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Curriculum Vitae détaillé

Myriam ARIAUDO
née le 15 mars 1970 à Périgueux
Mariée, deux enfants
Tel : 01 30 73 66 17
mail : myriam.ariaudo@ensea.fr

Situation actuelle 
Maître de Conférences (63e section)
ENSEA (Ecole Nationale Supérieure de l'Electronique et de ses Applications) à Cergy 
Pontoise 
− Enseignement : département Electronique et Physique de l'ENSEA
− Recherche : ETIS (Equipes Traitement de l'Information et Systèmes), UMR 8051, 

ENSEA, Université de Cergy Pontoise, CNRS

Cursus universitaire
• DEA d’Electronique en 1993 à la Faculté des Sciences de Limoges (mention 

B)
"Application de la méthode des différences finies à l'étude des solitons temporels"

• Thèse de Doctorat d’Electronique Electrotechnique Optique de l’Université de 
Limoges, à l'IRCOM (Institut de Recherche en Communications Optiques  et 
Microondes), soutenue le 09 décembre 1996 :

″ Analyse théorique de la génération optoélectronique d’impulsions ultrabrèves par 
photoconduction ″ (mention très honorable avec les félicitations du jury)

Déroulement de carrière
• Allocataire de recherche et Monitrice à l’IUT Mesures Physiques de Limoges 

(87) de septembre 1993 à septembre 1996
• Demi Poste  d’ATER à l’IUT Mesures  Physiques  de Limoges  de septembre 

1996 à septembre 1997
• Maître de Conférences depuis septembre 1997:

 à l’IUT de Limoges de septembre 1997 à septembre 1998 (recherche au 
sein de l'équipe Electromagnétisme de l'IRCOM)

 à l’ENSEA depuis septembre 1998 (mutation pour rapprochement de 
conjoint) 

 recherche au sein de l'équipe EMO (Equipe Micro-Onde), EA04 
de l'ENSEA devenue ECIME (Equipe Circuit Instrumentation 
Modélisation  Electronique),  EA04  de  l'ENSEA  et  de 
l'Université de Cergy Pontoise (UCP) jusqu'à janvier 2009

 recherche  au  sein  de  l'équipe  ETIS  (Equipes  Traitement  de 
l'Information  et  Systèmes),  UMR  8051  de 
l’ENSEA/UCP/CNRS depuis (rapprochement des laboratoires)
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Synthèse des activités de recherche 
Thème de recherche principal: 
Mes activités de recherche depuis 2001 se sont concentrées sur l'analyse des performances des 
systèmes  de  communication  et  leur  amélioration  en  présence  de  défauts  dus  aux circuits 
analogiques des émetteurs/récepteurs (Dirty RF).
Publications

• 7 publications dans des revues internationales avec comité de lecture (dont 3 sur 
l'activité principale, depuis 2007)

• 17 communications dans des conférences internationales avec comité de lecture (dont 
10 sur l'activité principale, depuis 2003)

• 14 communications dans des conférences nationales avec comité de lecture (dont 3 sur 
l'activité principale, depuis 2005)

Encadrement dans le cadre de la thématique principale:
• 3 thèses en co-encadrement soutenues 
• 3 thèses en co-encadrement en cours 
• 7 stages Master 2

Partenariat industriel ou international dans le cadre de la thématique principale:
• Partenariat industriel: 

 France Télécom R&D (Meylan)
 StMicroelectronics (Crolles)
 Thales Communication (Colombes)

• Partenariat académique à l'étranger:
 Université Technique de Sofia (Bulgarie)

Responsabilités collectives:
• Participation à la commission de spécialistes de l’ENSEA (mixte 61/63) de 2004 à 

2008
• Participation au conseil scientifique de l’ENSEA en tant que membre élu de 2005 à 

2009

Synthèse des activités d'enseignement
Domaine d'enseignement : 
Mon enseignement est principalement orienté vers l'électronique analogique et les systèmes 
de communication numérique, en 2e et 3e année du cycle Ingénieur de l'ENSEA, et en Master 
2 Recherche 
Responsabilités pédagogiques 

• Responsable pédagogique de la 3e année de l'ENSEA spécialité ECM (Electronique 
Communication Microonde)  depuis septembre 2005

• Responsable du Master 2 Recherche ESA (Electronique des Systèmes Autonomes), 
diplôme co-habilité entre l'UCP (Université de Cergy Pontoise) et l'ENSEA, de 2007 à 
2009  
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Curriculum Vitae détaillé

 1 Déroulement de carrière

J'ai été recrutée en octobre 1998, à l'IUT Mesures Physiques de Limoges, dans lequel j'avais 
enseigné en tant que monitrice puis ATER. Le laboratoire "Electromagnétisme" de l'IRCOM 
dans  lequel  j'avais  fait  ma thèse  m'a  permis  de  poursuivre  mes  travaux  de  thèse  sur  les 
phénomènes  de photoconduction  mais  aussi  de  m'investir  dans un autre  domaine lié  à  la 
propagation sur les cartes de circuits imprimés. 
Pour  des  raisons personnelles,  de rapprochement  de conjoint,  j'ai  demandé et  obtenu une 
mutation  sur  un poste  de  l'ENSEA à  Cergy.  Accueillie  dans  le  laboratoire  EMO devenu 
ECIME,  j'ai  pu  apporter  dans  un  premier  temps  ma  contribution  dans  les  domaines  de 
recherche liés à la propagation électromagnétique. Finalement, j’ai développé une nouvelle 
activité  car  je  souhaitais  appliquer  mes  connaissances  dans  le  domaine  des 
télécommunications. Ainsi, mon activité s’est orientée vers l’étude de frontal RF des systèmes 
de communication. Dans l'équipe ECIME, après quelque temps, cette activité a été reconnue 
comme thème prioritaire de l'équipe.
Actuellement  accueillie  dans l'équipe ETIS,  suite  à  un rapprochement  des  laboratoires,  je 
continue à développer cette thématique qui s'inscrit dans le nouveau concept de « Dirty RF ». 

 2 Activités de recherche 

 2.1 Travaux de recherche à l'IRCOM

Deux  thèmes  principaux  peuvent  être  dégagés  de  mes  activités  de  recherche  dans  le 
laboratoire Electromagnétisme de l'IRCOM :
• étude du couplage des phénomènes électromagnétiques et optiques
– pour la génération d'impulsions électriques ultrabrèves par photoconduction
– pour la propagation et le rayonnement de ces impulsions

• étude de la connectique:
– sur l'influence des connecteurs 
– sur la mise à la masse des cartes de circuits imprimés

 
La  première  activité  s'est  déroulée  dans  le  cadre  d'une  collaboration  entre  les  équipes 
Electromagnétisme et Optique de l'IRCOM. Dans ce cadre, ma contribution a consisté à la 
mise en  oeuvre de simulation rigoureuse de phénomènes  complexes  et  non linéaires.  Les 
programmes  développés  permettent  de  résoudre  les  équations  relatives  aux  phénomènes 
optiques  et  électromagnétiques  dans le  domaine temporel  par la  méthode des  Différences 
Finies.
Cette collaboration a débuté par l'étude de solitons temporels, qui a fait l'objet de mon stage 
de  DEA.  Mon  intervention  a  consisté  à  étudier  les  principes  qui  gèrent  la  compression 
d'impulsions optiques en tenant compte de phénomènes non-linéaires [1], [8].
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Puis,  dans  le  cadre  de  ma  thèse,  j'ai  développé  les  programmes  pour  simuler  et  étudier 
rigoureusement l'interaction entre une impulsion optique ultra-courte (laser) et un matériau 
rapide photoconducteur, en considérant simultanément l'environnement électromagnétique de 
ce dernier. Les deux principaux objectifs de ma thèse ont été de comprendre et de maîtriser la 
génération  d'impulsions  électriques  ultra-brèves  par  photoconduction  et  d'aider  à  la 
caractérisation des matériaux utilisés [10], [11], [12], [28], [29]. 
Finalement, ma contribution dans ce domaine s'est poursuivie pendant 2 ans lorsque j'ai été 
recrutée sur un poste d'ATER puis sur un poste de maître de conférences. Je me suis alors 
investie  dans  l'étude  des  impulsions  électromagnétiques  ultrabrèves  :  leur  génération  par 
photoconduction, leur propagation et leur rayonnement (pour la réalisation par exemple de 
fonctions  d'échantillonnage  ou  d'autocorrélation  optoélectronique).  Dans  le  cadre  de  ces 
travaux des articles dans des revues [2], [3] ou dans des conférences [13], [31] sont parus.

Parallèlement  à  cette  activité,  je  me  suis  intéressée  à  une  nouvelle  thématique  :  la 
Compatibilité Electromagnétique appliquée à la connectique en boîtier.  L'objectif  principal 
était d'analyser rigoureusement la propagation d'éventuelles perturbations extérieures sur les 
pistes de carte de circuits imprimés et l'efficacité des mises à la masse. Des programmes ont 
dû être développés couplant les Différences Finies pour les équations de propagation, et la 
Théorie des Lignes. Dans le cadre de ces travaux des articles dans des conférences [14], [15], 
[32] sont parus.

Dans le cadre de cette deuxième activité, j'ai pu participer à l'encadrement de deux doctorants 
(voir encadrement).

 2.2 Travaux de recherche à ECIME puis ETIS   

Intégrée en septembre 1998 dans l'équipe de recherche EMO (EA04 de l'ENSEA), devenue 
ensuite ECIME (EA04 de l'ENSEA/UCP), je me suis d'abord investie dans la modélisation 
des structures de propagation.
Ce  thème  s'intègre  dans  l'étude  de  circuit  intégré  micro-onde  qu'il  est  nécessaire  de 
caractériser d'un point de vue électromagnétique ; l'utilisation à des fréquences de plus en plus 
élevées de ces circuits engendre en effet des problèmes électromagnétiques non négligeables. 
Il s'agissait principalement de trouver des moyens de modélisation en utilisant les logiciels 
existants (par exemple : structure à fortes pertes analysée à l'aide d'un logiciel conçu pour des 
structures  sans  pertes)  ou  en  combinant  différents  logiciels.  La  principale  application 
concernait l'étude de la propagation sur les grilles des transistors. Dans le cadre de ces travaux 
des articles dans des revues [4] ou dans des conférences [18], [34], [36], [37] sont parus.

Depuis janvier 2001, j’ai développé une nouvelle activité, pluri-disciplinaire, qui regroupe les 
thématiques liées aux « circuits », aux « architectures des systèmes » et  au « traitement du 
signal pour les communications ». Cette étude a été mise en place au départ dans le cadre 
d’une  collaboration  avec  le  groupe  Signal  pour  les  communications  d'ETIS,  que  j'ai 
naturellement rejoint lors du rapprochement des laboratoires sur le site de Cergy.
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Ainsi, mon activité s’est orientée vers l’étude de frontal RF des systèmes de communication et 
en  particulier  l’analyse  des  influences  des  imperfections  des  composants  RF  sur  les 
performances des systèmes de communications numériques complexes. 
Les  objectifs  sont  de  proposer  des  solutions  pour  améliorer  les  performances  des 
transmissions des terminaux mobiles à haut débit, faible coût et faible consommation. Ainsi, il 
s'agit d'analyser l'influence des caractéristiques réelles des circuits analogiques et d'apporter 
des  corrections  numériques.  Ces  compensations  peuvent  permettre  soit  d'améliorer  les 
performances de la transmission en présence d'un défaut dû aux circuits  analogiques,  soit 
d'alléger le cahier des charges des circuits pour une performance cible. Cette démarche est à la 
base d'un nouveau concept dans la réalisation d'émetteurs/récepteurs : la « Dirty RF », pour 
laquelle le traitement du signal et la conception ne sont plus indépendants [FETT07].  

Pour  démarrer  l'activité,  il  a  fallu  tout  d'abord  développer  les  programmes de  simulation 
nécessaires  pour  étudier  ces  phénomènes.  Le logiciel  ADS (Advanced Design  System de 
Agilent) a été choisi car il permet de réaliser des simulations comportementales (à base de 
modèles) dans la partie système ou des co-simulations système/circuit pour prendre en compte 
le comportement réel d'un circuit à partir de ses composants. Une chaîne d'émission/réception, 
outil de base à ces études, a donc été modélisée. Des paramètres pertinents ont été mesurés, 
comme l'ACPR  (Adjacent  Chanel  Power  Ratio),  le  TEB (Taux d'Erreur  Binaire),  l'EVM 
(Error Vector Magnitude) pour quantifier les performances et leur dégradation.
L'analyse globale proposée permet de mieux appréhender une chaîne d'émission/réception en 
prenant en compte simultanément tous les éléments de celle-ci, qu'ils soient numériques ou 
analogiques.  Les  applications  choisies  concernent  principalement  les  standards  de 
transmission utilisant les modulations multi-porteuses, type OFDM (Orthogonal Frequency 
Division  Multiplex).  Elles  posent  en  effet  des  problèmes  notables  par  rapport  aux  non 
linéarités  des  circuits  analogiques.  En  outre,  la  configuration  multi-utilisateurs  de  ces 
standards conduit aussi à certaines difficultés, de synchronisation ou d'interférences. 
Les principaux résultats obtenus ont concerné :

• l'analyse de l'influence des non-linéarités de l'amplificateur de puissance ainsi que de 
ses effets mémoires sur des signaux OFDM. Une méthode innovante de correction des 
effets mémoires a été proposée [16], [17], [19]. 

⇒ Cette solution permet d'envisager des transmissions de type OFDM large bande 
sans se soucier des variations de caractéristiques des circuits sur la bande passante; 
l'idée  suggérée  est  aussi  de  simplifier  les  réseaux  d'adaptation  des  circuits 
puisqu'on sait corriger leurs effets.

• l'analyse de l'influence d'un déséquilibre entre les voies I et Q d'un émetteur ou d'un 
récepteur.  Une  méthode  a  été  proposée  pour,  dans  un  premier  temps,  estimer 
conjointement ce déséquilibre et la caractéristique du canal de transmission, et dans un 
deuxième temps corriger leurs effets [6], [21], [22].

⇒  Cette  solution  permet  d'envisager  des  transmissions  large  bande,  hautes 
fréquences  sans  les  inconvénients  liés  aux  imperfections  de  symétrie  dans  la 
conception;   l'idée  suggérée  est  aussi  de  simplifier  l'implémentation  du  circuit 
puisqu'on sait corriger ces effets.
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• le  développement  et  l'optimisation  d'un  synthétiseur  de  fréquences  agile  pour 
l'application MB-OFDM (Multi-Band OFDM) du standard 802.15.3a [5], [39]. 

⇒  La  faisabilité  de  ce  circuit  permet  d'envisager  des  transmissions  multi-
utilisateurs bénéficiant d'une diversité fréquentielle pour combattre les effets  du 
canal. 

• l'analyse de l'influence des interférences dues à un oscillateur local agile en fréquence 
non parfait. Une méthode a été proposée pour réduire cet effet ce qui, par conséquent, 
autorise une conception plus lâche sur certains paramètres [23], [24].

⇒ L'idée suggérée est de simplifier l'implémentation du synthétiseur de fréquences 
agile, qui de fait est complexe, puisqu'on sait réduire les interférences associées.

Dans ce cadre, trois thèses ont été soutenues et trois sont en cours (voir encadrement).

 2.3 Compétences acquises  

Ainsi mes domaines de compétences concernent:
• les phénomènes de propagation guidée

○ méthodes numériques (Différences Finies) pour la résolution d'équations 
différentielles

○ impulsions électriques ultra-brèves
○ couplage et propagation électromagnétique (cartes électroniques, composants)

• les systèmes de radio-communication 
○ simulation système des émetteurs/récepteurs, co-simulation système/circuit
○ effets non-linéaires et défauts des circuits 
○ paramètres pour mesurer leurs effets
○ modulation numériques mono- et multi-porteuses
○ traitement des signaux en communication numérique pour la compensation de 

défauts
○ architecture des émetteurs/récepteurs 

 3 Encadrement doctoral

 3.1 Co-encadrement de doctorant :  

• « Analyse  de  différentes  structures  de  propagation,  étude  du  couplage  entre  les 
lignes »
B.Thomas  (directeurs  de  thèse  :  Reineix  Alain,  Jecko  Bernard),  (co-encadrante 
pendant 1 an)

• « Influence  de  l’amplificateur  de  puissance  sur  une  chaîne  de  transmission  multi-
porteuses : prise en compte de l’effet mémoire »
A.Chaker  (co-encadrement :  70%; directeurs de thèse :  Gautier  Jean-Luc,  Fijalkow 
Inbar),  soutenue le 2 juillet 2004

8



Curriculum Vitae détaillé

Il s’est intéressé à l’effet des non linéarités de l’amplificateur de puissance et de l’effet 
mémoire HF sur une liaison multi-porteuses.  L’étude s’est achevée par la mise au 
point d’une méthode de compensation de l’effet mémoire dans le cadre de ce type de 
transmission. 
Ces résultats ont fait l’objet de communications [16], [17], [19]. 

• « Transposition de fréquence et compensation du déséquilibre IQ pour des systèmes 
multiporteuses sur canal sélectif en fréquence » 
S.Traverso  (co-encadrement : 70% ; directeurs de thèse : Gautier Jean-Luc, Fijalkow 
Inbar),  soutenue le 16 novembre 2007
Les  deux  contributions  majeures  de  son  travail  concernent  d'une  part  le 
dimensionnement d'un synthétiseur de fréquences agile sur 14 bandes de fréquences 
(pour l'application UWB Multi-bandes OFDM), d'autre part la mise au point d'une 
méthode de compensation  du  déséquilibre  IQ en  tenant  compte  simultanément  du 
canal de transmission. 
Ces travaux ont donné lieu à des communications [20], [21], [22], [38], [39], et des 
articles dans des revues internationales [5], [6].

• « Universal Digital Radio Transmitter for Multistandard Applications »
J.Guterriez (co-encadrement : 70% ; directeur de thèse : Gautier Jean-Luc),  soutenue 
le 7 novembre 2008
Le travail porte sur l’étude d’une nouvelle architecture pour linéariser l’amplificateur 
de  puissance  dans  le  cadre  d’applications  multi-standards.  Une  solution  originale 
basée sur la méthode EER (Envelope Elimination and Restoration) a été proposée et 
optimisée. Un circuit a été réalisé dans la technologie BiCMOS de StMicroelectronics. 
Un effort lors de la conception a été mené sur la réduction de la consommation en 
particulier en favorisant une réalisation numérique plutôt qu'analogique des circuits. 
Une communication [40] et un article de revue [7] sont parus.

• « Optimisation d’architectures pour les transmissions multi-bandes multi-utilisateurs » 
B.Milevsky (co-encadrement : 70% ; directeurs de thèse : Gautier Jean-Luc, Fijalkow 
Inbar) depuis avril 2008
Cette  étude  doit  permettre  d’optimiser  les  conditions  de  transmission  multi-
utilisateurs, d’une part en allégeant les contraintes sur les circuits du synthétiseur de 
fréquences,  et  d’autre part en permettant une correction systématique à partir d’un 
programme facilement implantable dans le DSP du traitement numérique. 
La première partie du travail a fait l'objet de communications [23], [24]. 

• « Diversité  et  synchronisation  en  fréquence  pour  l'allocation  de  porteuses  des 
transmissions vers la station de base » 
B.Aziz (co-encadrement : 30% ; directrice de thèse : Fijalkow Inbar) depuis octobre 
2008
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Dans cette thèse, nous remettons en cause l'hypothèse de parfaite synchronisation en 
fréquence et considérons le problème d'optimisation de la capacité pour réaliser une 
allocation de porteuses appropriée. L'optimisation à laquelle on devrait aboutir (sous 
des hypothèses plus réalistes) va réaliser un compromis entre bénéficier de la diversité 
en fréquence du canal (entrelacement des porteuses, i.e., porteuses adjacentes pour des 
utilisateurs différents) et la robustesse à la mauvaise synchronisation en fréquence des 
utilisateurs (qui voudrait une allocation des porteuses par bloc). 
Les premiers résultats sont publiés [26].

• « Optimisations  conjointes  de  méthodes  de  linéarisation  de  l'émetteur  pour  des 
modulations multi-porteuses» 
M.Brandon (co-encadrement:  70%; directeurs de thèse: Gautier  Jean-Luc, Fijalkow 
Inbar) depuis octobre 2009
L’objectif  général  de  la  thèse  est  l’étude  de  solutions  conjointes  permettant  de 
linéariser  un émetteur  pour des  modulations  multi-porteuses.  La  solution  proposée 
concerne  l’utilisation  d'une  méthode  de  linéarisation  couplée  à  une  technique 
d'amélioration du rendement de l'amplificateur. La difficulté du travail réside dans la 
mise en oeuvre de ces techniques pour les  modulations multi-porteuses.

 3.2 Encadrement de stages niveau M2 :  

• « Amélioration du programme d'analyse des mesures de bruit »
A.Haddad, Ecole Polytechnique de Tunisie (février-juin 1999)
(encadrement 60%)

• « Etude de la propagation le long de la grille d'un transistor »
S.Dumbrava, Université Technique de Lasi (Roumanie) (avril-juin 1999)  
(encadrement 100%)

• « Etude  d'un  outil  de  forage  pétrolier  à  l'aide  d'un  logiciel  de  simulation 
électromagnétique  3D » 
T.Huyhn, Université de Paris VI (mars-sept 1999)
(encadrement 60%)

• « Evaluation  des  méthodes  d’estimation  de  canal  en  considérant  la  présence  de 
l’amplificateur non-linéaire dans une chaîne de transmission OFDM »
N. Bougueriou, Université de Cergy Pontoise (avril-septembre 2002)  
(encadrement 100%)

• « Conception d’amplificateurs radio-fréquence en technologie intégrée silicium pour 
les transmissions ultra-large bande (UWB) » 
A.Andres Beividé, Université de Cantabrie (Santander, Espagne) (octobre 2003-avril 
2005) 
(encadrement 60%)
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• « Développement  et  réalisation d’une carte électronique pour la  transmission d’un 
signal UWB »
Cristian Andriesi, Faculté d’Electronique et Telecommunications (Roumanie) (janvier 
2006-juillet 2006) 
(encadrement 100%)

• « Prise  en  compte  des  non-linéarités  des  composants  RF  pour  l’estimation  et 
l’égalisation d’un canal multi-trajet lors d’une transmission multi-porteuses »
Tarik Immoun, Université de Cergy Pontoise (avril-septembre 2003)
(encadrement 100%)

• « Mise en place et analyse d’une transmission multi-bandes OFDM » 
Sylvain Traverso, Université de Paris VI (février 2004-septembre 2004)  
(encadrement 100%)

• « Développement  et  conception  d’une  PLL  pour  un  synthétiseur  de  fréquences 
UWB »
Borislav  Milevsky,  Université  technique  de  Sofia  (Bulgarie)  (janvier  2007-juillet 
2007)
(encadrement 60%)

• « Analyse et optimisation de l'architecture d'un émetteur multi-standards »
Alain Lacroix,  Université Pierre et Marie Curie (avril 2009-septembre 2009)
(encadrement 100%)

 4 Rayonnement scientifique

 4.1 Animation scientifique     :  

• Responsable de l’activité « Etude des front-end RF des systèmes de communication» :
Dans  l’activité  décrite  précédemment,  je  suis  accompagnée  de  deux  professeurs  des 
universités,  et  nous encadrons actuellement  trois  doctorants.  Dans ce cadre,  j'organise les 
réunions de suivi de thèses et m'occupe des relations nécessaires pour assurer les études, et les 
financements de thèses ou stages.
• Responsable du projet EGIDE (RILA) dans le cadre de la collaboration entre ETIS et 

l'Université Technique de Sofia 
Ce contrat permet d'assurer les échanges de personnel entre ETIS (J.L.Gautier et moi-même) 
et l'Université de Sofia (M.Hristov) dans le cadre de la thèse en co-tutelle (Milevsky). 
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 4.2 Relation avec l'industrie:  

• Responsable d’un contrat de recherche conclu avec France Télécom R&D de Meylan 
(octobre 2004-octobre 2007), d'un montant de 222,6k€ HT.
Son intitulé était  « Système de transmissions ultra large bande (UWB) de type multi-
bandes OFDM pour système embarqué ». Il a permis le financement d’un doctorant 
(Traverso).

• Responsable  de la  collaboration  avec  StMicroelectronics  de Crolles,  dans le  cadre 
d’une  convention  CIFRE  (janvier  2005-janvier  2008)  pour  le  financement  d’un 
doctorant (Gutierrez).
L’étude portait sur une méthode de linéarisation d’émetteur pour des transmissions 
multi-standards.

• Participation au projet régional DIM DIGITEO 
Le projet  porte  sur l'optimisation de l'allocation de ressources  en  liaison montante 
OFDMA  en  tenant  compte  des  imprécisions  de  synchronisation.  Il  permet  le 
financement d'un doctorant (Aziz). 

• Responsable de la collaboration avec Thales Communications Colombes dans le cadre 
d’une  convention  CIFRE  (octobre  2009-octobre  2012)  pour  le  financement  d’un 
doctorant (Brandon).
L’étude porte sur la mise au point conjointe de méthodes de linéarisation d’émetteur 
et d'amélioration du rendement pour des transmissions multi-porteuses.

 4.3 Rayonnement:  

• Participation à un comité scientifique de congrès :
◦ JNM - Comité 3 « Composants actifs et circuits intégrés » à partir de 2010

• Participation à des comités de lecture :
◦ Revues internationales : 

IEE Proceedings Vision, Image & Signal Processing en 2004
International Journal of Microwave and Wireless Technologies en 2009

◦ Congrès internationaux : 
EuMW chaque année depuis 2005
EUSIPCO en 2007
PIMRC depuis 2009

◦ Congrès nationaux:
GRETSI en 2005-2007-2009
JNM en 2007-2009

• Participation à des jurys de thèse en tant qu'examinatrice :
◦ S.Villeger,  « Développement  de  modèles  théoriques  pour  l'étude  de  la 

susceptibilité de cartes de circuit imprimé dans leur boîtier  face à des parasites 
transitoires », IRCOM Limoges - soutenue le 6 décembre 2000
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◦ A.Chaker,  « Influence  de  l’amplificateur  de  puissance  sur  une  chaîne  de 
transmission  multi-porteuses :  prise  en  compte  de  l’effet  mémoire »,  ECIME 
Cergy (co-encadrante), soutenue le 2 juillet 2004 

◦ A.Azakkour,  «  Etude  et  Conception  d'une  architecture  Ultra-Large  Bande », 
Université Pierre et Marie Curie, soutenue le 27 mai 2005

◦ S.Traverso, « Transposition de fréquence et compensation du déséquilibre IQ pour 
des systèmes multiporteuses sur canal sélectif en fréquence », ECIME/ETIS Cergy 
(co-encadrante) , soutenue le 16 novembre 2007

◦ J.Guterriez,  « Universal  Digital  Radio  Transmitter  for  Multistandard 
Applications »,   ECIME/ETIS  Cergy  (co-encadrante),  soutenue  le  7  novembre 
2008 

◦ R.Rammal , « Caractérisation Outdoor de structures rayonnantes via une mesure 
transitoire  impulsionnelle  et  un  algorithme  de  transformation  champs  proches-
champs lointains », XLIM Brive, soutenue le 25 octobre 2010

• Organisation d’une Journée sur les simulateurs électromagnétiques 2.5D à l’ENSEA 
(septembre 1999) 

• Organisation  d’un  atelier  de  simulation  sur  « L ’analyse  d’une  liaison  multi-
porteuses » au cours de l’école  d’été Syscom2001 à Noisy Le Grand en septembre 
2001.

• Participation  à  une  action  spécifique  du  CNRS,  dont  le  thème  était  « La  radio 
logicielle ».

• Participation à l’organisation de l’Ecole d’été sur les Circuits Intégrés RF à Cergy en 
mars 2006 et mise en place d’un atelier de simulation sur « Les effets des composants 
RF sur les performances d’une transmission » dans ce  cadre.

• Correspondant  pour  ETIS à  l'action  COST (European Cooperation  in  Science  and 
Technology) sur la Radio Cognitive depuis fin 2009

• Invitation d'une semaine à l'Université de Sofia en novembre 2009 (Bulgarie)

 4.4 Responsabilités collectives  

• Participation à la commission de spécialistes de l’ENSEA (mixte 61/63) de 2004 à 
2008

• Participation au conseil scientifique de l’ENSEA en tant que membre élu de 2005 à 
2009
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 5 Activités d'enseignement
 5.1 A l'Université de Limoges (87) jusqu’en septembre 1998  

Mon activité d'enseignement s'est déroulée à l'IUT Mesures Physiques, dans lequel j'ai été 
successivement monitrice, ATER puis Maître de Conférences. 
Les différentes matières enseignées ont été : 
• la thermique en première et deuxième année TD+TP 
• les techniques du vide en deuxième année cours+ TD+TP 
• l'électronique et automatisme en deuxième année TP
• l'informatique en première année TP

 
En outre, j'ai participé au suivi de stagiaires de deuxième année et aux activités quotidiennes 
du département.
J'ai également mis en place une série de TP dans une école d'ingénieurs de Limoges (ENSIL) 
concernant la propagation sur les lignes. 
De plus, j'ai participé à une formation donnée à des ingénieurs sur les méthodes de simulation 
numérique en électromagnétisme.

 5.2 A l'ENSEA de Cergy (95) depuis septembre 1998  

Depuis mon arrivée en septembre 1998 en tant que maître de conférences,  j'ai  participé à 
l'enseignement de :

• l'électronique  analogique  en  première  année  d'école  d'ingénieurs  TD+TP;  cet 
enseignement permet aux étudiants d'acquérir  les  connaissances de base permettant 
l'analyse des circuits réalisant les fonctions de base de l'électronique (redressement 
filtrage,  détection, comparaison, amplification) et  de la microélectronique ainsi que 
l'étude de l'influence du bruit en électronique.

• l'électronique  analogique  en  deuxième  année  d'école  d'ingénieurs  TD+TP;  cet 
enseignement  présente des méthodes d'analyse et de synthèse de quelques fonctions 
essentielles  de  l'électronique  analogique.  Les  thèmes  abordés  sont  la  boucle  à 
verrouillage  de  phase,  le  filtrage,  les  dispositifs  non  linéaires,  les  lignes  de 
propagation.

• l'électronique analogique en première année de formation continue cours+TD+TP; cet 
enseignement est similaire à celui de deuxième année de la formation initiale.  

• la  transmission  du  signal  en  deuxième  année  d'école  d'ingénieurs  TD+TP;  cet 
enseignement présente les techniques analogiques et numériques de transmission du 
signal.  Il  doit  permettre  de  maîtriser  les  concepts  classiques  dans  les  systèmes  de 
transmission.

• les systèmes de communications numériques en troisième année (option Electronique 
Communications Microondes) d'école d'ingénieurs cours+TD+TP; cet  enseignement 
rappelle les bases de mise en forme du signal et présente les architectures du segment 
d'extrémité radio-fréquence ainsi que les caractéristiques des circuits associés. 

NB :  J'ai  incité  à  l'introduction  de ce  cours  dans  l'option de  troisième année citée  et  j'ai 
contribué à sa mise en place.
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• l’influence des composants RF dans les chaînes de transmission en DEA Traitement 
des Images et du Signal puis Master 2 Recherche ESA (Electronique des Systèmes 
Autonomes)  cours+mini-projet;  cet  enseignement  présente  les  architectures  du 
segment d'extrémité radio-fréquence ainsi que les caractéristiques des circuits associés 
et leur influence sur les performances de la transmission. Le cours aborde quelques 
méthodes utilisées dans des systèmes de transmission avancés.

NB : J'ai incité à l'introduction de ce cours dans le Master 2 recherche ESA et j'ai contribué à 
sa mise en place.

Je participe également au tutorat d’étudiants en apprentissage. Il s'agit de suivre un étudiant 
pendant les trois ans de la formation et d'assurer le lien entre le stagiaire, l'entreprise dans 
laquelle il est employé et l'école. Plusieurs réunions annuelles sont nécessaires entre les trois 
parties pour assurer le bon déroulement de la formation à l'école et du travail en entreprise. 
En outre, je participe tous les ans au suivi de quelques projets de fin d'études en entreprise.

 5.3 Responsabilités   

Attirée par les responsabilités pédagogiques, j'ai eu l'opportunité de m'investir en formation 
initiale à l'ENSEA et en Master 2 Recherche. 
Mes fonctions sont dans ce cadre :   

• Responsable pédagogique de la 3e année de l'ENSEA spécialité ECM (Electronique 
Communication Microonde)  depuis septembre 2005
 La  première  tâche  consiste  à  organiser  le  semestre  théorique  sur  le  plan  des 

activités  pédagogiques  classiques  (cours,  projets  techniques,  exposés)  puis  de 
s'assurer des bonnes conditions de déroulement du futur projet de fin d'études.

 La deuxième tâche consiste, avec l'aide de l'équipe pédagogique et dans le cadre de 
réunions régulières, à proposer des évolutions ou modifications dans le programme 
de cette option.    

• Responsable du Master 2 Recherche ESA (Electronique des Systèmes Autonomes), 
diplôme co-habilité  entre l'UCP et  l'ENSEA, de 2007 à 2009  (nombre d'étudiants 
moyen : 16)
 La  première  tâche  consiste  à  organiser  le  semestre  théorique  sur  le  plan  des 

activités  pédagogiques  classiques  (cours,  projets  techniques,  exposés)  puis  de 
s'assurer des bonnes conditions de déroulement du futur projet de fin d'études.

 La deuxième tâche consiste, avec l'aide de l'équipe pédagogique et dans le cadre de 
réunions régulières, à proposer des évolutions ou modifications dans le programme 
de cette  formation. Des réunions complémentaires dans le cadre de la  Mention 
dans  laquelle  fait  partie  le  Master,  permettent  d'assurer  la  cohérence  entre  les 
différentes formations de la Mention. A ce titre,  j'ai participé à la rédaction du 
projet quadriennal 2010-2013, dans lequel nous avons proposé des améliorations 
pour viser le niveau d'un véritable « Master of Sciences ».

 La troisième tâche concerne la présidence des jurys, intermédiaire ou final, pour la 
délivrance du diplôme.     
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LISTE DE PUBLICATIONS

Publications dans des revues internationales avec comité de lecture:

[1] A.REINEIX, M.ARIAUDO, B.JECKO, A.BARTHÉLÉMY, C.FROEHLY, "Adaptation of the FDTD 
method to the study of femtosecond electromagnetic soliton", Microwave and Optical  
Technology Letters, august 1994, vol 7, no 11, pp.507-511 

[2] M.ARIAUDO,  A.REINEIX,  B.JECKO,  "Theoretical  predictions  concerning  a  new  pulse 
device  for  the  generation  of  ultrashort  electrical  pulses",  Microwave  and  Optical  
Technology Letters, mars 1997, vol 14, n°4, pp.240-244 

[3] A.REINEIX, M.ARIAUDO, C.CHATENET, B.JECKO, "Theoretical analysis of photoconducting 
dipole antennas", Microwave and Optical Technology Letters, juin 1997, vol 15, n°2,  
pp.110-113 

[4] M.ARIAUDO,  E.BOURDEL,  D.PASQUET,  "Variation  of  the  Intrinsic  Parameters  of  the 
transistor with its gate width",  Electronics Letters, july 2000, vol 36, n°15, pp1323-
1325

[5] S.TRAVERSO, M.ARIAUDO, J.LGAUTIER, C.LEREAU, I.FIJALKOW ,"A 14-band low complexity 
and high performance synthesizer architecture for MB-OFDM communication", IEEE 
Transactions on Circuits And System II, June 2007, vol 54, number 6, pp 552-557

[6] S.TRAVERSO,  M.ARIAUDO,  I.FIJALKOW,  J.L.GAUTIER,  C.LEREAU,  "Decision  Directed 
Channel  Estimation  and High I/Q Imbalance  Compensation  in  OFDM Receivers", 
IEEE Transactions on Communications, May 2009, vol 57, number 5, pp 1246-1249

[7] J.GUTIERREZ, D.PACHE, M. ARIAUDO, J.L.GAUTIER, "A 1,4 GS/s 9-bit 45dB Power Control 
RFDAC  for  Digital  Radio  Transmitters", Analog  Integrated  Circuits  and  Signal  
processing, DOI 10,1007/s10470-009-9335-5 (july 2009),vol.62, n°3, mars 2010, pp  
313-318   

Publications dans des revues nationales avec comité de lecture:

[8] M.ARIAUDO, A.REINEIX, B.JECKO, "Application de la méthode des différences finies à la 
simulation de solitons temporels",  Annales de Physique (suite au congrès Coloq 3),  
vol 20, avril 1995, pp.111-112 

[9] N.BREUIL, A.BARTHÉLÉMY, C.FROEHLY, M.ARIAUDO, A.REINEIX, B.JECKO, "Caractérisation 
optoélectronique de CdTe polycristallin",  Annales de Physique, vol 20, oct-dec 1995 
(suite au congrès Coloq4)  
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Communications dans des conférences internationales avec comité de lecture:

[10] M.ARIAUDO, A.REINEIX, B.JECKO, N.BREUIL, A.BARTHÉLÉMY, C.FROEHLY, "FDTD method 
applied  to  photoconductive  switch  3D models",  Proceedings  of  the  International,  
1994 IEEE MTT-S, Topical meeting on Optical Microwave Interactions, Cernay La  
Ville, novembre 1994, pp.61-64 

[11] M.ARIAUDO, A.REINEIX, B.JECKO, N.BREUIL, A.BARTHÉLÉMY, C.FROEHLY, "Application of 
the FDTD Method to the study of ultrafast phenomena in photoconductive switches", 
Journées Maxwell'95, Le Barp, juin 1995 

[12] M.ARIAUDO, A.REINEIX, B.JECKO, N.BREUIL, A.BARTHÉLÉMY, C.FROEHLY, " FDTD method 
applied  to  photoconductive  devices  analysis"  ,  XXVth  General  Assembly  of  the  
International Union of Radio Science (URSI), Lille, Aout-sept 1996 

[13] A.REINEIX,  M.ARIAUDO,  C.CHATENET,  B.JECKO,  N.BREUIL,  A.BARTHÉLÉMY,  "Theoretical 
analysis of microdipole photoconducting antennas", 4th International Conference on 
Millimeter and Submillimeter Waves and Applications, San Diego, july 1998 

[14] C.GIRARD,  A.REINEIX,  M.ARIAUDO,  B.JECKO,  "New  time  domain  integral  equation 
approach for hybrid methods", PIERS 98, Nantes, juillet 1998 

[15] A.REINEIX,  C.GIRARD,  M.ARIAUDO,  B.JECKO,  "A  versatile  time  domain  integral 
equation  :  application  to  an  extension  of  the  theory  of  lines  and  to  integral 
equation/FDTD coupling", EuMC 98, sept 98, Rome 

[16] A.CHAKER,  M.ARIAUDO,  I.FIJALKOW,  J.L.GAUTIER,  "Compensation of the HF memory 
effect of a nonlinear amplifier in a multi-carrier transmission", EuMW (ECWT) 2003, 
6-8 octobre 2003, Munich

[17] A.CHAKER, M.ARIAUDO, I.FIJALKOW, J.L.GAUTIER, "Pré-compensation of the frequency-
dependance  of  a  non-linear  amplifier  in  a  multi-carrier  transmission",  ICC, 
septembre 2003, Paris

[18]  M.BALTI, D.PASQUET, E.BOURDEL, M.ARIAUDO, A.SAMET, A.BOUALLEGUE,  "Introduction 
of the propagation effects in an FET equivalent circuit", MMS, Juin 2004, Marseille

[19] A.CHAKER,  M.ARIAUDO,  I.FIJALKOW,  J.L.GAUTIER,  "Adaptative  compensation  of  the 
frequency-dependance  of  a  non-linear  amplifier  in  a  multi-carrier  transmission", 
ICTTA’06, avril 2006, Damas

[20] S.TRAVERSO, M.ARIAUDO, I.FIJALKOW, J.L.GAUTIER, C.LEREAU, D.CALLONNEC « Improved 
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Introduction

Introduction
 

Les systèmes de communication sans fil  [MOLI05]  ont eu un très rapide développement au 
cours de ces dernières décennies. L'augmentation des exigences de l'utilisateur passe bien sûr 
par l'augmentation des débits (espérés à 1Gbits/s pour des distances faibles et à 100Mbits/s en 
cellulaire), la flexibilité pour permettre une adaptation à l'environnement ... tout en assurant 
une  certaine  performance,  si  possible  avec  une  certaine  mobilité  ...  à  faible  coût,  faible 
consommation  …  Du  côté  des  opérateurs,  le  challenge  supplémentaire  concerne  le 
déploiement  d'infrastructures  à  faible  coût,  si  possible  reconfigurables  pour  permettre  le 
passage d'une génération à une autre simplement. 

Développer  ces  nouveaux  systèmes  ne  nécessite  pas  seulement  d'augmenter  l'efficacité 
spectrale et de viser la Capacité limite de Shannon, mais aussi de développer des architectures 
innovantes et efficaces, limitées elles par les aspects technologiques des circuits, en particulier 
du segment RF  [BAUD07],  [VILL07]. En effet,  le test  de vérité concernant la  viabilité d'un 
système  de  communication  est  la  mesure  de  ses  performances  en  tenant  compte  des 
imperfections du frontal  RF  [SCOT08]. Les défauts limitant le plus les performances d'une 
transmission sont en effet: les variations de l'instant d'échantillonnage dans les convertisseurs, 
le bruit de phase de la porteuse, le déséquilibre entre les voies I et Q de transmission, les non-
linéarités des circuits analogiques...   

Cette  synthèse  de  mes  activités  de  recherche  est  consacrée  aux  travaux  sur  l'étude  de 
l'influence des circuits du segment RF sur les performances d'un système de communication 
et  sur  les  moyens  de  les  corriger.  J'ai  développé  cette  activité  en  2001  initialement  en 
collaboration avec le groupe Signal pour les Communications d'ETIS. Cette activité pluri-
disciplinaire regroupe les thématiques des « circuits », des « architectures des systèmes » et 
du « traitement du signal pour les communications ». Initialement considérées comme des 
moyens d'amélioration des performances pour un circuit donné (post-design), les méthodes de 
compensation de défauts développées permettent d'envisager de relâcher les contraintes sur 
les circuits à concevoir. L'idée « fil rouge » de ces travaux est qu'il est autorisé de concevoir 
des segments RF imparfaits parce qu'il est possible d'implanter des méthodes de correction; 
c'est le concept de la « Dirty RF »  [FETT07]. Cette approche peut permettre d'envisager des 
émetteurs/récepteurs  moins  coûteux  et  plus  petits  car  la  recherche  de  la  meilleure 
caractéristique n'est plus l'objet du compromis.
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La figure suivante représente très schématiquement les traitements que je prends typiquement 
en compte lors de la transmission:

• à l'émission:
✔ modulation numérique des données à émettre (monoporteuse ou multiporteuses)
✔ transposition en fréquence vers la bande RF (homodyne: un seul saut en fréquence, 

ou hétérodyne: deux sauts en fréquences)
✔ amplification de puissance

• canal de transmission
• à la réception:

✔ amplification à faible bruit
✔ transposition en fréquence vars la bande de base (homodyne ou hétérodyne)
✔ égalisation du canal
✔ démodulation numérique 

Les codages et autres traitements en bande de base ne sont pas considérés dans mes travaux; 
ils permettent d'améliorer les performances mais ne modifient pas l'impact des défauts du 
segments RF. Les blocs orangés permettent de mettre en évidence les circuits ou traitements 
qui ont fait l'objet de développements particuliers dans nos travaux. 

Fig. Nos contributions dans l'émetteur/récepteur
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Introduction

Ce modèle de transmission émetteur/canal/récepteur a été développé avec le logiciel  ADS 
(Advanced Design System) d'Agilent et a permis d'analyser rigoureusement les performances 
d'une chaîne de transmission en présence de défauts du segment RF. Ce logiciel permet de 
réaliser des simulations comportementales (à base de modèles) dans la partie système ou des 
co-simulations système/circuit pour prendre en compte le comportement réel d'un circuit à 
partir  de  ces  composants.  Des  paramètres  pertinents  ont  été  mesurés,  comme  l'ACPR*1 

(Adjacent  Chanel  Power  Ratio),  le  TEB  (Taux  d'Erreur  Binaire),  l'EVM* (Error  Vector 
Magnitude) pour quantifier les performances et leur dégradation.

L'analyse globale proposée permet de mieux appréhender une chaîne d'émission/réception en 
prenant en compte simultanément tous les éléments de celle-ci, qu'ils soient numériques ou 
analogiques.  Les  applications  choisies  concernent  principalement  les  standards  de 
transmission  utilisant  les  modulations  multi-porteuses,  type  OFDM* [NEE00]  (Orthogonal 
Frequency Division Multiplex). Elles posent en effet des problèmes notables par rapport aux 
défauts du segment RF. En outre, la configuration multi-utilisateurs de ces standards conduit 
aussi à certaines difficultés, de synchronisation ou d'interférences. 

Dans la présentation de ce rapport, j'ai regroupé nos contributions par problématique; dans 
chaque cas, la dégradation des performances est évaluée et des solutions sont proposées pour 
y remédier. 

Dans  le  premier  chapitre,  la  problématique  de  la  linéarité  du  segment  RF  est  abordée. 
L'augmentation  demandée  du  débit  de  la  transmission  ne  peut  être  effectuée  que  par 
l'augmentation de la complexité des techniques de modulation. Les schémas de modulation 
proposés présentent alors plusieurs niveaux de symboles, voire plusieurs porteuses, rendant 
l'enveloppe du  signal  non  constante.  Cette  caractéristique pose problème par  rapport  aux 
circuits  non-linéaires,  comme  l'amplificateur  de  puissance  de  l'émetteur,  car  respecter 
l'intégrité du signal ne peut se faire qu'au prix d'une diminution du rendement et donc une 
augmentation de la consommation du circuit,  ce qui est  peu acceptable dans les systèmes 
portables. L'influence des non-linéarités de l'amplificateur de puissance sur un signal multi-
porteuses à grande dynamique a été notre première étape dans le cadre de la thèse d'Ammar 
Chaker (soutenue en 2004),  pour comprendre et  mettre en évidence les phénomènes. Plus 
récemment, avec StMicroelectronics (thèse de Jorge Gutierrez, soutenue en 2008) puis avec 
Thalès Communication (thèse de Mathilde Brandon en cours) nous nous sommes intéressés 
aux méthodes permettant de modifier le signal afin qu'il soit moins distordu dans le circuit 
non-linéaire; ces contributions s'intègrent dans la thématique de la linéarisation.

Dans le deuxième chapitre,  les conséquences de l'augmentation de la largeur de bande de 
fonctionnement sont étudiées. Elle peut être provoquée soit par l'augmentation des débits qui 
induit nécessairement l'augmentation de la bande de transmission, soit par l'implémentation 
d'une  architecture  multi-standards  dans  laquelle  le  segment  RF  avant  transposition  doit 
couvrir toutes les bandes. La conséquence de cette augmentation est la variation potentielle 
des caractéristiques des circuits sur la bande de transmission. Ces variations et leurs effets ont 

1 L'étoile indique que la définition du terme est donnée en annexe 
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été étudiés au niveau de l'amplificateur de puissance et du (dé)modulateur IQ. Ammar Chaker 
dans sa thèse a proposé une analyse et une compensation de l'effet mémoire hautes fréquences 
de l'amplificateur de puissance.  Sylvain Traverso (thèse soutenue en  2007),  dans le cadre 
d'une  collaboration  avec  France  Télécom,  a  développé  une  méthode  de  compensation 
innovante du déséquilibre IQ d'un émetteur et d'un récepteur.

Dans le troisième chapitre, nous nous intéressons aux problèmes induits par les défauts de 
l'oscillateur local qui permet la transposition vers une fréquence plus élevée. Dans la première 
application, il s'agit de permettre aux utilisateurs de changer très rapidement de fréquence de 
transmission; nous prenons exemple du fonctionnement proposé dans le standard utilisant le 
Multi-bandes OFDM. Une architecture de synthétiseur de fréquences 14 bandes est proposée 
(thèse  de  Sylvain  Traverso),  évaluée  et  en  cours  de  conception,  ainsi  qu'une  méthode 
permettant d'éliminer les interférences associées à ses défauts (thèse en cours de Borislav 
Milevsky en collaboration avec l'Université Technique de Sofia, Bulgarie). Dans un deuxième 
contexte, il s'agit de permettre un partage efficace du canal de transmission entre différents 
utilisateurs malgré un défaut de l'oscillateur local. Nous nous sommes placés dans un contexte 
particulièrement  contraignant  pour  trouver  un  compromis  entre  bénéfice  de  la  diversité 
fréquentielle et dégradation provoquée par un offset de la fréquence porteuse (thèse en cours 
de Babar Aziz, dans un programme Digiteo). 

Les principaux résultats obtenus dans mes travaux ont concerné :
– l'analyse de l'influence des non-linéarités de l'amplificateur de puissance ainsi que de 

ses effets mémoires sur des signaux OFDM. Une méthode innovante de correction des 
effets mémoires a été proposée [16], [17], [19]2. 

⇒ Cette solution permet d'envisager des transmissions de type OFDM large bande 
sans se soucier des variations de caractéristiques des circuits sur la bande passante; 
l'idée  suggérée  est  aussi  de  simplifier  les  réseaux  d'adaptation  des  circuits 
puisqu'on sait corriger leurs effets.

– l'analyse de l'influence d'un déséquilibre entre les voies I et Q d'un émetteur ou d'un 
récepteur.  Une  méthode  a  été  proposée  pour,  dans  un  premier  temps,  estimer 
conjointement ce déséquilibre et la caractéristique du canal de transmission et dans un 
deuxième temps, corriger leurs effets [6], [21], [22].

⇒  Cette  solution  permet  d'envisager  des  transmissions  large  bande,  hautes 
fréquences  sans  les  inconvénients  liés  aux  imperfections  de  symétrie  dans  la 
conception;   l'idée  suggérée  est  aussi  de  simplifier  l'implémentation  du  circuit 
puisqu'on sait corriger ces effets.

– le  développement  et  l'optimisation  d'un  synthétiseur  de  fréquences  agile  pour 
l'application MB-OFDM (Multi-Bande OFDM) du standard 802.15.3 [5], [39]. 

⇒  La  faisabilité  de  ce  circuit  permet  d'envisager  des  transmissions  multi-
utilisateurs bénéficiant d'une diversité fréquentielle pour combattre les effets du 
canal. 

2 se reporter au CV détaillé pour les références
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⇒  L'analyse  de  l'influence  des  interférences  dues  à  ce  synthétiseur  agile  en 
fréquence  non  parfait  et  le  développement  d'une  méthode  de  compensation 
autorisent une conception plus lâche sur certains paramètres [23], [24].

Le dernier chapitre, consacré aux perspectives de recherche, donne les pistes que je souhaite 
suivre dans les années à venir.

La première annexe de ce rapport présente les définitions de quelques paramètres et notions 
importants (signalés dans le texte par *) qui n'ont pas été inclus dans les chapitres principaux. 
Les références de mes articles publiés sont listées dans la deuxième annexe, par chapitre, donc 
par thématique; quelques articles sélectionnés y sont également disponibles. 
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Chapitre 1 : Le frontal RF et la linéarité

Chapitre 1:
Le frontal RF et la linéarité

A l'émission d'un système de transmission, le signal doit être fortement amplifié en prévision 
de sa propagation à l'air libre ou sur un support, des perturbations occasionnées par le canal, à 
savoir  atténuation,  déformation  …  et  du  bruit  ajouté  par  le  système  à  la  réception. 
L'amplificateur  présent  à  l'émission  est  donc  conçu  pour  avoir  une  puissance  de  sortie 
importante et si possible un bon rendement car il est l'élément le plus consommateur de la 
chaîne d'émission. Optimisé du point de vue de son rendement, c'est à dire de la conversion 
d'énergie  DC en  énergie  RF,  l'amplificateur  ne répond alors  plus aux critères  de linéarité 
nécessaires pour garantir  l'intégrité du signal transmis.  Dans les  systèmes de transmission 
actuels  et  dans  l'optique  de  garantir  la  performance,  il  est  d'usage  de  surdimensionner 
l'amplificateur vis à vis de son besoin réel en puissance et d'opérer à une puissance plus faible 
pour satisfaire les spécifications de linéarité. Ce choix se fait bien évidemment au détriment 
du rendement. 
Cette problématique de linéarité et de compromis linéarité/rendement est devenue cruciale 
avec l'augmentation de la complexité des modulations numériques mises en oeuvre pour offrir 
un meilleur débit de transmission ou une meilleure robustesse aux canaux de propagation. 

Il  ne s'agit  pas ici  de parler  de technologie ou de méthodes  de conception de circuit  qui 
favorisent  la  réduction  de  la  consommation  ou  l'augmentation  de  la  linéarité,  mais  de 
techniques permettant d'améliorer les performances pour un circuit donné dans un objectif 
d'optimisation du compromis linéarité/rendement. Elles sont de deux types :

– modifier  l'amplification pour permettre un rendement maximum de l'émetteur pour 
tout point du signal

– modifier le signal à transmettre en prévision du passage dans l'élément non linéaire

Notre  première contribution  dans  ce cadre a  consisté  à  mettre  en  place une modélisation 
système afin d'étudier les effets non-linéaires de l'amplificateur de puissance sur un signal 
modulé  à  enveloppe  non  constante  et  en  particulier  sur  une  modulation  complexe  qu'est 
l'OFDM* (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) [NEE00] (cette chaîne permet aussi 
d'analyser  tous  les  défauts  potentiels  du  frontal  RF).  Par  la  suite,  en  collaboration  avec 
StMicroelectronics,  nous nous  sommes intéressés  à  une architecture d'émetteur  rendant  le 
signal  invariant  en  amplitude,  permettant  un  traitement  linéaire  au  passage  dans 
l'amplificateur.  Plus  récemment,  en  collaboration  avec  Thalès  Communication,  nous  nous 
intéressons  à  l'utilisation  conjointe  de  méthodes  de  linéarisation  et  d'amélioration  du 
rendement. Ces contributions vont être décrites dans ce chapitre.
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Chapitre 1 : Le frontal RF et la linéarité

1 L'amplificateur de puissance et les signaux à enveloppe non constante

A l'émission  d'un  système,  l'élément  présentant  le  comportement  le  plus  non-linéaire  est 
l'amplificateur de puissance. Pour comprendre la problématique, il est nécessaire de connaître 
les différentes conditions de fonctionnement de ce circuit et les conséquences sur différents 
types  de  signaux,  en  particulier  ceux  qui  présentent  des  variations  d'amplitude,  dits  à 
enveloppe non constante.

Un amplificateur est classiquement caractérisé en non-linéaire par plusieurs paramètres, que 
sont  le  point  de  compression  et  la  saturation  pour  une  excitation  sinusoïdale  pure.  La 
caractéristique Ps=f(Pe), représentant les puissances moyennes d'entrée et de sortie du circuit, 
présente trois zones de fonctionnement : la zone de fonctionnement linéaire (I), la zone de 
compression (II) et la zone de saturation (III) (Fig. 1.1). Le point de compression est une 
caractéristique importante de l'amplificateur qui situe le début de la zone non-linéaire.

Fig. 1.1 Exemples de caractéristiques entrée-sortie d'un amplificateur de puissance

Assurer  l'intégrité  de la  transmission  du signal  nécessite  un fonctionnement  dans la  zone 
linéaire, ce qui doit se traduire par une puissance moyenne du signal d'autant plus éloignée du 
point  de  compression  de  gain  que  le  signal  a  une  grande  dynamique;  assurer  un  bon 
rendement nécessite un fonctionnement dans la zone de compression, ce qui doit se traduire 
par une puissance moyenne proche du point de compression. 

Pour  les  signaux  à  enveloppe  complexe  constante,  le  point  de  compression  représente 
l'optimum car il assure le meilleur rendement sans déformation du signal, tous les niveaux 
utiles du signal étant amplifiés de la même façon. La problématique des signaux à enveloppe 
non constante est de limiter les non-linéarités tout en bénéficiant d'un rendement correct.
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1.1 Caractéristiques des signaux modulés à enveloppe non constante

Dans  la  problématique  de  l'amplification,  les  caractéristiques  importantes  des  signaux 
modulés sont les suivantes :

– puissance instantanée p(t), définie comme le produit à chaque instant t entre la tension 
u(t) et i(t): p(t)=u(t)*i(t)

– puissance moyenne Pmoy, définie comme la puissance moyenne sur une longue durée 

du signal: Pmoy=
1
T ∫−∞

∞

u t ∗i t dt

– puissance d'enveloppe Penv(t), définie comme la puissance moyenne sur une période de 

la porteuse: P env t =
1

T porteuse
∫t o

t oT porteuse

ut ∗i t dt

– puissance  crête  Pmax,  définie  comme  le  maximum  de  la  puissance  d'enveloppe: 
Pmax=max(Penv(t))

– PAPR (Peak to Average Power Ratio), défini comme le rapport entre la puissance crête 

et la puissance moyenne: PAPR=
Pmax

P moy
 en linéaire 

ou PAPR=Pmax(dBm)-Pmoy(dBm) en dB

A titre  d'exemple  un  signal  modulé  par  une  modulation  d'amplitude  en  quadrature  à  16 
symboles (16QAM*) est  caractérisé par trois niveaux de puissance d'enveloppe et un PAPR 
théorique en l'absence de filtre de mise en forme de 2,5dB. Ce PAPR peut atteindre 5-6 dB en 
fonction du filtre de mise en forme utilisé.

1.2 Amplification des signaux à enveloppe non constante

Les standards modernes de transmission de signal, pour assurer des débits de plus en plus 
importants,  nécessitent  l'utilisation  de  modulations  complexes,  à  plusieurs  niveaux  de 
puissance.  Dans  ce  cas  l'enveloppe  complexe  du  signal  n'est  pas  constante  et  il  devient 
nécessaire de réduire la puissance moyenne du signal à émettre pour assurer que tous les 
niveaux de puissance soient amplifiés de la même façon, linéairement; le fonctionnement est 
alors caractérisé par un recul en puissance par rapport au point de compression, nommé IBO 
(Input Back Off) s'il s'agit des puissances d'entrée ou OBO (Output Back Off) s'il s'agit des 
puissances de sortie. 

Ce  recul  nécessaire  est  fixé  par  rapport  à  la  valeur  du  PAPR du  signal,  caractérisant  sa 
variation de puissance. La valeur maximale de la puissance moyenne du signal est fixée par :

Pmoy_lim=P1dB - PAPR 

Ce recul doit aussi tenir compte du type de signal à transmettre. En effet, la caractéristique de 
l'amplificateur Ps=f(Pe) dépend du signal qui le traverse. La figure 1.2 montre le décalage du 
point de compression à 1 dB, signalé sur la courbe par un marqueur triangulaire, entre une 
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excitation sinusoïdale (CW) et une excitation modulée (16QAM). Il changerait aussi avec une 
excitation  multi-porteuses.  Ainsi  le  recul  doit  être  effectué  par  rapport  au  point  de 
compression obtenu pour le signal à transmettre.

Fig. 1.2 Point de compression pour l'excitation sinusoïdale et l'excitation modulée

Les figures suivantes montrent l'effet de la non-linéarité d'un amplificateur de puissance sur 
un  signal  16QAM.  La  figure  1.3  présente  les  variations  temporelles  de  la  puissance 
d'enveloppe, avant et après le circuit non-linéaire, pour deux valeurs de puissance moyenne: 
l'une avec un recul suffisant (4 dBm de puissance moyenne en entrée) et l'autre proche du 
point de compression (10 dBm de puissance moyenne en entrée). La figure 1.4 présente les 
constellations associées, en entrée puis en sortie de l'amplificateur. 

Les points portant la puissance la plus élevée peuvent être déformés par la non-linéarité et la 
saturation  du  circuit.  Une  rotation  de  la  constellation  peut  également  être  observée  si 
l'amplificateur présente une distorsion de phase. Simultanément de la puissance hors bande 
est générée provoquant des remontées des canaux adjacents.

Fig. 1.3 Effet d'une amplification non-linéaire sur l'enveloppe d'un signal 16QAM
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Chapitre 1 : Le frontal RF et la linéarité

Fig. 1.4 Effet d'une amplification non-linéaire sur la constellation

→  Notre contribution :

Au début de notre activité sur l'étude de l'impact des segments RF en 2001 dans le cadre de la 
thèse  d'Ammar  Chaker,  nous  nous  sommes  intéressés  à  l'effet  de  la  non-linéarité  de 
l'amplificateur  de  puissance  sur  un  signal  particulièrement  sensible  qu'est  l'OFDM 
(Orthogonal Frequency Division Multiplexing). Cette modulation est de plus en plus utilisée 
dans  les  nouveaux  standards  de  transmission  (HiperLAN=High  Perfromance  Local  Area 
Network, DVB-T=Digital Video Broadcasting-Terrestrial...)  [HARA03], car sa constitution en 
fait  un signal  très  robuste aux canaux sélectifs  en  fréquence,  cependant  elle  présente  une 
variation de la puissance d'enveloppe extrêmement importante caractérisée par un fort PAPR. 
A titre d'exemple,  la  figure 1.5 montre un histogramme en puissance d'un signal OFDM-
16QAM à 64 sous-porteuses. Le PAPR observé dans cet exemple atteint pratiquement 10dB 
ce qui impose un recul en puissance minimum de 10dB par rapport au point de compression 
de l'amplificateur pour assurer un fonctionnement complet en zone linéaire. Le rendement du 
circuit est alors fortement détérioré.    
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Fig. 1.5 Exemple d'histogramme en puissance d'un signal OFDM

Nos premiers pas dans l'étude de l'influence du segment RF des systèmes de communication 
était d'observer et de quantifier l'effet de la non-linéarité sur les caractéristiques « système » 
mesurées  typiquement  telles  que  le  TEB  (Taux  d'Erreur  Binaire),  l'EVM* (Error  Vector 
Magnitude), caractéristiques de la performance dans la bande et l'ACPR* (Adjacent Chanel 
Power Ratio), caractéristique de la performance hors de la bande de transmission. Nous nous 
plaçons toujours dans l'hypothèse qu'un effet non-linéaire résiduel existe, même dans le cas de 
l'application de méthodes de linéarisation ou autres...

La simulation mise en place avec le logiciel ADS (Advanced Design System) dans sa partie 
système a permis de modéliser un système de transmission basé sur l'OFDM (Fig.1.6). 

Les étapes de traitement pris en compte dans nos simulations sont : 

• à  l'émission  :  modulation  numérique,  Transformée  de  Fourier  (pour  l'OFDM), 
insertion du préfixe cyclique, filtrage de mise en forme, transposition en fréquence, 
amplification

• à la réception : opérations duales de l'émission.

L'amplificateur de puissance a été pris en compte de deux manières différentes en fonction de 
l'analyse réalisée et des besoins:

– amplificateur pris en compte par son circuit; il s'agit alors d'une co-simulation entre les 
deux moteurs de simulation (circuit et système). La partie « système » génère le flot de 
données; à chaque itération temporelle de la simulation, l'interface « système » fournit 
un signal d'entrée au sous-circuit analogique qui évalue sa sortie puis les retranscrit à 
la  partie « système ». Le comportement observé tient alors compte de phénomènes 
assez réalistes comme les variations en fréquence, ou en puissance... 

– amplificateur pris en compte par un modèle qui approxime les relations entrée-sortie 
du  circuit  ou  du  composant;  la  performance  de  la  simulation  dépend  alors  de  la 
précision du modèle et de la caractérisation du circuit. Le modèle d'amplificateur non 
linéaire dans ADS est un modèle polynomial, calculé à partir de caractéristiques telles 
que le gain, le point de compression, la saturation...; il s'agit alors d'une approximation 
ne tenant pas compte de variations fréquentielles. 
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Le canal de propagation a été considéré comme idéal ou égalisé parfaitement afin de ne pas 
mélanger les effets  et  d'être capable d'identifier les origines des phénomènes; toutefois un 
modèle de propagation peut être ajouté simplement. 

 Fig. 1.6 Chaîne de simulation mise en place

La figure 1.7 montre à titre d'exemple la déformation subie par un signal de type OFDM-
16MAQ lorsque le point de fonctionnement n'est  pas suffisamment repoussé vers la  zone 
linéaire. 

Fig. 1.7 Effet des non-linéarités de l'amplificateur sur une modulation OFDM-16QAM
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Les  variations  de  l'EVM  et  de  l'ACPR  sont  tracées  sur  la  figure  1.8  en  fonction  de  la 
puissance  moyenne  d'entrée,  en  considérant  que  les  autres  éléments  de  la  chaîne  de 
transmission sont idéaux.

Fig. 1.8 Variation de l'EVM et de l'ACPR

Le signal est écrêté lorsque la puissance d'enveloppe atteint la zone non-linéaire, ce qui se 
traduit sur la constellation par une dégradation similaire à un bruit. Elle est en plus déphasée 
par rapport à la constellation initiale du fait de la prise en compte du déphasage introduit par 
l'amplificateur. L'EVM et l'ACPR, idéalement respectivement proche de 0% et +∞dBc, s'en 
éloignent au fur et à mesure que la puissance augmente. 

Cette première phase de nos travaux a permis de comprendre et de quantifier les phénomènes 
mis en jeu lors du passage d'un signal quelconque, à enveloppe non constante, dans un circuit 
non-linéaire. La mise en place du modèle de simulation de la chaîne de transmission complète 
a, en outre, permis d'analyser les effets d'autres types de défauts et de tester des techniques de 
compensation.

37



Chapitre 1 : Le frontal RF et la linéarité

2 Techniques de linéarisation, amélioration du rendement

Minimiser les distorsions tout en permettant l'utilisation d'un amplificateur donné jusqu'à son 
niveau  de  compression  conduit  au  développement  de  techniques  de  linéarisation  ou 
d'amélioration de rendement. De nombreux travaux ont été réalisés sur cette thématique et de 
nombreux  ouvrages  répertorient  les  différentes  techniques  utilisables  [CRIP99].  Quelques 
références sont données mais ne constituent pas une liste exhaustive.

2.1 Techniques appliquées à un circuit 

a) Linéarisation

Les techniques de linéarisation consistent à modifier le signal à transmettre en fonction du 
circuit qui le distord. Elles sont implémentées:

• soit en amont de l'amplificateur pour prévenir les éventuelles distorsions: 

• « Envelope Feedback », « Cartesian Feedback »  [CONS07] : les formes d'onde 
d'entrée et  de sortie du système complet sont comparées afin de générer un 
signal de commande pilotant le contrôle de gain et  de phase du système de 
compensation; le système nécessite une boucle de contre-réaction, limitant son 
application à des signaux bande étroite. 

• « Prédistorsion »  [LIM95], [YONG05],  [QIN07]: la compensation est réalisée en 
appliquant la fonction inverse du gain du circuit (Fig1.9); elle nécessite donc la 
connaissance a priori de la caractéristique du circuit ou une mesure en temps 
réel en cas de variation. 

Fig. 1.9 Principe de prédistorsion 

• soit en aval pour les éliminer :

• « Feedforward » [CAVE02] : l'action a lieu sur le signal de sortie pour éliminer 
les produits d'inter-modulation* générés lors du passage dans le circuit  non-
linéaire; deux boucles de traitement sont nécessaires rendant le système très 
complexe à implanter efficacement.  

La  plus  étudiée  est  actuellement  la  technique  de  prédistorsion  numérique  qui  consiste  à 
implanter  numériquement  une  fonction  inverse  de  celle  du  circuit  de  façon  à  ce  que 
l'ensemble du traitement soit linéaire. Elle est en effet la plus simple à mettre en oeuvre et 
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semble présenter le plus de potentiel.  Pour une prédistorsion adaptative,  pour laquelle les 
paramètres  de compensation  peuvent  évoluer  au cours  de la  transmission,  une mesure en 
temps réel de la caractéristique du circuit doit être ajoutée.   

b) Amélioration du rendement

Les techniques  d'amélioration  de rendement  permettent  d'utiliser  des  amplificateurs  à  fort 
rendement grâce à des décompositions de signaux appropriées. Il s'agit des méthodes:

• LINC  (LInear  amplification  with  Non-Linear  Components)  [BERN95],  [COLA07], 
[ELAA06] :  le  signal  est  séparé  en  deux  signaux  à  enveloppe  constante  amplifiés 
séparément  par  deux  amplificateurs  fonctionnant  à  la  compression  (rendement 
maximum) puis recombinés.

• CALLUM (Combined Analog Locked Loop Universal Modulator) [STRA04]: c'est une 
amélioration de la  technique précédente qui contrôle les écarts  de phase potentiels 
entre les deux voies.

• Doherty (du nom de son inventeur) [HAMM07], [KIM07]: le signal est réparti sur deux 
voies, l'une contenant l'amplificateur principal et  l'autre un amplificateur auxiliaire; 
l'amplificateur auxiliaire permet de faire varier la charge du principal en fonction de la 
puissance du signal.   

D'autres techniques permettent d'augmenter le rendement en agissant sur la polarisation du 
circuit :

• La technique EER (Enveloppe Elimination and Restauration) [KIM07] (Fig.1.10), est la 
plus répandue : elle consiste à séparer les informations d'amplitude et de phase du 
signal à transmettre, de façon à amplifier un signal à enveloppe constante (qui contient 
l'information  en  phase  du  signal).  La  variation  d'amplitude  sert  à  moduler 
dynamiquement l'alimentation de l'amplificateur permettant ainsi de retrouver toute 
l'information en sortie du circuit. 

Fig. 1.10 Principe de la méthode EER
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• La méthode d'Envelope Tracking [WANG04], (Fig 1.11) est une version simplifiée de la 
méthode EER dans le sens où le signal à amplifier n'est pas à enveloppe constante et 
contient toutes les informations d'amplitude et de phase. L'amplificateur utilisé doit 
être  de  type  linéaire  et  l'enveloppe  du  signal  est  utilisée  afin  de  commander 
dynamiquement son alimentation.  

Fig. 1.11 Principe de la méthode Enveloppe Tracking

Toutes ces méthodes présentent l'inconvénient de nécessiter des composants supplémentaires 
dont  il  faut  évaluer  la  consommation  et  la  linéarité.  Certaines  posent  le  problème  de 
l'augmentation de la bande passante, d'autres de synchronisation entre voies, de stabilité... 

D'autre  part,  la  complexité  des  modulations  actuelles  rend  l'utilisation  de  ces  méthodes 
difficiles. Il est alors intéressant, afin de trouver un compromis, d'envisager le couplage de 
certaines  de  ces  méthodes.  Dans  ce  cas  il  est  judicieux  que  la  méthode  de  linéarisation 
s'applique à l'ensemble du système d'amélioration du rendement. 

A titre d'exemple, la méthode de prédistorsion numérique associée à la méthode d'Envelope 
Tracking a été testée sur un signal 16-QAM puis expérimentée pour l'OFDM, donnant des 
résultats promettant [BACQ09]. Cependant un inconvénient est la difficulté de réduire le signal 
hors bande (ACPR). 

→  Notre (actuelle/future) contribution :

Cette association doit  être précisément analysée et  optimisée dans le cadre de la thèse de 
Mathilde Brandon pour un signal OFDM avec Thalès Communication. Une des difficultés 
actuelles est purement matérielle puisque la rapidité de variation et la dynamique du signal 
impliquent  l'utilisation  d'appareils  extrêmement  rapide  en  particulier  pour  modifier  la 
polarisation  du  circuit.  Ce  problème  occulté,  il  est  nécessaire  d'évaluer  la  configuration 
optimale de traitement  du  signal  :  quelle  caractéristique inverse  doit  être  utilisée  pour  la 
prédistorsion dans ce cas? Est-il nécessaire de suivre parfaitement les variations d'enveloppe 
ou peut-on trouver un compromis entre la dégradation occasionnée et le suivi d'enveloppe?... 

Les différentes étapes du travail de thèse de Mathilde Brandon sont les suivantes:

– modéliser la méthode de pré-distorsion pour un signal 16QAM puis un signal OFDM

➢ analyser  les  effets  des  variations  des  conditions  de  fonctionnement  de 
l'amplificateur  de  puissance  (polarisation...)  et  les  prendre  en  compte 
dynamiquement
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➢ associer  une  méthode  de  réduction  de  PAPR  (Active  Constellation  Technique 
[SEUN05], [KRON03] dont l'efficacité a été étudiée pendant le stage de fin d'étude de 
Mathilde Brandon [BRAN09]) afin d'en quantifier le gain lors de l'association

– modéliser  la  méthode  d'envelope  tracking  pour  un  signal  16QAM  puis  un  signal 
OFDM

➢ évaluer les performances et les difficultés d'implémentation

➢ évaluer la dégradation apportée par un suivi non strict de l'enveloppe 

– modéliser  l'association  des  deux  (voire  trois)  méthodes  et  trouver  un  compromis 
d'application de chacune

Ce travail pourra être testé sur un banc intégrant un amplificateur et des pré-traitements.

2.2 Techniques appliquées au signal

Le signal peut également être modifié indépendamment de la caractéristique du circuit;  il 
s'agit alors de méthodes de « réduction de PAPR » [SEUN05], [LI98], [GUEL07], pour lesquelles 
il  est  indispensable  de  mesurer  l'impact  en  terme de performances  puisque ces  méthodes 
induisent  des  pertes  d'informations  dans  le  signal  à  transmettre.  Elles  peuvent  alors  être 
couplées  à  des  codes  correcteurs  d'erreur  afin  de  compenser  cette  perte  volontaire 
d'information.     

La  dernière  catégorie  de  méthodes  permet  de modifier  le  signal  à  transmettre  sans  perte 
d'information;  elle  consiste  à utiliser  un modulateur en  largeur d'impulsions  (Pulse Width 
Modulator). Ainsi le signal à amplifier est à enveloppe constante et contient l'information dans 
la variation de la largeur des impulsions. Les codeurs ∆ ou Σ∆ utilisés sont, selon la méthode 
proposée, appliqués aux signaux I et Q, au signal RF ou à l'enveloppe du signal. Dans cette 
catégorie,  une  architecture  intéressante  a  été  proposée  en  2002 permettant  de générer  un 
signal à enveloppe constante et utilisant un codeur d'enveloppe. Il s'agit de l'architecture dite 
universelle présentée dans la figure 1.12, sur l'idée de Corinne Berland. Elle a été proposée 
pour pouvoir traiter tous types de signaux pour différents standards de transmission et doit 
vérifier les critères pour chacun. Ainsi deux paramètres importants ont guidé certains choix de 
conception : 9 bits pour la conversion numérique/analogique et 80 dB de contrôle de gain 
[HIBB05].  

Fig. 1.12 Architecture universelle proposée dans [HIBB05]
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Le signal s(t) est construit pour être à enveloppe constante. L'enveloppe du signal est codée 
par un modulateur Σ∆ à 1-bit pour ne présenter à sa sortie que deux niveaux  ±a.  Il est ensuite 
multiplié par les informations de phase des voies I et Q ainsi que par le signal de l'oscillateur 
local pour la transposition en fréquence. Le signal s(t) est alors égal à :

s  t    =±a . b cos ωt cos ϕ−bsin ωt  sin ϕ
       =±a .bcos ωt+ϕ 
       =b .acos ωt+ϕ±π 

Le  signal  s(t)  peut  alors  être  amplifié  par  n'importe  quel  type  d'amplificateur  à  haut 
rendement; l'enveloppe du signal est restaurée par filtrage passe-bande avant d'être émis.

Cette structure souffre toutefois d'un fort bruit ajouté hors bande à cause du modulateur. En 
effet le modulateur nécessite d'être utilisé avec un ordre « assez » élevé pour limiter le bruit 
dans le bande, ce qui a pour conséquence d'augmenter le bruit hors bande. En pratique et en 
guise de compromis, le modulateur choisi est un codeur de Chebychev du second ordre.  

→  Notre contribution :

Dans le cadre de la thèse de Jorge Gutierrez avec StMicroelectronics, notre contribution a 
consisté à améliorer cette architecture, en particulier concernant le bruit généré, et à réaliser 
une puce de l'émetteur (en amont de l'amplificateur) en technologie BiCMOS afin d'en tester 
les performances.

La réduction du bruit a été nécessaire car le modulateur  Σ∆ introduit du bruit hors bande, 
d'autant plus grand que l'ordre du modulateur est élevé. L'implémentation d'un interpolateur 
placé après le modulateur Σ∆ permet théoriquement de réduire le bruit hors bande grâce à la 
forme  en  sinus  cardinal  de  sa  fonction  de  transfert.  Un  travail  de  choix  des  différentes 
fréquences (fréquence d'échantillonnage du Σ∆ et de l'interpolateur par rapport à la fréquence 
de l'oscillateur local) a été nécessaire pour optimiser le résultat. 

L'originalité de ce travail de conception concerne :

– la conception du convertisseur numérique analogique RF 9 bits [7], [40] : parmi 
les solutions possibles, il a été choisi une structure à sources en courant binaires 
(compromis vitesse, linéarité, consommation); la conversion est réalisée par deux 
blocs en parallèle de 4 bits et 5 bits pour limiter les problèmes de non-linéarité et 
permettre le traitement de signaux ayant une grande dynamique.

– la  réalisation  en  numérique  de  l'architecture  jusqu'au  combineur  [25].  Cette 
réalisation en numérique a été rendue possible par le fait que le modulateur  Σ∆ 
fonctionne  avec  deux  niveaux  ±1.  La  multiplication  peut  alors  être  effectuée 
simplement grâce à des portes numériques de type OU et INV (Fig 1.13).

42



Chapitre 1 : Le frontal RF et la linéarité

Fig. 1.13 Modulateur IQ numérique 

La combinaison des signaux ILO et QLO a été finalement modifiée; sa réalisation est présentée 
sur la figure 1.14. L'additionneur numérique et le convertisseur 10 bits ont été remplacés par 
deux convertisseurs 9 bits et une combinaison en courant analogique. 

Fig. 1.14 Combinaison et conversion des signaux

La figure 1.15 montre la puce finalement réalisée, pour laquelle une attention particulière a 
été  prêtée  lors  de  la  conception  pour  séparer  les  différents  types  de  signaux  (signaux 
numériques  basse  fréquence,  signaux  d'alimentation,  signaux  RF)  afin  d'éviter  les 
phénomènes de couplage. La figure 1.16 montre le banc de test mis en place pour la mesure.

Fig. 1.15 Puce réalisée en technologie BiCMOS 0,16µm de StMicroelectronics
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Fig. 1.16 Schéma de la puce dans son environnement de test

Les tests en mesure ont permis de valider le concept. Un signal d'enveloppe de 3 MHz est 
généré en voie I et Q hors de la puce puis envoyé en entrée du système à tester. L'oscillateur 
local a une fréquence de 900 MHz (limitée actuellement par la puce elle même). Les résultats 
obtenus montrent bien deux raies espacées de 6 MHz autour de 900 MHz (Fig.1.17). 

Fig. 1.17 Résultats de mesure à 900 MHz, pour une fréquence d'enveloppe de 3 MHz

Cependant dans l'exemple, les niveaux de réjection observés ne sont pas aussi intéressants que 
ceux obtenus en simulation post-layout (-25dBc).  Il  a  été difficile d'évaluer la  part  liée à 
l'architecture elle-même et celle liée à l'implantation du test pour lequel les signaux I et Q sont 
générés hors de la puce. 

Une diminution du niveau de bruit est donc encore nécessaire avant de tester l'applicabilité de 
cette structure à des signaux plus complexes. 
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Conclusion/Contributions

La  linéarité  des  émetteurs  est  un  point  crucial  pour  respecter  l'intégrité  des  signaux  à 
transmettre.  Particulièrement fautif,  l'amplificateur de puissance reste un point sensible de 
l'architecture  et  fait  toujours  l'objet  de  nombreuses  études,  tant  pour  améliorer  ses 
performances intrinsèques en terme de gain et de puissance de sortie que pour optimiser ses 
propriétés de linéarité et de rendement. Les problèmes sont d'autant plus importants que les 
exigences en terme de service augmentent : augmentation du débit, autonomie du dispositif, 
multi-standards...

Les  techniques  de  linéarisation  ou  d'amélioration  de  rendement  sont  nombreuses  mais 
présentent  chacune des  inconvénients  liées  à  la  complexité  d'implémentation  et  au  relatif 
faible gain en terme de linéarité ET de rendement. 

Après avoir mis en place la modélisation complète de la chaîne de transmission et analyser les 
effets des non-linéarités de l'amplificateur sur un signal multi-porteuses, nous avons choisi 
dans nos travaux de nous intéresser à une nouvelle architecture permettant de transformer tout 
type de signal en signal à enveloppe constante. Nos travaux dans ce domaine ont donné lieu 
aux communications suivantes :

[7] J.GUTIERREZ,  D.PACHE,  M.  ARIAUDO,   J.L.  GAUTIER,  "A 1,4  GS/s  9-bit  45dB Power 
Control  RFDAC  for  Digital  Radio  Transmitters", Analog  Integrated  Circuits  and 
Signal  processing,  DOI  10,1007/s10470-009-9335-5  (july  2009),vol.62,  n°3,  mars  
2010, pp 313-318

[25] J.GUTIERREZ, M. ARIAUDO, D.PACHE, J.L. GAUTIER, “BiCMOS Implementation of a Full-
digital  Linearized  System for  Complex  Modulation  Transmitter”, EuMW (EuMC), 
September 2010, Paris 

[40] J.GUTIERREZ,  M.  ARIAUDO,   DENIS PACHE,  J.L.  GAUTIER,  "Convertisseur  numérique 
analogique 9 bits RF pour une architecture d’émetteur numérique", JNM2007, 22-24 
mai 2007, Toulouse

Dans les travaux en cours, nous nous intéressons à l'optimisation conjointe de la technique de 
prédistorsion numérique et de la technique d'Envelope Tracking pour un signal OFDM. Une 
technique de réduction de PAPR doit également être associée afin d'alléger les contraintes 
d'application des deux premières.  

NB :  Les  effets  mémoire  HF  de  l'amplificateur  ont  volontairement  été  occultés  dans  ce 
chapitre. Leur influence et leur correction sont proposées dans le chapitre suivant consacré 
aux variations des caractéristiques sur la bande de transmission.
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Chapitre 2 :
Le frontal RF et les variations 

fréquentielles

Pour répondre aux besoins en débit, il est nécessaire d'augmenter l'efficacité spectrale de la 
transmission  et/ou  d'augmenter  la  bande  passante.  La  première  solution,  qui  consiste  à 
transmettre plus de données dans une bande fixée, induit des modifications sur la mise en 
forme du signal, par l'amélioration des modulations par exemple. Cela conduit comme nous 
l'avons vu dans la première partie à des difficultés éventuelles pour transmettre le signal sans 
le déformer et avec une bonne efficacité. Nous nous intéressons ici à l'augmentation de la 
bande de transmission, et donc aussi de la fréquence de transmission, qui ont bien sûr des 
conséquences directes sur les circuits du frontal RF.

Dans l'hypothèse d'un frontal RF très large bande, nécessaire dans les applications dite ULB 
(Ultra-Large Bande)  ou dans les  applications  multi-standards,  les  contraintes  en  terme de 
conception  de  circuit  se  durcissent  pouvant  conduire  à  d'inévitables  variations  des 
caractéristiques en fonction de la fréquence. Dans un objectif de modélisation, une partie de 
ces variations fréquentielles peut être « absorbée » par le canal de transmission, estimée et 
donc égalisée par le procédé classique utilisé dans les récepteurs. Cependant deux cas ne 
peuvent pas être traités de cette façon : 

– la variation fréquentielle des caractéristiques d'un élément non linéaire : c'est le cas 
bien sûr de l'amplificateur de puissance à l'émission, qui présente des effets mémoire 
hautes fréquences 

– la différence de variation entre les deux voies de transmission I et Q de l'émetteur ou 
du récepteur.
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Dans un concept de « Dirty RF », il est envisagé de s'autoriser ces variations à condition d'être 
capable d'en corriger leurs effets. Cela peut permettre de développer des émetteurs/récepteurs 
à moindre coût. Dans ce chapitre, je montrerai nos contributions dans les deux cas cités ci-
dessus :

– analyse et compensation des effets mémoire hautes fréquences de l'amplificateur 
de puissance, résultats de la thèse d'Ammar Chaker

– analyse et compensation du déséquilibre IQ de l'émetteur et du récepteur, résultats 
de la thèse de Sylvain Traverso 
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Chapitre 2 : Le frontal RF et les variations fréquentielles

1 Les effets mémoires Hautes Fréquences de l'amplificateur de puissance

L'amplificateur de puissance est l'objet  de nombreuses études pour réduire l'impact de ses 
caractéristiques non-linéaires et/ou pour augmenter son rendement. Mais avec l'élargissement 
de la bande passante du signal à transmettre, s'ajoute le problème des variations en fréquence 
de ses caractéristiques sur la bande. Les conséquences, comme nous allons le voir, ne sont pas 
négligeables,  y  compris  pour  des  puissances  faibles  du  signal  à  transmettre,  ce  qui  est 
nouveau par rapport à la problématique des effets non-linéaires.

Dans le cadre de sa thèse, Ammar Chaker a mis en évidence par simulation les conséquences 
de  ce  défaut  sur  une  transmission  multi-porteuses  et  a  proposé  une  méthode  de  pré-
compensation, applicable à l'émetteur dans la partie numérique. 

1.1 Définition, effets et modèles 

Un dispositif  présente des  effets  mémoires  lorsque le signal de sortie à  un instant  donné 
dépend du signal d'entrée au même instant et aux instants précédents. Ceci se traduit par une 
variation  des  caractéristiques  du  dispositif,  cette  variation  dépendant  elle-même  de  la 
puissance du signal. Il existe deux types d'effets mémoires caractérisés par le temps de charge 
et de décharge de l'énergie dans le composant [VUOL03]:

– l'effet mémoire BF, caractérisé par une constante de temps élevée devant la période du 
signal  RF;  il  est  dû  à  des  phénomènes  électro-thermiques  ou  aux  circuits  de 
polarisation du composant. Il agit sur la partie basse fréquence du signal d'excitation et 
peut être mis en évidence par une caractérisation bi-porteuses du circuit. Il induit une 
modulation de la polarisation du circuit.

– l'effet mémoire HF, caractérisé par une constante de temps du même ordre de grandeur 
que la période du signal d'excitation; il est principalement dû à la bande passante des 
circuits  d'adaptation  du  composant.  Il  est  d'autant  plus  visible  que  la  bande  de 
transmission du signal est large.

Leur modélisation fait l'objet de nombreux travaux qui mettent en particulier en évidence la 
nécessité de les considérer simultanément dans un même modèle car ils ont des effets les uns 
sur les autres [MAZE07]. 

A titre d'exemple, et puisque nos travaux sont limités à ce jour à l'étude de l'effet mémoire HF, 
les figures suivantes montrent son influence sur les caractéristiques AM/AM et AM/PM d'un 
amplificateur. Les figures a) et b) sont paramétrées en fonction de la fréquence alors que les 
figures  c)  et  d)  sont  paramétrées  en  fonction  de  la  puissance.  Pour  la  simulation,  un 
amplificateur réaliste a été conçu dans la partie « circuit » du simulateur ADS et caractérisé en 
puissance et en fréquence. La conception ne fait pas l'objet de ce travail et n'est donc pas 
présentée. Cela a permis de tenir compte du phénomène d'effet mémoire sans l'approximer par 
un modèle. 
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Fig. 2.1 Caractéristiques de gain et phase paramétrées en fréquence

Il est important de constater que les variations en fréquence des caractéristiques existent aussi 
bien  pour  les  basses  puissances  que  pour  les  fortes  puissances.  Ainsi,  même  à  faible 
puissance, un signal peut être déformé s'il  est large bande puisque toutes les composantes 
fréquentielles ne sont pas affectées par les mêmes coefficients. D'autre part, il faut remarquer 
que les variations sur la bande de fréquence ne sont pas les mêmes selon la puissance, ce qui 
rend les caractéristiques de sortie dépendantes de deux paramètres.   

a) Effet de l'effet mémoire HF

La figure 2.2 illustre le phénomène pour un signal transmis de type OFDM-16QAM; pour la 
simulation, l'amplificateur conçu dans la partie « circuit » du simulateur a été pris en compte 
dans la partie « système » du simulateur. Une co-simulation est ainsi réalisée permettant la 
prise  en  compte  plus  réaliste  des  effets  de  l'amplificateur  de  puissance  sans  avoir  à  le 
modéliser de façon comportementale. 
Dans la simulation, les conditions suivantes ont été assurées :

– la durée du préfixe cyclique est plus grande que la durée de la constante de temps mise 
en jeu par l'effet mémoire afin de limiter les interférences entre symboles;

– la puissance du signal est faible de manière à  assurer un fonctionnement parfaitement 
linéaire;
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– les autres éléments de la chaîne de transmission sont idéaux. 

Fig. 2.2 Déformation de la constellation par l'effet mémoire HF

L'effet mémoire HF se manifeste par une déformation en amplitude et en phase des symboles 
16QAM, similaire à l'effet d'un canal.

L'impact  de  l'effet  mémoire  HF  peut  aussi  être  observé  en  mesurant  des  paramètres 
« système »  type  ACPR  ou  TEB  [DeCa02].  J'ai  choisi  de  montrer  l'effet  sur  l'EVM  en 
comparant les résultats pour un amplificateur présentant un effet mémoire et un amplificateur, 
de mêmes caractéristiques non linéaires, mais sans effet mémoire (modèle comportemental 
qui ne prend pas en compte la variation fréquentielle). 

La figure 2.3 permet la comparaison des résultats.

Fig. 2.3 Effet de l'effet mémoire sur l'EVM 
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Pour les puissances les plus faibles, l'EVM pour l'amplificateur à mémoire n'est pas nul et 
atteint les valeurs maximales typiques autorisées dans les standards de transmission alors qu'il 
est nul pour le circuit sans mémoire. Pour des puissances plus élevées, l'effet mémoire est 
masqué par les effets de non-linéarités.

Ce résultat montre à quel point il n'est plus correct de supposer un signal intègre s'il est large 
bande,  même à basse puissance.

A titre d'exemple, pour les normes WiFi/WiMax, l'EVM maximum accepté est de l'ordre de 
quelques %.

b) Modélisation de l'effet mémoire HF

Dans la littérature plusieurs modèles d'amplificateur présentant un effet mémoire HF peuvent 
être trouvés. Une grande partie est basée sur les Séries de Volterra ou sur une approximation 
de  celles-ci  [SALE81],  [KU03],  [NGOY03].  Selon  la  méthode  choisie,  la  méthode  de 
caractérisation du circuit peut varier. Après un bref descriptif de la modélisation par les séries 
de Volterra, je montre dans ce rapport le principe des modèles de Wiener et d'Hammerstein.

Séries de Volterra :

Les séries de Volterra permettent de modéliser un système non-linéaire en tenant compte des 
effets mémoires, c'est à dire de la dépendance d'un échantillon aux échantillons précédents. 

Un système causal linéaire avec mémoire peut être décrit classiquement par :

y t = ∫ h x t−d 

où x(t) représente l'entrée du système,
y(t) représente la sortie du système,
h(t) représente la réponse impulsionnelle du système

Un système non-linéaire sans mémoire peut être décrit par les séries de Taylor :

y t  = ∑
n=1

∞

an xn t 

où x(t) représente l'entrée du système,
y(t) représente la sortie du système,
an représentent les coefficients de la série de Taylor

Les séries de Volterra combinent les deux représentations pour représenter un système non-
linéaire avec mémoire :

y t = ∑
n=1

∞

∫ ...∫hn1 , ...n∏
r=1

n

x t−rd 1 ... d n

où x(t) représente l'entrée du système,
y(t) représente la sortie du système,
hn représentent les noyaux de Volterra d'ordre n
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L'estimation  des  coefficients  des  noyaux  des  séries  de  Volterra  est  compliquée  car  les 
fonctions sont corrélées. Des modèles approchées ont donc été proposés.

Modèles de Wiener ou Hammerstein :

Les modèles de Wiener et Hammerstein sont des approximations des Séries de Volterra. Le 
principe de ces modèles est basé sur l'hypothèse de séparation des variables. Ils sont obtenus 
en mettant en cascade un modèle dynamique linéaire et un bloc non-linéaire statique. Lorsque 
la non-linéarité statique suit le bloc dynamique linéaire, le modèle est dit modèle de Wiener; 
dans  le  cas  contraire,  on  parle  de  modèle  de  Hammerstein.  Lorsque  le  bloc  non-linéaire 
statique est inséré entre deux blocs dynamiques linéaires, il s'agit alors du modèle de Wiener-
Hammerstein.

L'approximation  de  Wiener  conduit  aux  équations  et  à  la  représentation  schématique 
suivante :

hn1 , ...n=∏
r=1

n

F nr

y t = ∑
n=1

∞

an Fn t ∗x tn

Fig. 2.4 Modèle de Wiener

L'approximation  d'Hammerstein  conduit  aux  équations  et  à  la  représentation  schématique 
suivante :

hn=an F 

y t = ∫F ∑
n=1

∞

an x nt−d 

 Fig. 2.5 Modèle d'Hammerstein
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1.2 Méthode de correction des effets mémoires de l'amplificateur en OFDM

Avec l'augmentation des débits et donc des largeurs de bande occupées par les signaux, il est 
indispensable soit  de concevoir  des  circuits  ne présentant aucun effet  mémoire soit  d'être 
capable  de  le  corriger.  Nous  nous  sommes  placés  dans  le  deuxième  cas,  qui  permet  de 
considérer  une  variation  résiduelle  des  caractéristiques;  la  méthode  de  compensation  des 
variations fréquentielles permet alors de réduire l'effet du défaut voire même de prévoir un 
cahier des charges plus allégé pour la conception du circuit. Ceci conduit par exemple à une 
simplification des réseaux d'adaptation et par conséquent à une réduction du coût et  de la 
taille du circuit.

→  Notre contribution:

La  méthode  de  compensation  de  l'effet  mémoire  que  nous  avons  développée  utilise  la 
décomposition possible des phénomènes telle que celle réalisée dans le modèle de Wiener. 
Une  modélisation  de  type  Hammerstein  conduirait  à  la  possibilité  d'intégrer  le  filtre  de 
mémoire de l'amplificateur dans le filtre de canal. Ainsi l'estimation et l'égalisation du canal 
au niveau du récepteur tiendrait compte implicitement des distorsions dues à l'effet mémoire 
des circuits de l'émetteur. Cependant l'estimation du canal est une opération délicate, elle-
même  influencée  par  les  défauts  des  circuits;  il  semble  donc  important  d'être  capable 
d'émettre un signal le plus « idéal » possible, donc compensé à l'émission de ces défauts. 

La répartition des effets dans le modèle de Wiener permet l'application de notre méthode de 
compensation directement au niveau de l'émetteur. L'amplificateur est considéré comme un 
filtre, représentant les variations fréquentielles de ses caractéristiques, suivi d'une fonction 
représentant les conversions AM/AM et AM/PM.  

La  méthode  développée  utilise  la  caractéristique  de  transformation  fréquence/temps  de 
l'OFDM  à  l'émission,  à  savoir  la  Transformée  de  Fourier  Discrète  Inverse  qui  permet 
d'affecter les symboles numériques (type M-QAM) à chaque sous-porteuse tout en imposant 
l'orthogonalité entre elles. Ainsi donc à l'émetteur, il est usuel de se représenter les symboles 
numériques initiaux comme « fréquentiels » parce que situés avant la Transformée de Fourier 
Inverse et les symboles OFDM comme « temporels » parce que situés après la Transformée de 
Fourier  Inverse.  Cette  représentation  permet  aussi  de prévoir  la  possibilité d'effectuer  des 
traitements « fréquentiels » directement en traitant les symboles M-QAM. 

En effet, grâce à l'ajout d'un préfixe cyclique, qui est une recopie de quelques échantillons du 
symbole  OFDM  initial,  l'équivalence  entre  la  convolution  par  un  filtre  temporel  et  la 
multiplication par sa réponse fréquentielle est  vraie.  Ainsi,  toute opération de convolution 
(type filtrage) sur les symboles OFDM revient à effectuer une opération de multiplication sur 
les symboles M-QAM. Si une opération indésirable de filtrage sur les symboles OFDM est 
effectuée, il suffit alors de multiplier les symboles M-QAM par l'inverse de la fonction de 
transfert de ce filtre pour corriger son effet. Ce principe est à la base de notre méthode; il est 
le même que celui utilisé dans les récepteurs pour les opérations d'égalisation de canal, pour 
les transmissions OFDM [CHIU07].

La figure 2.6 présente la méthode de compensation de l'effet  mémoire HF dans le cas de 
l'OFDM [16], [17].
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Fig. 2.6 Représentation de la méthode de correction de l'effet mémoire pour l'OFDM

Son application nécessite une caractérisation précise de l'amplificateur à compenser afin de 
déterminer les  coefficients  de la  fonction de transfert  H(f),  qui varient pour chaque sous-
porteuse avec la puissance. Cette caractérisation effectuée, une compensation adaptative en 
fonction  de  la  puissance  doit  pouvoir  être  effectuée  en  mesurant  la  puissance  de chaque 
symbole numérique xQAM, comme indiqué sur la figure 2.7 suivante [19].

Fig. 2.7   Nouvel émetteur, incluant la compensation de l'effet mémoire pour l'OFDM

La figure 2.8 présente l'efficacité de la méthode de compensation sur le tracé de   l'EVM en 
fonction de la puissance d'entrée de l'amplificateur. 

Fig. 2.8   Amélioration de l'EVM par compensation de l'effet mémoire
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Pour les faibles puissances, où l'effet mémoire est prépondérant, l'application de la méthode 
de compensation conduit à une annulation de l'EVM (en l'absence de bruit de canal). Pour les 
puissances plus élevées, où les non-linéarités de l'amplificateur sont prépondérantes, l'EVM 
est réduit si la méthode adaptative est appliquée. 

Cette méthode permet de compenser dès l'émission les effets mémoires de l'amplificateur où 
de tout système plus complexe dont la variation fréquentielle a été caractérisée. Développée 
pour l'OFDM, elle a été étendue à des modulations numériques plus classiques type xQAM 
dans les travaux référencés dans [Bond09]; moyennant l'ajout de deux calculs de Transformée 
de Fourier à l'émission (Inverse puis Directe) la compensation est appliquée entre les deux 
blocs de calcul. 
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2 Déséquilibre IQ et sa variation en fréquence

L'architecture  privilégiée  pour  répondre  aux  contraintes  de  coût,  d'intégrabilité  et  de 
consommation  est  sans  aucun  doute  l'architecture  homodyne  (transposition  directe  en 
fréquence) ou l'architecture dite low-IF (transposition à une faible fréquence permettant une 
conversion directe). La figure 2.9 rappelle l'architecture homodyne d'un récepteur.

Fig. 2.9   Architecture homodyne d'un récepteur 

Cependant, par l'utilisation d'oscillateurs locaux de fréquences élevées (typiquement de l'ordre 
du GHz), ces architectures sont particulièrement sensibles aux imperfections de conception, 
tel que le déséquilibre IQ, provoqué par une perte de symétrie des deux voies de transmission 
I et Q. En bande étroite, même pour des fréquences élevées, le déséquilibre IQ peut être réduit 
à  son  minimum,  voire  annuler.  Mais  l'élargissement  de  la  bande  passante  du  signal  à 
transmettre  peut  conduire  à  des  voies  I  et  Q  déséquilibrées  et  aussi  à  une  variation  en 
fréquence des caractéristiques qui le définissent. En outre, toute contrainte supplémentaire, du 
type agilité en fréquence, peut contraindre le circuit et conduire à un défaut de layout. 

Ce défaut est donc de plus en plus considéré dans les études de frontaux RF et a fait l'objet de 
développement de méthodes de correction qui permettent soit d'améliorer les performances 
pour un circuit donné, soit d'autoriser un certain déséquilibre IQ donc de simplifier le circuit 
en vue d'un émetteur/récepteur bas coût. 

Une partie de nos travaux trouve sa  place dans ce contexte.  Dans le cadre du contrat  de 
recherche avec FT R&D, l'étude des problématiques mises en jeu dans une transmission de 
type multi-bandes  OFDM a conduit  à  considérer  ce déséquilibre  IQ avec attention  car  la 
complexité du synthétiseur de fréquences induit inévitablement ce type de défaut. Nous avons 
donc focalisé sur des signaux à transmettre de type OFDM et étudié l'effet de déséquilibres 
IQ, issus soit de l'émetteur soit du récepteur. Nous avons finalement proposé une méthode de 
correction  particulièrement  innovante  et  applicable  à  tous  les  standards  OFDM  sans 
modification de la norme, ce qui donne à notre méthode un caractère beaucoup plus général 
que les méthodes proposées dans l'état de l'art.

Cette  partie  présente  donc  dans  un  premier  temps  les  définitions  et  la  modélisation  du 
déséquilibre  IQ.  Puis  dans  un  deuxième  temps,  je  présente  brièvement  la  méthode  de 
correction développée dans la thèse de Sylvain Traverso.
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2.1 Définition, modèles et effets

Le déséquilibre IQ est défini comme étant la perte de quadrature entre les voies I et Q d'un 
émetteur ou d'un récepteur. Cette perte de quadrature est due aux imperfections de conception 
des frontaux RF, quasi-inévitables lorsque la fréquence de transmission et/ou la largeur de 
bande augmentent. 

Le déséquilibre IQ apparaît dans le modulateur ou le démodulateur, composés de mélangeurs, 
de sommateurs et  d'oscillateurs locaux en quadrature. Il se compose typiquement de deux 
parties:  le  déséquilibre  en  gain,  essentiellement  lié  à  la  différence  de  conversion  des 
mélangeurs et le déséquilibre en phase, provoqué par une asymétrie des voies. En outre, si la 
bande de transmission est importante, pour des communications haut débit, les réponses en 
fréquence des voies I et Q peuvent être différentes.

Le déséquilibre IQ peut être modélisé d'une manière symétrique ou asymétrique. La méthode 
symétrique consiste à répartir la moitié des désaccords de gain et de phase dans chacune des 
voies  I  et  Q [RAZA98].  Dans la  méthode asymétrique,  la  voie  Q contient  l'intégralité  des 
désaccords,  tandis  que  la  voie  I  est  supposée  idéale.  Ces  deux  modélisations  sont 
mathématiquement  équivalentes.  Dans  les  travaux  réalisés  lors  de  la  thèse  de  Sylvain 
Traverso,  nous  avons choisi  le  modèle  asymétrique,  que je  conserve  dans  ce rapport.  La 
modélisation présentée tient compte des variations en fréquence des caractéristiques des deux 
voies de transmission I et Q. 

a) Déséquilibre IQ de l'émetteur

La figure 2.10 représente  un émetteur  homodyne affecté  par  le  déséquilibre  IQ.  gE et  ϕE 

représentent respectivement les déséquilibres en gain et en phase de la voie Q par rapport à la 
voie I, feI(t) et feQ(t) représentent les réponses impulsionnelles des voies I et Q.   

Fig. 2.10 Modélisation asymétrique d'un émetteur affecté par un déséquilibre IQ

La mise en  équation  du signal s(t)  à  émettre conduit  à l'expression  suivante (dans le  cas 
simplifié d'un traitement RF idéal et de gain 1) :
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s t  = 2 [ℜe [e t ]∗ fe I t ]cosOL t−g E [ℑ m [e t ]∗ feQ t ]sin OL tE

= ℜe [e j OL t
e t ∗[

fe I t g E e
jE feQ t 

2
]e*

t∗[
fe I t −g E e

jE feQ t 

2
]]

Le signal temporel équivalent bande de base se déduit aisément :

s t = e t ∗[
fe I t g E e jE feQt 

2
]e*

t ∗[
fe I t −g E e jE feQ t 

2
]

Le signal fréquentiel équivalent bande de base s'écrit alors :

Sk n = Fe Ik [E k nK E 1k
E−k

* nK E 2−k

* ]

où FeIk et FeQk correspondent respectivement aux réponses fréquentielles des voies I et Q 
sur la bande de transmission,

k est l'indice de la sous-porteuse, 
n est l'indice du symbole OFDM, 
Ek(n) représente le symbole OFDM initial

et avec 

K E 1k
=

1g E e j E
FeQ k

Fe I k

2

et 
K E 2−k

=

1−g E e− j E
FeQ−k

Fe I−k

2

Il  faut  noter,  d'une  part  que  K E 1k
K E2−k

* = 1 et  d'autre  part  que  les  coefficients  des 
équations  précédentes  se  réduisent  aux  expressions  courantes  de  KE1 et  KE2  lorsque  les 
variations fréquentielles sont identiques sur les deux voies I et Q, à savoir :

K E 1
=

1g E e jE

2
et K E 2

=
1−g E e− jE

2

Ces équations permettent de mettre en évidence trois phénomènes en présence du déséquilibre 
IQ de l'émetteur : (1) le signal à transmettre est déformé en module et en phase par le scalaire 
KE1k,  (2)  les  sous-porteuses  d'indice  k  et  -k  interfèrent  mutuellement,  (3)  la  réponse  en 
fréquence de la  voie I  se comporte comme un canal de transmission,  qui pourra,  dans la 
modélisation, lui être intégré.

La forme matricielle générale est donnée par :

 S k n

S−k
*
n = Fe Ik 0

0 Fe I−k
* K E1k

K E 2−k

*

K E2k
K E 1−k

*  E k n

E−k
*
n

La figure 2.11 représente visuellement cette interférence sur les spectres si le terme KE2 n'est 
pas nul.
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Fig. 2.11 Effet du déséquilibre IQ du modulateur sur le spectre des signaux à émettre:  
a)b) Spectre des signaux avant transposition, c) Spectre du signal à émettre après 

transposition  

b) Déséquilibre IQ du récepteur

La figure 2.12 représente  un récepteur  homodyne affecté  par le  déséqulibre  IQ.  gR et  ϕR 

représentent respectivement les déséquilibres en gain et en phase de la voie Q par rapport à la 
voie I, frI(t) et frQ(t) représentent les réponses impulsionnelles des voies I et Q.   

Fig. 2.12 Modélisation asymétrique d'un récepteur affecté par un déséquilibre IQ

y(t) correspond au signal reçu affecté par le canal de transmission (caractérisé par sa réponse 
impulsionnelle h(t)) et le bruit (caractérisé par b(t)) : y(t)=s(t)*h(t)+b(t)

La mise en équation des signaux rI(t) et rQ(t) reçus conduit aux expressions suivantes (dans le 
cas simplifié d'un traitement RF idéal et de gain 1) :

r I t  =
1
2
[  y t  y*

t ∗ fr I t ]
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r Qt  =
g R

2
[− y t sinR jcosR y*

t −sinR jcosR∗ frQ t ]

Le signal fréquentiel reçu r(t) défini par rI(t)+jrQ(t) s'écrit alors : 

R k n = Fr Ik [S k nH k K R1k
S−k

* n H−k
* K R2−k

] Bk n

où FrIk et FrQk correspondent respectivement aux réponses fréquentielles des voies I et Q 
sur la bande de transmission,

k est l'indice de la sous-porteuse, 
n est l'indice du symbole OFDM, 
Sk(n) représente le symbole OFDM reçu
Hk représente la réponse en fréquence du canal

B k n = Bk nFr Ik K R1k
B−k

* n Fr I−k
* K R2−k

et avec 

K R1k
=

1g R e− j R
Fr Qk

Fr I k

2

et 
K R2 −k

=

1−g R e jR
FrQ

−k

*

Fr I
−k

*

2

Comme pour l'émetteur, il faut noter, d'une part que K R1k
K R2−k

*
= 1 et d'autre part que les 

coefficients des équations précédentes se réduisent aux expressions courantes de KR1 et KR2 

lorsque les variations fréquentielles sont identiques sur les deux voies I et Q, à savoir :

K R1
=

1gR e− jR

2
et K R2

=
1−g R e j R

2

Ces équations permettent de mettre en évidence trois phénomènes en présence du déséquilibre 
IQ du récepteur : (1) le signal reçu est déformé en module et en phase par le scalaire H kKR1k  , 
(2) les sous-porteuses d'indice k et -k interfèrent mutuellement, (3) la réponse en fréquence de 
la voie I se comporte comme un canal de transmission, qui pourra, dans la modélisation, lui 
être intégré.

La forme matricielle générale est donnée par :

 Rk n

R−k
*
n = K R1k

K R2−k

K R 2k

* K R1−k

* Fr Ik 0

0 Fr I−k
* H k 0

0 H −k
*  S k n

S−k
*
n

La figure 2.13 représente visuellement cette interférence sur les spectres.
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Fig. 2.13  Effet du déséquilibre IQ du démodulateur sur le spectre des signaux reçus: 
a) Spectre du signal avant transposition, b) Spectre du signal reçu après transposition

c) Effet d'un déséquilibre IQ 

La figure 2.14 illustre les effets d'un déséquilibre IQ sur la constellation d'un signal OFDM-
16QAM.  Elle  pourrait  être  observée  après  démodulation  d'un  signal  affecté  par  un 
déséquilibre IQ soit à l'émetteur, soit au récepteur. Afin de bien visualiser le phénomène, un 
désaccord de gain de 10% et un désaccord de phase de 10° ont été considérés. Ces valeurs 
sont cependant très élevées et ne reflètent pas la réalité d'un circuit correctement conçu. 

Fig. 2.14  Effet du déséquilibre IQ sur la constellation d'un signal OFDM-16QAM
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La constellation a subi une rotation de 10° et une légère déformation d'amplitude. De plus 
chaque point de la constellation 16QAM est remplacé par une constellation 16QAM, de plus 
faible amplitude et ayant subi aussi une rotation de phase.

Cet effet conduit à des TEB toujours supérieur à 10-2 (sans considérer de codage) quel que soit 
le niveau du rapport signal à bruit.

2.2 Correction du déséquilibre IQ

Les  méthodes  de  compensation  des  effets  dus  au  déséquilibre  IQ  sont  nombreuses  mais 
présentent le défaut soit de complexifier énormément le système par des ajouts de filtre ou de 
boucle, soit de nécessiter la modification du standard de transmission. Dans nos travaux, nous 
avons réussi à proposer une méthode peu complexe et adaptable à tous les standards existants 
sans  modification.  Je  la  présente  brièvement  dans  les  pages  qui  suivent,  pour  le  cas  de 
l'émetteur déséquilibré bande étroite, du récepteur déséquilibré bande étroite, puis du cas plus 
général  large bande pour le récepteur qui nécessite quelques itérations supplémentaires de 
l'algorithme. Le cas où l'émetteur et le récepteur sont tous les deux déséquilibrés n'a pas pu 
être résolu, en raison d'un nombre d'inconnues trop important.

a) Correction du déséquilibre IQ de l'émetteur, bande étroite

En bande étroite, les coefficients KE1k et KE2k sont supposés constants sur la bande, égaux à KE1 

et KE2.
Nous considérons ici que le récepteur est idéal.

Peu de publications traitent du cas de la compensation du déséquilibre IQ de l'émetteur. L'une 
d'elle  [WIND04]  applique  une  méthode  de  pré-distorsion  numérique,  donc  au  niveau  de 
l'émetteur. Il s'agit de mesurer la puissance générée sur la fréquence image et d'en déduire la 
compensation  numérique  à  réaliser  en  amont.  Cependant  cela  complexifie  notablement 
l'émetteur. 

La principale difficulté pour la mise en oeuvre d'une méthode de correction au niveau du 
récepteur est liée au fait qu'il est nécessaire de réaliser une estimation du canal pour pouvoir 
l'égaliser, c'est à dire le compenser et que cette estimation est elle-même faussée si l'émetteur 
est déséquilibré. Une  méthode [SCHE06], spécifique à l'OFDM, permet grâce à deux symboles 
pilotes judicieusement construits de séparer les effets du canal et du déséquilibre IQ et donc 
de  les  compenser  séparément.  Cependant,  elle  nécessite  la  modification  de  la  séquence 
d'apprentissage habituellement utilisée pour estimer le canal.     

En  effet,  il  est  classique  d'utiliser  des  symboles  pilotes  (Long Training  Symbols  :  LTS), 
connus du récepteur pour estimer la fonction de transfert du canal par simple division entre les 
symboles  reçus  et  les  symboles  connus  émis.  Cependant,  en  cas  de  déséquilibre  IQ,  ces 
symboles pilotes sont modifiés ne permettant plus une bonne estimation du canal.
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LTSr k n = [LTSek n K E 1
LTSe−k

*
nK E 2

*
]H kBLTSk n

où LTSek(n) représente le symbole pilote émis
LTSrk(n) représente le symbole pilote reçu
BLTSk(n) représente le bruit reçu

L'estimation du canal, classiquement obtenue en divisant les symboles pilotes reçus par les 
symboles pilotes émis connus, devient :

C k = [ K E 1


K E2

* Lk ] H k

où . correspond à l'estimation et Lk est un paramètre connu du récepteur. 

On constate que l'estimation du canal dépend du déséquilibre IQ qui est à ce stade inconnu.

Une  égalisation  sur  des  symboles  de  données  reçus  avec  cet  estimateur  est  impossible. 
Séparer l'influence des deux effets (canal et déséquilibre) est nécessaire, sans modifier les 
séquences d'apprentissage de façon à donner un caractère général à la méthode.

→ Notre contribution:

Sans détailler le principe de la méthode, qui pourra être consulté dans la thèse de Sylvain 
Traverso, je donne ici les étapes principales qui indiquent l'ordre dans lequel sont faits les 
traitements:

1- Estimation grossière du canal basé sur les symboles pilotes reçus (comme s'il n'était 
pas affecté par un défaut)

2- Décisions dures sur N symboles de données (les symboles reçus sont remplacés par 
les valeurs idéales de l'alphabet de modulation les plus proches)

3- Estimation des paramètres KE1 et KE2  du déséquilibre IQ en utilisant les résultats des 
étapes 1 et 2

4- Compensation du déséquilibre IQ du canal

5- Egalisation des symboles de données

6- Compensation du déséquilibre IQ sur les symboles de données égalisés

La figure 2.15 permet de montrer les performances de cette méthode. Elle présente l'évolution 
du TEB en fonction du rapport signal sur bruit  Eb/No. Le système simulé représente une 
modulation OFDM-64QAM (particulièrement sensible au déséquilibre IQ) paramétrée pour le 
standard IEEE 802.11a. Trois scénarios ont été considérés :

– un fort désaccord de gain (gE=1.15) et pas de désaccord de phase
– pas de désaccord de gain et un fort désaccord de phase (ϕΕ=10°)
– un fort désaccord de gain (gE=1.15) et un fort désaccord de phase (ϕΕ=10°)

Les résultats permettent de comparer deux à deux les performances du système avec et sans 
algorithme de compensation.
La dernière courbe représente le cas sans déséquilibre donc le cas idéal.
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Fig. 2.15  Performance de la méthode développée pour différentes valeurs de 
déséquilibres

Il est aisé de constater que l'algorithme améliore notablement les performances du système 
puisque les courbes avec les marqueurs blanc sont proches de la courbe idéale même dans le 
cas où le déséquilibre IQ provoque initialement une saturation du TEB au-dessus de 10-2.

Un test de robustesse de la méthode a permis de montrer qu'une dégradation maximale de 2dB 
pour   Eb/No à un TEB de 10-2 fixé,  est  obtenu pour  un désaccord de gain gE=1.2 et  un 
désaccord de phase ϕΕ=8°. 

b) Correction du déséquilibre IQ du récepteur, bande étroite

Nous considérons dans ce cas que l'émetteur est idéal.

La  problématique  est  la  même que  dans  le  cas  de  l'émetteur  déséquilibré,  à  savoir  que 
l'estimation de canal est faussée par le déséquilibre IQ du récepteur et qu'il est nécessaire de 
séparer leurs effets. Toutefois la même méthode ne peut être appliquée car la mutualisation 
des effets est différente, l'effet du canal ayant lieu avant l'effet du déséquilibre dans le cas du 
récepteur.

L'effet et la compensation d'un déséquilibre IQ du récepteur ont été largement étudiés dans la 
littérature. Cependant, les méthodes proposées souffrent principalement de l'un des défauts 
suivants : le temps de convergence de la méthode est trop long car elles utilisent des filtres 
[VALK01],  [TARI05],  elles  nécessitent  des  séquences  d'apprentissage  spécifiques  [SCHE06], 
[TARI05], [SHAF03], [WIND05] ce qui ne les rend pas applicables aux standards existants, ou 
elles ne sont applicables qu'au standard cité par l'auteur [TUBB03], [YU05].  
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→ Notre contribution:

Comme pour  le  cas  de  l'émetteur  déséquilibré,  nous  utilisons  les  symboles  pilotes  et  les 
données reçues pour estimer le déséquilibre IQ et le canal. 

L'équation suivante donne l'expression du symbole pilote reçu.  

LTSr k n = LTSek n K R1
H kLTSe−k

*
n K R2

* H−k
*
BLTSk n

De même les symboles de données reçues s'écrivent :

R k n = E k n K R1
H kE−k

*
nK R 2

* H −k
*
BR k

n

Ainsi la méthode proposée est constituée des étapes suivantes [6]:

1- Estimation grossière du canal basé sur les symboles pilotes reçus 

2- Décisions dures sur N symboles de données (les symboles reçus sont remplacés par 
les valeurs idéales de l'alphabet de modulation les plus proches)

3- Estimation des paramètres KR1 et KR2  du déséquilibre IQ en utilisant les résultats des 
étapes 1 et 2

4- Compensation du déséquilibre IQ sur les symboles de données

5- Compensation du déséquilibre IQ sur le canal estimé

6- Egalisation des symboles de données compensés 

Dans le cas de déséquilibres importants, il peut être nécessaire de réaliser plusieurs itérations 
de l'algorithme car les décisions dures réalisées dans l'étape 2 peuvent être erronées.

La figure 2.16 permet de montrer les performances de cette méthode. Le système simulé est le 
même que dans la partie précédente. Cinq itérations ont été réalisées. Trois scénarios ont été 
considérés :

– désaccord de gain gR=1.10 et désaccord de phase ϕR=5°
– désaccord de gain gR=1.25 et désaccord de phase ϕR=10°
– désaccord de gain gR=1.5 et désaccord de phase ϕR=15°

Les résultats permettent de comparer deux à deux les performances du système avec et sans 
algorithme de compensation.  La dernière courbe représente le cas sans déséquilibre donc le 
cas idéal.
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Fig. 2.16 Performance de la méthode développée pour différentes valeurs de 
déséquilibres

L'algorithme améliore encore notablement les performances du système même dans le cas où 
le déséquilibre IQ provoque initialement une saturation du TEB au-dessus de 10-2.

Un test de robustesse de la méthode a permis de montrer que la dégradation ne dépasse jamais 
1.5dB pour  Eb/No à un TEB de 10-2 fixé, même pour un désaccord de gain gR=1.5 et un 
désaccord de phase ϕR=30°, qui sont des valeurs très importantes, peu réalistes. 

c) Généralisation : large bande 

Compte  tenu  de  l'élargissement  de  la  bande  passante  des  signaux,  il  est  nécessaire  de 
considérer  les  variations  fréquentielles  des  paramètres  associés  au déséquilibre  IQ.  Ainsi, 
comme présenté précédemment dans les équations, les coefficients K1 et K2 dépendent de k, 
indice de la sous-porteuse dans la bande. Ceci induit une légère complication des algorithmes 
de compensation décrits dans les parties précédentes et nécessite une approximation. 

→ Notre contribution:

En effet,  la  méthode proposée suppose que le déséquilibre IQ peut être considéré comme 
constant sur une petite bande de fréquences fixée.  Elle est constituée des étapes suivantes 
[21]:

1- le déséquilibre IQ est supposé constant sur toutes les sous-porteuses, l'algorithme initial est 
appliqué

2- les sous-porteuses sont divisées en deux groupes; le déséquilibre IQ y est supposé constant 
mais différent entre les deux groupes. L'algorithme est appliqué indépendamment sur chaque 
groupe

… et ainsi de suite jusqu'à une application sur un nombre de sous-porteuses très réduit.
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La figure  2.17 permet de montrer les performances de cette méthode pour le récepteur. Le 
système simulé est le même que dans la partie précédente. Le scénario réalisé considère un 
désaccord de gain gR=1.2 et un désaccord de phase  ϕR=−5°;  les réponses en fréquence des 
voies  I  et  Q sont  prises  en  compte  dans  la  simulation  par  des  filtres  passe-bas  dont  les 
caractéristiques sont volontairement différentes : 

– ondulation 1dB et fréquence de coupure égale à 0.9 fois la fréquence d'échantillonnage 
pour la voie I

– ondulation  1.05dB  et  fréquence  de  coupure  égale  à  0.905  fois  la  fréquence 
d'échantillonnage pour la voie Q.

Un moyennage a été nécessaire sur quelques paquets de symboles OFDM pour tendre vers 
une performance idéale. Les différentes courbes montrent l'évolution de la performance en 
fonction du nombre de paquets considérés.

 

Fig. 2.17 Performance de la méthode développée pour un déséquilibre sélectif en 
fréquence, pour différents moyennages

Sans surprise, on constate que plus le nombre de paquets reçus est grand, meilleure est la 
performance. A partir d'une dizaine de paquets, on peut accepter le résultat, ce qui correspond 
à un transitoire très court pendant lequel l'algorithme fonctionne mal (de l'ordre de 1ms) ce 
qui  est  tout  à  fait  acceptable  compte  tenu  du  très  mauvais  résultat  qu'il  y  aurait  sans 
compensation. 

L'application  des  algorithmes  développés  conduit  à  de  très  nettes  améliorations  des 
performances des systèmes OFDM, sans modifier les standards ni les symboles.
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Conclusion/Contributions

La variation en fréquence des caractéristiques des circuits induite par l'élargissement de la 
bande de transmission et  la  montée en fréquence doit  être considérée dans les études des 
performances des systèmes de communication. Dans mes travaux j'ai choisi de m'intéresser 
aux conséquences de ce phénomène sur l'amplificateur de puissance et le (dé)modulateur IQ.  

La  méthode  de  compensation  d'effet  mémoire  que  nous  avons  développée  permet  de 
compenser dès l'émission les effets  mémoire HF d'un circuit caractérisé au préalable.  Nos 
contributions dans ce domaine ont donné lieu à des communications :

[16] A.CHAKER,  M.ARIAUDO,  I.FIJALKOW,  J.L.GAUTIER,  "Compensation  of  the  HF  memory 
effect of a nonlinear amplifier in a multi-carrier transmission", EuMW (ECWT) 2003, 
6-8 octobre 2003, Munich

[17] A.CHAKER, M.ARIAUDO, I.FIJALKOW, J.L.GAUTIER,  "Pré-compensation of the frequency-
dependance of a non-linear amplifier in a multi-carrier transmission", ICC, septembre 
2003, Paris

[19] A.CHAKER,  M.ARIAUDO,  I.FIJALKOW,  J.L.GAUTIER,  "Adaptative  compensation  of  the 
frequency-dependance  of  a  non-linear  amplifier  in  a  multi-carrier  transmission", 
ICTTA’06, avril 2006, Damas

Cette méthode peut être couplée aux autres traitements nécessaires pour l'amplificateur de 
puissance, comme ceux cités dans le chapitre précédent, à savoir pré-distorsion numérique 
pour la linéarisation et « envelope tracking » pour l'amélioration du rendement. Dans ce cas, il 
est indispensable de caractériser le système complet, à savoir l'amplificateur associé aux blocs 
de traitement, de manière à compenser toutes les variations fréquentielles possibles, y compris 
celles des blocs ajoutés.  

Concernant le déséquilibre IQ, les  méthodes  originales  développées initialement en bande 
étroite s'adaptent très bien au cas large bande, moyennant quelques itérations supplémentaires 
de l'algorithme peu coûteuses. L'avantage majeur par rapport à d'autres méthodes trouvées 
dans la littérature est qu'elle ne nécessite pas de modification du standard et peut s'adapter à 
n'importe quel cas de figure. Nos contributions dans cette thématique ont donné lieu à des 
communications et publications:

[6] S.TRAVERSO,  M.ARIAUDO,  I.FIJALKOW,  J.L.GAUTIER,  C.LEREAU,  "Decision  Directed 
Channel  Estimation  and High I/Q Imbalance  Compensation  in  OFDM Receivers", 
IEEE Transactions on Communications, May 2009, vol 57, number 5, pp 1246-1249
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[21] S.TRAVERSO, M.ARIAUDO, I.FIJALKOW, J.L.GAUTIER,  "Frequency-Selective I/Q Imbalance 
and  Channel  Estimation  in  OFDM  Receivers",  EuMW  (EuWiT),  October  2008, 
Amsterdam

[22] S.TRAVERSO,  M.ARIAUDO,  I.FIJALKOW,  J.L.GAUTIER,  "Low  Complexity  IQ  Imbalance 
Estimation in the Presence of a carrier frequency offset for OFDM Receivers", IEEE 
SPAWC'09, June 2009, Perugia
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Chapitre 3 :
Le frontal RF et la diversité fréquentielle

En  communication,  utiliser  de  la  diversité  consiste  à  profiter  et/ou  à  provoquer  de  la 
redondance d'une information dans la transmission. Le signal à transmettre peut être reçu 
plusieurs  fois,  décalé  dans  le  temps  (diversité  temporelle,  provoquée  par  le  canal),  dans 
l'espace  (diversité  spatiale,  provoquée  par  l'utilisation  de  plusieurs  antennes),  ou  dans  le 
domaine spectral (diversité fréquentielle, provoquée par l'utilisation de plusieurs fréquences). 
L'utilisation et le traitement de ces différents signaux permettent d'améliorer les performances 
du système.   
La diversité fréquentielle est  la technique utilisant un changement régulier  des fréquences 
utilisées ; c'est-à-dire, que la station de base et le mobile changent régulièrement de fréquence 
d’émission  et  de  réception;  c’est  ce  que  l’on  appelle  le  saut  de  fréquence  ou  Frequency 
Hopping. Ce changement de fréquence permet de lutter contre toutes les perturbations dans un 
canal  (évanouissement,  brouillage...);  si  une  communication  est  établie  sur  ce  canal,  la 
communication peut être fortement perturbée, alors que si l’on change très régulièrement de 
canal  (fréquence),  la  communication  n'est  perturbée  qu’à  certains  instants,  et  reste  en 
moyenne, audible. Dans ce contexte, nous nous intéressons au synthétiseur de fréquences qui 
doit  permettre  ces  sauts  entre  les  bandes.  L'exemple  le  plus  contraignant,  qui  nous  a 
intéressés, est celui du Multi-Band OFDM proposé pour le standard 802.15.3a; le cahier des 
charges  est  très  contraignant  et  la  complexité  du  synthétiseur  induit  des  défauts  qui 
provoquent des interférences entre utilisateurs. 

Notre contribution dans ce contexte, décrite dans la première partie de ce chapitre, a été de 
deux sortes : 

• proposition  et  conception  d'une  architecture  de  synthétiseur  pour  le  Multi-Band 
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OFDM

• proposition d'une méthode permettant de réduire les interférences associées dans un 
contexte de Dirty RF.  

La diversité fréquentielle d'un canal est aussi une caractéristique propre de ce canal, induite 
par l'environnement et traduite par une variation de sa réponse en fréquence sur la bande de 
transmission.  Elle  peut  être  utilisée  judicieusement.  Ainsi,  sans  provoquer  de redondance 
d'information, l'application d'un code correcteur d'erreur peut être optimisée en fonction de la 
variabilité des caractéristiques dans le canal. L'allocation des sous-bandes de transmission aux 
différents utilisateurs peut et doit donc tenir compte de la diversité du canal. L'OFDM se prête 
très bien à l'utilisation de cette diversité; on parle alors d'OFDMA (Orthogonal Frequency 
Division Multiple Access), pour laquelle les sous-porteuses sont distribuées aux utilisateurs. 
Alterner  les  sous-porteuses  pour  chaque utilisateur  permet  de  les  espacer  pour  un  même 
utilisateur et donc de mieux résister en moyenne au canal. Nous nous sommes intéressés à 
cette problématique dans le cas défavorable d'une désynchronisation de porteuse; cette étude 
fait l'objet de la deuxième partie de ce chapitre.
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1 Diversité de canaux fréquentiels

La diversité fréquentielle peut être utilisée pour créer une redondance à l'émission et faire 
bénéficier à ce titre d'une meilleure performance au système de transmission. Le symbole à 
transmettre envoyé sur des bandes différentes subit alors les effets de canaux différents. Une 
égalisation appropriée permet de bénéficier d'une efficacité meilleure qu'un simple choix « de 
la meilleure bande », ou qu'un système n'utilisant pas de diversité. Dans le cadre de la thèse de 
Sylvain  Traverso  nous  avons  mis  en  oeuvre  une  égalisation  adaptée  à  l'utilisation  de  la 
diversité [20];  l'exemple traité est  celui  du multi-bandes OFDM proposé pour le standard 
802.15.3a, qui propose une diversité fréquentielle (introduit dans les pages qui suivent) . 

Dans le contexte de la diversité de canaux fréquentiels, nous nous sommes surtout focalisés 
sur les contraintes que doit avoir un synthétiseur de fréquences pour cette application. Ainsi, 
en prenant comme exemple le plan de fréquence proposé pour le standard 802.15.3a, nous 
avons  réfléchi  à  l'architecture  nécessaire  du  synthétiseur  de  fréquences  agissant  comme 
oscillateur  local  et  avons  donné les  caractéristiques  minimales  pour  vérifier  le  cahier  des 
charges  très  strict  relatif  à  la  rapidité  de  changement  de  fréquence  et  à  la  pureté  de  la 
fréquence générée. 

Finalement,  même  si  nous  avons  pu  trouver  a  priori  des  caractéristiques  réalistes  des 
différents éléments du synthétiseur, nous avons cherché à observer et surtout à réduire les 
interférences que les impuretés spectrales créent lors de la transmission. Cette étude au départ 
initiée dans un objectif de « Dirty RF » a été rendu indispensable lorsque nous avons constaté 
la  difficulté  à  réaliser  le  circuit,  ce  qui  fait  l'objet  d'une  partie  de  la  thèse  de  Borislav 
Milevsky.  Ainsi,  une méthode de  réduction  des  interférences  a  été  développée  et  permet 
d'alléger les contraintes sur la réalisation de ce circuit complexe. Notre contribution à ce sujet 
est faite dans le cadre d'une liaison montante (mobiles vers station de base) car elle nécessite 
la connaissance des signaux reçus simultanément dans toutes les bandes. 

1.1 Architecture de synthétiseur

a) Introduction à la technologie « UWB - Multi-band OFDM »

L’Ultra-Large-Bande (ULB ou UWB en anglais) est une nouvelle technologie à fort potentiel 
pour les réseaux personnels WPAN (Wireless Personal Area Network) à très haut débit et 
faible portée. Cette technique de transmission radio consiste à utiliser des signaux occupant 
une large bande  de fréquences,  typiquement  de l’ordre  de 500 MHz à  plusieurs  GHz.  A 
l'origine,  l'UWB  repose  sur  l'émission  d'impulsions  très  brèves  permettant  d'occuper 
instantanément une très large bande de fréquences offrant la  possibilité d'atteindre de très 
hauts débits de transmission [GHAV07]. 

En février 2002, la FCC (Federal Communications Commission) a alloué un spectre s’étalant 
de 3.1 à 10,6 GHz pour l’utilisation sans licence des dispositifs  ULB aux Etats-Unis.  De 
même, la FCC a imposé une densité spectrale de puissance limitée à -41,3 dBm/MHz aux 
systèmes ULB afin d’éviter les interférences avec les autres systèmes à bande étroite présents 
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dans la même bande de fréquence.

Par ailleurs, le groupe de standardisation IEEE 802.15.3a a développé une couche physique 
alternative pour les WPAN pour les communications à très haut débit (> 100 Mbit/s). Dans ce 
contexte,  deux  solutions  utilisant  plusieurs  sous-bandes  sont  proposées  :  l'une  est 
impulsionnelle  (basée  sur  une  approche  TD/FDMA :  Time  Domain/Frequency  Division 
Multiple Acces), l'autre utilise une modulation OFDM dans chaque sous-bande (MB-OFDM : 
Multi-Band OFDM) [WIME05]. 

Dans ce contexte, nous nous sommes particulièrement intéressés à la solution MB-OFDM. 
Cette solution est basée sur une modulation OFDM et une technique multi-bandes qui divise 
le spectre UWB en 14 sous-bandes de 528 MHz chacune, comme illustré sur la figure 3.1. Le 
signal  OFDM peut  être  transmis  sur  chaque sous-bande,  en  utilisant  128  sous-porteuses, 
parmi lesquelles 100 sont dédiées à la transmission de données. A priori, sans modification 
supplémentaire, 14 utilisateurs peuvent transmettre simultanément.

Fig. 3.1 Plan de fréquence proposé pour le MB-OFDM

Dans cette proposition, un code temps/fréquence permet de spécifier la sous-bande attribuée à 
un symbole à chaque instant. Un laps de temps (9,47ns) est alloué dans chaque symbole pour 
permettre d'effectuer un saut de fréquence, d'une bande à l'autre. Pour mettre en oeuvre cette 
proposition,  au  niveau  de  l'émetteur  ou  du  récepteur,  une  des  difficultés  réside  dans  la 
réalisation de l'oscillateur local qui doit permettre le passage de la bande de base vers une des 
sous-bandes en autorisant un saut en fréquence rapide d'une bande à l'autre. 

Le cahier des charges de l'oscillateur local des émetteurs/récepteurs associés est fixé par la 
norme [TASK03]; les principales caractéristiques sont :

– génération des fréquences centrales des 14 bandes

– temps de commutation d'une fréquence à l'autre inférieur à 9,47 ns

– bruit de phase des fréquences générées inférieur à -86,5 dBc/Hz à 1 MHz

– puissance totale des fréquences parasites inférieure à 24 dBc par rapport à la fréquence 
générée

Les problématiques associées à ce synthétiseur de fréquences font l'objet de nos travaux : sa 
réalisation d'une part, les interférences associées dans un contexte multi-utilisateurs d'autre 
part.
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b) Architecture du synthétiseur agile proposé

Ce synthétiseur de fréquences ne peut pas être réalisé avec une boucle à verrouillage de phase 
pour laquelle le changement de fréquence serait obtenu en modifiant le rapport de division N 
dans la boucle de retour. En effet, le temps de commutation maximum exigé d'une fréquence à 
l'autre imposerait une fréquence de référence trop importante (de l'ordre de 10 GHz). 

La  solution  consiste  donc  à  préparer  toutes  les  fréquences  et  à  sélectionner  la  fréquence 
désirée par une simple commande de multiplexeur. La rapidité n'est alors limitée que par la 
vitesse de commutation du multiplexeur, ce qui pose peu de problèmes, mais par contre la 
présence de toutes les fréquences à chaque instant induit des parasites.

Plusieurs solutions ont été proposées dans la littérature, basées sur ce principe, utilisant une 
ou deux boucles à verrouillage de phase. La plus proche de notre solution et la plus aboutie 
est  celle  développée  dans  l'Université  A&M  du  Texas  [MISH05],  mais  elle  présente 
l'inconvénient  d'utiliser  un  filtre  reconfigurable  et  des  mélangeurs  très  large  bande. 
Récemment,  une  publication  à  ce  sujet  présente  une  architecture  simplifiée,  sans  filtre 
reconfigurable, et des résultats de mesure du circuit conçu [MISH09]. 

→  Notre contribution:

L'architecture que nous proposons, présentée dans la figure 3.2 diffère de celles observées 
dans  la  littérature  grâce  à  une  complexité  moindre  car  elle  ne  nécessite  pas  de  filtre 
reconfigurable et utilise moins de mélangeur large bande [5], [39]. 

Notons que la  « fréquence désirée » est  en fait  une sortie à deux voies (cosinus et  sinus) 
puisque  le  synthétiseur  doit  être  utilisé  comme  oscillateur  local  commandant  un 
(dé)modulateur IQ.

Fig. 3.2 Architecture du synthétiseur agile proposé
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Cette architecture est basée sur l'utilisation d'une boucle à verrouillage de phase permettant de 
générer une fréquence fo égale à 4224MHz, ainsi que ses sous-harmoniques : 2112 MHz, 
1056 MHz, 528 MHz et 264 MHz. Le principe consiste à générer dans un premier temps trois 
fréquences, que sont  4488 MHz, 6600 MHz et 9240 MHz, puis à leur ajouter ou soustraire 
528 MHz ou 1056 MHz pour générer les autres fréquences. Les mélangeurs numérotés de I à 
V sur la figure 3.2 sont des mélangeurs simple bande, contenant chacun 4 mélangeurs double 
bande (Fig.  3.3).  Chaque « voie»  de la  figure 3.2  représente  4  pistes  (0,π,π/2,3π/2),  afin 
d'assurer les mélanges adéquats comme indiqué dans la figure 3.3 pour générer les voies I et 
Q de chaque fréquence « somme » ou « différence ».

Fig. 3.3 Mélangeurs simple bande « somme » et « différence »

Les  filtres  passe-bas  en  sortie  des  diviseurs  par  2  de  la  boucle  à  verrouillage  de  phase 
permettent d'éliminer les harmoniques des fréquences des signaux carrés issus des diviseurs; 
ils sont normalement peu sélectifs, si seuls les harmoniques impairs sont présents, c'est à dire 
si le rapport cyclique du signal carré généré est de 50%. Les filtres passe-bande en sortie de 
chaque mélangeur doivent éliminer les éventuelles fréquences images, qui sont des fréquences 
théoriquement éliminées par construction, mais potentiellement présentes car induites par les 
défauts des mélangeurs (ex: fréquence « somme » non annulée lors de la génération de la 
fréquence « différence »).

c) Résultats de simulation

Afin d'évaluer les performances du synthétiseur et le cahier des charges de chaque circuit le 
constituant, des simulations de l'architecture ont été mises en oeuvre. Ainsi, le bruit de phase 
des fréquences générées et la puissance des fréquences parasites ont fait l'objet d'une étude 
précise.

• Bruit de phase

Les bruits de phase initiaux sont dus au VCO, à l'oscillateur de référence et aux diviseurs de 
fréquence; ils ont été fixés pour les simulations à des valeurs réalistes issues d'exemples de 
réalisations CMOS [LEE]. Le bruit de phase des fréquences générées peut être estimé à partir 
des valeurs de bruit de phase à la sortie de chaque diviseur, en les combinant suite au passage 
des signaux dans les mélangeurs. 
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Les simulations réalisées  avec le logiciel  ADS ont  permis de montrer  que les  fréquences 
générées présenteraient un bruit de phase à 1 MHz toujours inférieur à -110,8 dBc/Hz, ce qui 
laisse une grande marge par rapport à la valeur maximale autorisée de -85 dBc/Hz.

• Rapidité de commutation

Nous  n'avons  fait  aucune  simulation  système  pour  évaluer  ce  paramètre  car  il  est  dû 
uniquement  à  la  rapidité  de  commutation  des  transistors;  la  technologie  actuelle  permet 
d'assurer qu'elle peut ou pourra être réalisée en moins de 9,47ns.

• Fréquences parasites

Le dimensionnement de certains paramètres a été effectué pour assurer de respecter le cahier 
des charges à savoir, une puissance totale de raies parasites inférieure à -24 dBc par rapport à 
la  fréquence  cible  générée.  L'apparition  de  ces  raies  parasites  est  due  aux  défauts  des 
mélangeurs, au déséquilibre entre les voies en quadrature, à la présence d'harmoniques mal 
filtrées. 

Les paramètres pris en compte sont : 

– sélectivité des filtres passe-bas ⇒ atténuation du troisième harmonique de 30 dB

– fuite des mélangeurs double-bande ⇒ 30 dB

– désaccord de phase entre voies I et Q⇒ 2,5°  

– désaccord de gain des mélangeurs ⇒ 0,05

A titre d'exemple, la figure 3.4 présente le spectre des voies I et Q pour la génération de la 
fréquence cible 3960 MHz, dans les conditions précédentes.

Fig. 3.4 Spectres des voies I et Q pour la fréquence cible 3960 MHz

Des fréquences parasites sont générées, mais leur niveau est suffisamment faible pour que la 
puissance totale soit inférieure à -24 dBc/Hz. 

De même  le tableau suivant présente les niveaux des raies parasites observés pour chaque 
fréquence cible ainsi que la puissance totale parasite, qui reste inférieure à -24 dBc/Hz.
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Fréquences parasites générées dans le spectre alloué par la FCC (dBc) Puissance totale 
parasite (dBc)

Freq
(MHz)

Freq
(MHz)

I Q Freq
(MHz)

I Q Freq
(MHz)

I Q Freq
(MHz)

I Q I Q

3432 3168 35 35,2 4488 32,2 32,6 5544 29,2 25,6 - - - 28,5 24,6

3960 3696 35 35 4488 31 35,3 5016 31,9 25,5 - - - 29,1 24,4

4488 3960 38 38 4224 34,9 35,3 - - - - - - 34,6 33,6

5016 3960 31,7 25,5 4488 31,9 32,2 4752 35 35 6072 40 40 24,7 28

5544 3432 34,2 35 5280 36,6 36,6 6600 33 33 7656 32 25,7 27,6 24,4

6072 3960 39 39 5808 36,2 36,2 6600 32,7 33,3 7128 31,9 25,6 28,3 24,6

6600 6336 36,2 36,2 4488 39 39,4 - - - - - - 34,5 34,5

7128 5016 39,1 39,4 6072 25,6 31,9 6600 33,6 34 6864 36,2 36,2 24,9 28,6

7656 5544 27,3 35,1 6600 32,3 32,6 7392 36,1 36,1 9768 40 40 26 29,7

8184 7656 34,2 34,2 7920 36,3 36,3 9240 33 33 10296 31,9 25,6 27,7 24,3

8712 8184 34,2 34,2 8448 36,3 36,3 9240 33 33 9768 31 25,2 27,1 24,1

9240 8712 33,7 33,7 8976 36,1 36,1 - - - - - - 31,8 31,8

9768 8712 32,2 26,3 9240 35,1 35,4 9504 36,3 36,3 - - - 25,9 29,6

10296 8184 25,3 30,7 9240 33,8 34,3 9768 34,2 34,2 10032 36,3 36,3 24,4 27,6

Tab. 3.1 Niveaux des fréquences parasites générées pour les 14 fréquences cibles

Ces premiers résultats ont permis de montrer la faisabilité du synthétiseur de fréquences agile 
proposé;  en effet  les  paramètres  estimés permettant  le  respect  du cahier  des  charges  sont 
réalistes.

La réalisation de ce synthétiseur ou d'une partie de celui-ci est  indispensable pour valider 
complètement les résultats.

d) Réalisation du synthétiseur

Dans le cadre du stage puis de la thèse de Borislav Milevsky, nous nous sommes intéressés à 
la problématique de la réalisation de ce circuit. En fait, deux contraintes importantes guident 
le travail de conception, en plus des caractéristiques de rapidité et de pureté spectrale : 

– assurer  des  niveaux  de  raies  sensiblement  identiques  quelle  que  soit  la  fréquence 
générée car ce synthétiseur doit être utilisé comme oscillateur local dont la fréquence 
change  rapidement  et  ne  doit  pas  soumettre  au  mélangeur  de  l'émetteur  ou  du 
récepteur des variations trop brusques en puissance;

⇒ Compte  tenu  des  pertes  induites  dans  les  multiplexeurs  ou  par  désadaptation 
d'impédance,  il  a  été  jugé  nécessaire  d'assurer  une  amplification  après  chaque 
mélangeur, sauf le dernier, pour assurer des niveaux de raies sensiblement identiques 
quelle  que  soit  la  fréquence  cible  générée.  Ainsi,  il  a  été  décidé  d'utiliser  des 
mélangeurs actifs, type cellule de Gilbert, pour les deux premiers mélangeurs afin de 
ne  pas  atténuer  la  sortie  et  un  mélangeur  passif  pour  le  dernier  pour  limiter  la 
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consommation du dispositif.

– assurer la symétrie de l'implantation afin d'assurer des voies I et Q parfaitement en 
quadrature pour toutes les fréquences. 

D'autre part, les filtres passe-bande initialement prévus après chaque mélangeur devraient été 
éliminés  de  la  version  finale  car  l'évaluation  des  performances  des  mélangeurs  a  permis 
d'estimer une bonne élimination des fréquences dites images.   

Pour la conception, le plan de fréquences a été réduit aux 9 premières fréquences afin de 
valider le principe tout en allégeant légèrement la structure. Ainsi les mélangeurs II et IV de 
l'architecture présentée dans la figure 3.2 ne sont plus nécessaires. 

Ce travail est en cours. Un premier circuit, en technologie CMOS-AMS 0,35µm, devrait être 
testé fin 2010.

1.2 Correction des erreurs dues aux fréquences parasites

Dans  l'exemple  du  synthétiseur  décrit  précédemment,  il  est  aisé  de  comprendre  que  les 
utilisateurs  des  différentes  sous-bandes  vont  se  perturber  mutuellement  du  fait  des  raies 
parasites  générées  puisqu'elles  coïncident  avec  les  fréquences  de  chaque  utilisateur.  Les 
interférences induites vont provoquer une dégradation du taux d'erreur binaire ou du rapport 
signal à bruit minimal nécessaire pour une performance cible. A titre d'exemple, le standard 
MB-OFDM prévoit que le rapport signal à bruit ne soit pas détérioré de plus de 0,1dB pour un 
taux d'erreur binaire cible de 10-2. Cette contrainte a permis de fixer que la puissance totale 
des raies parasites ne doit pas dépasser -24dBc.

Dans le cadre de la Dirty RF, l'objectif est de relâcher les contraintes sur le cahier des charges 
du synthétiseur  de manière à  pouvoir  assurer  la  performance malgré une puissance totale 
parasite  plus  élevée.  Le  circuit  peut  alors  être  moins  complexe,  par  exemple,  les  filtres 
peuvent  être  moins  sélectifs.  Il  est  donc  nécessaire  de  traiter  le  signal  pour  éliminer  au 
maximum les  interférences  produites.  Le taux  d'efficacité  de la  méthode permet  alors  de 
répondre à la question suivante : quel est le niveau de raies parasites finalement acceptable 
sans dégrader la performance cible?   

L'analyse et la réduction des interférences dans les systèmes de communication font l'objet de 
nombreuses études, cependant à notre connaissance, cette problématique n'a pas encore été 
analysée. Notre contribution dans ce domaine est donc particulièrement originale. 

→  Notre contribution:

Les algorithmes développés pour réduire les interférences sont généralement basés sur les 
méthodes  de  PIC  (Parallel  Interference  Cancellation)  ou  SIC  (Successive  Interference 
Cancellation) qui ont été développés initialement pour les transmissions utilisant le CDMA 
(Code Division Multiplex Access) [LAI03], [HOST99]. Le choix entre ces deux méthodes est 
fait en fonction du problème à traiter. Lorsque tous les parasites sont supposés de la même 
puissance, le traitement pour chaque utilisateur peut être fait en parallèle (méthode PIC), dans 
le cas contraire une estimation du plus puissant est effectuée afin d'être ôté des autres et ainsi 
de suite du plus fort  au plus faible (méthode SIC).  Dans notre cas, la méthode SIC a été 
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choisie car les puissances sont différentes dans les bandes. Cependant l'application de cette 
méthode suppose de connaître les signaux reçus dans toutes les bandes, ce qui n'est le cas que 
pour une station de base puisque les utilisateurs individuels n'ont pas accès à l'information du 
signal reçu par les autres. 

Le cas que nous avons pu traiter correspond donc à la suppression des interférences pour une 
liaison montante, des utilisateurs vers la station de base, en supposant les émetteurs idéaux. 
L'application de la méthode suppose également que les caractéristiques de l'oscillateur local 
implanté dans la station de base sont connues. Ainsi la puissance de chaque raie parasite dans 
le synthétiseur peut être estimée ou doit être mesurée. 

Les étapes de la méthode sont les suivantes [24] :

1- Classement des utilisateurs par rapport à leur rapport signal interférence plus bruit (SINR)

2- Décision dure sur l'utilisateur possédant le meilleur rapport signal interférence plus bruit 
(peu de risque d'erreur)

3- Annulation de l'influence de cet utilisateur sur tous les autres

4- Décision dure sur l'utilisateur possédant le 2e meilleur rapport signal interférence plus bruit

5- Annulation de l'influence de cet utilisateur sur tous les autres

… jusqu'au dernier utilisateur.

Si nécessaire, plusieurs itérations peuvent être effectuées de l'ensemble des étapes décrites. 
Elles permettent d'assurer des décisions dures plus fiables dès la deuxième itération. 

Le résultat proposé traite le cas de la fréquence la plus affectée par les raies parasites, à savoir 
10,296 GHz. Le canal pris en compte présente simplement un bruit blanc gaussien (AWGN); 
la  modulation  utilisée  est  QPSK-OFDM. La  figure 3.5  présente  le  Taux d'Erreur  Bianire 
mesuré pour l'utilisateur à la fréquence 10,296 GHz. Les résultats intermédiaires, après la 
réduction d'interférences de chaque utilisateur, sont montrés afin d'évaluer l'efficacité et  la 
progression de la méthode. La dernière correction correspond à la courbe rose (avec marqueur 
en losange) qui se rapproche de la courbe de référence « sans interférence ». La performance 
est très nettement améliorée par rapport au cas où l'algorithme n'est pas appliqué.

Fig. 3.5 Performance de l'algorithme proposé
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Compte tenu de l'efficacité de la méthode, nous avons évalué la dégradation du rapport signal 
à bruit pour une performance cible de TEB à 10-2 en augmentant volontairement le niveau des 
raies parasites et en appliquant la méthode de compensation.  

L'objectif est de trouver quelle puissance parasite est autorisée en appliquant la méthode de 
compensation, sans détériorer le rapport signal à bruit de plus de 0,1 dB pour une performance 
cible de TEB de 10-2. La figure 3.6 montre que la dégradation est supérieure à 0,1dB lorsque 
la puissance totale des raies parasites est augmentée de plus de 7dB, soit un écart de -17dBc 
autorisée par rapport à la fréquence cible générée. Cela correspond donc à la marge qui peut 
être accordée dans cet exemple sur la qualité de la synthèse de fréquence.

Fig. 3.6 Performance de la méthode en augmentant les puissances des raies parasites

Afin  de compléter  cette  analyse,  nous  avons testé  la  robustesse de  la  méthode en  tenant 
compte d'une incertitude sur les niveaux des raies parasites liée à la réalisation du circuit. 
Ainsi on considère que la valeur de correction est fixe alors que les niveaux des raies diffèrent 
de la valeur attendue. En considérant une incertitude pouvant aller jusqu'à  ±3dBc (ce qui 
semble très élevé pour une incertitude due à la dispersion des composants), la dégradation de 
0,1dB du rapport signal à bruit est atteinte pour une puissance totale de raies parasites de 
-18dBc (au lieu des -17dBc précédent et des -24dBc sans correction). 

L'amélioration des performances a donc été mise en évidence par simulation et la robustesse 
de  l'algorithme  a  été  montrée.  Son  application  permet  d'accepter  une  conception  moins 
contraignante du synthétiseur.

Actuellement nous ne connaissons pas d'autre application qui nécessite un changement de 
fréquence aussi rapide que pour le MB-OFDM. Tout système de radio opportuniste peut être 
satisfait  pas  un  saut  en  fréquence  effectué  avec  une  boucle  à  verrouillage  de  phase. 
Cependant, la rapidité de commutation peut être utile pour améliorer la sécurité du système et 
réduire les temps d'interception possibles, ou dans le cas de canaux variant très fortement dans 
le temps. La faisabilité de tels synthétiseurs de fréquence (associés ou non à un algorithme de 
compensation)  ouvre  donc  la  porte  à  de  nouvelles  applications  plus  sécurisées,  et  plus 
efficaces grâce à l'utilisation de la diversité fréquentielle.
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2 Diversité fréquentielle par porteuses 

L'utilisation de la diversité fréquentielle dans une bande de transmission permet de rendre le 
système plus robuste aux imperfections du canal. L'étude précédente par exemple correspond 
à une diversité fréquentielle par bande. Le cas extrême de la diversité est une diversité par 
fréquence,  permettant à un même utilisateur de transmettre à différents  endroits  dans une 
(large)  bande  donnée  et  de  pouvoir  bénéficier  en  moyenne  d'une  bonne  qualité  de 
transmission. 

Une  transmission  basée  sur  l'OFDM  combinée  avec  un  partage  du  canal  en  fréquence 
(FDMA:  Frequency  Division  Multiple  Access)  permet  d'utiliser  très  efficacement  cette 
propriété; il s'agit de l'OFDMA (Orthogonal Frequency Division Multiple Access - allocation 
par porteuses dans un système OFDM). Les sous-porteuses d'un symbole OFDM sont dans ce 
cas  partagées  entre  plusieurs  utilisateurs  (Fig  3.7).  Cette  solution  offre  une  très  grande 
flexibilité dans l'allocation des ressources fréquentielles pour les utilisateurs.

Fig. 3.7 Partage d'un symbole OFDM par plusieurs utilisateurs 

L'OFDMA est  actuellement  utilisé  pour  le  standard  WiMax  [ANDR07]  et  fait  partie  des 
propositions pour la téléphonie mobile de 4ème génération, dite 4G [GALD02]. Peu contestée 
pour la liaison descendante (de la station de base vers les mobiles), cette solution reste en 
discussion pour la  liaison montante (des  mobiles  vers  la  station de base)  car elle est  peu 
robuste aux problèmes de désynchronisation temporelle et fréquentielle [MORE07]. 

En effet  d'un point de vue fréquentiel,  en liaison montante, un bloc de sous-porteuses est 
affecté à chaque utilisateur; tous les blocs de porteuses sont juxtaposés au niveau de la station 
de base pour créer un symbole OFDM global.  Si  chaque mobile présente un décalage en 
fréquence spécifique (CFO : Carrier Frequency Offset), de fortes interférences entre porteuses 
(ICI : InterCarrier Interference) apparaissent au niveau de la station de base. Des solutions 
pour mesurer le décalage des porteuses de chaque mobile sont proposées mais ces méthodes 
nécessitent une phase dédiée exclusivement à cette mesure dans la transmission et une très 
grande précision. 

Dans  nos  travaux  nous  considérons  que  le  synchronisation  temporelle  est  acquise  et 
considérons  le  cas  d'une  désynchronisation  en  fréquence.  Ce  problème  de  mauvaise 
synchronisation fréquentielle est un véritable verrou en liaison montante pour l'optimisation 
des systèmes; il est rarement pris en compte dans la littérature lorsqu'il s'agit de considérer la 
capacité et l'allocation des porteuses en sa présence. 
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2.1 Effet  d'une désynchronisation en fréquence

La désynchronisation en fréquence peut être due soit aux variations des caractéristiques de 
l'oscillateur  local  du  segment  RF  utilisé  pour  la  transposition  en  fréquence  (émetteur  ou 
récepteur), soit à une modification induite par le canal de propagation (comme l'effet Doppler 
par exemple).  

L'erreur de synchronisation de fréquence porteuse se traduit en OFDM:

– d'une part, par une rotation de phase et une atténuation appliquées  aux échantillons 
temporels reçus à chaque instant en entrée du récepteur OFDM (les sous-porteuses ne 
sont pas maximales aux fréquences utilisées dans le récepteur);

– d'autre part, par une perte d'orthogonalité entre les sous-porteuses qui se manifeste par 
de  l'interférence  entre  sous-porteuses,  donc  de  l'interférence  entre  symboles 
numériques (les sous-porteuses portant les symboles adjacents ne sont pas nulles aux 
fréquences du récepteur).

La figure 3.8 montre schématiquement la problématique de ce phénomène sur le spectre. 

Fig. 3.8 a) Synchronisation parfaite b) Désynchronisation en fréquence

A titre d'exemple, des résultats de simulation rapportés montrent sur la figure 3.9 l'effet de 
cette désynchronisation en terme de dégradation du rapport signal à bruit pour un TEB fixé à 
10-4, en fonction de la valeur de l'offset fréquentiel,  paramétré en % de l'écart entre sous-
porteuses ∆fp. L'effet est d'autant plus important que l'offset est grand et augmente aussi avec 
la densité de la modulation numérique.  

Pour se fixer les idées, en considérant une précision pour le quartz de référence du récepteur 
de quelques dizaines de ppm, la désynchronisation en fréquence ∆f induite dans la gamme des 
GHz est de l'ordre de quelques dizaines de kHz. Dans le cas d'un symbole OFDM de durée de 
l'ordre de quelques µs (comme en Wimax ou WiFi par exemple), ce décalage en fréquence 
représente quelques unités en % de l'écart entre sous-porteuses.
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Fig. 3.9 Effet d'une désynchronisation de porteuse [HO09]

Cet effet a été beaucoup étudié dans la littérature et des méthodes sont proposées pour réduire 
son impact [MOOS94], [ARMS01], [STEM08], [ZHAO01].

Dans le  cas  d'un  signal  OFDMA, pour  lequel  les  sous-porteuses  sont  partagées  entre  les 
différents utilisateurs, la désynchronisation induit en plus, de l'interférence entre utilisateurs 
aux extrémités de chaque bloc attribué.

2.2 Optimisation  de  l'allocation  de  ressources  en  présence  d'une 
désynchronisation fréquentielle 

Ce problème de mauvaise synchronisation est un véritable verrou en liaison montante pour 
l'optimisation des systèmes; il est rarement pris en compte dans la littérature lorsqu'il s'agit de 
considérer la capacité et l'allocation des porteuses en sa présence. En liaison montante, soit 
l'offset en fréquence est considéré et éventuellement compensé [HUAN05], soit l'allocation de 
ressources est analysée [HUAN09], mais pas l'un en présence de l'autre. Dans le contexte de la 
Dirty RF, il est toutefois réaliste de considérer qu'il reste toujours un décalage résiduel, plus 
ou moins important, de chaque porteuse et il est judicieux de le prendre en compte pour les 
optimisations. 

 Notre contribution :

Notre contribution dans ce contexte concerne l'optimisation de l'allocation de ressources en 
liaison montante en tenant compte de cette désynchronisation en fréquence tout en essayant de 
tirer le meilleur profit de la diversité fréquentielle dans la bande. 

L'objectif concernant l'allocation de ressources est de distribuer les sous-porteuses disponibles 
à chaque utilisateur tout en respectant les requêtes de chacun en terme de débit et de qualité de 
transmission, et en minimisant l'énergie consommée. De nombreux facteurs sont à prendre à 
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compte dans ce type d'exercice (puissance, canal…); notre contribution concerne l'obtention 
d'un compromis entre l'utilisation de la diversité fréquentielle à l'intérieur d'un canal et  la 
robustesse à une mauvaise synchronisation. Cependant, la difficulté réside dans l'antagonisme 
total entre les deux objectifs :

– profiter  au  maximum  de  la  diversité  fréquentielle  implique  une  allocation  des 
ressources par entrelacement des  sous-porteuses  des différents  utilisateurs;  plus les 
sous-porteuses  d'un  même  utilisateur  sont  éloignées  les  unes  des  autres,  plus 
l'utilisateur bénéficie de la diversité du canal; 

– à  l'inverse,  profiter  d'un  système  robuste  face  à  une  mauvaise  synchronisation 
implique une allocation par blocs; il faut réduire le nombre de blocs par utilisateur 
pour réduire les interférences entre sous-porteuses d'utilisateurs différents, puisqu'elles 
se matérialisent en bordure de bloc. 

Fig. 3.10 Allocation de sous-porteuses: (a) par bloc, (b) par entrelacement

Une allocation  des  porteuses  par  entrelacement  pour  les  utilisateurs  ne complique pas  la 
synchronisation  en  liaison  descendante  car  les  utilisateurs  traitent  leur  bloc  respectif 
indépendamment  les  uns  des  autres.  Mais  cette  optimisation  devient  délicate  en  liaison 
montante puisque la station de base doit se synchroniser sur l'un ou l'autre des utilisateurs, 
eux-mêmes  n'ayant  pas  forcément  émis  strictement  à  la  bonne  fréquence.  Ainsi  une 
synchronisation réalisée sur le premier utilisateur induit des interférences avec les porteuses 
des autres et vice-versa, ceci d'autant plus que les blocs sont de taille réduite. 

Cette étude est réalisée dans le cadre de la thèse de Babar Aziz financée par un projet Ile-de-
France, DIGITEO. 

Avant  de  traiter  le  problème  de  l'allocation  de  ressources,  il  a  été  jugé  nécessaire  de 
développer  un  modèle  analytique  d'une  transmission  multi-porteuses  multi-utilisateurs  en 
liaison montante en incorporant un offset sur la fréquence porteuse. La particularité de ce 
modèle est qu'il prend en compte l'impact de la désynchronisation sur le préfixe cyclique [26], 
contrairement aux autres méthodes. La figure 3.11 permet de mettre en évidence l'efficacité de 
ce modèle (noté Sce.2); il permet d'obtenir des résultats proches de simulations « système » 
(noté Sce.1) réalisées, contrairement aux modèles analytiques (noté Sce.3) trouvés dans la 
littérature [STEM08]  qui ne considèrent pas l'effet sur le préfixe cyclique. Dans la simulation 
réalisée, le nombre de sous-porteuses du symbole OFDM est Np=64, la longueur du préfixe 
cyclique est L=16, l'offset en fréquence est égal à 8% de l'espace entre sous-porteuses. 
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Fig. 3.11 Performance du modèle analytique mis en oeuvre 

La  prise  en  compte  du  préfixe  cyclique  pour  évaluer  les  performances  d'un  système  de 
transmission OFDM en présence d'un offset en fréquence est donc primordial. Il ne doit pas 
être négligé dans les opérations d'optimisation du système.   

La  deuxième  partie  du  travail  a  concerné  la  recherche  du  compromis  diversité 
fréquentielle/robustesse à la désynchronisation. En considérant, deux utilisateurs et en faisant 
varier la taille des blocs de sous-porteuses allouées à chacun et leur degré d'entrelacement, 
nous avons mis en évidence un seuil  en terme de taille de bloc pour l'allocation, à partir 
duquel l'efficacité de la transmission chute nettement; empiriquement nous avons constaté que 
le nombre de porteuses attribuées à un utilisateur ne doit pas être inférieur à la moitié du 
préfixe cyclique pour l'entrelacement. 

La figure 3.12 montre ce résultat pour un écart de fréquence de 7%, un nombre de sous-
porteuses  par symbole de 128 et  un préfixe cyclique de 32.  La capacité  tracée traduit  la 
quantité  d'information  qui  peut  être  transmise  par  symbole  OFDMA par  utilisateur.  Un 
paramétrage en terme de nombre de sous-porteuses, et de schéma de modulation a été effectué 
et donne la même tendance, à savoir : une baisse notable de cette capacité à partir de blocs de 
taille égale à la moitié du préfixe cyclique.    
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Fig. 3.12 Efficacité en fonction de la taille du bloc d'allocation

Ce  compromis  a  également  été  obtenu  et  observé  pour  différents  types  d'allocation  de 
ressource : 

– allocation statique, pour laquelle les utilisateurs ont tous le même nombre de porteuses 
affectées et la répartition est régulière et fixe;

– allocation dynamique, pour laquelle l'allocation est effectuée en fonction de la qualité 
du canal de transmission de chacun (en terme de rapport signal à bruit); le nombre de 
porteuses allouées à chaque utilisateur peut-être identique ou pas.

La suite de ces travaux concerne la mise en place d'une méthode de correction dont l'objectif 
est de réduire malgré tout la taille des blocs d'allocation (en dessous de la limite minimale 
observée) sans dégrader la performance en présence d'une désynchronisation de porteuse. 
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Conclusion/Contributions

Les nouveaux systèmes de transmission prévoient de plus en plus l'utilisation de la diversité 
qu'elle soit spatiale, temporelle ou fréquentielle. En effet, les conditions de propagation sont 
telles qu'il est plus prudent, afin d'assurer la continuité de la performance, de prévoir de la 
redondance d'information. Dans ce contexte, l'étude d'un synthétiseur de fréquences multi-
bandes  rapide  permettant  d'assurer  une  diversité  fréquentielle,  est  particulièrement 
intéressante. Les contraintes imposées dans le Multi-Bandes OFDM en font un système très 
complexe.  Nos  travaux  dans  ce  thème  interviennent  à  plusieurs  niveaux  puisqu'ils 
concernent  :  l'optimisation  de  l'architecture  du  synthétiseur,  sa  conception/réalisation  (en 
cours),  le  traitement  numérique  nécessaire  pour  atténuer  l'effet   des  fréquences  parasites 
générées. Les communications en rapport avec ce travail sont :    

[5] S.TRAVERSO, M.ARIAUDO, J.LGAUTIER, C.LEREAU, I.FIJALKOW ,"A 14-band low complexity 
and high performance synthesizer architecture for MB-OFDM communication", IEEE 
Transactions on Circuits And System II, June 2007, vol 54, number 6, pp 552-557

[39] S.TRAVERSO,  M.  ARIAUDO,  J.L.  GAUTIER,  I.  FIJALKOW,  C.  LEREAU,   "Synthétiseur  de 
fréquence sur 14 bandes pour les communications MB-OFDM", JNM2007, 22-24 mai  
2007, Toulouse

[23] B.MILEVSKY,  M.ARIAUDO, J.L.GAUTIER, I.FIJALKOW, M.HRISTOV,  “Correction of In-band 
Self-Interference  due  to  Imperfect  Frequency  Synthesizer”,  EuMW  (EuWiT), 
September 2009, Rome

[24] B.MILEVSKY, M.ARIAUDO, J.L.GAUTIER, I.FIJALKOW, M.HRISTOV, “Successive Interference 
Cancellation (SIC) in MB-OFDM Receiver with Imperfect Local Oscillator”, accepté 
à EuMW (EuMC), September 2010, Paris

Dans un contexte plus général, les variations potentielles de la fréquence de l'oscillateur local 
peuvent provoquer des interférences entre utilisateurs. Ce défaut est particulièrement néfaste 
pour les transmissions multi-porteuses car il provoque des interférences entre sous-porteuses 
et son influence doit être prise en compte sur beaucoup de paramètres de la transmission. 
Dans le cadre de la thématique « Allocation de ressources », nous avons étudié le cas d'une 
liaison montante en OFDMA  afin de trouver le compromis entre bénéfice de la diversité du 
canal et allocation entrelacée des sous-porteuses en tenant compte de cette désynchronisation. 
Ce travail a donné lieu à une communication: 

[26] B.AZIZ, I.FIJALKOW, M. ARIAUDO, “Intercarrier Interference in Uplink OFDMA systems 
with Carrier Frequency Offset”, accepté à PIMRC, September 2010, Istanbul 
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Ce travail s'oriente maintenant sur la possibilité de compenser au niveau du récepteur la baisse 
de performance associée à une mauvaise synchronisation dans le cas d'une allocation par petit 
bloc. L'objectif est de pouvoir réduire la taille des blocs d'allocation (idéalement pour tendre 
vers l'entrelacement) sans dégrader la performance grâce à une méthode de correction.
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Conclusion et Perspectives de recherche

L'étude de l'impact des circuits RF sur les performances des transmissions est devenue mon 
principal  centre  d'intérêt  au  cours  de  ces  dernières  années.  Les  analyses  des 
émetteurs/récepteurs réalisées permettent de tester un circuit (co-simulation Circuit/Système) 
ou  une  fonction  représentant  un  circuit  (simulation  Système  comportementale)  dans  un 
contexte réaliste qui tient compte de la forme du signal à transmettre,  du canal … et qui 
permettent  en  utilisant  les  caractéristiques  des  circuits  de  prévoir  les  performances  du 
système. Cette analyse préliminaire permet de comprendre les phénomènes et autorise ensuite 
le développement de méthodes correctives.

Ainsi, dans les études réalisées et présentées dans ce mémoire, j'ai systématiquement utilisé la 
démarche suivante:

– mesurer la dégradation des performances associées à un défaut (en terme de TEB, ou 
d'EVM, ou d'ACPR)

– mettre en oeuvre une modélisation réaliste

– développer une méthode de correction 

La méthode de correction a pour objectif soit d'améliorer la performance en présence d'un 
défaut, soit d'autoriser, à performance identique, un défaut plus important (Dirty RF). 

Actuellement  focalisée  sur  les  transmissions  multi-porteuses  type  OFDM  car  elles  sont 
particulièrement sensibles aux défauts et imperfections du segment RF, je ne souhaite pas m'y 
restreindre. La diversité des standards, des procédés de modulation, l'évolution des besoins et 
des  conditions  d'utilisation  permettent  de  prévoir  de nombreux verrous  technologiques  et 
scientifiques à lever. 

Je donne donc ici la voie vers laquelle je souhaite insérer mes travaux. 

De la Dirty RF ... 

La  Dirty  RF  est  clairement  un  concept  intéressant  pour  améliorer  les  performances  des 
systèmes de communication et présente l'intérêt scientifique d'allier le traitement du signal à 
la conception des circuits et du segment RF. Elle peut permettre en conséquence d'améliorer 
les caractéristiques des systèmes en terme de coût et de consommation. Il me semble donc 
nécessaire  de poursuivre dans cette  voie  afin  d'améliorer  le  fonctionnement  des  systèmes 
actuels,  souvent largement  sur-dimensionnés  par rapport  à l'objectif  visé,  du point de vue 
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énergétique d'une part et du point de vue de l'utilisation du spectre d'autre part.

En outre, la réflexion concernant les améliorations des systèmes de communication doit être 
menée en pensant qu'ils devraient être le plus universels possible, à savoir être capables de 
traiter  n'importe  quel  standard.  Ils  nécessiteront  donc  de  la  flexibilité  et  de  la 
reconfigurabilité, en tenant compte des besoins, des ressources et de l'environnement (Radio 
Cognitive). 

La faisabilité de ces systèmes adaptatifs « multi-tout » passe par une optimisation à plusieurs 
niveaux. Je me concentrerai ici sur les deux aspects qui m'intéressent particulièrement : la 
consommation d'énergie et l'occupation spectrale.

Concernant la consommation :

• Dans  ce  contexte,  la  thématique  associée  au  compromis  linéarité/rendement  du 
segment  RF est  primordiale.  Les  architectures  doivent  permettre  de transformer  le 
signal présentant une forte dynamique en signal avec un PAPR réduit voire un signal à 
enveloppe constante. Cependant les architectures proposées à ce jour posent encore de 
nombreux problèmes quant à leur faisabilité; citons les problèmes de largeur de bande 
et de synchronisation entre voies par exemple. 

→ Dans ce contexte, mes perspectives de recherche à court terme se positionnent dans le 
cadre de la  thèse de Mathilde Brandon, en  coopération avec Thalès  Communication.  Les 
travaux  concernent l'analyse et  le développement de méthodes de réduction de PAPR, de 
linéarisation  et  d'amélioration  de  rendement.  L'optimisation  passe  alors  par  l'application 
conjointe  des  différentes  méthodes,  appliquées  au  signal  et  au  circuit,  et  l'obtention  d'un 
compromis d'utilisation de chacune. Des simulations globales incluant toutes les étapes de 
mise en forme et de traitement permettront cette optimisation. D'autre part, les variations en 
fréquence des caractéristiques du segment RF devront être prises en compte et compensées, 
aussi bien en hautes fréquences si le signal est large bande, qu'en basses fréquences.

• Une  économie  d'énergie  possible  consiste  à  modifier  les  caractéristiques  de 
transmission  à  un  instant  t  dans  un  environnement  donné.  Si  les  conditions  de 
propagation  changent,  il  est  possible  d'envisager  de  modifier  les  paramètres  de  la 
couche  physique  (modulation,  puissance...).  La  problématique  nécessite  alors  de 
développer des méthodes peu consommatrices permettant de faire un état des lieux, 
d'être capable de décider du besoin ou pas de la modification à apporter et d'optimiser 
la  configuration  du  segment  RF pour  assurer  les  performances  de la  transmission. 
L'impact sur la consommation en terme de test puis de reconfigurabilité est bien sûr la 
clé pour savoir si la solution apporte effectivement un gain. 

→ Dans cette problématique, je souhaite m'intéresser à l'impact de la modification de la mise 
en forme du signal sur le segment RF, son fonctionnement et sa consommation. Par exemple, 
la modification du PAPR associée à la modification de la modulation numérique induit un 
besoin de modifier le point de fonctionnement de l'amplificateur dans le but d'optimiser son 
rendement. 
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Concernant l'utilisation du spectre :

L'utilisation du spectre est  soumise à deux contraintes  de fonctionnement :  imposer  de la 
diversité fréquentielle lorsque le canal de propagation est difficile, et optimiser l'occupation 
des bandes de fréquences.

Dans  les  deux  cas,  le  verrou  commun  qui  apparaît  est  la  capacité  à  mesurer  les 
caractéristiques du canal en terme de disponibilité du spectre, d'environnement radio … et de 
connaître bien sûr les ressources en fonction des besoins. Ce concept nécessite un sondage 
spectral (« Spectrum Sensing ») et passe par le développement d'algorithmes fiables et faciles 
à implémenter et par la mise en oeuvre des segments frontaux associés. 

→ Bien que  peu impliquée aujourd'hui dans cette problématique, je suis très intéressée par la 
faisabilité de ces nouveaux systèmes qui autoriseront le développement de la Radio Cognitive. 
Mon intervention serait sur l'impact de la méthode de sondage spectral sur l'architecture du 
segment RF ou à l'inverse de l'impact du segment RF sur les procédés mis en jeu. L'expertise 
acquise lors du développement du synthétiseur agile multi-fréquences et sur l'optimisation de 
l'allocation de fréquences peuvent également être utile dans la mise en oeuvre de ce concept.

Les problématiques abordées précédemment seront des points clés pour le développement 
d'équipements multi-standards ou multi-modes, incluant comme indiqué à plusieurs reprises 
le concept de Radio Cognitive. La Radio Cognitive doit permettre d'adapter la configuration 
en  fonction  des  besoins,  des  ressources  et  de  l'environnement.  La  transmission  dans  ces 
conditions nécessite donc une propriété de reconfigurabilité de l'équipement. Concernant la 
partie  analogique,  il  est  nécessaire  de trouver  le  bon compromis  entre  les  deux solutions 
extrêmes suivantes :

– un segment RF « universel » large bande suivi d'un traitement numérique pour isoler 
l'information 

– un  empilement  des  segments  RF  qui  assure  une  bonne  performance  et  facilite  le 
traitement numérique.

Ces deux solutions ne sont probablement pas les bonnes, ni d'un point de vue coût, ni d'un 
point de vue consommation. Le degré nécessaire/suffisant/maximum de reconfigurabilité de 
chaque partie (analogique ou numérique) de l'équipement doit être évalué en tenant compte 
des conséquences sur l'autre partie (numérique ou analogique ).

→ J'envisage de mener ces travaux avec pour objectif de simplifier le segment analogique 
pour conduire à une conversion numérique au plus près de l’antenne et à ajouter un pré/post 
traitement numérique pour corriger ou compenser les défauts des éléments analogiques. Des 
simulations globales de la chaîne de transmission dans les différents cas identifiés permettront 
d'évaluer la complexité de chacune des solutions proposées, ainsi que les contraintes sur les 
composants dans chaque cas.  Le principe de Dirty RF et  les algorithmes déjà  développés 
doivent  également  influencer  sur  le  choix  de  la  solution.  Les  aspects  d'autonomie, 
d'encombrement,  et  de  coût  devront  être  pris  en  compte  également  pour  comparer  les 
solutions.
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…. vers la Green Telecom.

Cependant  il  devient  nécessaire  d'aller  encore  plus  loin  et  d'imaginer  des  systèmes  de 
transmission conçus non seulement pour prévoir de fort transfert d'informations mais aussi 
pour  réduire  très  fortement  l'impact  de  ces  systèmes  en  terme  de  consommation  et  de 
pollution électromagnétique. Cet objectif m'interpelle particulièrement et je souhaite pouvoir 
apporter ma contribution dans le développement de ces nouveaux systèmes.

De nombreuses entreprises en liaison avec les télécommunications s'intéressent aujourd'hui à 
cette nouvelle problématique.  Un consortium a récemment vu le jour,  il  s'agit  de « Green 
Touch »1, qui regroupe quelques industriels et académiques pour imaginer les réseaux du futur 
avec comme objectif de réduire d'un facteur 1000 la consommation des futurs réseaux de 
communication. Pour cela, il faut « Repenser l'architecture et les composants des réseaux ». 
Pour donner une image frappante, il est indiqué qu'une fois ces technologies mises en place, 
« la  quantité  d'énergie  aujourd'hui  nécessaire  pour  utiliser  tous  les  réseaux,  y  compris  
l'Internet,  pendant  une  seule  journée  permettra  de  faire  fonctionner  ces  mêmes  réseaux  
pendant trois ans. »

Toute la  chaîne de communication doit  être remise à plat,  des  composants physiques aux 
logiciels, afin de la dimensionner dans un objectif de réduction de la consommation.

Envisager  des  systèmes  multi-standards  reconfigurables  adaptatifs  est  le  premier  pas 
autorisant l'idée développée pour la Green Telecom puisque ceci aurait pour conséquence bien 
sûr  d'éviter  le  déploiement  de  multiples  systèmes  et  donc  d'éviter  la  multiplication  des 
composants et des systèmes de transmission nécessaires.

D'un  point  de  vue  technologique,  l'évolution  actuelle  permet  une  réduction  des  tensions 
d'alimentation des circuits cependant la réduction des tailles des transistors induit à l'inverse 
une augmentation  des  courants  de  fuite  ce  qui  n'est  pas  favorable  à  une réduction  de  la 
consommation. Il est donc indispensable de continuer de prévoir des méthodes impactant le 
traitement du signal et l'architecture du système pour optimiser la consommation. 

Tous les domaines doivent être conjointement abordés, de la théorie de l'information à la 
couche physique,  du numérique à  l'analogique...  Cet  aspect pluri-disciplinaires  m'intéresse 
particulièrement  et  ouvre  la  voie  vers  de  nombreux  thèmes  de  recherche  qui  utiliseront 
inévitablement les méthodes cités précédemment. 
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Annexe 1 : Quelques sigles et définitions

• ACPR : Adjacent Channel Power Ratio  
Une mesure d'ACPR s'effectue à partir  d'un signal centré sur la  fréquence de travail,  de bande 
passante égale à la bande utile de transmission. La non-linéarité du circuit provoque sur le spectre 
de sortie une remontée des lobes secondaires, parasites pour les canaux adjacents. L'ACPR est la 
différence en dB entre la puissance contenue dans une bande δf dans la bande utile et la puissance 
dans la même bande δf dans le canal adjacent. Une dissymétrie des caractéristiques du circuit sur la 
bande de fréquence étudiée peut provoquer des valeurs d'ACPR droit et gauche différentes. 
Les standards de transmission requièrent typiquement des ACPR supérieurs à 40dB pour éviter de 
trop perturber les canaux voisins.

Fig. Ann.1 Représentation de l'ACPR

• EVM : Error Vector Magnitude  

La mesure d'EVM s'effectue en comparant le signal observé (déformé) au signal idéal. Cette mesure 
s'effectue dans le plan IQ complexe, et s'exprime en pourcentage. 

EVM=100∗
1
N
∑
k=1

N

∣Z  k −S k ∣²

1
N ∑

k=1

N

∣S  k ∣²

où N représente le nombre de symboles mesurés.

Fig. Ann.2 Erreur vectorielle

Les standards de transmission requièrent typiquement des EVM inférieurs à 15%.

• Modulation numérique en quadrature : M-QAM  

La modulation d'amplitude en quadrature (en anglais, Quadrature Amplitude Modulation ou QAM) 
est une forme de modulation d'amplitude d'une porteuse et de cette porteuse déphasée de 90°, selon 
l'information transportée par deux signaux d'entrée, notés I et Q. Cela signifie que l'amplitude et la 
phase de la porteuse sont simultanément modifiées en fonction de l'information à transmettre. Le 
paramètre  M  utilisé  dans  la  notation  M-QAM  indique  le  nombre  d'états  possible  dans  la 
modulation; M peut prendre typiquement les valeurs 4, 16, 64, 256...
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Fig. Ann.3 a) Modulateur IQ b) Exemple de constellation en 
modulation 16QAM

• OFDM : Orthogonal Frequency Division Multiplexing   [NEE00]

Le  principe  de  la  modulation  multi-porteuses  a  été  développé  pour  faire  face  aux  problèmes 
rencontrés lors de la propagation dans des canaux perturbés. En effet si des réflexions multiples se 
produisent entre l'émetteur et le récepteur, la fonction de transfert associée du canal peut présenter 
des variations sur la bande de transmission, ce qui nécessite alors un processus d'égalisation de 
canal c'est à dire de compensation de la fonction de transfert. Or le multiplexage en fréquence des 
données à transmettre facilite cette opération d'égalisation, c'est pourquoi cette technique est de plus 
en  plus  utilisée:  pour  la  diffusion  du son numérique (DAB Digital  Audio Broadcasting),  de la 
télévision numérique terrestre (DVB-T Digital Video Broadcasting terrestrial), de communications 
numériques  hauts  débits  (ADSL Asynchronous  Digital  Subscriber  Line)  sur  la  boucle  locale 
téléphonique,  ainsi  que  dans  l’étude  des  normes  de  communications  pour  réseaux  locaux  à 
l’intérieur des bâtiments ( Hiperlan 2 BRAN ). 

L'idée de base des techniques multi-porteuses est de diviser le spectre disponible en plusieurs sous-
bandes plus étroites et de transmettre des données numériques en les modulant sur un grand nombre 
de porteuses en même temps (multiplexage en fréquence). Pour augmenter l’efficacité spectrale les 
porteuses doivent être orthogonales (le spectre autour de chaque porteuse s'annule rigoureusement 
pour toutes les autres). 

Fig. Ann.4 Spectre d'un signal OFDM : orthogonalité des porteuses

Ainsi le principe de la modulation OFDM est le suivant :
– les données numériques (c0, c1 …, cN-1) sont groupées par paquets de N
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NB : Les données numériques ck sont des nombres complexes définis à partir d’éléments binaires 
par une constellation de modulation d’amplitude en quadrature MAQ à plusieurs états ( 4, 16, 64, de 
façon générale à 2q états). 

– chaque donnée module une porteuse différente au même instant
– la sortie est une combinaison des différentes porteuses

Ces opérations sont efficacement effectuées grâce à la Transformée de Fourier qui permet d'assurer 
l'orthogonalité des porteuses dans le cas où l'espace entre sous-porteuses est égal à 1/Ts. Ainsi le 
symbole OFDM est un regroupement de N symboles numériques sur N porteuses. Physiquement, 
les symboles numériques ck sont les données dans l’espace fréquentiel, les échantillons du signal 
sont  les  données  dans  l’espace  temporel  puisqu’on  passe  des  premiers  aux  seconds  par  une 
transformée de Fourier inverse.
 

Fig. Ann.5 Fabrication du symbole OFDM

Inverse à l'émission, la Transformée de Fourier est Directe à la réception pour la démodulation. 

Les données numériques retrouvées c0, c1 …, cN-1  sont alors égalisées très simplement en multipliant 
par  l'inverse  de  la  fonction  de  transfert  du  canal  (dans  le  cas  de  l'égalisation  Zero  Forcing), 
fréquence par fréquence ou encore donnée par donnée. En effet, si la bande totale de transmission 
voit un canal de fonction de transfert variable, chaque sous-porteuse voit elle un canal constant qui 
l'atténue ou l'amplifie. Elle peut donc être compensée indépendamment des autres. 

Mais si le canal est perturbé et subit des réflexions multiples, des Interférences Entre Symboles 
(IES) se produisent car les échos provoquent des répétitions du signal, décalées dans le temps, qui 
se mêlent au signal initial. Pour combattre ces interférences, un Intervalle de Garde (IG) est ajouté, 
plus long que le plus grand des retards observés. Il permet d'absorber les interférences dans une 
partie du symbole inutile, qui sera éliminée à la réception (Fig.Ann.6).

Fig. Ann.6 Localisation de l'IES avec et sans intervalle de garde
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Cet intervalle de garde présente toutefois l'inconvénient de rallonger le symbole à transmettre donc 
de réduire le débit.  Il  est typiquement, en OFDM, toujours limité à ¼ du symbole.  Il peut être 
constitué de 0 mais pour permettre l'équivalence Convolution en temps/ Multiplication en fréquence 
nécessaire pour l'égalisation simplifiée, il est constitué d'une recopie de quelques échantillons pris à 
la fin du symbole, ce qui rend le signal circulaire. Dans ce cas, on parle de Préfixe Cyclique (PC).  

L'avantage  principal  de  l'OFDM est  de  permettre  une  égalisation  des  symboles  à  la  réception 
extrêmement simplifiée,  ce qui en fait  une modulation appréciée pour les transmissions à canal 
difficile.

Les inconvénients de l'OFDM sont de deux types :

– difficulté de synchronisation en temps et fréquence

– grande dynamique des signaux   

• Produits d'intermodulation  

Lorsqu'un circuit non linéaire est excité par deux signaux sinusoïdaux aux fréquences f1 et f2, des 
produits  d'intermodulation  peuvent  être  générés;  ils  sont  issus  des  différentes  combinaisons 
possibles  entre  les  signaux  d'entrée,  typiquement  ±mf1±nf2.  Un  paramètre  noté  C/I  permet  de 
quantifier en dB la puissance des raies d'intermodulation par rapport à la raie principale.  

Fig. Ann.7 Visualisation des produits d'intermodulation d'ordre 2
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Abstract This paper presents a high speed, 9-bit RF

Digital-to-Analog Converter based on a new architecture

implemented in a 0.13 lm BiCMOS process and able to

adjust the output power by 45 dB to meet gain control

requirements of the new communications standards with a

SFDR [25 dBc. The maximum test-demonstrated fre-

quency is 1.4 GHz and the chip dissipates \25 mW.

Keywords Control gain � Radio-frequency

digital-to-analog-converter (RFDAC) � Spurious free

dynamic range (SFDR) � Digital transmitter

1 Introduction

This paper presents a 9-bit Digital-to-Analog-Converter

(DAC) to be included in a new full-digital transmitter

architecture [1]. It should be able to support all the stan-

dards and applications that require efficient amplification.

This transmitter needs a DAC to drive the power amplifier

(PA) and to perform gain control (Fig. 1). The main fea-

tures of this conversion block are:

• 9-bit resolution, related to the minimum required

quantification of a complex multicarrier signal.

• High operating frequency (GHz) to perform the con-

version of a transposed RF digitized signal.

• The output is a fully differential signal to drive the

power amplifier.

• Simple architecture to meet the speed and cost constraints.

• Very high dynamic range; actually, in the case of

standards requiring a gain control (e.g. UMTS), the

output power of the radio transmitter can vary in a

range of 80 dB. If the PA is supposed to have 35 dB

dynamic, the DAC must provide *45 dB gain control

to adjust the transmitter power.

This paper is organized as follows. A first section

reviews the basic principles of a DAC and gives details

about the chosen conversion principle and the advantages

with regards to a classical binary conversion [2–6]. Simu-

lations and measurement performances are discussed in

Sect. 3 with a conclusion at last.

2 DAC architecture principle

Among the different implementations (R-2R ladder, swit-

ched capacitors, weighted current sources), a conversion

structure based on the weighted type has been chosen. The

main advantages associated with this current-steering

architecture are:

• Easy integration in CMOS process.

• High speed.

• High energetic efficiency.

• Low silicon area.

Among the different methods to implement a weighted

DAC (binary weighted, segmented, hybrid), we have cho-

sen an improved binary weighted current source solution

which represents the best trade-off between speed, linearity

and consumption.
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The basic principle of a binary-weighted 9-bit DAC is

given by Eq. 1. This classical converter contains nine

current sources driven by each of the bits. The sources are

designed so that each current is proportional to the bit

weight.

IOUT ¼
Xn¼8

n¼0

2n:Bn:ILSB ð1Þ

with Bn = bit to convert, ILSB = current corresponding to

the least significant bit.

The main drawback of this classical binary structure is

the high factor between the most significant bit current and

the least-significant bit (256 in a 9bit DAC application). As

a consequence, the non-linearity grows and the frequency

is limited because of the use of big size transistors for

design.

To overcome this, we propose to reduce the size ratios

of the transistors by splitting the basic structure in two

DACs with smaller sizes, this technique is known as

‘‘segmented current-mode DAC’’ (Fig. 2):

• DAC1 (4bits): driven by the four least significant bits:

IOUT1 ¼
Xn¼3

n¼0

2n:Bn:ILSB1 ð2Þ

• DAC2 (5bits): driven by the five most significant bits:

IOUT2 ¼
Xm¼4

m¼0

2m:Bmþ4:ILSB2 ð3Þ

Assuming the least significant current is: ILSB2 ¼
24:ILSB1

Then, the output current of the second DAC is given by

(4):

IOUT2 ¼
Xm¼4

m¼0

2mþ4:Bmþ4:ILSB1 ð4Þ

Applying the superposition principle, we get:

IOUT ¼ IOUT1 þ IOUT2 ¼
Xn¼8

n¼0

2n:Bn:ILSB1 ð5Þ

To obtained gain control for the DAC, currents ILSB1

and ILSB2 were generated from a 45 dB dynamic range

variable reference current IREF. To minimize the variation

between the current flowing into the two conversion blocks

and the transistors size, we choose:

ILSB1 ¼
IREF

4
and ILSB2 ¼ 4:IREF ð6Þ

instead of

ILSB1 ¼ IREF and ILSB2 ¼ 16:IREF ð7Þ

Figure 3 shows the ratio ILSB2=ILSB1 from Eqs. 6 and 7

versus IREF over 45 dB range.

3 Circuit design

The digital-to-analog converter circuit has been designed

using 0.13 lm BiCMOS process from STMicroelectronics.
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To improve speed operation of the switches, we used

differential bipolar circuit. Bipolar switches require small

voltage difference of the driving signal. As shown in

Fig. 4, ‘‘0’’ logic value correspond to 1.8 V and ‘‘1’’ logic

value to 2.1 V.

So to interface switches to 1.2 V logic driving signals,

we have to use level shifter designed by differentials

bipolar circuits as shown in Fig. 5.

Switches and level shifter are differential circuits, so we

have to generate complementary signals. This is done by D

flip-flop circuits (DFF).

The structure of the DAC is shown Fig. 6.

The RFDAC conversion block has been designed, layout

is shown Fig. 7.

To test the speed and the gain control of our circuit over

45 dB, we have designed on the chip a 1.4 GHz 9-bit

CMOS ROM-less direct digital frequency synthesizer

(DDFS) (Fig. 8). Logic CMOS gates have been used

instead of area consuming Rom (sine look-up table) to

convert phase word to sine wave amplitude directly [7].
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This generator allows measuring the performances of

the DAC for a dynamic input. It synthesizes a variable

frequency sine signal. SFDR is measured by taking the

difference of the main signal tone and next highest tone in

a band from DC to Nyquist frequency being the best case

SFDR 27 dBc (simulation value). To minimize the effect

of the parasitic inductances and resistors of the bounding,

20 pF decoupling capacitors are placed near each supply

circuit.

4 Test versus simulation results

Figures 9 and 10 show the single-ended output power

measured (50 X load) at the minimum frequency

(fout = 390 kHz with fclk = 100 MHz) and at the maxi-

mum frequency (fout = 10.93 MHz with fclk = 1.4 GHz)

synthesized sine waveforms after conversion by the DAC.

They are compared to the simulations results obtained by

ELDO simulation tool. The results are plotted over gain

control (variable reference current Iref).

A SFDR plot over output power clocking at 1.4 GHz is

plotted in Fig. 11.

Finally, the dissipated power is plotted over output

power in Fig. 12.

Beyond an output power of -6.4 dBm (reference cur-

rent value of 35 lA), the output power enters the saturation

region. The DAC converts the digital input signal adjusting

its output power from -51 to -6 dBm (RL = 50 X) which

means a power variation of 45 dB with a SFDR [25 dBc.

The circuit has been demonstrated to operate up to

1.4 GHz. This frequency limitation comes from the DDFS

chip. This chip can synthesize sine waves at the before

mentioned maximum clock frequency so we are not able to

provide measured results at higher frequencies.

The circuit dissipates 25 mW for the maximum differ-

ential output power of -3 dBm.

5 Summary

We designed a 9-bit RF DAC with a gain control of 45 dB in

0.13 lm BiCMOS technology operating at a demonstrated

maximum frequency of 1.4 GHz (limited by the sine wave

generator). Over the output power range the DAC shows a

SFDR[25 dBc. This chip dissipates\25 mW for a differ-

ential output power of -3 dBm (RL = 50 X). The DAC

circuit has an area of 160 9 160 lm2 considering only the

DAC block (DFF, level shifters and conversion block) and an

area of 160 9 220 lm2, if the 9-bit Rom-less direct digital

frequency synthesizer is considered consuming\2.6 mW at

the maximum frequency of 1.4 GHz.

This circuit is suitable for 3G radio transmitters per-

forming a power control of 80 dB (the power amplifier

being supposed to control the remaining 35 dB) (Table 1).

This DAC will be integrated in a new digital transmitter

architecture employing a 1-bit Sigma-Delta modulator.
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