada / salida resultaria muy ventajosa ya que ahorraria los
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requerimientos a la RSI. El objetivo seria generar una interrupciéon no por
cada dato, sino cada N datos.

4.5.2. La DMA del ADSP-2106x

La DMA del ADSP-2106x releva al core del DSP de la gestién de la entrada /
salida. Es capaz de realizar diversos tipos de transferencias, segun el origen
y el destino de los datos. Cada transferencia tiene asociado un canal:

e Memoria — memoria

¢ Memoria - puerto serie

e Memoria - link port

e Etc.
Los movimientos que mas nos interesaran a nosotros por la tarea que nos
ocupa son entre puerto serie — memoria (entrada) y memoria — puerto serie
(salida). El interés deriva del hecho de que la mayoria de periféricos
conectados a DSP lo hacen a través de puerto serie sincrono.

Hay cuatro canales relacionados con los puertos serie sincronos:

e Canal 0: puerto serie 0, recepcidn

e Canal 1: puerto serie 1, recepcion

e Canal 2: puerto serie 0, transmision

e Canal 3: puerto serie 1, transmision

La DMA tiene dos modos de funcionamiento:

e Modo de transferencia Unica. Consiste en programar la DMA para
realizar una Unica tarea, una sola vez.

e Modo de transferencia encadenada. Permite programar la DMA para
realizar una o diversas tareas, repetidas veces.

El segundo modo de funcionamiento es muy Uutil para gestionar entradas /
salidas periddicas ya que la tarea de recepcion de datos se tiene que repetir
cada periodo de muestreo.
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Para programar un canal de la DMA asociado a un puerto serie sincrono hay
que actuar sobre cuatro registros:

e II (Internal Index): direccién del bloque de memoria que participa en
la transferencia (ya sea como origen o destino)

e IM (Internal modifier): modificador de direccibn en accesos
consecutivos a la memoria

e C (Count): medida de la transferencia

e CP (Chain Pointer): para transferencias encadenadas, puntero en el
TCB (Transfer Control Bloquek) que especifica el orden siguiente.

< Modo de transferencia Unica
En el modo de transferencia Unica sélo hay que programar los registros
antes nombrados.

Por ejemplo, supongamos que queremos enviar por el puerto serie sincrono
0 un vector de 10 datos que tenemos en memoria, en un buffer. Habra que
programar el canal 2 de la manera siguiente:

Tal y como hemos comentado, la utilidad de este modo es muy limitada, ya
que si quisiésemos utilizarlo para recibir datos periddicos tendriamos que
reprogramar el canal cada vez.

Registros
112 > Buffer
IMZ:l 4 ......................................................... >
10
C2=10
CP2=NUL

Figura 108. Programacion de la DMA en el modo de transferencia Gnica

+ Modo de transferencia encadenada

En el modo de transferencia encadenada es posible programar de una sola
vez uno o mas ordenes diferentes que se ejecutaran una o diversas veces.
Para hacerlo es necesario crear una estructura de datos dindmica basada en
TCBs (Transfer Control Bloguek) encadenados. Los campos mas importantes
de un TCB son II, IM, C y CP; es decir, los necesarios para programar una
DMA.
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Por ejemplo, supongamos que queremos crear una estructura doble buffer
para calcular la FFT-1024 a partir de los datos procedentes del puerto serie
sincrono 0. Lo podriamos hacer de manera siguiente:

! . 1024 R
E Bufferl
i Buffer2
Registros '
DMA canal 2 | |
! /
112 : n ! I —)
m2 | /
c2 |
cp2 i €P |

Figura 109. Programacion de la DMA en el modo de transferencia encadenada

Al indicarle a la DMA que queremos utilizar el modo de transferencia
encadenada (activando el bit SCHEN), se busca una estructura TCB
apuntada por el CP (Chain Pointer) y se copia la informacion que en ella hay
contenida sobre los registros de la DMA. Cuando se acaba la tarea de
entrada / salida, se genera una interrupcién para avisar (opcional), se busca
el siguiente TCB apuntado por el CP y se procede asi hasta que el CP vale
NULO.

Este modo es muy Uutil ya que en el ejemplo de la figura la DMA ahorra 1023
interrupciones: soélo se genera una interrupcion que indica la recepcion de
un bloque completo de 1024 muestras.
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4.6. Sistemas multi-procesador

Algunas aplicaciones, normalmente a causa de la gran capacidad
computacional que comportan, no pueden ser ejecutadas sobre un Unico
procesador. En estos casos hay que del algoritmo en diversas entidades y
ejecutar cada entidad en un procesador diferente. Aunque la segmentacion
se lleve a cabo siguiendo criterios de maxima autonomia de cada parte,
sera necesario un intercambio de informacidn; es decir, interaccion entre los
diversos procesadores.

En estos casos es necesario un protocolo de comparticion de datos de
manera que se garanticen propiedades de exclusion mutua, justicia,
versatilidad, etc. Y todo esto minimizando el nimero de ciclos utilizados
para que se consuma el minimo tiempo posible en la comunicacion entre
procesadores.

En este documento introduciremos diversos esquemas de comparticion de
datos entre procesadores. Estos esquemas presentan caracteristicas
complementarias respecto versatilidad, de manera que segun la aplicacidn
que se desee implementar, unos seran mas adecuados que otros. Veremos
también como estos diferentes esquemas se pueden utilizar
simultaneamente para obtener las ventajas de todos ellos a la vez.

Los mecanismos que explicaremos son los que ofrece el DSP ADSP-2106x
de Analog Devices. Sera un ejemplo mas de cdmo los procesadores DSP
incorporan hardware que ejecuta eficientemente tareas parasitas del
algoritmo.

4.6.1. Comunicaciones punto a punto

Existe un tipo de algoritmos tales que una vez partidos sdlo existe
comunicacién entre sub-bloques circularmente consecutivos de manera que
el bloque i requiere acceso de lectura al i—1 y de escritura al i+1. En estos
casos no suele haber problemas de exclusion mutua ni necesidad de
arbitros. La ejecucion de estos algoritmos en entornos multiprocesador
resulta 6ptima si se utilizan esquemas de comparticion de datos punto a
punto del tipo data-flow tal y como veremos mas adelante.

Por ejemplo, podriamos pensar en ejecutar una FFT —N en un entorno
multiprocesador. La forma mas sencilla de particionar la aplicacién seria
pensar en ejecutar cada fase de la FFT sobre un procesador diferente. En
total tendriamos Iogz(N) fases. Fijaos en que el resultado de la primera fase
es la entrada de la segunda fase y asi sucesivamente. En figura 110 podemos
ver un esquema de la solucién propuesta.
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Para implementar la comunicacion punto a punto entre procesadores, el
ADSP-2106x ofrece dos alternativas: puerto serie sincrono o link port. El
puerto serie sincrono es un puerto bidireccional que permite transferir
informacion serie. Destaca por la elevada velocidad en comparacion con los
asincronos (posible gracias a la transmision del reloj) y para la necesidad de
interconectar pocos pins (ya que la transmisidn es bit a bit).

El link port permite transferencias de cuatro bits en cada ciclo de reloj. Es,
por tanto, mas rapido que el puerto serie sincrono pero requiere
interconexion de mas lineas.

El principal inconveniente de las comunicaciones punto a punto es la poca
versatilidad que presentan. Si, por ejemplo, el proceso | requiriese
ocasionalmente comunicarse con el i+2 tendria que hacerlo a través del
procesador i+1, con la consiguiente lentitud en la comunicacién y pérdida
de ciclos de reloj en i+1.

A
>< N/2 mariposas
v
DSP1 DSP2 DSP3
4 ............................................................................ >
log, N fases

Figura 110. Distribucién de una aplicacion en un sistema data-flow

4.6.2. Comparticion de bus

Cuando la aplicacion que pretendemos segmentar no presenta una
comunicacién entre procesos tal y como la descrita en el apartado anterior,
el esquema data-flow resulta poco adecuado (aunque la implementacion
también es posible si disponemos los procesadores en anillo token ring, con
un identificador para cada uno de ellos y un protocolo que permita el paso
de la informacién para aquellos procesadores que no son el destino de la
peticién).
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En estos casos un esquema de comparticion de bus suele ser mas adecuado
(para seguir con la analogia telematica, una comparticién de bus
corresponderia con una red Ethernet).
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En la figura 111 reproducimos un diagrama de bloques tipico.

DSP1 DSP2 DSP3
A A
i y \4
5 I
| Memoria !
- . ! I
Arbitro . compartida |

___________

Figura 111. Comparticidon de bus

Tal y como su nombre indica, los diferentes procesadores involucrados en el
sistema tendran acceso de lectura y escritura a un bus compartido.
Tipicamente este bus estara formado por unas direcciones, unos datos,
sefales de control de acceso a dispositivo (chip select, read, write,...) y
unas sefales de control de acceso al bus (bus request, bus acknowledge,
etc.).

Para garantizar que en cada momento sélo un procesador accede al bus es
necesario un arbitro que distribuya los permisos y asegure exclusion mutua,
justicia, etc. Ademas, para compartir datos a menudo es necesario una
memoria externa a la cual todos los procesadores puedan acceder.

Este esquema presenta cdmo sacar ventaja a la versatilidad: cualquier
procesador se puede comunicar con cualquier otro. Los principales
inconvenientes son la necesidad de una légica externa (arbitro) y la
incertidumbre en la duracién de la comunicacion (segun el numero de
procesadores que en cada momento pretenden acceder al bus).

4.6.3. Comparticion de bus basada en el ADSP-2106x

En este apartado describiremos los mecanismos que ofrece el procesador
ADSP-2106x de Analog Devices para conectar diversos DSP siguiendo un
esquema de comparticion de bus de una forma altamente eficiente.

< Identificacion de procesadores

El esquema propuesto que describiremos a continuacion permite la
interconexion de hasta 6 procesadores ADSP-2106x. Con el, fin de
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identificarse, cada DSP tendra asignada una direccion Unica mediante los
pins ID0-2. Los posibles valores que se pueden adoptar son entre 1 y 6. Si
un DSP estd sélo hay que asignarle el valor 1. Estas direcciones, como
veremos mas adelante, que tienen importancia a la hora de asignar
prioridades de acceso y compartir datos a través de la memoria interna.

< Caracteristicas del bus

En la figura 112 podemos ver un esquema de tres ADSP-2106x que
comparte un bus.

Figura

} Identificadores
(ID)

ADSP-1 ADSP-1 ADSP-1

Memoria interna
compartida

Bus datos

Bus direcciones
Control (R/W)
Bus Request (BRX)

— Arbitro
distribuido
112. Comparticion de bus ADSP-2106x
El bus consta de cuatro categorias de sefales:

e Bus de datos de 48 bits, correspondientes a la anchura de la memoria
compartida (mas adelante hablaremos sobre ello)

e Bus de direcciones de 32 bits.
e Sefiales de control de lectura y escritura
e Sefales de gestion de la comparticion del bus:

- Peticién de bus (BRx: bus request, uno por cada direccidon
posible entre 1 y 6). El procesador i puede activar su sefal BRi Yy
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escuchar el del resto. Es la Unica sefal de esta categoria que se
explicita en la figura 110.

- Tipos de prioridad (RPBA: rotation priority bus arbitration).

- Prioridad de acceso core inverso DMA (CPA: core priority
access)

< Arbitro distribuido
En la figura 110 podemos ver que no hay un arbitro externo, sino que cada
ADSP-2106x incluye un hardware de arbitro distribuido. Este es uno de las
grandes ventajas de la implementacién de una arquitectura de comparticién
de bus mediante procesadores ADSP-2106x.

La idea consiste en que a cada ciclo los procesadores que quieren acceder al
bus activan su sefial BR correspondiente. Dado un sistema de prioridades
basado en la direccién de cada DSP vy vistas las sefiales BR activados, todos
los procesadores saben cual de los procesadores solicitados tiene el derecho
a acceder al bus en ese ciclo. Recordemos que cada procesador puede ver
las sefiales BR de todos los otros.

< Comparticion de memoria
En la figura 110 tampoco hay una memoria externa compartida porque los
diferentes ADSP-2106x son capaces de compartir su memoria interna con el
resto de procesadores. Esta caracteristica es posible gracias al mapa de
memoria del DSP que reproducimos en la figura 113.

Fijémonos en que, para cada ADSP, entre la direccidn 0x00080000 vy
Ox0037FFFF, en saltos de 0x00080000 hay mapeada la memoria interna de
los procesadores con identificador entre ID=001 y ID=110. Por tanto, el
procesador ID =010, por ejemplo, puede acceder a la memoria interna del
procesador con ID=001 lanzando un acceso a memoria en el margen de
direcciones entre 0x00080000 y 0x00100000. Este acceso no dura
necesariamente un ciclo de reloj ya que cal canalizarlo a través del bus
multiprocesador (peticién de bus mediante la activacion de BR2, obtencidn
del bus y acceso al DSP con ID=001).

Un par de recortes mas. Un procesador puede acceder a su propia memoria
direccionando entre 0x00000000 y 0x0007FFFF o bien a través del espacio
multiprocesador. Ademas, un DSP puede escribir a una determinada
direccién de todos los demas procesadores utilizando el darea de memoria
broadcast comprendida entre 0x00380000 y 0x003FFFFF.
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< Prioridades

Sélo un ADSP puede acceder al bus en cada ciclo. Si hay dos o mas DSP
que activan el BR en el mismo ciclo, écudl de los dos tendra prioridad de
acceso? La respuesta a esta pregunta depende del valor del pin RPBA
(rotation priority bus arbitration)

e Si RPBA=0 se utiliza un esquema de prioridad fija. En este caso
tiene prioridad de acceso el ADSP con el ID menor. Como ambos
procesadores saben de las peticiones (BR) de los otros ADSP, en el ciclo
siguiente sdlo accedera al bus aquél DSP con el ID mas bajo.

e Si RPBA =1 se utiliza un esquema de prioridad rotativa. En el caso
general, dada la numeracidn de direcciones desde 1 hasta 6 la prioridad en
el préximo acceso se asigna al ADSP con el ID mas proximo al siguiente del
que tiene el bus en el acceso actual (donde entendemos que el siguiente en
el sentido circular: el siguiente del 6 es el 1).

El modo de prioridad rotativa de media asigna la misma prioridad a todos
los procesadores. Ademas, es puede asegurar que si un procesador pide el
bus en un tiempo finito se le asignara. Esta propiedad no se puede asegurar
en un sistema de prioridad fija ya que si el ADSP con ID=001 quiere
siempre el bus los otros ADSP nunca tendra acceso.
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En una aplicacién determinada habra que escoger uno u otro modo de
prioridad segun las necesidades: si todos los procesos son igualmente
criticos habrd que escoger el sistema rotativo; si, en cambio, un ADSP
ejecuta una aplicacion mucho mas critica que los otros habra que escoger
un sistema fijo.

Int M IOP Registers 0x0000 0000
n errlsapacsmory Normal Word Addressing 0x0002 0000
Short Word Addressing 0x0004 0000
Internal Memory Space 0x0008 0000
[ of ADSP-2106x
with ID=001 0x0010 0000
Internal Memory Space
of ADSP-2106x
with ID=010 0x0018 0000
Internal Memory Space
of ADSP-2106x
with ID=011 0x0020 0000
Multiprocesor Internal Memory Space
Memory Space of ADSP-2106x
with ID=100 0x0028 0000
Internal Memory Space
of ADSP-2106x
with ID=101 0x0030 0000
Internal Memory Space
of ADSP-2106x
with ID=110 0x0038 0000
\ Broadcast Write to
AIl ADSP-2106xs NxNN3F FFFF

Figura 113. Mapa de memoria del ADSP-2106x

< Otros mecanismos

Tal y como hemos visto en el apartado anterior, el sistema de prioridad fija
puede hacer que un procesador no pueda coger nunca el bus y se quede
bloqueado para siempre a la espera del acceso (en la realidad esto
dificilmente pasard; lo que si puede pasar a menudo es que el procesador
con ID mas alto tarde muchos ciclos en poder acceder).

En este apartado explicaremos dos mecanismos que permiten poner limites
al sistema de prioridad fija de manera que la mayor prioridad del
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procesador con ID menor se pueda compaginar asegurando el acceso de los
otros ADSP en un tiempo razonable.

e Mecanismo CPA (core priority access). Para utilizar este mecanismo
todos los CPA de los ADSP estén conectados entre si. EIl CPA es un pin que
tiene dos posibles estados: alta impedancia y actividad (cero logico). Un
procesador activara el CPA cuando solicita el acceso al bus a causa de la
ejecucion de una instruccién, mientras que le dejara en alta impedancia si la
peticion provee de un acceso DMA. Un procesador mas prioritario (con ID
bajo) liberara el bus si su acceso es DMA y el pin CPA esta activado (un
procesador con ID mayor quiere hacer un acceso proveniente de cddigo).

e Damos, por tanto, prioridad a accesos de cddigo enfrente accesos
DMA (el concepto subyacente a este mecanismo es que las transferencias
de DMA suelen ser poco prioritarios).
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4.7. Evaluacion del rendimiento

En aplicaciones de media pequefia o mediana la metodologia de disefio que
mas se utiliza es la tradicional: a partir de unas especificaciones se define
un hardware (por ejemplo, un DSP y periféricos) que sea capaz de ejecutar
a tiempo real el software previsto y a partir de aqui los dos caminos
trabajan de una forma mas o menos independiente hasta el momento en
que se prueba y retoca el disefo final.

Esta aproximacién requiere disponer de una forma de evaluar la potencia de
calculo de diferentes procesadores. Esta medida del rendimiento es la que
nos ha de permitir determinar si ese hardware es o no adiente para
nuestros propodsitos. Ha de permitir, ademds, comparar diferentes
procesadores entre si.

Resulta obvio remarcar que la Unica manera segura de determinar si un
procesador serd capaz de ejecutar a tiempo real un software es probarlo
(excepto casos triviales). Dado que el coste econdmico y temporal de este
método es muy elevado, los fabricantes ofrecen una serie de indice que
intenten aproximarse a este caso ideal pero que, como veremos, pequen de
diversos inconvenientes. Estos indices son los MIPS, MOPS, MFLOPS vy
similares.

4.7.1. MIPS

MIPS son las siglas de Million Instructions per Second. Mesuren, tal como
indica su hombre:

Instruccions executades enun segon

MIPS = h
10

Ecuaciéon 51. MIPS

Este indicador, que a primera vista pareceria bueno, presenta el
inconveniente de ser una medida que no permite comparar procesadores
que tengan juegos de instrucciones diferentes. Por ejemplo, si pretenden
comparar un procesador CISC con un de RISC, la mesura saldra muy
favorable al procesador RISC ya que éstas, tipicamente, tienen un juego de
instrucciones sencillas que se ejecutan muy rapido y por contra los CISC
tienen instrucciones muy potentes que se ejecutan lentas. La medida no
implicara que en un caso general el RISC sea mejor que el CISC.

En el caso de procesadores con instrucciones que tengan tiempo de
ejecucion diferentes, el fabricante a la hora de hacer la medida de los MIPS
utiliza las instrucciones con menor tiempo de ejecucion para obtener una
medida de MIPS maxima. Por tanto, la comparacion del numero de
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instrucciones del algoritmo propio con el niumero de MIPS del procesador
tampoco nos asegura que la ejecucién a tiempo real sea posible ya que
nuestro algoritmo no sdlo utilizard instrucciones con tiempo de ejecucion
minimo.

Los MIPS, en general, tienen poca utilidad. Relacionando esta cantidad con
la frecuencia de reloj podemos saber el tiempo de ejecucién de la
instruccién mas rapida. Por ejemplo, un procesador de 40 Mhz y 40 MIPS
ejecuta la instruccién mas rapida con un ciclo de reloj, mientras que una de
40 Mhz y 20 MIPS necesita dos.

4.7.2. MOPS

MOPS (Million Operation per Second) es un indicativo del numero de
operaciones que un procesador es capaz de realizar por segundo. Por
operacién se entiende no sélo las matematicas, sino también los accesos a
memoria, accesos DMA, etc.

El fabricante acostumbra a medir los MOPS ejecutando un programa que
repite de forma indefinida la instruccidon que optimiza el compromiso

Operamon%empsd'execucié y paralelamente a esta ejecucion todos los

periféricos (DMA, puertos serie, etc.) funcionando a pleno rendimiento.

La medida es, por lo tanto, de utilidad limitada ya que una aplicacidon
convencional utilizara instrucciones que ejecuten menos operaciones y no
todos los periféricos funcionaran simultaneamente. Los MOPS si que dan, no
obstante, una medida de la complejidad de la arquitectura: un procesador
con mucho mas MOPS que MIPS indicara que tiene el hardware necesario
para ejecutar muchas operaciones en paralelo.

Por ejemplo, la versién de 80 Mhz del TMS320C3x tiene 40 MIPS y 440
MOPS. De esta lectura en pueden extraer las conclusiones siguientes:

e La instruccion mas rapida del TMS320C3x tarda 2 ciclos de reloj a
ejecutarse. De hecho, este es el tiempo que tardan todas las instrucciones.

e La instruccién mas potente del TMS320C3x permite la ejecucién de

11 operaciones (incluidas operaciones matematicas, accesos a memoria,
transferencias de DMA y puertos serie, etc.)

4.7.3. MFLOPS
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MFLOPS (Million Floating-Point Operations per Second) mide el nUmero de
operaciones matematicas en coma flotante que es capaz de ejecutar un
determinado procesador en un segundo. Démonos cuenta de que las
operaciones en coma flotante estdn siempre asociadas a instrucciones
propias del algoritmo. Por tanto los MFLOPS son en cierta medida
comparables al cdlculo del numero de operaciones matematicas que
requiere un algoritmo, calculo que se obtiene en la fase de disefio de éste.

Por ejemplo, una FFT-N ejecutada sin encabalgamiento sobre los datos de
entrada provenientes de un conversor A/D de frecuencia de muestreo f

requiere 5-fm-logz(N) operaciones matematicas por segundo. Esta medida

ha de ser siempre inferior al niUmero de MFLOPS del procesador que tenga
gue ejecutar esta aplicaciéon en tiempo real. En principio no hay que tener
en cuenta las operaciones parasitas ya que la medida de los MFLOPS
tampoco las considera.

El Unico inconveniente de esta lectura es el hecho de que el fabricante da
esta medida utilizando siempre la instruccién que mas operaciones en coma
flotante ejecuta. Es decir, en el mejor caso para el... Nuestro algoritmo
seguro que requerira otras instrucciones que ejecutan menos operaciones
en coma flotante.

4.7.4. Benchmark

Los benchmarks son medidas sobre el tiempo de ejecucidon de aplicaciones
tipicas. Es decir, no consideremos aplicaciones irreales sino que nos fijemos
en algoritmos como ahora FIR tap, FFT-1024 y una divisién. El fabricante
codifica estos algoritmos sobre su procesador de la manera mas éptima
posible y seguidamente mide el tiempo de ejecucion.
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5. PLD

5.1. Introduccion

5.1.1. El compromiso flexibilidad - eficiencia

Un factor importante a tener en cuenta a la hora de escoger dispositivos
computerizados es la flexibilidad enfrente de la eficiencia. Flexibilidad es un
concepto relacionado con la programabilidad del dispositivo, la capacidad
que tiene de ejecutar tareas diferentes. La eficiencia la evaluaremos en
términos de consumo, area de silicio ocupada y frecuencia de reloj maxima
a la que puede trabajar

En un extremo de este compromiso estan los ASIC (Application Specific
Integrated Circuit), que contienen una circuiteria especialmente disefiada y
optimizada para realizar una determinada tarea. Esta especializacion
favorece que los ASIC presenten el minimo consumo y la maxima frecuencia
de reloj posibles por aquella aplicacidon, con el minimo area de silicio
ocupada. Por contra sélo pueden llevar a cabo el algoritmo por el cual han
estado disefiados; si el algoritmo se ha de mejorar o queda obsoleto, el
dispositivo se ha de tirar y rehacerlo ya que la pastilla de silicio de un ASIC
no se puede reprogramar. Justamente por este motivo, los costes de
desarrollo son grandes en tiempo y dinero.

Los ASIC son, pues, muy eficientes pero poco flexibles. Los DDC y DUC son
ejemplos de ASIC: los dos dispositivos estan disefiados para mezclar, filtrar
(CIC y FIR) y delmar o interpolar (respectivamente). Cada proceso es
configurable: frecuencia del oscilador local, factor de delmaciéon /
interpolacion de cada etapa y coeficientes del filtro FIR entre otros
parametros. La programabilidad no va, no obstante, mas alla: no es posible
cambiar de forma substancial el comportamiento de un ASIC.

En el otro extremo del compromiso flexibilidad - eficiencia tenemos los los
procesadores en general y los DSP (Digital Signal Procesor) en particular.
Pueden ejecutar un ndmero determinado y limitado de operaciones
aritméticas y de control en cualquier orden, de forma secuencial. Cuando
las operaciones requeridas por el algoritmo no se corresponden
directamente con el juego de instrucciones del procesador o bien cuando el
algoritmo permite elevados grados de paralelismo, estos dispositivos son
poco eficientes y ofrecen un rendimiento pobre. Los DSP son, pues, muy
flexibles pero poco eficientes. Es importante notar que la flexibilidad de un
procesador proviene del software: posibilidad que tiene el programador de
escoger las instrucciones y el orden en que se ejecutaran en el algoritmo. El
hardware del DSP (numero de multiplicadores, sumadores, memoria, buses,
etc. ) viene fijado de fabrica.

En un punto medio entre ASICs y DSPs estan los dispositivos de ldgica
programable (PLD: Programmable Logic Device). Estan formados por un
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hardware flexible que puede estructurarse de acuerdo con la organizacion y
flujo de datos de un algoritmo concreto. En cada caso la configurabilidad de
estos dispositivos permite ejecutar las operaciones precisas que el algoritmo
requiera. El disefiador tiene un control total del proceso ya que la
reprogramabilidad del dispositivo no requiere ninglin proceso de fabricacién.
Un PLD ve de fabrica con unos recursos hardware determinados: bloques de
funcionalidad muy genérica (multiplexores, biestables, etc.) y redes de
interconexion entre estos bloques. El programador, a partir de estos
bloques sencillos, tiene la capacidad de formar estructuras hardware de mas
alto nivel (multiplicadores, memoria, filtros, etc.) segun las necesidades del
algoritmo. Por tanto, la flexibilidad de un PLD ve determinada por la
posibilidad de reconfigurar el hardware.

Uno de los dispositivos de légica programable que mas ha contribuido a el
éxito de esta familia es la FPGA (Field Programmable Gate Array). En un
principio las FPGA se utilizaban sdlo en la fase de prototipage de un ASIC
aprovechando la ventaja que en estos momentos del disefio representa la
posibilidad de ser reprogramado. No se pensaba en la FPGA como
dispositivo comercial a causa del elevado consumo y a la baja velocidad de
reloj que permitia. Avances tecnoldgicos han minimizado estas desventajas
y actualmente se considera que estas dispositivos son una alternativa
eficiente para algoritmos que permitan segmentacion y paralelismo y
trabajen preferentemente en aritmética de coma fija.

En el futuro se considera que los procesadores (DSP) continuaran siendo la
mejor alternativa para implementar algoritmos complicados en el sentido de
requerir muchas construcciones del tipo if — then - lose, o bien cuando los
requerimientos computacionales de estos algoritmos permiten la ejecucion
directa y 6ptima sobre el juego de instrucciones del procesador. Hay que
remarcar que una ventaja importante de los sistemas basados en
procesadores es la facilidad de desarrollo de la aplicacién y el menor time -
to - market de las tres opciones consideradas en este apartado.

Hay otros casos en los que el uso de DSP no es adecuado. Cuando la
complejidad computacional o las frecuencias de reloj son muy elevadas o
bien existe una importante limitaciéon en el consumo de potencia o bien se
han de fabricar largas tiradas del producto, el uso de ASIC o FPGA suele ser
mas conveniente.

Los ASIC suelen ser mas rapidos y consumir menos que las FPGA. Ademas,
los ASIC suelen presentar una densidad de integracidon mayor.

Por contra, el tiempo y coste de desarrollo son muy menores en un sistema
basado en FPGA que en ASIC. Ademas, les FPGA permiten cambios tanto
durante la fase de disefio como actualizaciones futuras.

Con el tiempo se observa que las mejorias tecnoldgicas estan minimizando
los desventajas de les FPGA enfrente de los ASIC, al mismo tiempo que la
situacién del mercado tecnoldégico de consumo que requiere rapidos
desarrollos y actualizaciones continllas encuentra en la légica programable
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un campo de trabajo muy adecuado. El disefio de ASIC parece quedar
relegados a aquellos productos de mucha tirada en que un ahorro de b,
consumo o precio final unitario justifique el largo y costes desarrollo.

5.1.2. ... y el consumo de potencia

Un aspecto importante a remarcar es la correlacion directa que existe entre
la programabilidad (flexibilidad) y el consumo de potencia. Diversos
estudios han demostrado que la conmutacidon de una puerta nand en una
FPGA consume entre 7 y 10 veces mas que en un ASIC. No es necesario
decir que la ejecucion de una instruccidn nand en un DSP requiere un
consumo mucho mas elevado aun. La programabilidad comporta consumo
de potencia adicional.

El consumo de potencia es especialmente critico en el disefio de
aplicaciones modviles en que alargar la autonomia de la bateria es un
aspecto clave. Justamente la telefonia mévil requiere ahorro energético y
maxima configurabilidad a la vez, ya que es uno de los ambitos donde la
adaptabilidad y reconfigurabilidad son mas necesarias. En un sistema de
radio real hay que utilizar una combinaciéon adecuada de dispositivos para
reducir el consumo de potencia.

En el ambito de los DSP es donde mas esfuerzos se hacen para fomentar el
ahorro energético. Reducir la complejidad excesiva de las instrucciones,
utilizar preferentemente dispositivos internos a externos (por ejemplo, las
memorias), emplear diversos modos de bajo consumo que desactiven
diferentes partes del dispositivo, reducir la tensién de alimentacién, etc. Son
estrategias que hay que tener en cuenta para tal limitar el consumo
energética de los disefios.

5.1.3. PLD in the software radio.

Con el término software radio hacemos referencia a la nueva tecnologia que
permite diseflar de forma eficiente sistemas de radio flexibles, multi-
servicio, multi-estandar, reconfigurables y reprogramables para software.
En gran medida, hablar de software radio es parlar de telefonia movil.
Desde su aparicidn comercial hace mas de veinte afios se han desarrollado
estandares cada vez mas complejos que ofrecen una creciente oferta de
funcionalidad. Las sucesivas generaciones no hacen desaparecer a las
anteriores de forma inmediata, sino que durante un periodo de tiempo
conviven.

Los teléfonos modviles se tienen que disefiar para que acepten diversos
estandares vy diversas bandas frecuenciales. Las necesidades de

167



LanIIe%nLine

ENGINYERIES
Universitat Ramon Llull

reconfigurabilidad y adaptabilidad son actualmente un requisito de disefo
imprescindible.

De forma simplificada, podriamos diferenciar cuatro tecnologias o
combinaciones de tecnologias que tienen un papel relevante en este tipo de
disefos.

En primer lugar la aparicion de una nueva generacién de procesadores DSP
que operan a elevadas frecuencias de reloj, con una medida reducida y
modos de funcionamiento de bajo consumo. No obstante, no pueden,
resolver el disefio por si solos ya que no son capaces de procesar de forma
suficiente sefiales en bandas de Mhz. Incluso si tecnoldégicamente fuese
viable hacerlo, el consumo y disipacion de calor de estos dispositivos haria
inatil cualquier esfuerzo en esta direccion.

Una segunda alternativa ya considerada desde hace tiempo es Ila
combinacion de un DSP con diversos ASIC, donde estos ultimos
implementan las funciones de mas alta frecuencia propias de cada modo de
funcionamiento. Es una solucion que ademas de factible en lo que se refiere
a velocidades de proceso, es aceptable desde un punto de vista de consumo
energético. Sin embargo, tiene algunos inconvenientes. Para soportar
diversos modos a menudo seran necesarios diversos ASIC que
incrementaran la medida y consumo del disefo. Ademads, un sistema
disefado asi es poco flexible para permitir nuevas bandas frecuenciales
introducidas una vez el producto ya esté en el mercado. Si el nUmero de
modos y bandes a soportar es grande, la complejidad del sistema crece
muy rapidamente.

La tercera posibilidad recibe el nombre de hardware parametrizado.
Consiste en disefiar ASICs o procesadores para realizar una subtarea no
asociada a un estandar en concreto, sino comun a diferentes estandares.
Por ejemplo, un ASIC que implemente un filtro FIR con coeficientes
configurables o bien un procesador microprogramado en el que el
microcddigo es disefio ad hoc para una funcidn especifica. El sistema final
estara formado por estos dispositivos que se tendran que reconfigurar
segun el modo de funcionamiento deseado.

El principal inconveniente que se han encontrado las compaiias que
trabajan con esta metodologia es el elevado coste temporal de desarrollo
del producto final, en gran parte causado por la dificultad de ajustar
correctamente los diferentes mddulos para que el disefio soporte la toda la
funcionalidad deseada.

La cuarta alternativa es el uso de la légica programable. Ademas de todas
los ventajas ya nombradas que ofrecen estos dispositivos, la posibilidad que
tienen de reprogramacién dinamica permite que el area de silicio del disefio
no tenga que ser directamente proporcional al niumero de modos de
funcionamiento deseados: el dispositivo en cuestiéon puede reinicializarse en
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cualquier momento a partir de una memoria para cambiar el su modo de
operaciéon, de manera que con la capacidad necesaria para soportar el modo
mas complejo no hay suficiente para soportarlos todos.

5.1.4. Tipo de PLD

Los primeros dispositivos no especializados que permiten implementar
funciones ldgicas son las memorias (PROM). Efectivamente, cualquier
Ecuacién légica de N entradas y M salidas se puede ejecutar sobre una
memoria con N lineas de direcciones y una medida de palabra de M bits.
Sera necesario, por lo tanto, una memoria de M 2 - bits. Uno de los
principales inconvenientes de esta implementacidn consiste en que la
memoria descodifica todas las entradas para calcular cada salida, mientras
gque esto no es necesario en muchos casos. La medida de la memoria sera a
menudo ineficientemente gran.

Veamoslo en un ejemplo. Supongamos que hemos de calcular las
ecuaciones ldgicas siguientes:

y=a-+hc
z=ab+c

Ecuacion 52. Funciones légicas

Tenemos tres entradas y dos salidas. Por los tanto necesitaremos una

memoria de 8 posiciones de dos bits cada una (en total, pues, 22°=16
bits). Supongamos que afiadimos una nueva salida al sistema:

w=ac
Ecuacion 53. Funcion légica adicional

Si queremos usar la misma memoria de antes, habra que incrementar su

capacidad en 8 bits: de 16 a 24 (32° =24 bits). La implementacién serd
poco eficiente ya que el calculo de w no requiere descodificar el valor de b:
para calcular w hay suficiente con consultar el valor de a y c y, por tanto, la
mitad de la memoria adicional (4 posiciones de las 8 afadidas) es
redundante.

Este método para implementar funciones ldgicas es a menudo poco éptimo
en términos de cantidad de légica empleada. A continuacion veremos otras
arquitecturas especialmente disefadas para este fin.

El primer dispositivo especialmente disefado para implementar circuitos
l6gicos programables fue el PLA (Programmable Logic Array). Esta formado
por dos niveles de puertas légicas: un primer nivel de puertas and
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configurables y un segundo nivel de puertas or configurables. El dispositivo
permite que cualquier combinacion de los pins de entrada (o los negados)
sea multiplicado (and) y que cualquier combinacién de salida del plano de
and sea sumado (or) para generar la salida final. Por tanto el dispositivo es
muy adecuado para generar sumas de productos.

Los primeros PLA fueron fabricados por Philips a principio de los afios 70. En
aquel momento tenian como principal defecto la dificultad de fabricacidn
(elevados costes) y la baja velocidad de funcionamiento, ambos problemas
causados por la alta configurabilidad (a dos niveles: and y or) que el
dispositivo ofrece.

Para solucionar este problema se desarrollaron las PAL (Programmable
Array Logic), que reducian la configurabilidad al nivel de and; el nivel de or
seria fijo. Esta reduccidn de prestaciones se compensa con una mayor
oferta de dispositivos que se diferencian entre si por el nUmero de pins de
entrada / salida, el nUmero de entradas de cada puerta or, etc. El producto
final es mas econdmico y mas rapido.

Ademas los dispositivos PAL suelen disponer biestables a la salida de las
puertas or para de permitir la implementacién de sistemas secuenciales.
Destaquemos por la gran popularidad que han conseguido los dispositivos
de AMD 16R8 y 22V10.

El conjunto de dispositivos PLA, PAL y similares suelen recibir el nombre de
SPLD (Simple Programmable-Logic Devices). En general (y sobretodo para
los dispositivos con estructura PAL), sus principales caracteristicas son el
bajo coste y la elevada velocidad a la que pueden trabajar.

Con el tiempo se intentd incrementar la capacidad de los SPLD. Ahora bien,
el crecimiento directo de la arquitectura tal y como estaba planteada estaba
muy limitado ya que la complejidad del plano programable (and en les PAL)
aumentaba exponencialmente con el nimero de entradas. Para mejorar las
prestaciones se tomd una via alternativa: combinar diversos SPLD dentro de
uno mismo integrado mediante interconexiones programables. El tipo de
dispositivos que utilizan esta filosofia reciben el nombre de CPLD (Complex
Programmable Logic Device).

Algunos CPLD estan formados de hasta50 SPLD. Altera fue el primer
fabricante en aplicar esta idea. Los SPLD estan interconectados con una red
continua, tipo cross connect. A medida que el nimero de SPLD dentro de un
CPLD se incrementa, la complejidad de la red aumenta muchisimo. El
crecimiento mucho mas alld de 50 SPLD dentro de un CPLD resultd ser
también dificil.

Para obtener mayores densidades de integracion se tomdé un camino
diferente. Las FPGA (Field Programmable Gate Array) estan formadas por
un grupo de celdas logicas que pueden ser interconectadas entre si. Las
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celdas légicas suelen ser mas sencillas que las SPLD. Se pueden combinar
entre si a través de una matriz de interconexidon programable.
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5.1.5. Clasificacion segun la granularidad

En la linea iniciada en el apartado 1.4, una manera de distinguir y clasificar
los dispositivos de légica programable es segun la medida de los bloques
l6dgicos o celdas (granularidad). Hay dos tipos principales:

e Granularidad media. Corresponde a Ilos dispositivos FPGA. El
contenido del bloque légico depende del fabricante. En general, suele
contener LUT (look-up table: memoria de n entradas y una salida que
permite implementar cualquier funcidn ldégica de n entradas con un retraso
fix) o multiplexores. A la salida de la celda suele haber un biestable. Las
entradas y salidas de los diferentes bloques se pueden combinar a través de
una matriz jerarquizada de conexiones.

e Granularidad basta (coarse). Corresponde a los dispositivos CPLD. El
bloque ldgico es un SPLD: grupo de puertas and / or. Tipicamente tienen
entre 8 y 10 entradas, y 3 o0 4 salidas. Estas entradas y salidas se pueden
unir mediante un grupo de interconexion programable.

Existen también dispositivos de granularidad fina (denominados sea of
gates) formados por un grupo de puertas nand interconectadas mediante
capas de mecorte adicional. Es precisamente la conectividad la que limita el

crecimiento de este tipo de arquitecturas, ya que el coste de unir las
puertas es muy grande comparado con su funcionalidad.

5.1.6. Clasificacion segin la tecnologia

La tecnologia en que estd implementado el dispositivo de ldgica
programable determina diversos factores:

e Admite sélo una programacién o bien diversas
e Admite programacién in-circuit o out of circuit.
e Programacion volatil o no volatil

Destaquemos las tecnologias siguientes:

e Fuse. Tecnologia bipolar que se utilizaba en los primeros dispositivos
PLA. Es no volatil y sélo permite una programacién. Esta obsoleta.

e EPROM. Tecnologia CMOS no volatil, reprogramable diversas veces
out of circuit (requiere chorro ultraviolado para borrar el contenido y
elevadas tensiones de alimentacién para grabar).
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e EEPROM. Tecnologia CMOS no volatil, reprogramable diversas veces
in circuit.

e SRAM. Tecnologia CMOS volatil, reprogramable diversas veces a
través de una memoria externa (normalmente serie). La telecarga se suele
efectuar cada vez que se conecta la alimentacion y suele tardar
milisegundos.

e Antifuse. Tecnologia CMOS no volatil y programable una sola vez.
Una celda Antifuse tiene una medida y un orden de magnitud inferior a la
SRAM.

Los dispositivos CPLD suelen ser EPROM, EEPROM o SRAM. Las FPGA suelen
utilizar SRAM o Antifuse.

5.1.7. CPLD vs FPGA

A continuacion daremos unos criterios generales para diferenciar los
dispositivos CPLD y FPGA. Lo haremos desde tres puntos de vista:

e Red de interconexion
e Elementos ldgicos
e Proceso de diseno

Hay que decir, no obstante, que los fabricantes tienden a mezclar las dos
estructuras de manera que estas distinciones son cada vez menos claras.

En capitulos posteriores veremos otras diferencias y profundizaremos en
éstas.

< Red de interconexion
Un CPLD esta formado por diversos SPLD que pueden combinarse a través

de redes de interconexién que reciben nombres diferentes segun los
fabricantes:
e Programmable interconnect array, para la familia MAX7000 de Altera.

e Central switch matrix, para la familia Mach d’AMD.

e Global routing pool, para las familias pLSI y ispLSI de Lattice.
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e Programmable interconnect matrix, para las Flash370 de Cypress.
e Etc.

En todos los casos, las redes de interconexion son tipo cross — connect que
permiten conectar de forma directa cualquier entrada / salida de los SPLD
entre ellos o bien con pins externos. Este tipo de red asegura un retraso
minimo de propagacion de la sefial. Ademas, este retraso es constante sea
cual sea el par de pins unidos (estén cerca o lejos). Una red de este estilo
es posible porque el numero de celdas (SPLDs) que contiene un CPLD es
relativamente bajo (recordemos que son dispositivos de granularidad
basta).

Dada la gran cantidad de celdas que suelen integrar les FPGA (granularidad
media) no se pueden utilizar redes de interconexion directa como en los
CPLD ya que la complejidad de estas redes seria enorme. En lugar de esto,
una FPGA estd formada un grupo bidimensional de celdas ldgicas
interconectadas por lineas horizontales y verticales de diferente longitud:
desde aquéllas pensadas para conectar celdas adyacentes, hasta otras que
van de punta a punta de pastilla (la jerarquia de longitudes varia segun el
fabricante y el dispositivo). Existen conmutadores programables que
permiten unir las entradas o salidas de las celdas a las lineas o bien lineas
entre si. Cualquier conexién entre dos celdas recorrera tramos de diferentes
longitudes y atravesara un niumero de conmutadores diferente. Por tanto, el
retraso de propagacidn no es predecible a priori ya que depende del
ruteado. Este es uno de los principales inconvenientes de las FPGA frente a
las CPLD. La estructura de FPGA explicada en el parrafo anterior
corresponde a los dispositivos de los fabricantes Xilinx y Actel.

Otros fabricantes (Altera, familia FLEX10k y AT&T, familia ORCA2) han
propuesto soluciones de interconexién para FPGA a medio camino con las de
los CPLD. Por ejemplo, en el caso de Altera, una pastilla esta formada por
diversos grupos de 8 bloques ldgicos (celdas) agrupado. Cada grupo tiene
interconexion local. Una red adicional (FastTrack) con lineas de longitud
Unica permite la interconexidn de bloques légicos. Mas adelante lo
estudiaremos con mas detalle.

< Elementos o bloques légicos

En el caso de los CPLD, los bloques ldgicos tienen una arquitectura de SPLD
(PAL y similares). Habitualmente estan formados por un grupo programable
de puertas and, un grupo fijo de puertas or que a veces tienen un numero
de entradas variable (suele recibir el nombre de product-term distributor o
product-term alugarator) y un conjunto de biestables de salida
(denominado macrocelda excepto en el caso de Altera en el que macrocelda
es el nombre que recibe el bloque légico entero).
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Algunos parametros a tener en cuenta a la hora de escoger un dispositivo
CPLD es el numero de entradas y salidas y el nUmero de biestables de cada
bloque légico. Por ejemplo, si queremos implementar un algoritmo que
trabaje sobre valore de 8 bits conviene que bloque légico tenga como
minimo 8 entradas, 8 salidas y 8 biestables. Si no es asi el rendimiento del
CPLD bajara mucho.

Les FPGA tienen una estructura de bloque légico mas sencilla (Xilinx la
denomina CLB: Configurable Logic Bloquek). El primer sub-bloque de un
CLB suele estar basado en LUTs (Look- Up Table) de n entradas y una salida
gue permiten implementar cualquier funcién légica de n entradas, o bien ser
utilizadas directamente como memorias de 2n x 1 bit. A continuacién
multiplexores permiten dirigir la/es salida/es del la/es LUT/s hacia
biestables.

 Proceso de diseno

Para disenar y programar un dispositivo de los que estamos considerando
se utilizan herramientas de CAD, ya sean especificas de cada fabricante o
bien independientes que permitan trabajar con cualquiera de ellos.

El proceso de disefio es ligeramente diferente segun nos dispongamos a
utilizar un dispositivo tipo CPLD o bien FPGA. En el caso del CPLD, en
general habra que seguir los pasos siguientes:

e Desing entry. El disefiador determina el comportamiento del
dispositivo, ya sea mediante esquematicos, ecuaciones ldgicas o lenguajes
de alto nivel (VHDL, Verilog, ABEL, etc.). A partir de esta especificacion las
herramientas de CAD suelen permitir simular el comportamiento del disefio.

e Logic optimization. Hay que transformar la especificacion del disefio
en ecuaciones ldgicas optimizadas.

e Device fitting. Consiste en determinar el hardware que se utilizard y
las conexiones que habra que activar

e Simulation. Una vez determinado el uso del hardware podremos
simular el comportamiento temporal del disefio. Si no cumpliésemos con las
especificaciones, habria que retocar el disefio o bien usar un dispositivo mas
potente.

e Configuration. Grabacion del dispositivo.
Si escogemos FPGA, la mayoria de los pasos son analogos. Hay, no

obstante, un incremento de complejidad en el Device fitting, que suele
subdividirse en tres procesos:
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e Map. Consiste en especificar las ecuaciones logicas optimizadas en
funcidn de los recursos ldgicos del dispositivo en cuestion (LUT y similares).

e Placement. Escoger los bloques légicos concretos que se usaran para
implementar el disefio.

e Routing. Determinar los caminos de conexidn entre bloques légicos.
De todos los pasos descritos, sdlo el primer (Design entry) es a cargo del
programador. El resto de procesos son automaticos, aunque pueden ser
configurados introduciendo condicionantes y restricciones. En el caso de las

FPGA, el tiempo de proceso de la fase de routing puede ser
significativamente costoso en tiempo.

<+ Comparacion. Ventajas e inconvenientes
De los CPLDs destacamos:

e Facil migracién de disefios realizados sobre SPLD
¢ Adquieren velocidades muy elevadas.

e EIl retraso de interconexidon entre elementos ldgicos es predecible.
Esto facilita y acelera el disefio.

e Muy adecuados para implementar algoritmos que hagan un uso
intensivo de and y or y no requieran un gran numero de biestables (por
ejemplo, maquinas de estados)

De les FPGAs destacamos:

e Mayor densidad de integracién

e Mayor aprovechamiento de los recursos ldgicos

La naturaleza de la red de interconexion provoca:

e Retrasos impredecibles que dependen del ruteado

e En disefos grandes, el ruteado es muy complejo y suele tardar
mucho tiempo.
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5.2. Estudio de mercado. FPGA de Altera

A continuacién describiremos las familias de FPGA de Altera. Veremos que
este fabricante se caracteriza por intentar aprovechar los beneficios de la
distribucién de elementos logicos de capacidad media en un grupo
bidimensional e interconectarlos por redes que presenten un retraso
predecible. La elevada complejidad de estas redes reduce la densidad de
integracién de puertas légicas en comparacion con otros fabricantes.

Analizaremos cada familia desde diferentes puntos de vista:

Jerarquia, estructura y densidad de la funcionalidad légica

Tipo, modos y densidad de la memoria

Tipo y jerarquia de la red de interconexién

Otras prestaciones

Siempre consideraremos el elemento mas potente y rapido de cada familia.
Las fuentes de todas las figuras son los Datasheet de los dispositivos
correspondientes.

5.2.1. FLEX6000

FLEX son las siglas de (Flexible Logic Element matriX). El dispositivo esta
formado por un grupo bidimensional de bloques logicos denominados LAB
(Logic Array Bloquek) envueltos de recursos de interconexion. Cada LAB
esta formado por 10 LE (Logic Element). En total, la capacidad equivalente
maxima es de unas 24000 puertas.
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Un LAB estd dimensionado para poder abarcar un bloque logico de
complejidad media (p.e. un multiplexor o un contador).

Register Bypass Programmable

Carmy-in - Cascada-In Rogistor

LogH-Up - FRM
— camy Cascale LE-Cut
g:g% > E':I'!r‘: chain | chan o o
datad ——— ] g

labotdt —— ] .
labotd? — i Clear/Prasal
ChpWidoResat — gl LOGIE

Clock
Solact

labctrd
labctri4
¥ ¥

Camyout Cascada-Out

Figura 114. LE (FLEX6000)

El LE esta basado en una 4-input LUT y un biestable, tal y como se aprecia
en la figura 112. La 4-input LUT es una memoria que permite aplicar
cualquier funcién légica de cuatro entradas y una salida. El biestable
permite implementar sistemas secuenciales. Los carry-in y carry-out son
conexiones de bajo retraso entre LE que facilitan la implementacién de
bloques aritméticos basados en la propagaciéon de carry. Los cascade-in y
cascade-out son también conexiones de bajo retraso entre LE que facilitan
la implementacidon de funciones ldgicas de mas de cuatro entradas. Los
labctrll, ..., labctrl4 son comunes a todos los LE de un mismo LAB y
controlan la funcionalidad del biestable de salida.

Un LEI se puede configurar de tres formas:

e El modo normal (ver figura 115) es util para implementar funciones
l6gicas de propodsito general (tipicamente requerird conexiones de diversas
LE en cascada y, por tanto, los cascade-in y cascade-out tendran mucha
relevancia).

Normal Mode

Camry-in Comcads-In i
LE-Cu
dalal L ’_@_’
dalaz PRR
d-InpL [} [+ ]
dala3 LuT —

dals} —M8M8M8M8 CLEH

CascadeCut

Figura 115. LE configurado en modo normal
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e El modo aritmética (figura 116) facilita la implementacién sumadores,
restadores, comparadores, etc. La 4-input LUT se divide en dos 3-input LUT.
En el caso de un sumador, por ejemplo, una de ellas se usara para calcular
la suma de los dos bits asociados al LE y la otra para calcular el carry de la
etapa. Este carry se propagara con un retraso minimo hacia el LE del bit de
siguiente peso.

Arithmetic Mode

Carry-In Cascade-In
l—. LECu
&
FRH
catal Tinpul ] a
chata?
LUT —1-
— g CLRN
LUT ¥ T
Comcade Oul
Carry-Oul

Figura 116. LE configurado en modo aritmético

e El modo contador (figura 117) se usa para implementar contadores
con diferentes funcionalidades: enable, up-down, etc. Ahora también la 4-
input LUT se divide en dos 3-input LUT; una de ellas calculara el carry cap
en la siguiente etapa y la otra el bit actual segun la configuraciéon del
contador determinada mediante datal y dataZ2.

El software de disefio configura cada LE en el modo apropiado.

En lo que respecta a la memoria, este dispositivo no dispone de elementos
de almacenamiento especificos: soélo tiene memoria distribuida que provee
de la posibilidad de configurar cada LE como una memoria de 16x1.

* LAH Wicks
Counter Made LBk P
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e
4
dtat |".?.,| A-Input FREN
dta (2) g [x} e LE-Cut

LuT

datad (dalaj

— | 3-Input EEHN
Lt T

Camy-Out Cascade-Oul
Figura 117. LE configurado en modo contador

La red de interconexidn es jerarquica. Hay recursos de corto, medio y largo
alcance (de mas rapidos a mas lentos respectivamente):

e Entre LEs de un mismo LAB, o pertenecientes a LABs de una misma
media fila: carry-chain (Gtil para funciones aritméticas. Retraso de 0.1 ns.)

e Entre LEs de un mismo LAB, o pertenecientes a LABs de una misma
media fila: cascade-chain (util para funciones ldgicas de muchas entradas.
Retraso de 0.5 ns.)
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e Entre LE de un mismo LAB o LAB adyacentes: LAB local interconnect
(figura 118).

e Entre LE de diferentes LAB: red de interconexion global FastTrack
(por filas o columnas) (figura 118)

- Lineas que van de punta a punta de dispositivo
- Lineas de longitud mitad

La red FastTrack no estd basada en matrices de interconexion, sino que
permite conexiones punto a punto a través de lineas dedicadas vy
multiplexoras. El retraso de la red es predecible ya que el nimero de
multiplexores que se atravesaran para ir de un punto a otro estd
perfectamente definido. Este tipo de red, con ligueras variaciones, es comun
a todos los dispositivos FPGA de Altera.

Un benchmark destacado por este dispositivo: un 8-bit 16-tap parallel FIR
ocupa 599 LE y se puede implementar a una frecuencia de reloj de 94 MSPS
sobre el dispositivo mas rapido de la familia.

5.2.2. FLEX10k

La principal novedad de esta familia respecto al anterior es que incluye
blogues de memoria dedicada denominados EAB (Embedded Array
Bloquek).

La capacidad légica maxima (logic array) es de 1520 LAB. Cada LAB esta
formada por 8 LE (en numero de LE por LAB cambia con esta familia). En
total, capacidad equivalente de unas 250.000 puertas y hasta470 pins de
I/0.

Cada LE estd basado en una 4-input LUT y un biestable. Se pueden
configurar con Cuatro modos diferentes, aunque la funcionalidad es muy
parecida a la de la familia FLEX6000: ahora existen dos modos de
contadores, uno con el control up/down y enable y el otro up/down y clear.

Los EAB se pueden utilizar para implementar funciones légicas complejas o
diversos tipos de memorias:

e Funcion logica de 8 entradas y 8 salidas (se graba en el momento de
configuracién y se utiliza para sélo lectura). Por ejemplo, un multiplicador
de 4 x 4 bits.

e Memoria (256x8, 512x4, 1024x2, 2048x1)
- Memoria RAM de dos puertos (dos lecturas o dos escrituras)

- Memorias RAM de un puerto
- Memorias FIFO
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Se pueden combinar diversos EAB para formar memorias mas grandes.

La conectividad entre elementos ldgicos es idéntica a la Flex6000. Los
retrasos de carry y cascade son un poco mayores (0.2 ns y 0.7 ns
respectivamente). Ahora la posibilidad de conexion de estas pins de forma
rapida estan en toda a la fila (recordemos que en el caso de Flex6000 sélo a
la mitad de la fila).

The row imforcormroct is
Hidmectianally connected  LES can direcly dive the row

R i ief.'rui et Lo e focal inler ia.'r:rf:r.e. i CofiT e crine .
L]
{ A i
* F 1
1“"
1
TosFrom > —) — TofFrom
Adiacant L Adiacant
LAB or I0Fs LAB or l0Fs
/I
Locel Interconmect  The 70 LEs i the LAS are divan by twa Colmw Interconnect

focal infercannect areas. The LAD can drifve
Do docal imreonnect areas,

Figura 118. Red de interconexion (FLEX6000)

5.2.3. ACEX1k

La familia ACEX1k ofrece dispositivos de bajo coste y capacidad media. No
introduce grandes novedades; sélo el incremento de la capacidad en
algunos aspectos. La capacidad légica maxima es de 624 LAB (4992 LE),
equivalentes aproximadamente a 100.000 puertas.
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Contiene ademads 12 EAB, cada EAB de 4096 bits. Por tanto se pueden
configurar para implementar funciones ldgicas de hasta 8 entradas y 16
salidas. La red de interconexién es muy parecida a la de la familia FLEX10k.
Ahora los retrasos de carrychain y cascade-chain son de 0.2 ns y 0.6 ns
respectivamente.

Figura 119. Diagrama de bloques de la FLEX10k

5.2.4. Mercury

Capacidad légica maxima de 1440 LAB (14400 LE), equivalentes por lo
aproximadamente a 350.000 puertas légicas. Un LAB, por tanto, vuelve a
estar formado para 10 LE.

El LE continla basado en una 4-input LUT y un biestable. Ahora, no
obstante, entre otras mejoras incorpora soporte para multiplicadores y mas
sefiales de control comunes a todos los LE de un LAB.

Ademas, podemos utilizar la 4-input LUT y el biestable de un LE de forma
independiente (hay una salida de la LUT accesible y otra del registro). Esta
posibilidad permite aprovechar mejor los recursos del dispositivo.

Cada LE tiene tres modos de funcionamiento:
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e Normal. Funciones ldgicas y combinacionales.

e Aritmética. Sumas y comparaciones. La 4-input LUT se configura
como 4 2-input LUT (dos para calcular una suma de 1 bit con los dos
posibles valores de carry, y dos mas para calcular los carrys)

e Multiplicador. Se utiliza para implementar multiplicadores rapidos de
hastal6x16 bits.

Los bloques de memoria cambian de nombre: ara ESB (embedded system
bloqueks). Permiten implementar diferentes tipos de memorias:

e Quad port (dos lecturas y dos escrituras)

e True dual port (dos lecturas, dos escrituras o una lectura y una
escritura)

e Dual port (una lectura y una escritura)
e Un port (RAM, ROM, FIFO y CAM)

Cada ESBse puede configurar como 256x 16, 512x8, 1024x4, 2048x2 o
4096x1. Los bloques, ademas, son divisibles: se puede configurar para
implementar, por ejemplo, 2 bloques de 128x16.

Figura 120. LE (Mercury)

La red de interconexion se denomina MultiLevel FastTrack Interconnect
structure.

Como siempre, Altera la disefia para introducir retrasos predecibles.

En un primer nivel, hay dos tipos de lineas: regulares y priorizadas.
También se diferencian los recursos de conectividad de fila y columna.
Veamoslo.

Recursos de fila. Interconectan LAB, EAB o IOB de una fila. Tipo:

e Conexiones que atraviesan todo el dispositivo, de izquierda a
derecha.

e Conexiones prioritarias que atraviesan todo el dispositivo, de
izquierda a derecha

e RapidLAB, que comprenden 10 LAB desde una LAB central (la
estructura de la figura se repite por cada LAB)

Figura 121. Red de interconexion (Mercury)
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Recursos de columna. idem. Tipo:
e Conexiones que atraviesan todo el dispositivo, de izquierda a derecha

e Conexiones prioritarias que atraviesan todo el dispositivo, de
izquierda a derecha

e Leap lines que rutean filas adyacentes de EAB y LAB.

Otros recursos de conectividad:

e FastLUT: sefales entre un LE y el adyacente inferior del mismo LAB
(a la salida de la LUT, antes de los flip-flops)

e Conectividad local: sefales entre LE de un mismo LAB o adyacentes.
Los LE parejos se pueden conectar con el LAB situado a la izquierda y los
impares del LAB situado a la derecha
Otra novedad importante consiste en que Ila FPGA permite
reconfigurabilidad dinamica: tiene capacidad para cambiar su
comportamiento en tiempo de ejecucion cargando una nueva configuracion
ya sea a través de una memoria externa o gobernado por un procesador.

El dispositivo también incorpora hardware especifico para implementar
puertos de comunicacién serie de hastal.25 Gbps.

5.2.5. APEX20K

Este dispositivo introduce una nueva organizacién jerarquica en el array de
elementos légicos: el MegalAB. Un MegalAB es una agrupaciéon de 16 LAB,
1 ESB y una MegalAB interconnect. En el dispositivo mayor de la familia
(EP20K1000C) cada MegalAB contiene 24 LAB. La capacidad l6gica maxima
es de 38400 LE, equivalente a 1.000.000 de portes. Los LE son muy
parecidos a los miembros anteriores de la familia.

Cada ESB (Embedded System Bloquek) contiene 2048 bits de memoria. La
capacidad maxima de memoria es de 327.680 bits. Cada ESB se puede
configurar como RAM, ROM, FIFO o CAM.

Los ESB también se pueden configurar en el product-term mode. Entonces,
cada ESB implementa 16 macrocell. En la figura 120 podemos ver el
diagrama de bloques de una macrocell (contiene dos product-term que se
pueden combinar con or o xor, seguidos de un registre). Este tipo de
estructuras son 6ptimas para implementar descodificacion de direcciones,
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diagramas de estados complejos o funciones ldgicas de muchas entradas.
De hecho, son estructuras parecidas a las PLD.

La combinacién de arquitecturas basadas en LUT y las basadas en product-

terms en un mismo dispositivo permite optimizar muchos disefios que
requieren ambos perfiles de hardware.

Parallel Expander Cut

) — ENA
CLRN

S ==D

Parallel Expander In

Figura 122. Product-term macrocell (APEX20Kk)

En lo que se refiere a la red de interconexidn, distinguimos cuatro
jerarquias:

e Carry y cascade, entre LE de un LAB y todos los LAB de un MegalLAB

e Local interconnect, entre LAB adyacentes de un MegalAB, y hacia
I0B

e MegalAB interconnect, entre LAB de un MegalLAB

e FastTrack interconnect. Filas y columnas que abrazan todo el
dispositivo

5.2.6. APEX-II

Es un incremento cuantitativo del dispositivo anterior. La FPGA se organiza
en MegalABs. Cada Megal AB contiene 16 o 24 LAB, 1 ESB y una MegalAB
interconnect. Cada LAB tiene 10 LE. La capacidad maxima es de 67200 LE y
280 ESB correspondientes a 1146880 bits. Los LE tienen una estructura
similar a la de otras familias. La red de interconexion (MegalAB
interconnect y FastTrack interconnect) es también similar a otras familias.

El dispositivo también permite implementaciones basadas en arquitecturas
product-term que se implementan sobre bloques ESB.
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5.2.7. Stratix y Stratix GX

La familia de Stratix es un salto tanto cuantitativo como cualitativo. Se
incrementa tanto la capacidad légica como la de memoria. Ademas, incluye
bloques multiplicadores y sumadores (DSP), memoria con nuevos modos de
configurabilidad, canales de comunicacion serie de alta velocidad, etc. (ver
figura 123). La capacidad légica maxima (Stratix GX) es de 41250 LE. Cada
LAB contiene 10 LE (ver figura 124) con una estructura muy similar a la de
las familias anteriores a Apex. Como novedad destacamos dos nuevas
posibilidades de encadenamiento de sefales (ademas del carry-chain):

e El LUT chain permite encadenar LUT de LE del mismo LAB sin pasar
por el registro de salida. Facilita la implementacion de funciones ldgicas de
muchas entradas.

e Register chain que permite encadenar registros de LE del mismo LAB
sin tener que por el LUT. Facilita la implementacién de shift-registers.

Los dos mecanismos permiten usar el LUT y el flip-flop de un mismo LE
para tareas que no tengan nada que ver. Por lo tanto, la eficiencia de la
arquitectura en lo que se refiere a las posibilidades de utilizacién de
recursos mejora.

Cada LE tiene dos modos de funcionamiento:

e Normal, por implementar funciones ldgicas y combinacionales en
general

e Dynamic arithmetic para implementar sumadores, contadores,
comparadores, generadores de paridad

Por lo que respecta a la memoria, también hay novedades. La nueva
arquitectura, denominada TriMatrix Memory, contiene tres tipos de bloques
de RAM: M512, M4k, M-RAM, que tienen las posibilidades siguientes:

e True dual-port (M4, M-RAM), dual-port y single-port

e FIFO, ROM

e Subdivisibles en dos memorias

e Soporten modo de paridad a nivel de byte

e Modo de shift-register (util para filtros, correlaciones, generador de
secuencias pseudo-aleatorias, etc.)
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De bloques M512 (512 bits) hay muchos distribuidos por todo el dispositivo.
De M4k (4096 bits) hay menos. M-RAM (512 Kbit) hay pocos. Los M512 son
los mas rapidos y los M-RAM los mas lentos (ver figura 123).

Otra novedad son los bloques DSP. Blogues DSP. Un DSP bloguek permite
implementar:

e 8 multiplicadores 9x9 bits

e 4 multiplicadores 18x18 bits

e 1 multiplicador 36x36 bits
Cada DSP blogue k contiene también sumadores / acumuladores:

e 4 sumadores 9+9 bits

e 2 sumadores 18+18 bits
Cada DSP blogue k puede funcionar en los modos siguientes:

e Multiplicador

e Multiplicador y acumulador (2 x (1 multiplicadores + 1 acumulador)
de 18 bits)

e Multiplicador y sumador (2 x (2 multiplicadores + 1 sumador) de 18
bits). Muy util para resolver con un DSP bloguek una multiplicacion

compleja.

e 4 multiplicadores y un sumador (4 x multiplicador de 18x18 y suma
de los resultados). Implementa un filtro FIR de 4 taps en un DSP-bloquek.

La red de interconexion recibe el nombre de MultiTrack interconnect
structure with DirectDrive technology. Estda compuesta por filas y columnas
de lineas de interconexion que tienen una longitud determinada. El retraso,
como siempre, es predecible: no se basa en matrices de conexiones sino
que son conexiones punto a punto que se pueden activar o desactivar
mediante multiplexores.

Recursos de fila:

e Interconexiones de enlace directo entre LAB y otros bloques
adyacentes

e Interconexiones R4 que incluyen:

- Cuatro LAB adyacentes o
- Tres LAB adyacentes y un bloque M512 adyacente
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- Dos LAB adyacentes y un bloque M4k adyacente
- Dos LAB adyacentes y un bloque DSP

Cada LAB tiene dos interconexiones R4 disponibles: una hacia la
derecha y otra hacia la izquierda.

e Interconexiones R8 que abrazan ocho bloques adyacentes
e Interconexiones R24 que abrazan el ancho del dispositivo
Recursos de columna:

LUT chain entre LE de un LAB

e Register chain entre LE de un LAB
e Interconexiones C4 (abrazan cuatro bloques arriba o abajo)
e Interconexiones C8 (abrazan ocho bloques arriba o abajo)

e Interconexiones C16 (abrazan dieciséis bloques arriba o abajo)
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A continuacién podemos observar el diagrama de bloques del Statrix:

Figura 123. Diagrama de bloques (Stratix)

5.2.8. Cyclone

Es una simplificacion (bajo coste) del Stratix (sélo tiene bloques de
memoria RAM4k, no tiene DSP, etc.)

5.2.9. Stratix II

Los Stratix II son las FPGA de ultima generacién de Altera. Estan basadas
en una nueva arquitectura de elemento légico basico: el ALM (Adaptive logic
module). Un ALM permite 8 entradas (sélo hasta 6 diferentes) y 4 salidas
(dos sincronas y dos asincronas). Contiene dos LUT de medida (entre 3y 6
entradas cada una) y modo de funcionamiento configurable. La flexibilidad
del ALM es el principal punto fuerte de la propuesta.

La capacidad maxima es equivalente a 180.000 LE de los de antes, contiene
hasta9 Mbits de memoria jerarquizada igual que las anteriores Stratix
(TriMatrix), 96 DPS bloques y 1173 pins de entrada salida.

Segun el fabricante, el Stratix II puede implementar FFT-1K a frecuencias
de reloj de 274 Mhz.
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5.3. Estudio de mercado. FPGA de Xilinx

A continuacion describiremos las familias de FPGA de Xilinx. La estrategia
de este fabricante consiste en utilizar una red de interconexién basada en
matrices de manera que el ruteado de pistas condiciona el retraso de
propagacién de las sefales. En contrapartida, la simplicidad de esta
aproximacion en contraste con la de Altera favorece una mayor densidad de
integracién de portes.

Analizaremos cada familia desde diferentes puntos de vista:

Jerarquia, estructura y densidad de la funcionalidad légica

Tipo, modos y densidad de la memoria

Tipo y jerarquia de la red de interconexién

Otras prestaciones
Siempre consideraremos el elemento mas potente y rapido de cada familia.

Las fuentes de todas las figuras son los Datasheet de los dispositivos
correspondientes.

5.3.1. Spartan, /XL

La arquitectura interna de esta familia esta formada por un array de
hasta28x28 (784) CLB (Configurable Logic Bloquek), equivalentes a unas
40.000 puertas logicas. Un CLB esta formado por dos 4-input LUT, una 3-
input LUT, multiplexores y dos biestables.

Un CLB permite implementar:
e 2 x Funciodn légica de 4 variables, 1 x Funcion légica de 3 variables
e 1 x Funcién logica de 5 variables

e 1 x Funcion logica de 4 variables, 1 x Alguna funcién légica de 6
variables

e 1 x Alguna funcién ldgica de 9 variables

La red de interconexién esta basada en lineas de diferentes longitudes que
se cruzan en nudos denominados PSM (Programmable Switch Matrix). Los
PSM permiten unir cualquier linea horizontal con cualquier vertical mediante
transistores. Con tal de unir dos CLBs distantes el nimero de PSM que se
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atravesaran dependera de cada ruteado. El retraso extremo a extremo sera
impredecible a priori ya que depende en gran medida del nimero de PSM
atravesado.

Hay lineas de interconexion de tres longitudes diferentes:

e Simple: conectan un CLB con una PSM. Sirven por conectividad de
corto alcance, ya que si se utilizan para largo alcance han de pasar muchas
PSM y cada vez que se pasa por una PSM hay un retraso adicional

e Doble: antes de entrar a una PSM pasan de largo dos CLB

e Larga: van de punta a punta del dispositivo sin pasar por PSM
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Figura 125. CLB (Spartan)
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La FPGA no tiene memoria concentrada. La capacidad maxima de la
memoria distribuida es de 25088 bits (32 bits para CLB, ya que contiene
dos LUT de cuatro entradas).

Hl |
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3 Longs
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1 [
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Figura 126. Matrices de conexion (Spartan)

5.3.2. Spartan 11

Esta familia introduce como una de las principales novedades los bloques de
memoria dedicada (hasta 14 bancos de 4096 bits), gestién de reloj
mediante DLL (Delay Locked Loop) y soporte para una gran variedad de
estandares de I/0.

La capacidad légica maxima es de 1323 CLB, correspondientes a 5292 LC
(Logic Cell). Cada LC contiene una 4-input LUT, logica de carry y un
biestable (ver figura 127). Dos LC forman un slice.

Una LUT se puede configurar para generar una funcién légica cualquiera de
cuatro entradas, una memoria 16x1 bit, un shift register de 1 bit y 16
desplazamientos o bien para ejecutar funciones aritméticas (dispone de
|6gica para implementacion rapida de carry).

Ademas de la memoria distribuida de les LUT, la familia introduce una
maxima de 14 bloguek RAM que permiten hasta56 kbit de capacidad.
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Los nudos centrales de la red de interconexion entre lineas horizontales y
verticales se denominan GRM (General Routing Matrix). Hay dos jerarquias
de conectividad:

e Local, subdividida en:

- Conexiones entre los componentes de cada CLB y la GRM

- Realimentaciones de otra velocidad entre componentes de un
CLB

- Conexiones directas entre componentes de CLB adyacentes sin
pasar por ningun GRM
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Figura 127. Un slice (Dos LC) (Spartan II)

e De propdsito general, subdividida en:

- Conexiones entre lineas horizontales y verticales dentro de cada
GRM

- Simples, que conectan GRMs adyacentes

- Hex, que conectan GRM separados 6 bloques, accesibles por
lectura e el punto medio.

- Largas, de punta a punta, tanto a lo ancho como a lo alto.
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5.3.3. Spartan IIE

Muy parecida a Spartan II, con mas capacidad de memoria (hasta a
288Kbit).

5.3.4. Virtex

La capacidad légica maxima es de 6144 CLBs distribuido en un array de
64x96. El nUmero de LC equivalentes es de 27648.

Por lo que se refiere a la arquitectura ldgica no hay demasiados cambios.
Cada CLB contiene 4 LC organizados en dos slices. Cada LC incorpora una
4-input LUT, generador de carry y un biestable. Ademas cada CLB contiene
l6gica para combinar las salidas de cada LUT.

Por esto a la hora de contabilizar LC cada CLB equivale a 4.5 LC.
Cada slice puede operar como a generador de funciones légicas, memoria
RAM (32x1 single-port 0 2x16x1 dual-port) o 16-bit shift register.

El dispositivo incorpora ademas hasta32 bloques de memoria SelectRAM
hasta una capacidad total de 128kbit.

La red de interconexion y de distribucion de reloj (DLL) es igual a la del
Spartan II.
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Figura 128. CLB (Virtex)
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5.3.5. Virtex E

Muy parecida a Virtex con mayor capacidad. Por ejemplo, hastal16224 CLB y
832 Kbits de memoria concentrada

5.3.6. Spartan 3

Dispositivos que funcionen con una tecnologia de 1.2v, con IOB que
soporten gran variedad de estandares de alta velocidad.

La capacidad logica maxima es de 8320 CLBs. Cada CLB estd compuesta
por Cuatro slices, y cada slice por dos 4-input LUT. En total, pues, 8 4-input
LUT por CLB. Los slices estan agrupados en parejas: left-hand SLICEM y
righ-hand SLICEL. La primera pareja puede implementar funciones ldgicas,
memoria distribuida o shift-registers. La segunda pareja soélo puede
implementar funciones ldgicas.

Cada CLB equivale a 9 LC. Por tanto, la capacidad légica maxima es de
74880 LC. La capacidad de memoria distribuida es de 64 bits por CLB
(4x16x1). En total, por lo tanto, 520 kbit. Ademas hay un maximo de 104
bloques de memoria dedicados de 18 kbit cada uno (en total 1.872 kbit),
configurables como ROM, RAM o dual-port RAM.

El dispositivo incorpora hastal04 multiplicadores de 18x18 bits (CA2 con
salida de 35 bits). Cada multiplicador estd fuertemente acoplado a un
blogue de RAM de manera que la transferencia de datos entre los dos
dispositivos es 6ptima.

Otro aspecto a destacar son los DCM (Digital Clock Manager). Tienen las
funciones siguientes:

e Modo DLL (Delay-Locked Loop), elimina el clock skew entre dos
relojes (un de referencia y otrol).

e Modo DFS (Digital Frequency Synthesizer), multiplicador y divisor de
frecuencias (generador de reloj).

e Modo PS (phase shifter), shiftador de fase.
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Figura 129. Tipo de lineas (Spartan 3)
En lo que se refiere a la red de interconexion, distinguimos:
e Red especifica para rutear reloj: (Global Clock Network)
e Para otras sefiales, cuatro tipos de lineas

- Directas: conectan CLB adyacentes

- Dobles: conectan CLB separados 2 bloques

- Hex: conectan CLB separados 6 bloques, accesibles en el punto
medio

- Largas: conectan CLB separados por 6 bloques (parar sefales de
otra frecuencia)

5.3.7. Virtex II

Arquitectura parecida a la de los Spartan 3. Por un lado la capacidad ldgica,
como siempre distribuida en un array del CLB (1 CLB equivale a 4 slices;
hasta 11648 CLB en un array de 112 x 104), por otro, la memoria
concentrada en bloques SelectRAM (hasta 168 bloques de 18kbit, dando un
total de 3024 kbit configurable con singleport, dual-port y diversas anchuras
de bus), multiplicadores de 18 x 18 bits asociados a cada bloque SelectRAM
y hastal2 gestores de reloj DCM. El dispositivo mayor tiene hastal108 pins
d'1/0.
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5.3.8. Virtex II Pro

Esta familia amplia las capacidades cuantitativas de la Virtex II:
e Capacidad légica de hasta13904 CLBs
e Hasta 556 bloques de 18 kbit de SelectRAM (10.008 kbit)

e Hasta 556 multiplicadores de 18x18 bits

Ademas, cada dispositivo lleva hasta4 IBM PowerPC RISC procesors:

e 300 Mhz con cinco niveles de segmentacidn
e 32 registros de propdsito general de 32-bits
e Unidad multiplicadora / divisora

e Cache de datos y de codigo
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5.4. HDL

5.4.1. Introduccion

Los dispositivos de légica programable de poca capacidad se solian
configurar a través de lenguajes sencillos que permitan introducir
ecuaciones combinacionales o secuenciales.

Estas ecuaciones se sintetizaban por software para crear un archivo que
programaba el PLD.

Para dispositivos con una capacidad mucho mayor (tipo CPLD o FPGA) esta
metodologia es inadecuada ya que la generacidn de ecuaciones en disefios
complejos es complicada y puede llevar a cometer errores facilmente. En
estos casos una primera alternativa es el uso de esquematicos que
permiten, entre otras ventajas, la visualizacion grafica del disefio y la
aplicacion de una metodologia modular y jerarquica. El uso de
esquematicos, no obstante, tiene también importantes inconvenientes:

e Reflejan mas la estructura de la implementacién que el
funcionamiento general. Para este motivo podemos afirmar que:

- Disefios muy complejos se convierten en poco comprensibles en lo
que se refiere al funcionamiento general. Se considera que los
esquematicos de un disefio con una complejidad superior a unas
600 puertas son dificiles de entender.

- El mantenimiento, cambios y ampliacion del disefio pueden ser
complicados para aplicaciones muy complejas.

- Los esquematicos no son autoexplicativos; a menudo requieren
comentarios sobre los circuitos, comentarios que pueden
convertirse en un punto débil para la falta o variedad de
interpretaciones a que pueden dar lugar.

e Los paquetes software que soportan la entrada de esquematicos
suelen ser propietarios y vinculados a fabricantes, de forma que la
exportacién de los disefios es complicada.

Una segunda alternativa es la utilizacion de un lenguaje estandar de
descripcion de hardware (HDL: Hardware Description Language). Los
lenguajes HDL permiten especificar hardware directamente a partir de los
requerimientos con un esfuerzo de traduccion minimo.

Un lenguaje HDL conviene que soporte:

e Disefio jerarquico y modular.
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e Potencia, con construcciones de alto nivel que implementen
complicadas funciones légicas de una manera sencilla para el programador.

e Flexibilidad. Ha de permitir el uso de librerias y la reutilizacion de
componentes.

e Sea portadtil y, por tanto, no esté ligado a ninguna arquitectura
concreta ni fabricante. Es necesario que permita la posibilidad de iniciar un
diseno sin haber elegido el dispositivo que lo ejecutara y ofrezca
intrinsecamente la posibilidad de mapear sobre diferentes arquitecturas
para optimizar la implementacion.

e Esté bien definido y sea autoexplicativo (no requiera de un exceso de
aclaraciones)

e Facilite el mantenimiento y ampliacion del disefio.

e Minimize el time-to-market. Como todos los lenguajes de alto nivel, al
no requerir del conocimiento especifico de cada arquitectura permitan
utilizar nuevos dispositivos con un coste temporal minimo.

Existen diversos lenguajes con estas caracteristicas. Dos de los mas
importantes son VHDL y Verilog.

VHDL (Very High speed integrated circuit Hardware Description Language)
es un producto creado para el departamento de defensa de los Estados
Unidos durante las décadas de los setenta y ochenta. El afio 1987 fue
adoptado como estandar (IEEE 1076-87) y posteriormente revisado vy
ampliado (IEEE 1076-93). Inicialmente VHDL estaba pensado para ser un
lenguaje estructurado que permitiese documentar y simular hardware
digital.

Posteriores esfuerzos en el ambito de la investigacion permitieron utilizar el
lenguaje no soélo para las tareas antes nombradas, sino ademas para
sintetizar el disefo sobre dispositivos de mercado.

Por otra parte, Verilog fue creado por Gatewayl en el afio 1983.
Originalmente fue, pues, un lenguaje propietario pensado para optimizar el
time-to-market de los disefios basados en ldgica programable.
Posteriormente, el 1990 se convirtid en un estandar abierto y el 1995 el
estandar IEEE 1364.

VHDL es un lenguaje mas completo y que permite un mayor nimero de
construcciones de alto nivel que Verilog. La simulacion de sistemas
complejos con VHDL suele ser lenta y requiere ordenadores con muchos
recursos de procesador y memoria. Muchos sectores del mercado piensan

1 El 1989 Cadence comprd los derechos de Verilog a Gateway
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que es un lenguaje creado en los despachos, que no ofrece las prestaciones
gue los disenadores de sistemas requieren. Por otro lado, Verilog es un
lenguaje pensado y utilizado desde hace mucho por disefiadores, mas
sencillo y facil de aprender y mas rapido a la hora de simular.

Los lenguajes de descripcion de hardware también tienen algunos
inconvenientes:

e Se pierde informacién del disefio a nivel de puerta. De hecho este
inconveniente es una consecuencia directa de las caracteristicas exigidas a
los lenguajes HDL: trabaja en un nivel de abstraccidén superior repercute en
una pérdida de control sobre la implementacion. Aun asi, la mayoria de las
herramientas de sintesis ofrecen cierto control de este aspecto permitiendo,
por ejemplo, optimizar el disefo segun un criterio de velocidad o espacio.

e La implementacién logica creada por las herramientas de sintesis
suele ser poco eficiente, ya que las técnicas que apliguen son generales,
nunca especificas de cada disefio.

e La optimizacion del disefio depende en gran medida de las
herramientas de sintesis que se utilicen.

5.4.2. Proceso de diseiho

Dividiremos el proceso de disefio en un lenguaje HDL en seis pasos que a
continuacion explicaremos.

< Definicion de requerimientos

Es un paso comun en cualquier proceso de disefio en el que no hay que
hacer mucho énfasis.

< Descripcion del diseiio en HDL

En un primer momento tendremos que escoger la metodologia de disefo
que se utilizara. Para aplicaciones complejas las aproximaciones top-down o
bottom-up suelen ser las mas adecuados, mientras que disefios planos
suelen ser 6ptimos en casos sencillos.

La metodologia top-down afronta la soluciéon al problema definiendo en
primer lugar la estructura del nivel superior, es decir el bloque funcional
principal y su entrada / salida. A partir de aqui se subdivide esta
funcionalidad en mddulos mas pequefios sucesivamente hasta llegar a
bloques basicos que habra que definir e implementar. Por lo tanto, hay que
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definir primero funcionalidades e interficies y finalmente implementar
codigo.

La metodologia bottom-up comienza implementando los maddulos mas
pequefios, que se uniran entre si para formar niveles jerarquicos superiores
hasta llegar al médulo principal que cumplird las especificaciones. En este
caso, pues, es la implementacion la que lleva a la definicidn de interficies (al
revés que top-down); se afronta el problema generando cddigo.

La modularidad inherente a las dos metodologias permite distribuir la tarea
entre diferentes ingenieros y acelerar asi el tiempo de desarrollo de la
aplicacion. Abusar de niveles jerarquicos no es recomendable ya que va en
detrimento de la comprensién del disefo.

La codificacién de cada modulo se llevara a cabo tipicamente en un lenguaje
HDL. Para generar un cédigo eficiente hay que conocer como funcionan las
herramientas de sintesis y ser consciente de que el codigo una vez
sintetizado da lugar a hardware a medida. Por lo tanto, algunas practicas
habituales en la programacién son muy poco eficientes en HDL.

< Simulacion
La simulacién a nivel funcional del cdédigo VHDL puede ahorrar mucho
tiempo a la hora de completar disefos complexos. Ademas, si se utiliza una
aproximacion modular ese podran simular bloques por separado vy
garantizar la funcionalidad de cada mddulo de forma aislada.

Por disefios sencillos la simulacién funcional es un paso que se suele obviar
ya que el proceso de simulacidon del /layout (posterior a la sintesis) da
informacién no sélo funcional sino también temporal y no sera
excesivamente costosa en tiempo. Ahora bien, para disefios complejos la
simulacién es un proceso que permite detectar y corregir errores en una
fase muy inicial del proyecto, sin peder tiempo en costosos procesos de
sintesis.

< Sintesis, optimizacion y mapeo sobre Ila
arquitectura

La sintesis consiste en la transformacion del disefio codificado en HDL en
una especificacion de mas bajo nivel (a menudo netlist para FPGA vy
ecuaciones logicas para CPLD). El proceso de sintesis es especifico de cada
dispositivo: si se genera un netlist, el fichero de interconexiones es
fuertemente dependiente de los recursos de cada arquitectura, mientras
que si se genera un fichero con ecuaciones booleanas, el tipo de puertas
|6gicas utilizadas para especificarlas dependera de las que contenga el
dispositivo en cuestion.
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El paso siguiente consistird en optimizar la especificacién en ecuaciones
booleanas para adaptarla de la mejor forma posible a los recursos
disponibles. Por ejemplo, la optimizaciéon por CPLD suele consistir en reducir
las ecuaciones ldgicas a un nimero minimo de sumas de productos. En el
caso de FPGA, conviene factorizar las ecuaciones en términos que se
adapten a la estructura de una celda ldgica.

Finalmente, el mapeo toma las ecuaciones sintetizadas y optimizadas y las
ajusta a los recursos de una arquitectura en concreto. Diferenciaremos dos
casos segln si se trata de CPLD o FPGA:

e En el caso de CPLD recibe el nombre de fitting. Se evaluan
nuevamente diferentes expresiones de las ecuaciones ldgicas para sefales
activas de ‘0’ o por ‘1’, sistemas sincronos basados en reset o preset, etc.
para adaptarlas de forma 6ptima a los recursos disponibles. Se escogen los
recursos logicos en funcion de estos resultados y de las directivas
especificadas por el disefiador (p.e. asignacidon de pins) y se intenta el
ruteado entre los recursos hasta que se consiga el objetivo.

e En el caso de FPGA recibe el nombre de Place and Route. El proceso
de Place and Route tiene un impacto determinante en las prestaciones de
velocidad del disefio. Partiendo de un Placing inicial condicionado entre
otros factores por las directivas del disefador, se ajusta iterativamente
previniendo conseguir unas determinadas prestaciones. A continuacion se
inicia el Routing global y de pistes de reloj y posteriormente el Routing
local.

Los diferentes software que hay en el mercado utilizan algoritmos de
sintesis, optimizacion y ruteado propietarios. Es por esto que los resultados
pueden ser muy diferentes de un caso a otro.

< Simulacion del layout

La simulacién de /ayout permite verificar funcional y temporalmente el
disefio sobre el dispositivo escogido. En caso de que las prestaciones
temporales no sean las adecuadas hay diversas alternativas:

Resintetizar el disefio con directivas adicionales

Revisar el cddigo HDL e intentar optimizarlo

Utilizar el mismo dispositivo pero con un speedgrade diferente

Cambiar de dispositivo
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< Programar el dispositivo

Una vez verificadas todas las prestaciones sélo habrda que programar el
dispositivo a partir del fichero que el proceso especificado a 4.2.4 genera.
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5.5. Lenguaje VHDL

En este apartado explicaremos los fundamentos de la programacion en
lenguaje VHDL. Para mas detalles sobre la sintaxis, consultar la bibliografia.
En primer lugar introduciremos el modelo de programacién para dispositivos
de logica programable, comparandolo con el modelo orientado a
procesador. A continuacion describiremos aspectos basicos de la sintaxis del
lenguaje VHDL.

5.5.1. Modelo de programacion orientado a procesador

A continuacion enumeramos algunos aspectos relevantes referentes al
disefio e implementacién de una aplicacidon software para ser ejecutada
sobre un procesador.

El algoritmo a implementar se suele subdividir en funciones. Cada funcién
implementa una tarea concreta a partir de unas entradas (parametros de la
funcidon) y genera una o diversas salidas (variables de retorno). Esta
estructuracién modular en funciones no se efectia con el objetivo de
acelerar ni optimizar la ejecucidon del algoritmo, sino en beneficio de la
claridad del cddigo.

La ejecucion del programa se inicia por la primera instruccion de una
funcion especial denominada main (pienso en un programa en C). A partir
de aqui existe un hilo Unico de ejecucion marcado por un registro
denominado normalmente program counter. Por tanto, la ejecucion de la
aplicacion consiste en la secuenciacion de una serie de instrucciones
organizadas ldgicamente dentro de funciones. Remarcamos que en cada
momento, sélo una instruccidn se ejecuta (en procesadores segmentados o
sUper escalar se pueden ejecutar diversas instrucciones simultaneamente;
en cualquier caso, no obstante, seran instrucciones que en la definicion del
codigo son consecutivas).

5.5.2. Modelo de programacion orientado a PLD

El modelo de programacién definido en el apartado anterior no es valido
para programar dispositivos de ldgica programable. A continuacion
definimos el paradigma de programacion de PLDs.

La aplicacion se divide en dos partes. Por un lado, la entidad (entity) y por
otro, la arquitectura (architecture). La entidad es la definicién del nimero y
tipo de entradas y salidas; es decir, la forma de relacionarse del médulo con
el resto de modulos. La arquitectura, asociada a una entidad, define la
forma concreta en que las salidas se relacionan con las entradas; es decir,
la implementacion propia del algoritmo. Por una determinada entidad
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pueden existir diferentes tipos de arquitecturas (diversas
implementaciones).

Dentro de la arquitectura, la aplicacién se organiza en procesos y sefiales.
El proceso es la implementaciéon de una parte del algoritmo. La sefal es el
mecanismo de comunicacidn entre procesos o entre procesos y modulos
externos a la arquitectura. Un proceso tiene asociada una lista de
sensibilidad (sensitivity list) formada por el conjunto de senales de entrada
al proceso.

Todos los procesos se ejecutan simultaneamente. No existe un Unico hilo de
ejecucion, sino que hay tantos como procesos tenga la arquitectura. Esto es
posible ya que cada proceso se mapeara sobre una zona diferente de los
dispositivos, y tendra un hardware especifico para ser ejecutado.

La secuencia de operaciones que se llevan a cabo para ejecutar un proceso
es la siguiente:

1. Por defecto, todos los procesos estan “dormidos”; en standby a la
espera que alguno de las sefiales de la sensitivity list cambie.

2. Cuando este cambio se produce, se registran los valores de todas las
sefales de entrada al proceso y se dispara una ejecucion de este
proceso. Por tanto, cualquier cambio de las sefiales de entrada a un
proceso que se produce posteriormente al inicio de la ejecucién de
este no tendra efecto hasta la préxima ejecucién del proceso.

3. Las sentencias dentro de un proceso se ejecutan de forma
consecutiva, desde la primera hasta la ultima

4. Las sefiales modificadas dentro del proceso no adoptaran los nuevos
valores hasta la finalizacion de la ejecucidén del proceso. Por tanto,
después de la ejecucidn de la ultima tendencia del proceso, se
actualizaran los valores de las sefiales modificadas dentro del
proceso, y este pasara a estado standby a la espera de un nuevo
cambio en alguna sefal de la sensitivity list.

Remarquemos que aunque la organizacién en procesos de los programas
orientados a PLD puede parecer analoga a la organizacidon en funcion de los
programas orientados a procesadores, y que las variables parecen sefiales,
existen diferencias fundamentales en la forma en que se ejecutan.
Remarquemos una vez mas estas diferencias:

1. Las funciones no se pueden ejecutar en paralelo. Cada funcion se
ejecuta sélo cuando se requiere. Por otro lado, los procesos se
pueden ejecutar en paralelo. Un proceso inicia su ejecucién cuando
alguno de las sefales de su sensitivity list cambia. Puede darse el
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caso de que en un momento dado todos los procesos se ejecuten
simultdneamente, y otro momento en que todos estén en standby.

2. Los valores de las variables de los programas orientados a
procesadores se actualizan inmediatamente después de la ejecucion
de la instruccién afectada, mientras que el cambio en el valor de las
sefales:

a. Si son de entrada a un proceso, el cambio no afecta durante la
ejecucion del proceso.

b. Si son de salida, el cambio no se produce hasta el final de la
ejecucion de todo el proceso (ino de la sentencia!)

5.5.3. Declaracion de la entidad

La declaracidon de la entidad es equivalente a la descripcién del simbolo
esquematico. Aporta informacion, pues, de la conexiéon del componente con
el resto del sistema.

Por ejemplo,

library ieee;
use ieee.std _logic_1164.all;
entity eqgcomp4 is
generic (size : integer := 4);
port (
a, b :in std_logic_vector (size-1 downto 0),
ecuals : out std_logic);
end eqcomp4;

Cddigo 1. Declaracion de la entidad de un comparador de 4 bits

define un comparador de size bits (cuatro en este caso).

Declarar todas las entidades de un disefio en una fase inicial de un proyecto
facilita la posterior reparticidn de la codificacion de cada moddulo entre
diversos ingenieros.

Dentro de la entidad se pueden definir parametros (en este caso size) que
permiten configurar de forma explicita el mddulo (size es la medida en bits
de las sefiales de entrada a y b).

Cada sefial de entrada o salida ha de ser definida como puerto que a la vez
puede ser de entrada (in), salida (out), salida realimentada al circuito
(buffer; las herramientas de sintesis no suelen permitir este modo) o bien
entrada / salida (inout).
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Cada sefal puede contener tipos diferentes de datos que hay que
especificar. Por ejemplo: bit, o integer son tipos admitidos por el IEEE
1076-87 y 1076-93.

El estdndar IEEE 1164 define un nuevo tipo basico (std_ulogic) muy
utilizado por simulacién y sintesis. Este tipo define un sistema légico de 9
posibles valores: ademas del ‘0’ y ‘1’, la alta impedancia (‘Z’), el don’t care
(*-") y otros. Para usar std_ulogic y sus derivados hay que incluir el package
correspondiente a la cabecera del fichero que contiene las declaraciones
(ver cédigo 1).

A partir de cada tipo basico se pueden construir arrays (buses). Por
ejemplo, el odi 1, std logic_vector es un tipo predefinido: un vector de n
elementos std_logic (en este caso n=size=4, y el bit mas significativo sera
el que tiene un indice mayor). Se pueden crear nuevos tipos ademas de los
ya existentes con la palabra clave type.

5.5.4. Cuerpo de la arquitectura

Cada cuerpo de la arquitectura estd asociado con una declaracidon de la
entidad. De hecho, el cuerpo de la arquitectura describe los contenidos de la
entidad. Hay tres estilos para implementar la arquitectura: comportamiento
(behavioral), flujo de datos (dataflow) o estructural (estructural). Estos tres
estilos permiten diferentes niveles de abstraccién: desde la utilizacién de
construcciones de muy alto nivel hasta la definicion del comportamiento a
nivel de puerta.

<+ Behavioral

El estilo behavioral corresponde a la descripcidn del comportamiento de la
entidad en forma algoritmica. De los tres estilos éste es el de mas alto nivel
y como tal presenta la ventaja de permitir la maxima inteligibilidad vy
concentracion de esfuerzo en el comportamiento a modelar y el
inconveniente de encontrarse muy alejado de la estructura logica que
acabara implementando la funcion.

architecture behavioral of eqcomp4 is
begin
comp : process (a, b)
begin
if a=b then
ecuals <="1"
lose
ecuals <="'0"
end if;
end process comp;
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end behavioral;

Codi 2. Cuerpo de la arquitectura de un comparador de 4 bits (behavioral)

El keyword architecture permite relacionar el cuerpo de la arquitectura con
la declaracién de la entidad (egcomp4). El cuerpo de la arquitectura en si
contiene el process (algoritmo) comp, que se ejecutara cuando alguno de
las sefales especificadas en la sensitivity list (en este cas a o b) cambie. A
continuacion del begin, una secuencia de comandos que definen la forma
en que las salidas reaccionan a las entradas. El orden de los comandos es
importante (mas adelante veremos cdémo se ejecutan estos comandos). Un
end del proceso y de la arquitectura delimita el final del cuerpo.

Una arquitectura puede contener diversos procesos que se ejecutaran
parleramente. Ahora bien, dentro de un proceso los comandos se ejecutan
secuencialmente.

Los procesos que no tienen sensitivity list se ejecutan indefinidamente a no
ser que se utilice el comando wait en cualquiera de sus formas (wait for,
wait until, etc.).

Aunque se pueden poner los waits en cualquier punto del proceso, se
recomienda hacerlo al principio o al final. Si se utiliza sensitivity list el
proceso no deberia de tener ningln wait.

< Dataflow

Se utiliza el estilo dataflow cuando se especifica la forma en que las salidas
responderan a las entradas sin utilizar una secuencia de comandos. En la
practica, behavioral esta basado en la utilizacidon de procesos mientras que
dataflow no. El estilo dataflow se utiliza preferentemente cuando el
comportamiento de la arquitectura se puede especificar mediante
ecuaciones sencillas, estructuras condicionales (when - lose) o de seleccién
(with - select — when).

En general, cuando se necesite especificar algoritmos complejos, anidados
sera mas facil utilizar secuencias de comandos (behavioral).

architecture dataflow of eqcomp4 is
begin

ecuals <= '1"when (a=b) lose '0*;
end dataflow;

Cdédigo 3. cuerpo de la arquitectura de un comparador de 4 bits (dataflow)

Un aspecto muy importante a tener en cuenta es que los comandos dentro
de un proceso (process) se ejecutan de forma secuencial, mientras que
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fuera del proceso (dataflow) todos Ilos comandos se ejecutan
concurrentemente, en paralelo (ver 5.7.1).
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«» Structural

El Cédigo 4 corresponde a la arquitectura de comparador especificada en
estilo estructural.

use work.gatespkg.all;
architecture struct of eqcomp4 is
signal x : std_logic_vector (0 to 3)
begin
u0 : xnor2 port map (a(0), b(0), x(0)),
ul : xnor2 port map (a(1), b(1), x(1)),
u2 : xnor2 port map (a(2), b(2), x(2));
u3 : xnor2 port map (a(3), b(3), x(3)),;
ud : and4 port map (x(0), x(1), x(2), x(3), ecuals);
end struct;

Codi 4. Cuerpo de la arquitectura de un comparador de 4 bits (structural)

componentes que implementaran el disefo. En este caso, las puertas
l6gicas xnor2 y and4 (contenidas en la libreria gatespkg) se combinan a
través de las entradas (a, b), variables locales (x) y salidas (ecuals) de la
forma que explicitamente se indica en el cuerpo de la arquitectura. El estilo
estructural es jerarquico en el sentido que dentro de egcomp4 se utilizan
otros componentes (xnor2 y and4) que han sido definidos en otros ficheros
(gatespkg) y ahora se enlazan para formar el disefio.

Si comparamos el Cdédigo 4 con los anteriores se observa que el estilo
estructural tiene forma de netlist y que, por tanto, ofrece un control muy
grande sobre la implementacién fisica.

Permite, pues, optimizar a nivel de puerta. Para grandes disefios, no
obstante, hay que utilizar profusamente los niveles jerarquicos que aunque
facilitan la simulacién dificultan la comprension general del algoritmo vy
alarga el tiempo de desarrollo.

Otro inconveniente del estilo estructural es la dificultad para soportar de
forma automatica modulos configurables mediante parametros definidos en
la declaracion de entidad (en este caso, size. Ver Codigo 1). Si cambiamos
el valor de size, habra que afiadir o quitar lineas de cédigo a Codigo 4.
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< Estilos e implementacion

Seguidamente habria que preguntarse si la eleccion del estilo de
programacion condiciona la optimizacion de la implementacién. Para disefios
pequefos, los resultados son muy similares. Ahora bien, para disefos
complejos las diferencias pueden ser grandes, principalmente por tres
factores:

e La especificacion logica escrita por el programador puede no ser
optima desde el punto de vista de utilizacion de recursos légicos, y la
herramienta de programacién puede no saber simplificarla de la forma mas
adecuada.

e La herramienta de sintesis, optimizacion y mapeo puede no utilizar
optimamente los recursos de la arquitectura. Por ejemplo, habra que
sintetizar un mismo cdédigo en forma de suma de productos para
dispositivos CPLD o bien mddulos basados en LUT para dispositivos FPGA.

e La herramienta de mapeo puede no ser 6ptima a la hora de escoger
el emplazamiento de los recursos légicos.

Por tanto, especificaciones diferentes pueden dar lugar a implementaciones
funcionalmente idénticas, pero diferentes en lo que respecta al uso de
recursos y prestaciones temporales.

5.5.5. Categorias, tipo de datos y atributos

En el apartado anterior hemos visto que para iniciar un disefio en primer
lugar hay que cal cudles son sus entradas y salidas (declaracion de la
entidad) y seguidamente especificar codmo se relacionaran a nivel de
comportamiento las salidas con las entradas (cuerpo de la arquitectura).
Ademas, hemos visto que el cuerpo de la arquitectura se puede introducir
siguiendo diferentes filosofias que ofrecen mayor o menor abstraccién al
mismo tiempo que mayor o menor control de la implementacién.

A continuacién nos centraremos en aspectos de sintaxis del lenguaje VHDL
referentes a la definicidn y tipo de datos que éste ofrece.
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< Categorias de datos
Destacamos tres categorias de datos: constantes, sefales y variables:

e Constantes

Utilizar constantes facilita la lectura y comprension del coédigo. A
continuacion un ejemplo de la declaracidon de una constante:

constante anchura : integer := 8;

El alcance de la constante se extiende al interior de la construccién
donde se declare (ya sea un package, una entidad, una arquitectura, o un
proceso).

Para diferenciar los objetos definidos como constantes de los definidos
dentro del bloque generic de la declaracion de la entidad (ver Cddigo 1) se
suele usar el convenio siguiente: los valores definidos como generic pueden
ser cambiados con el fin de configurar el cédigo sin necesidad de retocarlo,
mientras que los definidos como constante son totalmente estdticos; si se
cambian hay que retocar el cédigo; se usen Unicamente para facilitar la
comprensibilidad del programa.

e Senales

Las sefales en VHDL son los objetos basicos de comunicacion entre
moddulos. Representan entradas o salidas a dispositivos o procesos. Se
definen de la forma siguiente:

signal comptador : bit_vector (3 downto 0);

Las senales declaradas como puertos (dentro de la declaracién de la
entidad, ver Cddigo 1) tienen asignado un modo (entrada, salida, etc.). Por
contra, los declarados dentro de la arquitectura son de lectura y escritura y
se pueden usar para pasar valores entre procesos o para comunicacion con
el exterior.

Para asignar valores a sefales se utiliza el simbolo ‘<='. En general, la
asignacién no es inmediata. Por ejemplo, cuando se utilizan sefiales dentro
de procesos, la actualizacién del su valor no se hace hasta que se suspende
el proceso (ver 5.7.1).

Los signals no se pueden declarar dentro de los procesos.

e Variables

Las variables solo se pueden definir localmente en procesos, funciones o
procedimientos.
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No representan conexiones entre dispositivos ni elementos de memoria,
sino que se suelen usar para modelar y simular o bien para almacenar
calculos intermedios.

A continuacién un ejemplo de declaracion de una variable:
variable resultado : std_logic := '0;

La asignacién de un valor a una variable se realiza mediante el simbolo
‘:='. A diferencia de las sefiales, esta asignacién es inmediata.

No se recomienda utilizar variables en un disefio que se tenga que
sintetizar ya que la sintesis de variables no esta bien especificada.

% Tipo de datos

Cada una de las categorias anteriores puede declararse con tipo de datos
diferentes: escalares (enumerado, integer, real y fisico) y compuestos
(array y record).

Veamoslo a continuacion.

e Enumerado

Un tipo enumerado puede contener una lista de valores posibles
predefinidos.
Algunos ejemplos de la definicidon de tipo y declaracion y uso de variables:

type boolean is (FALSE, TRUE);
type bitis ('0’, '1’)
type verdura is (col, espinac, bleda);

(...)
signal encert : boolean;
signal caixa : verdura;

()

caixa <= bleda;

Existen algunos enumerados ya definidos: boolean y bit (IEEE 1076) y
std_ulogic y std_logic (IEEE 1164).

o Integer

El tipo integer permite valores numéricos enteros dentro del intervalo
[—(231—157(231—1()1. Cuando se defina una sefial o una variable de este tipo
hay que especificar su rango para optimizar el uso del hardware,
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variable a : integer range -255 to 255;

e Real o floating
El tipo real permite valores numéricos con coma flotante dentro del
intervalo [1e—38,1e38] como minimo (depende de la arquitectura).

e Fisico

El Unico tipo fisico definido es el tiempo (time). Se utiliza sélo para
medir el tiempo en simulaciones (no tiene ningln sentido en sintesis).El
intervalo minimo respecto a la unidad por defecto (en segundos) es el de
integers.

o Array

Un dato de tipo array contiene multiples elementos del mismo tipo
basico. Los standards IEEE 1076 y IEEE 1164 definen tres:

type bit_vector is array (natural range <>) of bit;
type std_ulogic_vector is array (natural range <>) of std_ulogic;
type std_logic_vector is array (natural range <>) of std_logic;

La medida del array se especifica cuando se declara la variable:

signal a : std_logic_vector (3 downto 0);

e Record

Un record o estructura contiene diversos elementos de tipo diferentes.
Se definen, declaran y usan de la forma siguiente:

type orden is record
tipo : boolean;

valor : integer;

end record;

(...)

signal a : orden;

(...)
a.tipo <= FALSE;

% Atributos
Los atributos permiten obtener informacion adicional de senales.

Los tipos escalar tienen los atributos ‘left, 'right, ‘high, 'low, ‘length. En el
caso de un integer, por ejemplo, ‘left retorna el valor mas a la izquierda
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(menor si se ha definido ascendente, el mayor si estd definido
descendentr), 'right el valor mas a la derecha, 'high el maximo valor que
puede representar, 'low el minimo y ‘length retorna el nimero de elementos
de un array.

Otro atributo importante es ‘event, que evalla cierto cuando la senal sobre
el que se aplica ha cambiado. Se suele asociar a sefiales de reloj con
estructuras parecidas a:

if (CLK’event and CLK=1) then -- para detectar un flanco de
subida

(...)
Hay que tener en cuenta que CLK’event evaluard cierto para cualquier
transiciéon del sefial CLK (incluidas ‘X’ a ‘1’, ‘U’ a '0’, etc.). Si queremos
detectar unicamente flancos de subidada o bajada sobre sefales std_logic
podemos usar las funciones rising_edge y falling_edge.

% Operadores

Operadores y asignacion condicional

A menudo los comandos que escribiremos en VHDL responderan a la
estructura siguiente:

salida <= funcidon (entradas)

Es decir, las entradas combinadas mediante operadores generaran las
salidas. En este apartado veremos los operadores mas importantes de
VHDL.

Operadores logicos

Operan sobre tipo de datos bit, boolean o bit_vector.

Son and, or, nand, nor, xor, xnor y not.

Los operadores légicos en VHDL no tienen orden de procedencia: se
ejecutan siempre de izquierda a derecha. Se pueden utilizar paréntesis para
modificar esta regla.

Operadores numéricos

Operan sobre tipo integer o real (también sobre std logic con o sin signo).
Los operandos han de ser del mismo tipo (no hay cast automaticos).
También se puede utilizar el tipo time: en el caso de la suma y la resta
todos dos operandos han de ser time, mientras que en caso de producto o
division uno ha de ser time y la otra integer o real.
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Son +, -, *, /, mod, rem, ** y abs. La divisién (/), mdédulo (mod), residuo
(rem), exponencial (**) y valor absoluto (abs) raramente se utilizan por
disefios que se tengan que sintetizar.
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Operadores relacionales

Se utilizan para comparar valores de cualquier tipo. El resultado siempre es
boolean.
Son =, /= (diferente), <, <=, >, >=.

Operadores de shiftat

Se utilizan sobre arrays de bit o boolean.
Los clasificamos en tres subtipos:

o Shiftado légico, izquierda (s/l) o derecha (srl).
o Shiftado aritmético, a izquierda (s/a) o derecha (sra)
o Rotacién, a izquierda (rol) o a derecha (ror)

Operadores de concatenacion

El operador (&) permite crear un array a partir de la concatenacién de otros
arrays.

5.5.6. Construcciones dataflow

<+ with - select - when

La construccién siguiente no es un operador. Se usa en algoritmos dataflow
para asignar selectivamente a una sefal_destino segun el valor de una
sefal_seleccion.

with sefial_seleccion select
sefial_desti <= valorl when valorl_sefal_seleccion,
sefial_desti <= valor2 when valor2_sefal_seleccion,

sefial_desti <= valorl when others;

Es conveniente que la Ultima asignacion complete el universo de
posibilidades de valores de sefial_seleccion con la directiva when others.
Hay que Cal tener en cuenta que si sefal_seleccion se ha definido std_logic
ademas de ‘0’ y ‘1’ puede valer también alta impedancia (‘Z’), don’t care (‘-
') y otros. Si no contemplamos estas posibilidades dentro de la
construccién, sefal_destino se tendra que implementar con un elemento de
memoria asincrona realimentada por los casos no considerados. Acabando
la construccidon con una asignacion when others evitaremos este problema.
En resumen, hay que asignar un valor a la sefal para todos los posibles
casos de la condicién ya que dejar casos sin considerar implica el uso de
memoria que puede llevar a contigliidades. Problema.
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Esta misma norma de estilo es valida para cualquier otra construccion
condicional que implique asignaciones (when -lose, if — then - lose, etc.)

<+ when - lose

De naturaleza muy similar al anterior, la construccion when - lose permite
una asignacion condicional en algoritmos dataflow:

Sefal_destino <= valorl when condicionl lose
valor2 when condicion2 lose

valorx;

5.5.7. Control de flujo

Las construcciones siguientes se usan dentro de procesos (especificaciones
behavioral).

% if - then - lose
Se utiliza la sintaxis siguiente:

if condiciéonl then
accion si condiciénl evalua cierto;
losif condicion2 then
accion si condicién 2 evalua cierto;
(...)
lose
o bien;
end if;

Cédigob. if —then —lose

La construccion es similar a when - lose.
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% case — when
Se utiliza la sintaxis siguiente:

case sefal is
when valorl => acciénl;
when valor2 => accion2;

(...)
when others => accion de otro modo;
end case,

Cdédigo 6.. case —when

La construccion es similar a with - select - when.

% for - loop
La estructura de interaccidon for - loop ejecutara una secuencia de
comandos un niumero determinado de veces. La sintaxis es:

for (variable) in (interval) loop
comandal;

(...)
comandaN;
end loop,;

Codi 7. for —loop
No hay que declarar previamente la variable de la iteraciéon

El intervalo se suele dar utilizando las palabras clave to (0 to 3) o bien
downto (4 downto 1).

El comando exitse puede utilizarse para salir del bucle en cualquier
momento.

% while - loop
Se utiliza para iterar un nimero indeterminado de veces, limitado por una
condicién de mantenimiento:

while condicién loop
comandal;
(...)
comandaN;
end loop;

Codi 8. while —loop
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% wait until
Permite parar la ejecucion de un proceso hasta que evalie una condicion.
Esta construccidn hay que utilizarla como alternativa (no simultdneamente)
a una sensitivity list. Para disefios que se tengan que sintetizar se
recomienda que sélo haya instrucciones wait - until al principio o al final del
proceso.

wait until condicion;

Codigo 9. wait until

5.5.8. Consideraciones generales

% Sobre los procesos

Los procesos (process) pueden estar o bien en espera o bien ejecutandose.
Se inicia la ejecucién cuando se produce un cambio (event) en alguna de las
sefales de su ensitivity list. Por lo tanto, secuencialmente se evaltan los
comandos hasta llegar al ultimo. Aunque los simuladores permiten parar un
proceso en cualquier punto de la secuencia de comandos utilizando un wait
(por ejemplo, wait sg, on sg es una sefial cualquiera), la mayoria de los
sintetizadores soélo soportan el uso de esta comando al principio o al final
del proceso.

Los comandos de asignacidon no son efectivos hasta que se han ejecutado
todas las del proceso al que pertenecen.

Veamoslo con los tres ejemplos independientes siguientes,

cl: process (a, b, c)
begin
X <= aand b;
y <= x and c;
end process

c2: process (a, b, c)
begin
y <= x and c;
X <= a and b;
end process

c3: process (a, b, c)
begin

y <=aandb andc;
end process
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Codi 10. Codigo ejemplo para mostrar el uso de sefiales en procesos
Los procesos c1 y c2 donen el mismo resultado, diferente de ¢3 (hay que
tener en cuenta que a c1 y c2 el valor de x no se actualiza hasta el final de
cada proceso respectivamente).

< Programacion behavioral y structural

La construccion de wuna arquitectura a base de muchos procesos
(behavioral) puede resultar complicada si estos procesos son sencillos.
Consideremos, por ejemplo, el cédigo siguiente:

architecture esta of cualquiera is
signal Intl, Int2 : bit;
begin
portal: process (A, B)
begin
Intl <= A or B;
end process portal;

porta2: process (A, C)
begin

Int2 <= A and C;
end process porta2;

porta3: process (Intl, Int2)
begin
Out <= Intl1 xor Int2;
end process porta3;
end architecture esta;

Codigo 11. Arquitectura con muchos procesos sencillos (behavioral)

VHDL permite simplificar este disefio de la forma siguiente:

architecture esta of cualquiera is
signal Intl, Int2 : bit;
begin
Intl <= A or B;
Int2 <= A and C;
Out <= Intl xor Int2;
end architecture esta;

Cédigo 12. codigo simplificado (structural)

Ambos cdédigos son idénticos a nivel funcional. Las asignaciones situadas
dentro de una arquitectura fuera de los procesos se denominan concurrent
signal assignoments y se ejecutan en paralelo entre si y con los procesos.
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La sensitivity list dlos concurrent signal assignments contiene de forma
implicita todas las sefales a la derecha de la asignacién.
Hay otras estructuras que se ejecutan siguiendo la misma filosofia:

e Conditional signal assignment
a <= b when c="1"lose d;
e Selected signal assignment

with mode select
a <= b when '00’,
b orc when '11’,
'0’ when others;

% Funcion de resolucion

Conviene evitar multiples asignaciones a una misma variable a no ser que el
tipo de datos de la variable asignada disponga de funciones de resolucidon
(resolution function).

Por ejemplo,

y <=aandb;
y <=aorb;

Una funcidon de resolucidon asignaria a y un valor ldgico ‘0’ o ‘1’ si las dos
expresiones evaltan el ‘0’ o ‘1’ respectivamente. En cambio, si evallan
diferente, y contendria el valor ‘X’ (indeterminado).

Otros valores metaldgicos interesantes son el dont care '-' y alta
impedancia ‘Z’. El don't care se utiliza para de permitir al sintetizador
simplificar una determinada expresion.

En la practica, don’t care valdra ‘0’ o ‘1’ segun le convenga al optimizador.
La alta impedancia se utiliza para referir el tercer estado de un buffer tri-
state.

< Librerias y packages
Cuando se requiere utilizar alguna funcionalidad no definida en los

estandares de VHDL hay que recorrer al uso de librerias. Para tal efecto se
utilizan los comandos library y use.
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Library hace accesible la libreria que contiene la funcionalidad que se quierel
utilizar. Una libreria estd formada por diversos packages, y cada package
por diversos items.

El comando library por si solo no permite utilizar su contenido. Esto se
consigue mediante use. La sintaxis de este comando es:

use library_name.package _name.item
Si no se quiere explicitar el item puede usarse el comando all.

library ieee;
use jeee.std logic_1164.all;

Algunos de los packages mas utilizados son el Standard (no hay que
declararlo; el compilador lo utiliza directamente), textIO para manipular
textos (sélo se usa para simulacion o modelado; hay que incluir con use
Std.TextIO.all) y el ya comentado std logic_1164 (no es un IEEE-1076,
pero es un estandar IEEE por si solo; hay que incluirlo con use
IEEE.Std.TextIO.all).

El usuario puede crear sus propios items, almacenarlos en librerias propias
y usarlos en otros disefios (de la misma forma que puede hacerlo cuando
programa en otros lenguajes como el C). Este mecanismo permite
reaprovechar software y ganar en modularidad y claridad del disefo. Disefo
basado en maquinas de estados sincronos.
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5.6. Implementacion de maquinas de estados
sincronos

5.6.1. Aplicacion a la UART

En este apartado explicaremos cémo disefar una maquina de estados
sincrona en VHDL a partir de un ejemplo concreto: el disefio de un puerto
serie asincrono (UART). El ejemplo también nos servira para presentar una
posible metodologia de disefio de aplicaciones usando el modelo de
programacion orientado a hardware.

5.6.2. Especificaciones

Un puerto serie asincrono permite la comunicacion de datos (en este caso
palabras de 8 bits) a través de sélo dos lineas de comunicaciones (una por
recepcion y otra por transmision). Es un sistema lento pero que requiere
un numero minimo de senales. El protocolo tipico se describe a
continuacion:

e Por defecto la linea de comunicacion estd a ‘l’. es el estado de
reposo.

e La comunicacién empieza con un start bit que consiste en la bajada
de la linea a ‘0’ durante, normalmente, un tiempo de bit.

e A continuacion se envian los 8 bits de la palabra; cada uno dura un
tiempo de bit. En este diseno supondremos que el primer bit que se envia
es el de mas peso (Little endian)

e La comunicacién finaliza manteniendo la linea a ‘1’ durante un tiempo
de bit (stop bit). Una vez ha transcurrido este tiempo, se puede iniciar la
transmisidon de una nueva palabra.

El inverso del tiempo de bit es la frecuencia de envio de datos del puerto
serie. Disefiaremos una UART de forma que la frecuencia del puerto sea
configurable, con un margen de valores del orden de Khz.

5.6.3. Diseino

Planteemos el diagrama de bloques simplificado siguiente. Es un diagrama
de bloques orientado al disefio de hardware; es por esto que aparecen
componentes como contadores, comparadores, registros, etc. Al plantearlo
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estamos pensando en la implementacidon propia del lenguaje VHDL: una
arquitectura formada por un conjunto de procesos que se ejecutan en
paralelo.

Algunos de los blogues especificados en la figura 130 acabaran en procesos;
otro no. Lo veremos mas adelante. En cualquier caso, cuanto mas detallado
sea el diagrama mas sencillo sera después la implementacion.

A la figura 130 presentamos un diagrama completo por emisidn y recepcion.
A continuacion, no obstante, sélo implementaremos la parte de emision,
dejando como ejercicio la de recepcion.

W RX W_TX  Nueva RX Nueva TX Fi W_TX

RX—E» Serie / Paralelo / E > TX
; paralelo serie :
A A
Vivy
( . )
Unidad de ;
control ¢ Clk

sincrona  f¢— Reset

Contador » Comparador >
\ (TX v RX) y

A A

Contador —»  Comparador

Figura 130. Diagrama de bloques de la UART

En recepcidn, un registro paraleliza los datos recibido por la linea del puerto
serie RX. En su salida, W_RX (word_RX: 8 bits) contiene la ultima palabra
recibida; la recepcion se sefalizara con lal sefial Nova_RX

En transmisién, un registro serializa la palabra a enviar (W_TX: 8 bits)
sefializada con la senal Nova_TX (entrada al mddulo que indica la presencia
de una nueva palabra a enviar) hacia la linea de transmision del puerto
serie (TX). Una vez enviado el dato, el mddulo avisa de que el proceso ha
finalizado (Fi_W_TX).

Un comptador y un comparador serviran para fijar el tiempo de bit, en
funcion del reloj del sistema. Otra pareja contador / comparador permitiran
contar el nUmero de bits recibido.
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Una maquina de estados sincrona controlard todo el proceso: indicara
cuando ha de contar cada contador, consultard las salidas de los
comparadores, activard las sefiales de control serie y paralelo de los
registros, etc. En definitiva, secuenciara el uso del hardware para conseguir
la funcién deseada.

Recalcamos que con el término ‘sincrona’ aplicado a la maquina de estados
hacemos referencia a que los cambios de estado que se produciran
simultaneamente con los flancos de subida del reloj del sistema.

Veamos un ejemplo del diagrama de estados para la maquina sincrona que
secuencia el proceso de emisidn (figura 131). Por cada estado, apuntamos
lo que se hard y los motivos de las transiciones a otros estados.

Tengamos presente que las posibilidades a la hora de disefiar esta maquina
son muchas. Aqui presentamos una. En cualquier caso, el numero de
estados y de iteraciones fijara la optimizacion de la implementacion en lo
que respecta al nUmero de ciclos de reloj que seran necesarios para finalizar
el proceso.

Lo veremos con mas claridad en disenos posteriores (filtros y similares)

> Eo <+«—— Reset="1" |
| Vi
y Cuando
E. Nueva_TX='1" ...
v
. E Clk registro serie /
2
paralelo
v
Es > Calcular tiempo de bit
v
Es4 > Calcular n° de bits
v
Es

Figura 131. Maquina de estados simplificada de la UART en emision

5.6.4. Implementacion del médulo de emision

Disenaremos por separado el médulo de emisidn y el de recepcién. Veamos
en primer lugar la declaracién de la entidad, de acuerdo con la figura 130.

227



Lanlle%nLine

ENGINYERIES
Universitat Ramon Llull

Para fijar la frecuencia de bit de la transmisidn serie definiremos un
parametro (generic) n que contendra el cociente entre la frecuencia de reloj
del sistema (en este caso 60 Mhz) y la frecuencia de bit.

Por una frecuencia de bit de 9600 bps, el valor de n es 6250
(*1100001101010' en binario).

Veamos, a continuacién, como declara la entidad el mdédulo emisor de la
UART:

entity TX_UART is
generic (n:std_logic_vector (15 downto 0):="0001100001101010");

port(
clk: in STD_LOGIC;
reset: in STD_LOGIC;
W_TX: in STD_LOGIC_VECTOR(7 downto 0);
nova_TX: in STD_LOGIC;
fi W_TX: out STD_LOGIC;
TX: out STD_LOGIC

)i
end TX_UART;

Cédigo 13. Declaracién de la entidad del médulo emisor de la UART

Organizaremos la arquitectura de la forma siguiente. Un contador de 16 bits
para fijar la frecuencia de bit (permitird una velocidad serie minima
alrededor de de 900 bps); un contador de 4 bits para llevar el control del bit
gue se esta serializando en cada momento; un registro paralelo serie; una
maquina de estados para gestionarlo todo.

En comparacién con el diagrama de bloques de la figura 128, remarcar que
los comparadores no los implementaremos como procesos separados en la
arquitectura, sino que usaremos las sentencias de VHDL para
implementarlos (esto mismo lo hubiésemos podido hacer con los
contadores; mezclaremos las dos técnicas para poderlas exponer).

Veamos la implementacién de un contador de 16 bits que cuenta periodos
de reloj dentro de un tiempo de bit (el contador que cuenta el niumero de
bits seria muy similar a este, pero con un enable):

signal g_compt16: std_logic_vector (15 downto 0);
signal clr_comptl6: std_logic;

comptl6: process(clk, clr_comptl6)
begin
if clr_comptl16 = '1' then
g_comptlé <= (others => '0");
losif clk’event and clk="1" then
g_comptlé <= g_comptl6 + 1;
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end if;
end process;

Cédigo 14. Implementacion de un contador de 16 bits
Las sefales g_compt16 (la salida del contador) y c/r_compt16 (el reset del
contador) los gestionara la unidad de control. Fijémonos en que en esta
implementacion el reset (c/r_comptl6) es prioritario sobre el orden de
contar.

Para implementar un enable sincrono, tendriamos que modificar el cddigo
de la forma siguiente:

(...)
signal ena_compt16: std_logic;
(...)
losif clk’event and clk="1" then
if ena_comptl6 = ‘1’ then
q_comptlé <= g_comptl6 + 1;
end if;
end if;

(...)

Codi 15. Modificacién del cédigo para afadir una sefial de enable sincrono

Planteemos a continuacion la implementacidén de un registre paralelo / serie
adaptado a las necesidades de la transmision serie:

signal mem: std_logic_vector (10 downto 0);
signal ena_s: std_logic;
signal reset_s:std_logic;

tx_ps_reg_p: process (clk, nova_TX)
begin
if clk’event and clk="1’ then
if nova_TX = '1' then
mem <= "1' & W_TX (7 downto 0) & "01";
end if;
end if;
end process;

tx_ps_reg_s: process (clk, reset_s, ena_s)
variable i:integer range 0 to 10;
begin
if reset_s = '1' then
X <="1";
i:=0;
losif clk’event and clk="1’ then
if ena_s = '1' then
TX <= mem(i);
ii=i+1;
end if;
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end if;
end process;

Cédigo 16. Implementacion de un registre paralelo / serie, adaptado.

La memoria del registre (sefal mem) no es de 8 bits sino 11, para
almacenar el estado de reposo de la linea (‘1'),el start bit (*0"), los ocho bits
a enviar y el stop bit (*1'). La implementacion estad organizada en dos
procesos: el primero registra la sefial a enviar y el segundo serializa este
dato. A destacar el uso de una variable (/) al segundo proceso para indexar
el bit a serializar en cada momento.

Veamos a continuacién la implementacién de la maquina de estados
sincrona que secuenciara la ejecucién de los anteriores procesos.

type ESTATS is (EO, E1, E2, E3, E4, E5);
signal estat:ESTATS;
signal proximo_estado:ESTATS;

-- Sefales de control del contador de 4 bits: reset, enable, salida
signal clr_compt4: std_logic;

signal ena_compt4: std_logic;

signal g_compt4: std_logic_vector (3 downto 0);

-- Las sefales de control del contador de 16 bits y el registro estan
definidas en los codigos correspondientes (Cddigo 14 y Cddigo 16)

begin

tx_Maq_C: process (reset, estat, nueva_TX, q_compt4, g_comptl6)
begin
if reset="1"' then
proximo_estado <= EO;
lose
clr_comptd4 <="0";
ena_compt4 <=0’
clr_comptl6 <="1";
ena_s <="'0"
reset_s <="'0";
fi_ W_TX <='0";
case estado is
when EO =>
clr_compt4 <="1";
reset_s <="1";
if nova_TX="1' then
proximo_estado <= E1;
lose
proximo_estado <= EO;
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end if;
when E1 =>
proximo_estado <= E2;
when E2 =>
ena_compt4 <="'1";
ena_s <="'1";
proximo_estado <= E3;
when E3 =>
clr_comptl6 <= "0’
if g_comptl6 = n then
proximo_estado <= E4;
lose
proximo_estado <= E3;
end if;
when E4 =>
if g_compt4 = "1010" then
proximo_estado <= E5;
lose
proximo_estado <= E2;
end if;
when E5 =>
fi W TX <="1";
proximo_estado <= EQ;
end case;
end if;
end process;

tx_Maqg_S: process (clk)
begin
if clk’event and clk=1" then
estado <= préximo_estado;
end if;
end process;

Codi 17. Implementacién de la maquina de estados sincrona de la UART

La enumeracion de estados posibles de la maquina se implementa creando
un tipo ESTATS que contiene los estados posibles (en este caso, desde
EOhastaE5). A continuacién hay que crear dos sefales de este tipo: una de
ellas marcara el estado de la maquina (estat) y la otra la préxima transicion
de la maquina (proximo_estado). Hacerlo asi asegura una maxima sincronia
entre el reloj del sistema vy las transiciones de la maquina.

La maquina de estados se implementa con dos procesos.

Uno de ellos es de naturaleza combinacional (tx_Mag_C). Tiene |las
funciones siguientes:
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e Fija la préxima transicidon actualizando la sefial proximo_estado segun
el valor de las entradas (nueva_TX, g_compt4, etc.)

e Fija el valor de las senales de salida de la maquina de estados
(clr_compt4, ena_compt4, etc.) en funcidn del estado actual (estat).
El otro proceso es sincrono (tx_Mag_S). Su Unica funcién es cambiar el
estado (estado <= proximo_estado) sincronamente con el flanco de subida
del reloj.
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5.7. Implementacion de filtros FIR

5.7.1. Introduccion

A la hora de plantear la implementacién de un algoritmo cualquiera sobre
un dispositivo de légica programable existiran, en general, dos posibles
enfoques:

e Intentar minimizar la cantidad de hardware empleado. En este caso
los recursos se reaprovecharan. La implementacidn suele estar basada en
una maquina de estados sincrona que secuencia el uso de los recursos. Las
iteraciones seran a menudo necesarias.

e Intentar maximizar la frecuencia a la cual puede trabajar el mddulo.
Entonces, paralelizar la ejecucién serd en general necesario. La cantidad de
hardware usado para ejecutar la aplicacién sera grande.

El primer enfoque corresponde a filosofia de procesador. En un procesador,
los recursos hardware son, en general, pocos. Si nos fijamos en los
aritméticos, podrian ser por ejemplo un sumador y un multiplicador. Si
planteamos la implementacion de un filtro FIR de N taps, el sumador y el
multiplicador se tendran que reutilizar para cada tap. La maquina de
estados sincrona es la unidad de control, que secuencia el uso del sumador
y del multiplicador segun las instrucciones del programa. Si trasladamos
esta misma idea a un dispositivo de logica programable, definiremos un
sumador, un multiplicador y una maquina de estados sincrona especifica
para ejecutar la aplicacién de filtrado (especifica a diferencia de la unidad
de control del procesador, que es genérica). En general, para calcular la
salida a partir de la entrada habran de pasar N periodos de reloj, pero la
complejidad del hardware es unitaria (independiente de N).

El segundo enfoque permite aprovechar al maximo las posibilidades de
paralelismo de los dispositivos de légica programable. Siguiendo con el
mismo ejemplo, un filtro FIR de N taps necesita N multiplicadores y N-1
sumadores. Defindmoslos en paralelo y ejecutemos todas las operaciones
del filtro en un Unico ciclo de reloj. Ahora, no obstante, la complejidad del
hardware sera de orden N.

En la tabla siguiente resumimos estos conceptos aplicados al filtro FIR de N
taps. El término de complejidad espacial es equivalente a la cantidad de
hardware que hay que emplear.

Implementacion de un filtro FIR de N taps

Complejidad .
Enfoque espacial Complejidad temporal
Secuencial unitaria orden N
Paralelo orden N unitaria

233



Lanlle%nLine

ENGINYERIES
Universitat Ramon Llull

Tabla 1. Resumen caracteristicas enfoques secuenciales y paralelos

5.7.2. Filtro FIR

A continuacion aplicaremos las ideas presentadas en el apartado anterior al
disefio e implementacién de un filtro FIR. Comenzaremos definiendo la
entidad, que puede ser la misma para los dos tipos de implementaciones.

entity FIR_S is
generic (M:integer:=8); -- Numero de etapas del filtro
port (
reset: in std_logic;
clk: in std_logic;
x: in std_logic_vector (9 downto 0);
nova_x: in std_logic;
y: out std_logic_vector (12 downto 0);
nova_y: out std_logic);
end FIR_S;

Codi 18. Definicién de la entidad de un filtro FIR

El nimero de etapas (taps) del filtro lo definimos utilizando el comando
generic. El niumero de bits, no obstante, lo fijamos. En este caso 10 bits en
la entrada y 13 en la salida. Remarcamos que, como implicitamente
usaremos formato de coma fija fraccional, para evitar el overflow
tendremos que afladir un nimero de bits de guarda que depende del
nimero de iteraciones a través de la formula log,(M), donde M es el

numero de iteraciones. Para un valor de M =8, el numero de bits de guarda
es 3, y por esto la salida (y) tiene tres bits mas que la entrada (x). Este es
el motivo por el cual no definimos N como generic: la dependencia
logaritmica del numero de bits de la salida con M no la podriamos
especificar.

Por otro lado, ya estamos familiarizados con el protocolo de paso de datos
entre modulos: combinacién de las senales (x, y) y las activaciones
(nova_x, nova_y).

< Implementacion secuencial

Recordemos que, de forma esquematica, la implementacién de un filtro FIR,
en C, se especifica como:

acumulado=0;
for (i=0;i<M;++i)
acumulado=acumulado+coeficientee(i)*entrada(i),;

234



LaSclle%nLine
ENGINYERIES

Universitat Ramon Llull

Cédigo 19. Especificacién de un filtro FIR en C

Para implementar esto mismo en VHDL, usando un enfoque secuencial, hay
qgue reflexionar sobre los recursos hardware que hay implicitamente en esta
especificacion. En la figura siguiente presentamos un diagrama de bloques
simplificado de estos recursos.

Sera necesaria una memoria tipo FIFO para las entradas, una memoria
estatica tipo ROM para los coeficientes, un multiplicador, un acumulador y la
maquina de estados que secuenciara las operaciones. Ya podemos intuir
que, ademas, probablemente seran necesarios contadores y comparadores
para iterar M golpes sobre los recursos aritméticos.

\ 4

Maquina de %
estados 2

\ 4

Figura 132. Diagrama de bloques de laimplementacion secuencial

< Implementacion paralela

La forma de la implementacién paralela del filtro FIR se puede deducir a
partir del Codigo 19 expandiendo la iteracion:

acumulado=acumulado+coeficiente(0)*entrada(0);
acumulado=acumulado+coeficiente(1)*entrada(1);
acumulado=acumulado+-coeficiente(2)*entrada(2);

(...)
acumulado=acumulado+coeficiente(M-2)*entrada(M-2);
acumulado=acumulado+-coeficiente(M-1)*entrada(M-1);

Codi 20. Especificacion de un filtro FIR en C. Iteracidon expandida.
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A partir de esta especificacion observamos que:

e Los productos no estdn acoplados entre si. Es decir, se pueden
implementar independientemente: para calcular coeficiente(1)*entrada(1)
no hace falta disponer del resultado de coeficiente(0)*entrada(0).

e La operacidn suma es asociativa. Es decir, no es necesario acumular
en primer lugar el resultado de coeficiente(0)*entrada(0), en segundo lugar
coeficiente(1)*entrada(1), etc., sino que podemos agrupar los sumandos
CoOmo queramos.

Teniendo en cuenta estos puntos, planteemos el diagrama de bloques
siguiente:

| entrada :
o ’ R R R R
> e el (...) »le e
‘11 g ‘12 g g CTZ g CTl
* * (...) * *
[ )| C )
+ (..r) +

+

’

Figura 133. Diagrama de bloques de laimplementacion paralela

Consta de tres partes. La primera, un conjunto de registros encadenados
que haran la funcion de memoria FIFO. La segunda, un banco de
multiplicadores, que calcularan los productos de las entradas y los
coeficientes del filtro. Un tercer bloque, un banco de sumadores de dos
entradas en cascada.

Todos los modulos pueden funcionar en paralelo, activados por la misma
sefal de reloj y enable; por tanto, a cada ciclo de reloj se generara un valor
de salida, aunque existird una latencia? en el calculo del resultado. Esta

2 . . .z

Entendemos por latencia el tiempo que transcurre entre la llegada de un dato y la generacién de la
salida correspondiente. Se suele expresar en ciclo de reloj y suele depender del nimero de fases en que
se divide la implementacién de un algoritmo.
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latencia, si el numero de coeficientes del filtro se potencia de 2, sera de
1+log,(M); el 1 corresponde al banco de multiplicadores y log,(M) al
banco de sumadores de dos entradas.

Esta no es la Unica implementacion paralela posible: si disponemos de
sumadores de mas entradas, el nimero de etapas de suma sera menor.

5.7.3. Implementacion. Ejercicio

A continuacion se propone como ejercicio la implementacion de un filtro FIR
siguiendo los enfoques estudiados en el documento.

Antes de continuar se aconseja estudiar los dos apartados al final del
documento, que versa sobre la implementacién de sumas y productos y
sobre la reutilizacién de arquitecturas en forma de componentes.

Para el filtro FIR secuencial, se aconseja seguir los pasos siguientes:

e Estudia bien la definicion de la entidad y el diagrama de bloques
propuesto mas arriba.

e Implementa una memoria de sélo lectura (read enable) para
almacenar los coeficientes.

e Implementa una memoria de lectura/escritura (read y write enable)
para almacenar los datos de entrada. Consulta el documento sobre la
implementacion de filtro FIR sobre DSP para recordar la funcionalidad de los
buffers circulares.

e Implementa un multiplicador sincrono, controlado por una sefal de
activacion (enable) y una de reset.

e Implementa un acumulador sincrono, controlado por una senal de
activacion y una de reset.

e Sera necesario un contador para iterar segun el numero de
coeficientes. Impleméntalo.

e Disefa el diagrama de estados de la maquina sincrona que controle
todo el hardware.

Reflexiona sobre los beneficios de la implementacidén sincrona de todos los
madulos. Intenta pensar en multiplicadores y sumadores no governados por
sefales de reloj. ¢Cémo lo harias?
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Por el filtro FIR paralelo, se aconseja seguir los pasos siguientes:

e Estudia bien la definicion de le entidad y el diagrama de bloques
propuesto mas arriba.

e Implementa los dos moédulos siguientes: uno para el multiplicador y
registro, y otro para el sumador de dos entradas. Ambos, sincronos y con
sefial de activacion. Conviene definir una entidad / arquitectura por cada
maodulo. Asi, en la construccion del filtro paralelo se podra reaprovechar
cada madulo.

e Implementa una entidad / arquitectura donde se usen los mddulos
anteriores.

Reflexiona sobre la conveniencia de definir mddulos independientes como
entidades / arquitecturas separadas, en vez de hacerlo como procesos
diferentes dentro de una misma arquitectura.

Compara los codigos de las dos implementaciones. Fijate en la complejidad
y facilidad de programacion de los dos enfoques.

5.7.4. Implementacion VHDL secuencial de un filtro

A continuacion incluimos un cddigo VHDL que sigue el enfoque secuencial a
la hora de calcular la salida del filtro.

library IEEE;

use IEEE.STD_LOGIC_1164.ALL;
use IEEE.STD_LOGIC_ARITH.ALL;
use IEEE.STD_LOGIC_SIGNOD.ALL;

entity FIR_Seq is
generic (M:integer:=8); -- Nimero de etapas del filtro
port ( reset : in std_logic;
clk : in std_logic;
X : in std_logic_vector(9 downto 0);
nova_x : in std_logic;
y : out std_logic_vector(12 downto 0);
nova_y : out std_logic);
end FIR_Seq;

architecture Behavioral of FIR_Seq is

-- Sefiales relacionadas con el registro de las entradas
signal r_x:std_logic_vector (9 downto 0);

-- Sefales relacionadas con la maquina de estados
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type ESTATS is (EO, E1, E2, E3, E4, E5, E6, E7);
signal estat:ESTATS;
signal préoximo_estado:ESTATS;

-- Sefales relacionadas con la memoria de coeficientes

type V is array (0 to M-1) of std_logic_vector (9 downto 0);

signal coef_re:std_logic;

signal coef_out:std_logic_vector (9 downto 0);

-- Memoria de coeficientes, con los sus valores.

signal coef_mem:V:=("0111111111", "0111111111",
"o111111111", "O0111111111", "O111111111", "O111111111",
"1000000000", "1000000000", "1000000000", "1000000000",
"1000000000", "1000000000", "1000000000");

-- Sefiales relacionadas con la FIFO

signal fifo_we:std_logic;

signal fifo_re:std_logic;

signal fifo_in:std_logic_vector (9 downto 0);

signal fifo_out:std_logic_vector (9 downto 0);

-- Memoria que se usara para almacenar las sefales de entrada
signal fifo_mem:V:=("0000000000", "0000000000", "0000000000",
"0000000000", "0000000000", "0000000000", "0000000000",
"0000000000", "0000000000", "0000000000", "0000000000",
"0000000000", "0000000000");

-- Sefiales relacionadas con la multiplicacion
signal mult_out:std_logic_vector (19 downto 0);
signal mult_e:std_logic;

signal mult_r:std_logic;

-- Senales relacionadas con la suma

signal add_out:std_logic_vector (12 downto 0);
signal add_e:std_logic;

signal add_r:std_logic;

-- Senales relacionadas con el contador
signal counter_ce:std_logic;

signal counter_r:std_logic;

signal counter_out:integer range 0 to M;

begin

-- Registro de la nueva entrada
reg_x: process (clk, reset, nova_x)
begin
if (reset="1") then

r_x <= (others => '0");
losif (clk'event and clk="1") then

if (nova_x = "1") then

rx <=x;

end if;

end if;

"0111111111",
"0111111111",
"1000000000",

"0000000000",
"0000000000",
"0000000000",
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end process;
fifo_in <=r_x;

fifo: process (clk, reset, fifo_we, fifo_re, fifo_in)
variable i:integer range 0 to M;
begin
if (reset="1") then
i:=0;
losif (clk'event and clk="'1") then
if (fifo_re="1" or fifo_we="1") then
if fifo_re="1"' then
fifo_out <= fifo_mem (i);
losif fifo_we="'1"' then
fifo_mem (i) <= fifo_in;

end if;
ii=i+1;
if (i=M) then
i:=0;
end if;
end if;
end if;

end process;

coef: process (clk, reset, coef_re)
variable i:integer range 0 to M;
begin
if (reset="1") then

i:=0;
losif (clk'event and clk="'1") then

if (coef_re="1") then

coef_out <= coef_mem (i);

ii=i+1;
if (i=M) then
i:=0;
end if;
end if;
end if;

end process;

mult: process (clk, mult_r, mult_e)
begin
if (mult_r="1") then
mult_out <= (others => '0");
losif (clk'event and clk="1") then
if (mult_e = '1") then
mult_out <= fifo_out*coef_out;
end if;
end if;
end process;

241




LaSclle%nLine
ENGINYERIES

Universitat Ramon Llull

add: process (clk, add_r, add_e)
begin
if (add_r="'1") then
add_out <= (others => '0");
losif (clk'event and clk="1") then
if (add_e = '1") then
add_out <= add_out + (mult_out(18)
mult_out(18) & mult_out(18 downto 9));
end if;
end if;
end process;

y <= add_out;

counter: process (clk, counter_r, counter_ce)
begin
if (counter_r = '1") then
counter_out <= 0;
losif (clk'event and clk="'1") then
if (counter_ce = '1") then
counter_out <= counter_out + 1;
end if;
end if;
end process;

Maqg_comb: process (estat, nova_x)
begin
if (reset = '1") then
proximo_estado <= EO;
lose
fifo_we <="0";
fifo_re <="'0";
coef_re <="'0";
counter_ce <= '0";
counter_r <="0";
mult_r <="'0";
mult_e <="0";
add_r <="0";
add_e <="0";
nova_y <= "'0";
case estat is
when EOQ =>
counter_r <="1";
mult_r <="1%
add_r <="1%;
if (nova_x = "1") then
proximo_estado <= E1;
end if;
when E1 =>

& mult_out(18)

&
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fifo_we <="1";

proximo_estado <= E2;
when E2 =>

fifo_re <="1";

coef re <="1";

counter_ce <= "1"

proximo_estado <= E3;
when E3 =>

mult_e <="1";

add_e <="1%;

if (counter_out = M) then

proximo_estado <= E4;

lose
proximo_estado <= E2;
end if;
when E4 =>
add_e <="1";

proximo_estado <= E5;
when E5 =>
préximo_estado <= E6;
when E6 =>
nova_y <="1";
préximo_estado <= E7;
when E7 =>
préximo_estado <= EO;
end case;
end if;
end process;

Maqg_sinc: process (clk)

begin

if (clk'event and clk="1"') then
estat <= proximo_estado;

end if;

end process;

end Behavioral;

Codi 21. Implementacién secuencial de un filtro FIR

5.7.5. Implementacion VHDL paralela de un filtro FIR

La implementacion esta organizada en tres ficheros, cada uno corresponde
a tres entidades:

e Fir_add2: implementa un sumador sincrono de dos entradas
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e Fir_tap: implementa un registro, que formara parte de la FIFO, y un
multiplicador sincrono de un coeficiente para un valor de entrada

e Fir_par: filtro FIR paralelo de dos coeficientes, usando fir_tap y
fir_add2.

library IEEE;

use IEEE.STD_LOGIC_1164.ALL;

use IEEE.STD_LOGIC_ARITH.ALL;
use IEEE.STD_LOGIC_SIGNOD.ALL;

% Entidad FIR_add2:

entity FIR_add?2 is
Port ( clk : in std_logic;
reset : in std_logic;
enable : in std_logic;
x1 : in std_logic_vector(9 downto 0);
x2 : in std_logic_vector(9 downto 0);
y : out std_logic_vector(10 downto 0));
end FIR_add2;

architecture Behavioral of fir_add2 is
begin

process (clk, reset, enable, x1, x2)
begin
if (reset = '1") then
y <= (others =>'0");
losif (clk'event and clk="1") then
if (enable = '1") then
y <= (x1(9) & x1) + (x2(9) & x2);
end if;
end if;
end process;

end Behavioral;

< Entidad mult:

library IEEE;

use IEEE.STD_LOGIC_1164.ALL;
use IEEE.STD_LOGIC_ARITH.ALL;
use IEEE.STD_LOGIC_SIGNOD.ALL;
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entity FIR_tap is
generic (coef:std_logic_vector (9 downto 0):="0000000000");
Port ( clk : in std_logic;
reset : in std_logic;
enable : in std_logic;
X : in std_logic_vector(9 downto 0);
reg_out : out std_logic_vector(9 downto 0);
mult_out: out std_logic_vector (9 downto 0));
end FIR_tap;

architecture Behavioral of FIR_tap is
signal mult_temp:std_logic_vector (19 downto 0);

begin

r: process (clk, reset, enable, x)
begin
if (reset = '1") then

reg_out <= (others => '0");
losif (clk'event and clk="'1") then

if (enable = '1") then

reg_out <= x;

end if;
end if;
end process;

mult: process (clk, reset, enable, x)
begin
if (reset = '1') then

mult_temp <= (others => '0");
losif (clk'event and clk="1") then

if (enable = '1") then

mult_temp <= x*coef;

end if;
end if;
end process;

mult_out <= mult_temp (18 downto 9);

end Behavioral;

% Entidad FIR_par:

library IEEE;

use IEEE.STD_LOGIC_1164.ALL;
use IEEE.STD_LOGIC_ARITH.ALL;
use IEEE.STD_LOGIC_SIGNOD.ALL;

entity FIR_par is
Port ( clk : in std_logic;
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reset : in std_logic;
X : in std_logic_vector(9 downto 0);
nova_x : in std_logic;
y : out std_logic_vector(10 downto 0);
nova_y : out std_logic);

end FIR_par;

architecture Behavioral of FIR_par is

component FIR_tap
generic (coef:std_logic_vector (9 downto 0));
Port ( clk : in std_logic;
reset : in std_logic;
enable : in std_logic;
X : in std_logic_vector(9 downto 0);
reg_out : out std_logic_vector(9 downto 0);
mult_out: out std_logic_vector (9 downto 0));
end component;

component fir_add2
Port ( clk : in std_logic;
reset : in std_logic;
enable : in std_logic;
x1 : in std_logic_vector(9 downto 0);
x2 : in std_logic_vector(9 downto 0);
y : out std_logic_vector(10 downto 0));
end component;

signal reg_outl: std_logic_vector (9 downto 0);
signal mult_outl: std_logic_vector (9 downto 0);
signal mult_out2: std_logic_vector (9 downto 0);
signal temp_reg_out2: std_logic_vector (9 downto 0);
signal temp_y: std_logic_vector (10 downto 0);

begin

tapl: FIR_tap
generic map ("0111111111")
port map (
clk => clk,
reset => reset,
enable => nova_x,
X => X,
reg_out => reg_outl,
mult_out => mult_outl);

tap2: FIR_tap
generic map ("0111111111")
port map (
clk => clk,
reset => reset,
enable => nova_x,
X => reg_outl,

246



LaSclle%nLine
ENGINYERIES

Universitat Ramon Llull

reg_out => temp_reg_out2,
mult_out => mult_out2);

add2_1: FIR_add2
port map (
clk => clk,
reset => reset,
enable => nova_x,
x1 => mult_outl,
X2 => mult_out2,

y => temp_y);
y <= temp_y (10 downto 0);

nova_y <= nova_x;
end Behavioral;
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5.8. Sobre Ila implementacion de funciones
aritméticas

Las funciones aritméticas suma y producto se pueden implementar
directamente a partir de comandos VHDL. A continuaciéon describiremos el
comportamiento de estos comandos VHDL cuando se utiliza la herramienta
de sintesis XST de Xilinx (consultarlo por otras herramientas).

Supondremos que tanto los valores de entrada como los de salida se
interpretan en complemento a dos (CA2) con signo.

5.8.1. La suma

La suma de dos sumandos de N bits (a y b) genera un resultado de N bits.
En caso de overflow, el resultado de la suma sera:

~2" +a+b,si a+b>2"*-1
2" +a+bsi a+b<-2"1

Para evitar el overflow tendremos que definir una sefal resultante con un
bit adicional, y aplicar extensiéon de signo a los sumandos (ver cédigo
siguiente).

signal a : std_logic_vector(N-1 downto 0);
signal b : std_logic_vector(N-1 downto 0);
signal r : std_logic_vector (N downto 0);

r <= (a(N-1) & a) + (b(N-1) & b);
Codi 22. Ejemplo de suma en VHDL (CA2 con extensidn de signo). Sin escalado

Si no queremos expresar el resultado con un bit mas, tendremos que
escalar. Tenemos dos opciones. La primera consiste en escalar los
sumandos antes de operar (Codi 23); en este caso, el bit de menos peso de
los sumandos no tendra ningun efecto sobre el resultado de la suma.

signal a : std_logic_vector(N-1 downto 0);
signal b : std_logic_vector(N-1 downto 0);
signal r : std_logic_vector (N-1 downto 0);

r <= (a(N-1) & a(N-1 downto 1)) + (b(N-1) & b(N-1 downto 1));

Codi 23. Ejemplo de suma en VHDL (CA2 con extension de signo). Escalando los
sumandos
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La segunda opcidon consiste en escalar el resultado de la suma (Cddigo 24).
En este caso el resultado de la suma si se vera afectado por los bits de
menos peso de los sumandos cuando los dos valgan ‘1’ (la generacién de
carry afectara el resultado de la suma), pero no cuando sélo uno de los dos
valga cero.

En ambos casos hay que ser consciente de que hemos dividido el resultado
entre 2. Hay un exponente implicito con valor 1 que hemos de tener en
cuenta.

signal a : std_logic_vector(N-1 downto 0);
signal b : std_logic_vector(N-1 downto 0);
signal r_temp : std_logic_vector (N downto 0);
signal r : std_logic_vector (N-1 downto 0);

r_temp <= (a(N-1) & a) + (b(N-1) & b);
r <= r_temp(N downto 1);

Codigo 24. Ejemplo de suma en VHDL (CA2 con extensién de signo). Escalando el
resultado

Es obvio que las mejores prestaciones las obtendremos conservando todos
los bits del resultado (Codi 22), y que puestos a escoger, el Cédigo 24 es
mejor que el Codi 23.

5.8.2. El producto

El producto de dos valores de N bits (a y b) genera un resultado de 2-N bits.
Ahora bien, de estos 2-N bits, sélo los 2-N-1 bits de menos peos tienen
importancia, ya que el bit de mas peso es un bit redundante del signo.

signal a : std_logic_vector(N-1 downto 0);

signal b : std_logic_vector(N-1 downto 0);

signal r_temp:std_logic_vector (2*N-1 downto 0)
signal r : std_logic_vector (2*N-2 downto 0);

r_temp <= a*b;
r <= r_temp (2*N-2 downto 0);

Cdbdigo 25. Ejemplo de producto en VHDL

Las mismas ideas de escalado, vistas en la operacidn suma, se pueden
aplicar en este caso.
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5.9. Sobre la definicion de componentes

En este apartado se explica como reaprovechar disefos (entidades /
arquitecturas) en lenguaje VHDL. Considerad la implementacion de una
arquitectura cualquiera, correspondiente a la entidad X siguiente:

entity X is
generic (c:std_logic:='0");
port ( clk : in std_logic;
reset : in std_logic;
X : in std_logic_vector(7 downto 0);
y : out std_logic_vector(7 downto 0);
)i
end X;

Cédigo 26. Una entidad cualquiera

Suponed que queréis utilizar esta entidad / arquitectura X en otro disefio Y.
tendréis que proceder de la forma siguiente.

1. Dentro de la arquitectura de Y (fuera del begin - end) habra que
declarar la entidad X como componente.

2. Dentro de la arquitectura de Y (dentro del begin - end) habra que
definir cada uso de la entidad X: mapeo de las sefales de entrada /
salida (Observad que estas sefales habra que definirlas como tales
previamente)

architecture arch_Y of Y is
component X
generic (c:std_logic);
port (clk : in std_logic;
reset : in std_logic;
x ! in std_logic_vector(7 downto 0),
y : out std_logic_vector(7 downto 0));
end component;
(...)
signal clk: std_logic; -- Si no esta definido en la entidad
signal reset: std_logic; -- Si no esta definido en la entidad
signal x1: std_logic_vector (7 downto 0);
signal y1: std_logic_vector (7 downto 0);
begin
X1: X
generic map ('0’)
port map (
clk => clk,
reset => reset,
X =>x1,
y =>yl);
X2: X
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generic map ...

5.10. Implementacion de filtros CIC

5.10.1. Introduccion

En este documento trataremos la implementacién de filtros asociados a
delmadores e interpoladores, de tipo CIC (cascaded integrator-comb). Estos
filtros ya los estudiamos como parte integrante de los mezcladores digitales
(DDC y DUCQC); alli hicimos énfasis en las prestaciones, mientras que ahora
nos centraremos en aspectos de implementacién usando VHDL.

Recordemos el lugar que ocupen los filtros segun si el sistema es delmador
o interpolador:

Filtro —»[ IM ] [ L ]—r Filtro

Figura 134. Papel de los filtros en los procesos de delmacién e interpolacion

En el caso de delmacion, el filtro actia como a antialiasing, antes de la
reduccién de la frecuencia de muestreo. Asociado a un interpolador,
después de incrementar la frecuencia de muestreo el filtro atenla las
imagenes.

A partir de ahora nos centraremos en la delmacién, sabiendo que el sistema
interpolador es dual. La funcion de transferencia de un filtro CIC, expresada
en el dominio de la transformada Z es:

N
1-z7M
H(z)=
-5
El parametro M es el factor de delmacién de la etapa asociada. El orden del
fitro (N) determina la atenuacién alrededor de los ceros. En la figura

siguiente se reproduce la respuesta en frecuencia de un filtro CIC con
parametros N=3, M=3.
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Figura 135. Respuesta en frecuencia de un filtro CIC3, asociado a una delmacién de 3
A partir de la formula de la suma de una serie geométrica podemos obtener
otra representacion de estos filtros:

1)1 -zt

1-z7

Observemos que:
e El filtro tiene una naturaleza FIR (todo ceros)

e El filtro tiene M-1 ceros equiespaciados sobre el circulo unitario, a las
frecuencias:

2.

Zero, =1
k-V

= cos(k-zlj+ j-sin(k-zlj, kelL,M -1]
M M

e El filtro tiene una ganancia en continua de MV, que expresado en
bits corresponde a [N:-log,(M)] bits (el operador [ | corresponde al

redondeo al entero superior). Este parametro nos forzara, a la hora de
implementarlo, a tomar decisiones en lo que respecta al escalado.

5.10.2. Implementaciones

A continuacidon describiremos tres implementaciones diferentes, siempre
teniendo en mente que para la aplicacidn que suelen tener estos filtros
(DDC), seran necesarias arquitecturas paralelas para maximizar la
frecuencia de ejecucion.
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% Basada en integradores y derivadores, con
delmador al final.

Descomponemos la expresion sumada del filtro CIC de la forma siguiente:

IRy SR S SENSY

La ejecucion del filtro consiste, pues, en el producto en frecuencia de N

madulos integradores ([ j) y N moddulos derivadores ((l—z‘“")). Una

1-z7
vez aplicado el filtro, se aplicara la delmacién en un factor M.
La implementacion de un integrador es muy sencilla:

1
1-z71

H o (2) = - X(2)=Y(@}-2")- y(n)= y(n-1)+x(n)

El diagrama de bloques sera:

______

Figura 136. Diagrama de bloques de un integrador

Para implementar el integrador sera suficiente con un registro (retrasador)
y una sumador / restador. Veamoslo en el cddigo siguiente:

signal x:std_logic_vector (Nin-1 downto 0);
signal t_y1:std_logic_vector (Nin+2 downto 0);

F1: process (clk, reset, x)
begin
if reset = '1' then
t_yl <= (others =>'0');
losif clk'event and clk="1"' then
if (nova_x = '1") then
t_yl <=t yl + ( x(Nin-1) & x(Nin-1) & x(Nin-1) & x);
end if;
end if;
end process;

Cédigo 27. Un integrador unitario, sin escalado, en VHDL

Fijaos en que:
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e El moddulo es sincrono, con reset asincrono, y con enable de
operacién (nova_x)

e La entrada (x) tiene N;, bits. La salida (t_y1) tiene 3 bits mas.
Consultad el apartado siguiente, referente al escalado en los filtros CIC.

e El acumulador, de N;,+3 bits, opera sobre un dato N, bits, previa
extensiéon de signo.

e La memoria y(n-1) es implicita al proceso.
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Igualmente podemos repetir el proceso por el derivador, llegando a la
respuesta impulsional y diagrama de bloques siguientes:

H ber (Z):l_ M > y(n): X(n)_ X(n - M)

______

Figura 137. Diagrama de bloques de un derivador

Los recursos necesarios seran un sumador / restador y un retardante de M
muestras (puede implementarse con un banco de M registros en serie, o
bien una memoria FIFO, etc.)

La implementacion paralela del filtro requiere de 2:N sumadores /
restadores. El coste computacional por segundo (nimero de operaciones
matematicas que se ejecutan cada segundo) sera de f -2:N. Remarquemos
que el niumero de recursos usado es indicativo del espacio que ocupa el

disefio, mientras que el coste computacional por segundo esta relacionado
con el consumo de potencia.

%+ Basada en integradores y derivadores, con

delmador en el medio.

Para presentar la idea en que se basa la alternativa de implementacion de
este apartado, analizaremos la evolucion temporal de la salida del derivador
y del delmador, para N=1 y M=2. Veamoslo en la tabla siguiente:

Tiempo . e S?hda Salida delmador
integrador derivador
T Xk Xk~Xk-2 Xy~ Xk-2
2-T Xk+1 Xk+1~Xk-1 -
3-T Xk+2 Xk+2=Xk Xk+2=Xk
4-T Xk+3 Xk+3~"Xk+1 -
5T Xk+4 Xk+4~Xk+2 Xk+4~Xk+2
6T Xk+5 Xk+5=Xk+3 -
7T Xk+6 Xk+6~Xk+4 Xk+6~Xk+4

Fijémonos en la salida del delmador; los valores impares de la entrada del
derivador (Xw+1, Xk+3, €tc) no afectan nunca a la salida; de hecho, el
derivador no tiene porqué calcularlos.

255




LanIIe%nLine
ENGINYERIES ﬁ":t

Universitat Ramon Llull

256



Lanlle%nLine

ENGINYERIES
Universitat Ramon Llull

Es por esto que se propone la alternativa siguiente de implementacién:

Integradores M Derivadores
3 3
1
— 1-z+
1-z

Figura 138. Implementacién con el delmador entre integradores y derivadores

Es importante remarcar que el retraso asociado a los derivadores ahora es 1
en vez de M (el delmador ya descarta M-1 muestras de cada M, de forma
que muestras separadas por M instante antes que el delmador, son
consecutivas después del delmador). En la tabla siguiente reproducimos la
evolucion temporal de las sefiales con la nueva arquitectura (para el caso
particular N=1 y M=2).

Se observa que los resultados son idénticos.

. Salida Salida . .
Tiempo . Salida derivador
integrador delmador
T Xk Xk Xk=Xk-2
2:T Xk+1 - -
3-T Xk+2 Xk+2 Xk+2~Xk
4-T Xk+3 - -
5T Xk+4 Xk+4 Xk+4=Xk+2
6T Xk+5 - -
7T Xk+6 Xk+6 Xk+6~Xk+4

Los recursos aritméticos necesarios para implementar paralelamente el filtro
CIC con delmador en el medio es de 2:N sumadores / restadores (igual que
la anterior implementacién), pero el coste computacional por segundo ahora
es menor:

f,:N +£-N = fs-N-(1+i)
M M

ya que la rama de derivadores funciona a una frecuencia menor. Por tanto,
esta alternativa tiene un consumo de potencia menor a la anterior.
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Vamos a continuacion el cédigo de un derivador con retraso unitario:

signal x:std_logic_vector (Nin-1 downto 0);
signal M1:std_logic_vector (Nin-1 downto 0);
signal t_y1:std_logic_vector (Nin-1 downto 0);

F1: process (clk, reset, x)
begin
if reset = '1' then
t_yl <= (others => '0");
losif clk'event and clk="1"' then
if (nova_x = '1") then
t_yl <= (x(Nin-1) & x(Nin-1 downto 1))
- (M1 (Nin-1) & M1(Nin-1 downto 1));
M1l <= x;
end if;
end if;
end process;

Codi 28. Un derivador unitario, con escalado incondicional, en VHDL

En este caso remarcar que el mddulo escala los operandos origen a la
entrada, de forma incondicional. El resultado del derivador (t_y1) tiene el
mismo numero de bits que la entrada.

< Basada en filtro FIR
Si tomamos la expresidn alternativa del filtro CIC, obtenemos:

H(z)= (1+ 77 o+ z‘“"*l)N = (1+ 77 o+ z‘M+l)...(1+ 77 o+ z‘“"”)

Podemos implementar, pues, el filtro CIC como la concatenacién de N filtros
FIR de M coeficientes cada uno. Todos los coeficientes son 1, por tanto no
son necesarios multiplicadores. El diagrama de bloques se explicita a
continuacion:

Filtro FIR Filtro FIR F————----—» Filtro FIR

Figura 139. Implementacion alternativa, como concatenacioén de filtro FIR
Después del ultimo filtro podriamos el delmador.

El nimero de recursos necesarios para implementar el filtro con esta
arquitectura es de (M —1)-N sumadores / restadores. Por tanto, para
cualquier factor de delmacién superior a 3 el nimero de recursos necesarios
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es mayor a las dos alternativas anteriores. El coste computacional por
segundo sera de fs-(M —1)-N; superior a la primera alternativa si M>3 y

superior a la segunda alternativa si M>2.

A continuacidon presentamos un proceso VHDL que implementa un filtro FIR
con M=3. Una implementacién completa requeriria la concatenaciéon de N
procesos como el siguiente:

signal x:std_logic_vector (Nin-1 downto 0);

signal M1_1:std_logic_vector (Nin-1 downto 0);
signal M1_2:std_logic_vector (Nin-1 downto 0);
signal t_y1:std_logic_vector (Nin+1 downto 0);

F1: process (clk, reset, x)
begin
if reset = '1' then
M1_1 <= (others =>'0");
M1_2 <= (others => '0");
t_yl <= (others => '0");
losif clk'event and clk="1' then
if (nova_x = '1") then
t_yl<=(x(Nin1)&x(Ninl)&x)
+(M1_1(Nin1)&M1_1(Nin1)&M1_1)
+(M1_2(Nin-1)&M1_2(Nin-1)&M1_2);
M1_1 <= x;
M1_2 <=M1_1;
end if;
end if;
end process;

Codi 29. Ejemplo de un filtro FIR paralelo, de tres coeficientes unitarios
Fijaos en que:

e El moddulo es sincrono, con reset asincrono, y con enable de
operacion (nova_x)

e La entrada (x) tiene N,, bits. La salida (t_y1) tiene 2 bits mas (
[log,(3)]); por tanto esta implementacién no escala: opera con la méaxima

resolucion y conserva todos los bits a la salida.

e Los sumadores, de N;,,+2 bits, operan sobre datos de N;, bits, previa
extensién de signo.

e La memoria del filtro se implementa mediante las sefales M1_1 y
M1_2, utilizando los registros implicitos a los procesos.
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5.10.3. El escalado en los filtros CIC

A continuacion se explican los requerimientos en lo que respecta al niumero
de bits de las implementaciones de filtros CIC con estructuras formadas por
la concatenaciéon de integradores y derivadores.

Discutimos, pues, la implementacion de un filtro CIC a partir de la Ecuacién:

H(Z):(ll_—zz_h: jN :(1—1z1}(1—12lj""(l—lzlj'(l_z_M oz} -z)

Fijdos en que el filtro H(z)se puede reescribir como un FIR (ved el apartado
anterior). Por tanto, es necesariamente estable (su salida no crece
indefinidamente, sea cual sea su entrada).

La implementacion a partir de la concatenacion de integradores vy
derivadores, no obstante, presenta un problema. Un mddulo integrador es
inestable: y(n) = y(n — 1) + x(n) crece indefinidamente si la sefial de entrada
es siempre positiva. Surge entonces la pregunta: écon cuantos bits hay que
implementar el integrador para asegurar que, globalmente, no se produzca
overflow en el filtro?

Se puede demostrar (mirad la referencia al final del apartado) que si se
implementa la estructura CIC sobre una aritmética CA2 hay suficiente con
que todas les etapas (derivadores e integradores) del filtro se implementen
con ceil(n+ N - log,M) bits, donde n es el nUmero de bits en la entrada del
filtro, N es el orden del filtro y M es la delmacién asociada al filtro. El
operador ceil (-) genera el nimero natural inmediatamente superior (o
igual)

Ejemplo:

Sea un filtro CIC de orden 4 asociado a una etapa delmadora de orden 5. El
filtro recibe los datos de un conversor A/D de 10 bits. Determina el numero
de etapas del filtro y el nimero de bits con que hay que implementar cada
etapa per asegurar que la salida del filtro sea correcta. Trabajemos con
CA2.

Solucion:

Hagamoslo suponiendo una implementacién basada en integradores y
derivadores, con el delmador en el medio.

Entonces, el nUmero de etapas del filtro sera: 4 integradores, seguidos de 1
delmador de orden 5 y seguido de 4 derivadores.
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Los integradores y derivadores hay que implementarlos usando:

ceil(n+ N - log,M) = ceil(10 + 4 - log,5)) = 20 bits
Si lo hacemos asi, la salida del filtro (después del ultimo derivador) sera
correcta, aunque muy probablemente se habra producido overflow en
etapas intermedias.

El razonamiento aqui expuesto no es generalizable a otros algoritmos. Da
una demostracion ad hoc para esta estructura concreta.

Referencia:

Eugene B. Hogenauer, An Economical Class of Digital Filters for Decimation
and Interpolation, IEEE Transactions on Acoustics, Speech, and Signal
Processing, Vol. ASSP-29, No. 2, April 1981
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