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Introduction générale

Introduction

Les systèmes de communication actuels ont des demandes de plus en plus croissantes
en terme de �abilité, de transmission haut-débit, de mobilité, d'e�cacité spectrale et
de rendement énergétique. L'OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) à la
base de plusieurs normes de télécommunication telles que l'ADSL, le Wi-MAX, le Wi-�,
le DVB, etc, permet de satisfaire en grande partie toutes ces demandes grâce à ses nom-
breux avantages. Cependant, les signaux OFDM ont de fortes variations de puissance
caractérisées par le PAPR (Peak-to-Average Power Ratio) 1 qui génèrent des distorsions
au passage de composants non-linéaires. Ces distorsions, principalement des interfé-
rences hors-bandes et une augmentation du taux d'erreur, constituent l'un de ses in-
convénients majeurs qui limitent les performances des communications multi-porteuses.
Dans les équipements de télécommunication, la plupart des composants analogiques ont
des caractéristiques non-linéaires. Le composant qui est à l'origine des distorsions ma-
jeures est l'ampli�cateur de puissance surtout si l'on cherche à augmenter son rendement
énergétique ou sa puissance de sortie.

L'ampli�cateur de puissance représente plus de 60% de la consommation énergétique
de l'émetteur 2, son rendement est donc d'une importance capitale. Améliorer le rende-
ment des ampli�cateurs contribue à réduire la consommation énergétique au niveau des
équipements mobiles (avec des batteries qui se déchargent moins vite) et au niveau des
stations de bases (avec des économies d'énergie). Dans tous les cas, cela va contribuer
à réduire la pollution environnementale. En e�et, les infrastructures des Technologies
de l'Information et de la Communication (TIC) participent à environ 3% de l'énergie
consommée dans le monde entier, soit plus de 2% des émissions mondiales de CO2. Ce
pourcentage est proche de celui des émissions de CO2 de l'aviation civile et du quart de
celui des automobiles 3.

On comprend alors qu'il est nécessaire d'améliorer aussi bien la linéarité que le
rendement énergétique des ampli�cateurs de puissance pour satisfaire le besoin toujours
croissant en performance à savoir plus de services, plus de débit, plus d'utilisateurs,
moins de complexité et moins de puissance consommée. D'un coté, les signaux OFDM à

1. souvent appelé facteur de crête (en anglais CF, Crest Factor)
2. bien sûr en cours d'émission, ce chi�re est issu de résultats expérimentaux menés dans [1]
3. selon les estimations faites dans [2, 3] et les données sur la consommation électrique des États

Unis disponibles sur le site web http://www.eia.gov/
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forts PAPR requièrent une grande dynamique d'ampli�cation linéaire et d'un autre coté,
l'ampli�cateur non-linéaire génère des distorsions et a un faible rendement énergétique
si on essaie d'améliorer sa linéarité. Il y a donc une dualité (on peut même parler
d'antagonisme) entre la linéarité et le rendement au niveau de l'ampli�cateur et cela
fait qu'il est di�cile de satisfaire mutuellement ces deux objectifs.

Face à cette situation, une multitude de méthodes ou techniques ont été proposées
dans la littérature pour améliorer les performances des émetteurs multi-porteuses. Un
premier groupe de méthodes consiste à agir sur l'ampli�cateur a�n de le rendre linéaire
ou d'éviter les distorsions du signal d'entrée. On parle dans ce cas de méthodes de
linéarisation. Un deuxième groupe de méthodes se focalise plutôt sur le signal à ampli�er
en proposant de réduire sa dynamique. Cela va donc permettre de faire fonctionner
l'ampli�cateur avec un meilleur rendement. On parle de méthodes de réduction du
PAPR.

De nombreux projets collaboratifs 4 entre industriels et académiques ont traités
des problèmes de l'ampli�cateur de puissance toujours dans le but de repousser ses
limites. Une partie des travaux menés dans cette thèse est fortement liée au projet
AMBRUN (Ampli�cation large bande de signaux Multi-canaux pour systèmes Broad-
cast et Unicast) 5. C'est un projet collaboratif (2011 - 2014) entre Thales Communi-
cation (à Cholet), Teamcast (à Saint-Grégoire), ESIEE (à Noisy-le-Grand) et Supélec
(à Cesson-Sevigné). L'objectif du projet est d'améliorer les performances radios de la
fonction d'ampli�cation pour des installations militaires et civiles a�n de réduire l'en-
combrement, le poids, la complexité, la consommation et le coût des équipements. La
particularité du projet réside dans l'ampli�cation des signaux multi-canaux large bande.

Problématique de l'approche conjointe

La linéarisation et la réduction du PAPR sont deux traitements liés. Ils ont le même
objectif à savoir améliorer les performances de l'ampli�cateur de puissance. L'implan-
tation seule de la linéarisation n'est pas su�sante pour atteindre cet objectif. En e�et,
elle peut rendre l'ampli�cateur linéaire jusqu'à la saturation mais pas au delà car les
distorsions deviennent trop importantes et irréversibles. Sachant que les signaux OFDM
ont une grande dynamique, le gain implicite en rendement reste faible. Réciproquement,
l'implantation seule de la réduction du PAPR n'est pas su�sante ; la dynamique des
signaux à ampli�er est réduite mais les non-linéarités de l'ampli�cateur ne sont pas
compensées. En dé�nitive, l'association des deux traitements s'avère donc une alter-
native qui permet d'améliorer à la fois la linéarité et le rendement de l'ampli�cateur
de puissance. La réduction du PAPR devient donc complémentaire à la linéarisation.
Cette complémentarité a conduit les concepteurs à associer autant que possible dans
chaque émetteur une méthode de linéarisation et une autre de réduction du PAPR. Par
exemple dans la deuxième version de la télévision numérique terrestre (DVB-T2), la
norme prévoit l'association d'une méthode de linéarisation et d'une méthode de réduc-

4. AMBRUN, AMONT, DTTV2, etc.
5. http://www.images-et-reseaux.com/fr/content/ambrun

http://www.images-et-reseaux.com/fr/content/ambrun
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tion du PAPR. De même, le projet AMBRUN se base sur une chaîne de communication
associant la réduction du PAPR et la linéarisation.

Cependant, toutes les méthodes de linéarisation et de réduction du PAPR sont à
l'origine conçues et optimisées séparément chacune selon ses propres critères. On peut
en plus remarquer que chacune in�uence la linéarité et le rendement de l'ampli�cateur
de puissance. Il y a par conséquent des e�ets mutuels. Même si chacune est optimisée
selon ses propres critères, leur association (en cascade comme cela se fait déjà dans
certains émetteurs) n'est pas forcément optimale à cause de possibles e�ets mutuels qui
s'annulent (antagonistes). Il faut donc envisager une nouvelle approche plus généralisée,
une approche conjointe qui permettrait de tirer un meilleur pro�t de la complémentarité.

L'approche conjointe de la linéarisation et de la réduction du PAPR cherche à
améliorer conjointement la linéarité et le rendement de l'ampli�cateur de puissance.
Elle combine des méthodes de réduction du PAPR et de linéarisation en prenant en
compte les e�ets mutuels : on privilégie ainsi une approche collaborative. La linéarisa-
tion tient alors compte de la réduction du PAPR et vice versa. On évite par exemple le
sur-dimensionnement inutile de l'ampli�cateur. L'approche conjointe o�re également la
possibilité de paramétrer conjointement et dynamiquement la réduction du PAPR et la
linéarisation. La partie dynamique conviendrait plus pour des systèmes de communica-
tion plus sophistiqués comme la Radio Intelligente (RI).

Objectifs de la thèse

Le traitement des non-linéarités de l'ampli�cateur de puissance est une des préoc-
cupations majeures des systèmes de communications multi-porteuses actuels. C'est le
contexte dans lequel se placent les travaux menés dans cette thèse où il est question
d'améliorer à la fois le rendement énergétique et la linéarité de l'ampli�cateur de puis-
sance. L'objectif est d'associer plus intelligemment la linéarisation et la réduction du
PAPR en adoptant une approche conjointe.

Dans cette thèse, nous nous sommes focalisés sur une approche conjointe basée sur
les techniques d'ajout de signal. Ce choix se justi�e par le fait que les méthodes de
réduction du PAPR par ajout de signal sont à compatibilité descendante et n'ajoutent
pas de distorsions supplémentaires (interférences dans la bande et hors-bande). Partant
de là et grâce à la linéarisation formulée aussi sous forme d'ajout de signal, une ap-
proche conjointe par ajout de signal va permettre de conserver ces avantages qui sont
des objectifs que nous nous sommes également �xés au cours de cette thèse. Les distor-
sions supplémentaires introduites par les méthodes de réduction du PAPR diminuent la
performance globale de la chaîne de traitement en terme de linéarité. Elles sont donc à
éviter. La contrainte de compatibilité descendante est très importante car elle permet
de proposer des techniques dont l'implantation dans les émetteurs ne nécessitent pas
la modi�cation des récepteurs associés. Le choix de l'approche conjointe par ajout de
signal est également motivé par la possibilité de fusionner la réduction du PAPR et la
linéarisation à travers un traitement uni�é. Cela simpli�e la chaîne de traitement du
faite de la réduction du nombre d'opérations.
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Organisation du manuscrit

Le présent rapport de thèse s'articule autour de cinq chapitres.

Le premier chapitre expose les problèmes liés à l'ampli�cateur de puissance ainsi
que les deux méthodes proposées dans la littérature à savoir la linéarisation et la réduc-
tion du PAPR. Il décrit l'ampli�cateur de puissance, ses non-linéarités, son rendement,
ses critères de mérite et également les modèles comportementaux couramment utilisés.
Les méthodes de linéarisation sont par la suite étudiées avec quelques exemples comme
le Feedback, le Feedforward, la Prédistorsion, etc. Le chapitre aborde ensuite les mo-
dulations multi-porteuses et décrit en particulier l'OFDM. Le PAPR de ces types de
signaux est présenté et sa distribution calculée. En�n, les méthodes de réduction du
PAPR sont présentées avec des exemples comme le Selective Mapping, le clipping, la
Tone Reservation, etc. Ce chapitre de façon globale permet de se rendre compte de la
complémentarité des méthodes de linéarisation et de réduction du PAPR pour amélio-
rer la linéarité et le rendement de l'ampli�cateur ; ce qui explique pourquoi elles sont
associées dans la plupart des émetteurs (comme par exemple dans le projet AMBRUN).
De notre point de vue, avant de les associer, il faut considérer le problème dans toute sa
généralité (dualité entre la linéarité et le rendement de l'ampli�cateur). Cela nécessite
donc une étude théorique et conceptuelle que nous proposons dans le chapitre 2.

Le deuxième chapitre propose une analyse théorique du compromis entre la linéa-
rité et le rendement au niveau de l'ampli�cateur de puissance. En e�et, à cause de la
dualité entre la linéarité et le rendement au niveau de l'ampli�cateur, un compromis
entre ces deux critères est souhaitable. L'objectif du chapitre est alors de l'étudier dans
un contexte où une méthode de réduction du PAPR est suivie d'une autre de linéari-
sation juste avant l'ampli�cateur. Le chapitre s'intéresse dans un premier temps à la
distribution du signal OFDM après son passage dans un module de réduction du PAPR.
Grâce à cette étude, nous exprimons théoriquement dans un second temps d'une part
la linéarité (à travers l'EVM 6) et d'autre part le rendement en fonction du gain de
réduction du PAPR et des paramètres de prédistorsion (prise comme méthode de linéa-
risation). Le compromis théorique est ensuite analysé et discuté en fonction du point de
fonctionnement de l'ampli�cateur. En outre, ce chapitre permet de mettre en évidence
l'in�uence de la linéarisation sur la réduction du PAPR et vice versa. Il faut donc tenir
compte de ces e�ets mutuels dans leur association ; c'est cela l'approche conjointe dont
la dé�nition et l'état de l'art font l'objet du chapitre 3.

Le troisième chapitre dé�nit l'approche conjointe de la linéarisation et de la ré-
duction du PAPR pour améliorer le compromis entre la linéarité et le rendement de
l'ampli�cateur de puissance. En e�et, l'approche conjointe peut être non-collaborative
ce qui correspond à une simple association des méthodes de linéarisation et de réduction
du PAPR, ou bien collaborative permettant l'échange d'informations entre les deux mé-

6. Error Vector Magnitude
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thodes et donc une adaptation de l'une par rapport à l'autre. Nous proposons ensuite
dans ce chapitre une classi�cation générale des techniques d'approche conjointe ainsi
qu'un état de l'art. De façon générale, nous avons remarqué dans toutes les techniques
d'approche conjointe étudiées, même celles permettant les échanges d'informations et
l'adaptation, que les fonctions de réduction du PAPR et de linéarisation sont toujours
distinctes et séparées. Contrairement à cette tendance et en se basant sur les techniques
d'ajout de signal, nous montrons dans les chapitres 4 et 5 que les deux fonctions peuvent
être fusionnées dans une approche conjointe par ajout de signal.

Le quatrième chapitre montre qu'il est possible d'avoir une vision commune des fonc-
tions de réduction du PAPR et de prédistorsion en se basant sur les techniques d'ajout
de signal. L'idée consiste premièrement à formuler la prédistorsion sous forme de tech-
nique d'ajout de signal à l'aide par exemple du théorème de Bussgang dans le contexte
sans mémoire et ensuite à la combiner avec une des techniques de réduction du PAPR
par ajout de signal existantes dans la littérature. On dé�nit ainsi l'approche conjointe
par ajout de signal avec d'une part un signal additionnel de réduction du PAPR et
d'autre part un signal de prédistorsion. En passant dans le domaine fréquentiel, on a
ainsi une vision sous-porteuse par sous-porteuse de la correction globale. Une gestion
unique et dynamique par sous-porteuse est alors possible pour assurer un meilleur com-
promis entre la linéarité et le rendement en fonction de l'environnement radio. Cela
nous a conduit à proposer une approche conjointe par ajout de signal dans le contexte
Radio Intelligente (RI). Ainsi, en sommant les deux signaux additionnels, on obtient un
signal additionnel conjoint pour la linéarisation et la réduction du PAPR. La génération
de ce signal constitue l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal et fait l'objet du
chapitre 5.

Le cinquième et dernier chapitre traite de l'approche conjointe uni�ée par ajout de
signal. Il s'inscrit dans la continuité du chapitre 4. L'idée est de fusionner la réduction du
PAPR et la prédistorsion sous une formulation unique par ajout de signal. Cela conduit
à la génération d'un signal additionnel conjoint et unique de correction qui compense à la
fois les non-linéarités de l'ampli�cateur de puissance et réduit la dynamique du signal à
ampli�er. Nous montrons que la génération de ce signal additionnel conjoint aboutit à un
problème d'optimisation. Deux algorithmes sont alors proposés. Le premier est basé sur
une méthode de recherche de racines de polynômes où une première étape d'estimation
des caractéristiques de l'ampli�cateur est nécessaire. Une version adaptative de cet
algorithme est également proposée qui inclut a priori cette phase d'estimation. Le second
algorithme par contre n'a pas besoin d'une phase d'estimation de l'ampli�cateur ; c'est
un algorithme itératif basé sur la compensation d'erreur.
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Chapitre 1

Linéarisation des Ampli�cateurs de
Puissance et Réduction du PAPR
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1.1 Introduction

L'ampli�cateur de puissance (AP) est un des composants clés des émetteurs dans
les systèmes sans �l. Il permet au signal émis de compenser les atténuations causées
par la propagation en espace libre [4]. Malheureusement, c'est un composant analogique
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de nature non-linéaire et qui représente plus de 60% de la consommation totale de
l'émetteur [1]. Sa linéarité et son rendement énergétique sont donc deux paramètres très
importants surtout dans le contexte OFDM où les signaux ont de fortes �uctuations
d'amplitude.

En considérant la fonction de transfert de l'ampli�cateur, on peut distinguer une
première zone linéaire où le signal est ampli�é avec une très bonne linéarité mais avec
un faible rendement énergétique. Ensuite, une deuxième zone non-linéaire présente par
contre un rendement élevé mais le signal ampli�é présente des distorsions (interférences
hors-bandes et dégradation du taux d'erreurs). Ces distorsions sont d'autant plus gê-
nantes que les signaux à ampli�er sont à fortes �uctuations d'amplitude. Très souvent
pour éviter ces distorsions, l'ampli�cateur est sur-dimensionné (grand recul de puis-
sance à l'entrée), fonctionnant ainsi dans la zone linéaire avec un faible rendement.
Avec la volonté actuelle de réduire la consommation énergétique des équipements de
télécommunication [3, 5], il est primordial d'améliorer le rendement de l'ampli�cateur
a�n de faire des économies d'énergie [6,7]. Deux groupes de solutions sont alors présen-
tés dans la littérature qui sont la réduction du PAPR [8,9] et la linéarisation [10] pour
respectivement réduire la dynamique du signal à ampli�er et compenser les distorsions
introduites par l'ampli�cateur. L'objectif de façon générale de la thèse est d'améliorer
en même temps la linéarité et le rendement de l'ampli�cateur.

Dans ce chapitre, nous évoquerons dans un premier temps des généralités sur l'am-
pli�cateur de puissance, sa fonction de transfert, sa modélisation comportementale ainsi
que l'in�uence de sa non-linéarité sur le signal ampli�é. Dans un second temps, nous
parlerons des méthodes de linéarisation proposées dans la littérature. Ensuite, nous
aborderons les signaux multi-porteuses de façon générale et OFDM en particulier ainsi
que leur PAPR. En�n nous présenterons les méthodes de réduction du PAPR.

1.2 L'ampli�cateur de puissance

L'ampli�cateur de puissance est utilisé en bout de chaîne au niveau de l'émetteur
pour augmenter le niveau de puissance du signal à émettre [4]. Il joue un rôle primordial.
Idéalement, le signal ampli�é conserve la même forme d'onde que le signal initial, i.e il
n'est pas déformé. Or les circuits de l'ampli�cateur sont construits à partir de dispositifs
actifs (ex. les transistors) de nature non-linéaires.

Dans les systèmes de communication, il y a de façon générale deux types d'ampli-
�cateurs en fonction de la nature des dispositifs actifs qui les composent. Le premier
type est constitué par les Ampli�cateurs à Tubes à Ondes Progressives (ATOP 1). Ce
sont des ampli�cateurs composés de tubes micro-ondes ; ils sont principalement utilisés
dans les communications satellites et délivrent de fortes puissances [11]. Le deuxième
type regroupe les ampli�cateurs à semi-conducteur (SSPA 2). Ils sont composés de plu-
sieurs étages d'ampli�cation à base de transistors. Ils sont principalement utilisés dans
les transmissions radio terrestres pour des puissances plus faibles [12].

1. en anglais TWTA, Travelling Wave Tubes Ampli�ers
2. en anglais SSPA, Solid State Power Ampli�er
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Ces deux types d'ampli�cateurs présentent des caractéristiques de la tension de sortie
en fonction de la tension d'entrée non-linéaires. Ces caractéristiques seront abordées un
peu plus tard en détail dans cette section ainsi que les e�ets des non-linéarités et leurs
critères de mesure. En�n, nous parlerons des di�érentes modélisations possibles de ces
caractéristiques.

1.2.1 Caractéristiques de l'ampli�cateur de puissance

1.2.1.1 Les caractéristiques AM/AM et AM/PM

Les caractéristiques ou encore fonctions de transfert de l'ampli�cateur représentent
les relations entrée-sortie de l'ampli�cateur. La caractéristique AM/AM (Amplitude à
Amplitude) traduit la relation entre l'amplitude de la tension de sortie en fonction de
celle d'entrée. La caractéristique AM/PM (Amplitude à Phase) représente la variation
de la phase de la tension de sortie en fonction de l'amplitude de la tension d'entrée.

La �gure 1.1 illustre la forme des deux caractéristiques pour un ampli�cateur de
type SSPA.
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Figure 1.1 � Exemple de caractéristiques amplitude/phase d'un ampli�cateur SSPA

En se focalisant sur la caractéristique AM/AM (�gure 1.1a), on peut distinguer
trois zones. On a d'abord une zone linéaire (zone 1) où l'amplitude du signal sortant
est proportionnelle à celui du signal entrant selon un rapport constant appelé gain de
l'ampli�cateur. Dans cette zone les puissances sont faibles et les distorsions sont quasi-
inexistantes. On a ensuite la zone de compression (zone 2) où la sortie n'est plus propor-
tionnelle à l'entrée et les distorsions commencent à apparaître. Le gain d'ampli�cation
diminue. Le point à 1dB de compression est dans cette zone [13] ; il est habituellement
noté P1dB et se dé�nit comme étant le point où l'écart entre la courbe de gain et le gain
linéaire vaut 1dB. Il y a en�n une troisième zone de saturation (zone 3) où la sortie est
quasi-constante quelle que soit l'entrée. On parle alors de puissance de saturation. Dans
cette zone, les distorsions sont très importantes ; la forme d'onde du signal initial est
quasi-détruite.
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La caractéristique AM/AM a une allure typique pour tous les ampli�cateurs contrai-
rement à la caractéristique AM/PM qui varie en fonction de la technique de conception
de chaque ampli�cateur.

1.2.1.2 Rendement et classes de fonctionnement

En réalité l'ampli�cateur de puissance puise la puissance nécessaire dans une source
de courant continu qu'il injecte ensuite dans le signal initial. Il peut donc être considéré
comme un dispositif transformateur d'énergie présentant deux entrées et une sortie.
Soit Pdc la puissance totale fournie par l'alimentation. Idéalement, cette puissance est
transformée en puissance utile Ps à la sortie mais il faut malheureusement considérer
une puissance de pure perte Pdiss dissipée en chaleur au sein de l'ampli�cateur. Le bilan
de puissances de l'ampli�cateur est alors donné par :

Pe + Pdc = Ps + Pdiss, (1.1)

où Pe est la puissance d'entrée. Il est illustré sur la �gure 1.2.

AP Pe 
Puissance d’entrée 

Ps 
Puissance de sortie 

Pdc 
Alimentation 

Pdiss 
Puissance  dissipée 

Figure 1.2 � Bilan de puissances d'un ampli�cateur

On dé�nit ensuite le rendement pour mesurer la quantité de puissance Pdc qui a été
e�ectivement convertie en puissance Ps. Cela permet d'avoir une information à propos de
la quantité de puissance perdue Pdiss, aspect extrêmement important pour la conception
et le dimensionnement des systèmes d'évacuation de la chaleur ou de refroidissement.
Parmi les dé�nitions possibles de rendement, la plus répandue et qui est celle que nous
utiliserons dans ce document, se dé�nit comme le rapport entre la puissance de sortie
Ps et la puissance d'alimentation Pdc :

ηdc =
Ps
Pdc

. (1.2)

D'autres mesures de rendement, également bien connues, sont le rendement total dé�ni
par (1.3) et le rendement nommé �Power Added E�ciency� (PAE) dé�nit par (1.4).

ηtotal =
Ps

Pe + Pdc
. (1.3)

ηpae =
Ps − Pe
Pdc

. (1.4)
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Ces deux dernières dé�nitions permettent de donner une idée du rendement et du gain
en même temps contrairement au rendement DC (1.2).

Dans tous les cas, le rendement dépend de la conception du circuit ampli�cateur et
implicitement du dispositif actif, le transistor. Ainsi on dé�nit des classes d'opération
des ampli�cateurs en fonction du type de polarisation du transistor et donc de son
angle de conduction [4, 10]. Il existe de nombreuses classes d'ampli�cateur. Dans nos
travaux, nous nous intéressons aux ampli�cateurs dits linéaires, travaillant en classes
A, B, AB et qui partagent quasiment la même architecture circuit. De même, il existe
des ampli�cateurs dits non-linéaires regroupés dans les classes C, D, E, F, G, H et
S. Dans ces cas, on parle souvent d'ampli�cateurs pour signaux à enveloppe constante
non-a�ectés par les non-linéarités des composants [10].

Les architectures des ampli�cateurs des classes A, B et AB sont les plus répandues
pour l'ampli�cation des signaux à enveloppe non constante. Chacune de ces classes
d'opération présente des particularités et des compromis en termes de polarisation, de
linéarité et de rendement comme il est présenté ci-dessous.

L'ampli�cateur de classe A a une caractéristique linéaire, et les signaux ampli�és
subissent des distorsions faibles au prix d'un rendement faible. En e�et, le rendement
maximal théorique d'un ampli�cateur de classe A est de 50%, mais à cause des exigences
en linéarité des applications, le rendement est plutôt limité à 25%. L'angle de conduction
du transistor vaut 2θ = 2π.

L'ampli�cateur de classe B est généralement utilisé pour des applications qui n'ont
pas de besoins forts en linéarité. Le rendement maximal d'un ampli�cateur de classe
B est sensiblement meilleur que celui d'un ampli�cateur de classe A, il atteint 78%,
tout en fournissant par contre un niveau limité de linéarité. Le transistor a un angle de
conduction 2θ = π dans ce cas.

Dans un ampli�cateur de classe AB, l'angle de conduction 2θ du transistor est
compris entre π et 2π. L'ampli�cateur de classe AB est un compromis entre la classe
A et la classe B. La distorsion de la classe AB est supérieure à celle de la classe A,
mais inférieure à celle de la classe B. En revanche, un ampli�cateur de classe AB a un
rendement maximal théorique inférieur à celui de la classe B, mais supérieur à celui de la
classe A, c'est-à-dire un rendement maximal compris entre 50% et 78%. L'ampli�cateur
de classe AB est, en général, le plus fréquemment utilisé.

Le tableau 1.1 résume les principales caractéristiques des ampli�cateurs linéaires.

Classe
Angle de
conduction

Puissance
de sortie

Rendement
maximal

Gain
Plage de
linéarité

A 2π Satisfaisante 50% Important Grande
B π Moyenne 78.5% Moyen Moyenne

AB
Entre π et

2π
Moyenne

50% à
78.5%

Satisfaisant Satisfaisante

Table 1.1 � Caractéristiques des classes d'opération A, B et AB des ampli�cateurs dits
linéaires
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1.2.1.3 Les reculs d'entrée et de sortie

Un signal ampli�é présente à la fois des distorsions d'amplitude et de phase dues
aux caractéristiques AM/AM et AM/PM de l'ampli�cateur. Pour éviter ou du moins
diminuer ces e�ets néfastes, on est souvent amené à prendre un certain recul par rapport
au point de compression à 1dB ou par rapport à la puissance de saturation dans le but
de faire fonctionner l'ampli�cateur dans la zone linéaire ou proche de cette zone. On
dé�nit alors les notions de reculs d'entrée et de sortie (IBO, Input Back O� et OBO,
Output Back O� respectivement).

Soient Ps,1dB la puissance de sortie au point de compression 1dB et Pe,1dB la puis-
sance d'entrée correspondante.

La grandeur IBO, généralement exprimée en dB, est le rapport entre la puissance
d'entrée au point de compression 1dB et la puissance moyenne d'entrée du signal.

IBO[dB] = 10log10
Pe,1dB
Pe

, [dB] (1.5)

De la même façon, la grandeur OBO est le rapport entre la puissance de compression
1dB et la puissance moyenne de sortie.

OBO[dB] = 10log10
Ps,1dB
Ps

, [dB] (1.6)

A partir de ces relations, on peut constater e�ectivement que plus le recul d'entrée
(ou de sortie) est élevé, plus l'ampli�cateur fonctionne en zone linéaire. On dit alors
qu'il est sur-dimensionné par rapport au signal à ampli�er. Dans ce cas, il y a moins de
distorsions. Ainsi donc pour s'éloigner de la zone de compression, de nombreux systèmes
fonctionnent avec un IBO (ou OBO) élevé.

1.2.1.4 Les e�ets mémoire

Avec les futurs systèmes de communication, il est clair que les signaux seront de plus
en plus large bande. Dans ces conditions, il est indispensable de considérer ce qu'on
appelle les e�ets mémoire de l'ampli�cateur [14, 15]. Ils surviennent lorsque le signal
de sortie (ampli�é) dépend de l'amplitude et de la bande passante du signal d'entrée
ainsi que de la température ambiante, de l'auto-échau�ement des dispositifs actifs, du
vieillissement des composants et d'autres paramètres de mise en ÷uvre pratique. Les
caractéristiques de l'ampli�cateur ne sont dès lors plus instantanées ; le signal de sortie à
un instant donné dépend non seulement du signal d'entrée au même instant mais aussi
de tous les instants précédents. Les e�ets mémoire ont un impact important sur les
performances des ampli�cateurs qu'il est souvent primordial de considérer dans toute
approche de traitement des problèmes liés à l'ampli�cateur [10,16,17].

Il y a deux catégories d'e�ets mémoire classées suivant la longueur de la mémoire ; il
y a les e�ets mémoire basse-fréquence (BF) et haute-fréquence (HF). On dit aussi � long
terme� et �court terme�.

Les e�ets mémoire basse fréquence résultent de phénomènes dont les constantes de
temps sont longues, i.e supérieures à la période de la porteuse. Ces phénomènes sont
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essentiellement électriques (e�ets de piège dans les transistors, impédances, etc.) et
électrothermique (température).

Les e�ets mémoire haute fréquence proviennent de phénomènes dont les constantes
sont courtes, i.e de l'ordre de la période de la porteuse. Parmi ces phénomènes on peut
citer les éléments réactifs des circuits d'adaptation, les impédances à charge variable, la
dispersion haute fréquence dans les transistors.

1.2.2 Critères de mérite de l'ampli�cateur

Il existe plusieurs critères de mérite (de qualité) qui permettent d'évaluer objecti-
vement la linéarité d'un ampli�cateur. Ici, nous donnons les dé�nitions de l'ACPR, du
NPR et de l'EVM.

1.2.2.1 Adjacent Channel Power Ratio (ACPR)

L'ACPR exprime le niveau de puissance des remontées spectrales hors-bandes (bande
adjacente) relativement à la puissance utile dans la bande passante (bande utile). Sa
dé�nition est illustrée sur la �gure 1.3.
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Figure 1.3 � Calcul de l'ACPR

On parle d'ACPR droite et d'ACPR gauche suivant le côté de la bande adjacente
pris en compte. L'ACPR est donné par la relation (1.7).

ACPR =

∫
BU DSP (f)df∫
BADSP (f)df

, (1.7)

où BU représente la bande utile et BA la bande adjacente. Les largeurs des bandes BU
et BA sont identiques mais des fréquences centrales di�érentes.

Dans le milieu industriel, on parle souvent d'ACPR d'ordre n (noté ACPRn) lorsque
la puissance hors-bande est calculée sur une bande de fréquence égale à n fois la bande
utile.
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1.2.2.2 Noise Power Ratio (NPR)

Le NPR est une grandeur utilisée pour mesurer les distorsions générées par l'am-
pli�cateur dans la bande utile du signal. La �gure 1.4 illustre la manière d'évaluer ce
bruit. Il est donné par la relation (1.8).

NPRdB = 10log10

∫
PorteuseDSP (f)df∫
TrouDSP (f)df

∗ BWTrou

BWPorteuse
(1.8)

où BWTrou représente la bande du trou réalisé au centre de la bande BWporteuse du
signal pour simuler la mesure. Ainsi donc, le bruit d'intermodulation est évalué dans le
trou.

Figure 1.4 � Calcul du NPR

1.2.2.3 Error Vector Magnitude (EVM)

Dans le domaine temporel, les signaux sont généralement représentés dans le plan
cartésien en amplitude et en phase (I,Q) autour de la porteuse principale. I et Q sont
les composantes du signal en bande de base. Lors du passage dans l'ampli�cateur, les
non-linéarités et les e�ets mémoire dégradent le signal émis. Les composantes I et Q
récupérées en réception, après démodulation, peuvent alors conduire à des erreurs de
décision lors de l'échantillonnage par décalage hors de la région de décision du symbole.
Ceci est donc à éviter car entraîne des erreurs dans les données transmises.

De même que pour les interférences hors-bandes (ACPR), les organismes régulateurs
imposent des limites sur l'erreur maximum de transmission à ne pas dépasser pour
l'acceptation des produits. Ainsi, des métriques comme le MER (Modulation Error
Ratio), l'EVM sont dé�nies pour évaluer les distorsions introduites et pour donner
une information de la �délité entre un signal de référence idéal et un signal (ampli�é)
mesuré, après démodulation du signal radio, en bande de base, sur les composantes I
et Q. Ici nous nous focalisons sur l'EVM qui sera utilisé pour présenter nos résultats de
simulation.

Soit Zk le signal complexe (ampli�é) mesuré après démodulation en réception ou en
émission et soit Xk le signal initial de référence idéal. Il existe plusieurs dé�nitions de
l'EVM mais la plus courante et celle que nous utiliserons est donnée comme suite :

EVM =

√
E {|Zk −Xk|2}
E {|Xk|2}

(1.9)
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Figure 1.5 � Illustration du calcul de l'EVM

A partir de cette dé�nition, les di�érents standards de télécommunication ajoutent
des précisions au calcul de l'EVM, comme les caractéristiques des �ltres en termes de
largeur de bande, de roll-o� (�matched-�ltering�) ou bien de longueur des séquences sur
lesquelles est calculée l'EVM.

1.2.3 Modélisation comportementale de l'ampli�cateur de puissance

Soit x(t) le signal d'entrée de l'ampli�cateur, le signal de sortie (ampli�é) z(t) s'écrit
sous la forme :

z(t) = fAP (x(t)) (1.10)

= HAP (r(t)) ej(φ(t)+ΨAP (r(t))),

avec r(t) et φ(t) le module et la phase du signal d'entrée x(t) respectivement, i.e x(t) =
r(t)ejφ(t). HAP (.) et ΨAP (.) sont les fonctions de transfert AM/AM et AM/PM de
l'ampli�cateur. fAP (.) est la fonction de transfert complexe [10].

La première étape de la modélisation comportementale d'un système est le choix du
modèle des fonctions HAP (.) et ΨAP (.). Ensuite vient l'estimation des paramètres du
modèle à partir de mesures et puis en�n l'analyse des performances et de la généralisa-
tion du modèle [18]. On peut distinguer plusieurs familles de modèles comportementaux
selon qu'ils sont capables de prendre en compte ou pas les e�ets mémoire. Classique-
ment, on distingue les modèles statiques, quasi-statiques et dynamiques [19, 20].

1.2.3.1 Modèles statiques (sans mémoire)

Les modèles statiques sont adaptés aux systèmes sans mémoire. Dans cette famille
de modèles, on trouve :
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Le modèle de Rapp : C'est le modèle couramment utilisé pour les ampli�cateurs à
semi-conducteurs (SSPA) [12]. Il est donné par :

HAP (r(t)) =
Gar(t)(

1 +
(
Gar(t)
A

)2b
) 1

2b

, (1.11)

ΨAP (r(t)) = 0, (1.12)

où A représente l'amplitude de la tension de sortie à la saturation de l'ampli�cateur
et Ga est le gain d'ampli�cation en zone linéaire. Le paramètre b est un entier appelé
facteur de transition 3, permettant de contrôler la transition entre la zone linéaire et
la zone de saturation de la caractéristique de transfert AM/AM de l'ampli�cateur.
Lorsque b tend vers 0, le modèle est fortement non-linéaire. Par contre si b tend vers
+∞ le modèle correspond à une fonction d'écrêtage simple avec une zone linéaire et une
zone de saturation.

Le modèle polynomial sans mémoire : Le modèle polynomial sans mémoire est
également très utilisé, il est sans doute la façon la plus simple de modéliser le comporte-
ment d'un système non-linéaire tel que l'ampli�cateur. Il traduit sous forme polynomiale
la variation du signal de sortie par rapport à celui d'entrée. Il se base sur la relation :

z(t) =

K−1∑
k=0

akx(t)k, (1.13)

avec x(t) et z(t) représentant respectivement les signaux d'entrée et de sortie. Les co-
e�cients {ak} sont des coe�cients réels déterminés expérimentalement. K est le degré
du polynôme.

Il a été prouvé dans [16, 21, 22] que pour un ampli�cateur modélisé de façon poly-
nomial, la caractéristique AM/AM est en fait un polynôme constitué de monômes de
degrés impairs. Les caractéristiques AM/AM et AM/PM s'écrivent alors comme suit :

HAP (r(t)) =

Kp−1∑
k=0

a2k+1r(t)
2k+1, (1.14)

ΨAP (r(t)) = 0, (1.15)

avec K = 2Kp − 1.

1.2.3.2 Modèles quasi-statiques (avec mémoire)

Les modèles quasi-statiques sont des modèles avec très peu d'e�ets mémoire. Ils sont
adaptés pour des ampli�cateurs présentant des distorsions d'amplitude et de phase,
AM/AM et AM/PM, excités avec des signaux de largeur de bande étroite par rapport
à la bande passante de l'ampli�cateur. L'exemple le plus souvent utilisé est :

3. en anglais, �knee factor �.
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Modèle de Saleh : C'est le modèle le plus utilisé pour les ampli�cateurs à tubes
d'ondes progressives (ATOP) [11]. Ses caractéristiques AM/AM et AM/PM s'expriment
en fonction de quatre paramètres αa, βa, αφ et βφ. Ainsi :

HAP (r(t)) =
αar(t)

1 + βar(t)2
, (1.16)

ΨAP (r(t)) =
αφr(t)

2

1 + βφr(t)2
, (1.17)

Il faut noter que lorsque l'amplitude du signal d'entrée r(t) augmente, la caracté-
ristique AM/AM, i.e HAP (r(t)), devient proportionnelle à 1/r(t) et la caractéristique
AM/PM tend vers une constante. Dans [11], les valeurs des quatre paramètres ont
été obtenues par simulations dans le cadre d'une transmission multi-porteuses et sont
données par αa = 1.9638, βa = 0.9945, αφ = 2.5293 et βφ = 2.8168.

1.2.3.3 Modèles dynamiques (avec mémoire)

Les modèles dynamiques tiennent compte des e�ets mémoire. Ils sont donc adaptés
pour des systèmes avec des e�ets mémoires comme les ampli�cateurs à mémoire court
terme ou long terme [10]. Il existe plusieurs modèles dynamiques mais la plupart sont
dérivés du modèle de Volterra qui est un modèle complet pour modéliser les systèmes
non-linéaires à mémoire.

Modèle de Volterra : Les séries de Volterra sont un outil mathématique permettant
de modéliser des systèmes non-linéaires et temporellement invariants. Dans le cas de
la modélisation des ampli�cateurs à mémoire, la relation entre les signaux complexes
d'entrée x(t) et de sortie z(t) peut être décrite à l'aide d'une série de Volterra et est
donnée par :

z(t) =

M∑
i=0

h1(i)x(t− i) +

M∑
i=0

M∑
j=0

M∑
k=0

h3(i, j, k)x(t− i)x(t− j)x∗(t− k) . . .+ ε(t),

(1.18)

où h1 et h3 sont les noyaux de Volterra respectivement linéaire et cubique. M est la
profondeur de la mémoire et ε(t) est l'erreur de modélisation.

En pratique, les séries de Volterra sont di�ciles à manier car le nombre d'inconnues
est de l'ordre de (M + 1)K avec K l'ordre de la non-linéarité, ce qui impose une com-
plexité importante. Une multitude de simpli�cations sont alors proposées que nous ne
détaillerons pas ici. Il s'agit des modèles de Hammerstein, de Wiener, etc [10,18].

Modèle polynomial avec mémoire : C'est une autre simpli�cation qui s'inspire
des séries de Volterra. Il est donné par :

z(t) =
K∑
k=1

M∑
l=1

bklx(t− ln0) |x(t− lt0)|k−1 (1.19)
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où les coe�cients blk sont les coe�cients complexes du modèle. K et M sont respecti-
vement le degré de non-linéarité et la profondeur de mémoire de l'ampli�cateur. t0 est
une variable modélisant le retard introduit par l'e�et mémoire

1.3 Les méthodes de linéarisation

L'ampli�cateur de puissance a des caractéristiques non-linéaires et des e�ets mé-
moire comme nous venons de voir. A�n de satisfaire les exigences de linéarité des stan-
dards et des organismes de régulation, on peut travailler dans la zone linéaire (IBO
élevé) ou avec des ampli�cateurs de Classe A. En revanche dans ces cas, le rendement
énergétique est très faible d'autant plus que les signaux à ampli�er dans le contexte
OFDM sont à enveloppe non-constante. Une autre solution est d'envisager le traite-
ment des non-linéarités en ampli�ant dans la zone de compression, le plus près possible
de la zone de saturation. Le traitement des non-linéarités passe alors par les méthodes
de linéarisation qui consistent à établir une relation de linéarité entre l'entrée de l'am-
pli�cateur et sa sortie. Diverses approches sont alors possibles suivant les contextes, les
possibilités o�ertes aux utilisateurs et les performances attendues. On peut les classer en
deux catégories, celles qui modi�ent la fonction d'ampli�cation et celles qui ne modi�ent
pas.

1.3.1 Les méthodes avec changement de la fonction d'ampli�cation

Encore appelées méthodes d'amélioration de rendement, ces méthodes modi�ent la
fonction d'ampli�cation non-linéaire initiale par une fonction généralement plus com-
plexe mais réalisant la linéarisation. On a par exemple les techniques LINC [23], EER
[24] et ET [25,26], etc.

1.3.1.1 Linear Ampli�cation using Non linear Components (LINC)

Le principe de base de la technique LINC, illustrée sur la �gure 1.6, consiste à
décomposer le signal à émettre à enveloppe et phase variables en deux composantes à
amplitude constante et phase variable.

Amplificateurs
fort rendement

x(t) Séparation en 2 
signaux d’amplitude 

constante

x1(t)

x2(t)

z(t)

Figure 1.6 � Architecture de la technique LINC



Les méthodes de linéarisation 29

Les deux signaux à amplitude constante obtenus peuvent alors être ampli�és séparé-
ment par des ampli�cateurs identiques et à fort rendement. Les signaux résultants sont
ensuite combinés a�n de récupérer le signal initial [23].

En pratique, la technique LINC est quasi-impossible à mettre en ÷uvre. Les deux
plus importantes di�cultés consistent premièrement à ajuster l'amplitude et la phase des
deux chemins a�n d'obtenir le signal initial ampli�é sans distorsions et deuxièmement
à choisir deux ampli�cateurs strictement identiques [27].

1.3.1.2 Enveloppe Elimination and Restauration (EER)

La technique EER, élimination et restauration de l'enveloppe, consiste à décomposer
le signal à ampli�er en un produit de deux termes : un signal d'enveloppe et un signal à
enveloppe constante [10,24]. Le terme à enveloppe constante attaque l'ampli�cateur de
puissance alors que le terme d'enveloppe module son alimentation. L'architecture EER
est illustrée sur la �gure 1.7.
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xP(t)

Détecteur 
d’enveloppe

Modulateur 
DC-DC

xA(t)

z(t)

x(t)

Détecteur 
d’enveloppe

Modulateur 
DC-DC

xA(t)

y(t)x(t)

Amplificateur de 
puissance

Amplificateur de 
puissance

Figure 1.7 � Architecture de la technique EER

La technique EER peut obtenir de bons résultats en rendement surtout pour des
ampli�cateurs non linéaires (classes C, D, E ou F) et des signaux à enveloppe constante.
Mais d'un point de vue linéarité, elle est limitée par les variations d'enveloppe du signal
d'entrée. En e�et, de très fortes variations peuvent conduire à d'importantes distorsions
[10,27].

1.3.1.3 Enveloppe Tracking (ET)

L'ET est similaire à la technique EER. C'est une simpli�cation qui utilise des am-
pli�cateurs de types linéaires et qui supprime le circuit limiteur en supposant que le
signal à ampli�er ait une enveloppe variable. Cependant on maintient la partie d'ex-
traction de l'enveloppe du signal pour commander dynamiquement l'alimentation de
l'ampli�cateur. L'architecture de l'ET est illustrée sur la �gure 1.8.

La particularité du schéma de l'ET est que la plage de variation de l'alimentation
peut être dimensionnée de manière à laisser une marge par rapport au niveau de satura-
tion, a�n de minimiser les distorsions, empêcher l'écrêtage du signal en sortie et réduire
l'impact du synchronisme entre les signaux d'entrée et d'alimentation [13].
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Figure 1.8 � Architecture de la technique ET

Notons de façon générale que la mise en ÷uvre d'une architecture de type ET (ou
même LINC ou EER) est en pratique très compliquée. Parmi les problèmes rencontrés,
il y a le synchronisme car ces méthodes nécessitent un alignement très �n des signaux
qui attaquent l'ampli�cateur au risque d'introduire de nouvelles distorsions. Un autre
problème est lié à la non-linéarité de la relation entre l'alimentation de l'ampli�cateur
et le niveau de l'enveloppe de sortie. Cela dégrade la �délité du signal en sortie en
plus des non-linéarités AM/AM et AM/PM entre le signal à l'entrée et la sortie. Un
dernier problème et non des moindres vient du fait que la largeur de bande du circuit
d'alimentation dynamique doit être supérieure à celle de l'enveloppe pour pouvoir en
reproduire les variations. Or la conception d'un tel circuit linéaire et capable de traiter
des bandes passantes au-delà des MHz n'est pas évidente [25].

1.3.2 Les méthodes sans changement de la fonction d'ampli�cation

Parmi les méthodes de linéarisation qui ne modi�ent pas l'ampli�cateur initial, il
y a principalement deux approches. La première approche est dite par �comparaison�.
Elle nécessite un signal de compensation, combinaison linéaire de la sortie de l'ampli-
�cateur et de l'entrée. On y trouve des exemples de techniques comme le feedback, le
Feedforward, etc. La deuxième approche est dite par �modèle�, elle impose une connais-
sance de l'ampli�cateur. Un signal de compensation est alors injecté a�n de supprimer
la partie non-linéaire du modèle. Les techniques de prédistorsion sont des exemples de
cette approche.

1.3.2.1 Feedback

Les techniques feedback utilisent la boucle de contre réaction pour améliorer la li-
néarité de l'ampli�cateur de puissance. Elles sont nombreuses et déclinées sous diverses
formes [10,28�30]. Le principe général est simple et il est illustré sur la �gure 1.9. Grâce
à la comparaison entre l'entrée et la sortie atténuée par un gain, une erreur est déduite,
ce qui permet d'ajuster le signal avant son passage dans l'ampli�cateur. La linéarité
de l'ampli�cateur est ainsi augmentée mais au prix d'une baisse de gain de l'ensemble,
perte qui est proportionnelle au gain de la boucle de retour. En outre, a�n de limiter les
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impacts des délais de transmission dans la boucle de retour, i.e décalage de phase, les
techniques feedback restent limitées aux applications bande étroite à basse fréquence.
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déphasage

Radio 
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Figure 1.9 � Principe de la technique FeedBack

Pour essayer de surmonter ces limitations, plusieurs types de correction utilisant le
feedback ont été étudiés. On peut par exemple nommer le feedback cartésien, le feedback
d'enveloppe ou encore le feedback polaire [10]. Le feedback cartésien doit son nom au
fait qu'il applique les modi�cations sur le signal en bande de base, et plus précisément
sur ses composantes I et Q. Le feedback d'enveloppe reprend le même principe mais ne
compare que les enveloppes des signaux d'entrée et de sortie. Le feedback polaire est une
extension du feedback d'enveloppe et corrige en plus les distorsions de phase. La �gure
1.10 illustre l'architecture du feedback cartésien.
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Figure 1.10 � Architecture de la technique feedback cartésien

1.3.2.2 FeedForward

La technique feedforward est l'une des premières techniques de linéarisation inventées
par Black [31]. Son principe est simple et fonctionne en boucle ouverte [4, 10]. Elle
consiste dans un premier temps à séparer le signal d'entrée en deux branches comme
l'illustre la �gure 1.11. Dans la branche principale, le signal est ampli�é et atténué
puis comparé au signal d'entrée retardé. L'erreur obtenue est ampli�ée dans un second
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ampli�cateur, linéaire, et la sortie est soustraite du signal principal. Ainsi les erreurs
induites par l'ampli�cateur (principal) non linéaire sont supprimées.

Amplificateur 
principal

z(t)

Retard

Retard

Amplificateur 
de l’erreur

+

-

x(t)

Figure 1.11 � Architecture de la technique FeedForward

Notons qu'en pratique, il est très compliqué de mettre au point un correcteur basé
sur ce principe car cela nécessite un synchronisme parfait entre le signal d'erreur (obtenu
par soustraction) et les caractéristiques de l'ampli�cateur principal, a�n d'aboutir à une
compensation optimale des non-linéarités. Ce problème est d'autant plus critique que
les déviations des caractéristiques des composants avec le temps dues à la température
ou au vieillissement ne peuvent pas être corrigées en raison de la nature boucle ouverte
de la technique feedforward [4].

La faiblesse de la technique feedforward provient également du nombre important
de composants insérés après l'ampli�cateur principal, à savoir ampli�cateur d'erreur,
ligne de retard, coupleurs. Ces composants augmentent la complexité de la technique
et surtout ajoutent des pertes d'insertion qui réduisent d'avantage le rendement éner-
gétique.

1.3.2.3 Prédistorsion

La non-linéarité des caractéristiques des ampli�cateurs de puissance a pour consé-
quence l'introduction des distorsions dans les signaux à enveloppe non-constante. L'idée
de la prédistorsion est de compenser ces distorsions par une autre non-linéarité réci-
proque de la première. Cette non-linéarité est introduite juste avant l'ampli�cateur de
telle sorte que leur fonction de transfert globale soit linéaire comme l'illustre la �gure
1.12. De par son principe simple, la technique de prédistorsion est probablement la
méthode de linéarisation la plus évidente.

Soient x(t) le signal à ampli�er et fAP (.) la fonction de transfert de l'ampli�cateur
de puissance. La fonction de transfert du module de prédistorsion doit présenter une
réponse P (.) de telle sorte qu'en sortie de l'ampli�cateur on trouve :

z(t) = fAP (P (x(t))) = Gpx(t). (1.20)

Gp est le gain de la prédistorsion 4. Ce qui veut dire que fAP ◦ P = Id avec Id(.) la
fonction identité.

4. Le gain de prédistorsion Gp est en principe di�érent du gain d'ampli�cation Ga.
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z(t)x(t)

Figure 1.12 � Principe des techniques de Prédistorsion

La prédistorsion requiert une connaissance parfaite de la caractéristique de l'am-
pli�cateur de puissance a�n de trouver la fonction qui l'inverse. La détermination de
cette fonction se fait généralement en se basant sur les modèles présentés dans la section
précédente. En pratique, P (.) peut s'implémenter de façon analogique ou numérique et
ceci que le signal soit en bande de base, en fréquence intermédiaire ou encore en radio
fréquence.

Deux questions se posent pour un système de prédistorsion : calculer la fonction
inverse et la mettre en ÷uvre. La deuxième question est surtout délicate lorsque la
réalisation se fait en analogique. Dans la suite nous nous limiterons au cas particulier
des techniques de prédistorsion numérique en bande de base qui présentent les meilleures
performances. Ce sont les plus répandues et celles que nous avons adoptées dans notre
thèse. La prédistorsion dans ce cas peut être avec ou sans mémoire.

1.3.3 Cas particulier des techniques de prédistorsion numérique en
bande de base

1.3.3.1 Principe et adaptation

La prédistorsion peut être rendue adaptative pour éviter d'avoir à modéliser les
ampli�cateurs ou pour compenser les variations de l'ampli�cateur en fonction de la
température, du vieillissement et du recul de puissance à l'entrée (IBO).

La �gure 1.13 illustre l'architecture de base de la prédistorsion numérique en bande
de base dans le cas où un contrôle adaptatif est e�ectué. Le contrôle adaptatif se fait à
l'aide de la boucle de retour qui prélève par un coupleur une partie du signal émis. Le
déphasage indiqué sur la �gure a pour rôle de compenser le décalage temporel entre la
voie directe et la voie de retour. En pratique, il est le plus souvent réalisé en numérique
au niveau du processeur de traitement de signal (DSP, Digital Signal Processor). La
fonction de prédistorsion est adaptée en permanence en fonction d'un critère comparant
la sortie réelle de l'ampli�cateur à la sortie idéale.

La prédistorsion étant réalisée sur le DSP, le système peut aussi réaliser d'autres
fonctions en même temps. Il peut e�ectuer en particulier une annulation adaptative des
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Figure 1.13 � Architecture de la prédistorsion numérique en bande de base avec un
contrôle adaptatif

o�sets des convertisseurs CNA et CAN et corriger les déséquilibres gain/phase entre les
voies I et Q.

1.3.3.2 Algorithme d'adaptation

Sans rentrer dans les détails, il faut remarquer que le processus d'adaptation est
di�érent de la prédistorsion. Il relève des domaines de l'estimation, identi�cation et
modélisation comportementale des systèmes non-linéaires. Les algorithmes d'adaptation
sont en charge de l'extraction de la fonction de prédistorsion à partir de l'observation du
signal en sortie de l'ampli�cateur ainsi que l'observation des signaux de référence (soit
en entrée du module de prédistorsion, soit en entrée de l'ampli�cateur). En fonction de
la manière dont la fonction de prédistorsion est calculée, l'adaptation peut être directe
ou indirecte.

Dans un contexte d'adaptation directe, l'algorithme met directement à jour la fonc-
tion de prédistorsion a�n de compenser les non-linéarités de l'ampli�cateur. Le calcul
de la fonction de prédistorsion se fait en minimisant l'erreur entre l'entrée x(t) et la
sortie z(t). Des algorithmes d'optimisations peuvent alors être utilisés pour ce calcul.
La �gure 1.14 illustre son principe.

Lorsque l'adaptation est indirecte, l'algorithme ne met pas directement à jour la
fonction de prédistorsion. Il peut soit calculer dans un premier temps la fonction de
transfert de l'ampli�cation, ensuite déduire son inverse et en�n mettre à jour la prédis-
torsion. Cela est illustré sur la �gure 1.15a. Une autre manière est d'estimer directement
l'inverse de la fonction de l'ampli�cateur avant de la recopier dans la prédistorsion [32].
Cette deuxième manière est illustrée sur la �gure 1.15b.
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Figure 1.14 � Principe de l'adaptation directe
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Figure 1.15 � Principe de l'adaptation indirecte
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1.4 Les signaux multi-porteuses

Les problèmes liés à la non-linéarité de l'ampli�cateur de puissance sont à prendre
d'autant plus en compte lorsque les signaux à ampli�er présentent de fortes variations
de puissance. Les signaux multi-porteuses sont les types de signaux les plus utilisés
pour la transmission des données à haut-débits, avec ou sans �l. Ces types de signaux
ont malheureusement une forte dynamique de puissance rendant leur ampli�cation dif-
�cile. Dans cette section, nous présentons les signaux multi-porteuses, en particulier les
signaux OFDM qui sont utilisés dans plusieurs normes de télécommunication (ADSL,
Wi-Max, IEEE 802.11a/g/n, LTE, DVB,...) et qui sont également au centre de notre
travail de thèse.

Les modulations multi-porteuses consistent à transmettre des données numériques
en les modulant sur un grand nombre de porteuses en même temps. Ce sont des tech-
niques de multiplexage en fréquence qui existent depuis longtemps. Le regain d'intérêt
actuel réside dans l'amélioration apportée pour augmenter l'e�cacité spectrale à l'aide
de porteuses orthogonales (i.e OFDM) ce qui permet d'implémenter la modulation et la
démodulation à l'aide de circuits performants de transformée de Fourier rapide (FFT).
Cette section présente la modulation OFDM (Orthogonal Frequency Division Multi-
plexing) ainsi que la notion de PAPR (Peak-to-Average Power Ratio) qui est le critère
habituellement utilisé pour exprimer la variation de puissance (dynamique) d'un signal.

1.4.1 Principe et fonctionnement de la modulation OFDM

Le principe de la modulation OFDM est de grouper les données numériques par pa-
quets de N , qu'on appellera symbole OFDM, et de les moduler en les repartissant sur
di�érentes sous-porteuses orthogonales en même temps. Les données sont donc trans-
mises en parallèle sur des sous-porteuses occupant chacune une portion de la bande
utile, ces sous-porteuses ne se perturbent pas mutuellement, respectant la condition
d'orthogonalité.

Plus précisément, pour un paquet de N données issues de codage binaire à symbole
quelconque, l'ensemble {fk} des fréquences des N sous-porteuses peut s'écrire sous la
forme :

fk = f0 +
k

Ts
, 0 ≤ k ≤ N − 1, (1.21)

où Ts représente la durée du symbole OFDM.
Soit {Xk} un ensemble de N nombres complexes représentant les données à trans-

mettre. Chaque donnée Xk vient moduler une sous-porteuse fk ; le signal modulé ainsi
obtenu s'écrit Xke

2jπfkt avec t ∈ [0, Ts[.
Le signal complexe résultant x(t) correspondant au paquet des N données est le

symbole OFDM et s'écrit :

x(t) =
N−1∑
k=0

Xke
2jπfkt, 0 ≤ t < Ts. (1.22)



Les signaux multi-porteuses 37

0X 1X 2X 1−NX

Figure 1.16 � Représentation schématique d'un symbole OFDM

Il est illustré sur la �gure 1.16.

La �gure 1.17 présente les spectres des sous-porteuses d'un système OFDM, avec
N = 5. Les fréquences sont orthogonales si l'espace entre deux fréquences adjacentes
fk et fk+1 est de ∆f = 1

Ts
. En e�et, chaque sous-porteuse est modulée par un symbole

de donnée pendant une fenêtre rectangulaire temporelle de durée Ts, son spectre en
fréquence est un sinus cardinal, fonction qui s'annule tous les multiples de ∆f comme
le montre la �gure 1.17a. La forme du spectre multi-porteuse est illustrée sur la �gure
1.17b.
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Figure 1.17 � Vision spectrale de la modulation OFDM

1.4.1.1 Implantation numérique et intervalle de garde

En regardant de près le signal x(t) qui représente le symbole OFDM (1.22), on peut
se rendre compte qu'en le discrétisant et en se ramenant en bande de base, il s'écrit plus
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simplement par :

xn =

N−1∑
k=0

Xke
2jπn k

N , 0 ≤ n < N. (1.23)

Les {xn} sont alors obtenus par une transformée de Fourier inverse discrète des {Xk}.
En choisissant le nombre de sous-porteuses N une puissance de 2, i.e N = 2m, on peut
réaliser cette transformée inverse de Fourier à l'aide de l'algorithme IFFT. La �gure 1.18
illustre l'architecture typique d'un modulateur OFDM. Comme pour la modulation, on
peut remarquer que la démodulation peut être réalisée de la même façon mais par une
transformée directe discrète à l'aide de l'algorithme FFT.

110 −••• NXXX

0X

1X

1−NX

Figure 1.18 � Architecture de base d'un modulateur numérique OFDM

Comme nous venons de voir, l'OFDM est un système de transmission par blocs (i.e
chaque bloc est un paquet de N données) ; on introduit généralement un intervalle de
garde entre ces derniers. Cela permet d'éliminer l'interférence entre blocs successifs en
présence de canaux multi-trajets et de faciliter d'autant plus l'égalisation, à condition
que l'intervalle de garde soit de durée supérieure au temps d'arrivée du dernier trajet.
Deux types d'intervalles de garde sont couramment utilisés : le pré�xe cyclique qui
consiste à recopier les derniers échantillons du bloc au début de celui-ci et le bourrage de
zéros qui consiste à insérer des zéros au début du bloc. Ces deux techniques conduisent
naturellement à une diminution de l'e�cacité spectrale.

1.4.1.2 Exemple des normes IEEE802.11a/g utilisées pour le Wi-�

La forme d'onde de la norme IEEE802.11a [33] repose sur la modulation OFDM
et est similaire à la norme ETSI 5 appelée Hiperlan II [34]. La norme IEEE802.11g est
juste une transposition de la forme d'onde IEEE802.11a de la bande des 5GHz vers la
bande des 2.4GHz. A l'exception de cette di�érence de valeur de la fréquence porteuse
f0, les deux ont des couches physiques rigoureusement identiques.

La forme d'onde OFDM utilisée dans ces deux normes est basée sur une IFFT de
taille N = 64. Pour éviter les lobes secondaires aux extrémités de la bande, seules 52

5. European Telecommunications Standards Institute (ETSI) est l'organisme de normalisation eu-
ropéen du domaine des télécommunications.
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sous-porteuses parmi les 64 sont utilisées pour la transmission des données. Les autres,
i.e 12 sous-porteuses, sont mises à zéro. Cela veut dire qu'on présente une valeur nulle
devant les entrées correspondantes de l'IFFT. Parmi les 52 sous-porteuses utiles, 4
sont utilisés pour transmettre des données connues qu'on appelle pilotes. Elles servent
notamment pour l'estimation du canal et la synchronisation. En dé�nitive, il restera 48
sous-porteuses utiles pour transmettre les données.

On ajoute un intervalle de garde sous la forme d'un pré�xe cyclique a�n de prendre
en compte les multi-trajets du canal. Le pré�xe cyclique a une durée égale à 0.8µs
et le symbole OFDM émis après insertion du pré�xe cyclique dure 4µs. Le tableau 1.2
rassemble les di�érents paramètres de la forme d'onde OFDM de la norme IEEE802.11a.

Paramètres Valeurs
Nombre de sous-porteuses de données 48

Nombre de sous-porteuses pilotes 4

Nombre de sous-porteuses au totale 52

∆f , espacement en fréquence des
sous-porteuses

0.3125 MHz (=20MHz / 64)

TFFT , période IFFT/FFT 3.2 µs (1/∆f)
Ts, durée du symbole OFDM 4 µs (= TIG + TFFT )

TIG, durée de l'intervalle de garde 0.8 µs (TFFT /4)
Bande passante occupée 16.6 MHz
Largeur des canaux 20 MHz

Table 1.2 � Les paramètres de la norme IEEE802.11a

Le spectre transmis du signal OFDM doit respecter un gabarit d'émission spéci�é
par la norme. Il est illustré par la �gure 1.19 où dBr signi�e dB relatif au maximum de
la densité spectrale du signal.

1.4.2 Dé�nition et distribution du PAPR

Comme on peut le remarquer à travers (1.22) et (1.23), le signal OFDM est issu d'une
sommation modulée des N symboles complexes {Xk},0 ≤ k < N , qui sont en fait des
variables aléatoires i.i.d de moyennes nulles. xn est par conséquent une variable aléatoire.
Le théorème de la limite centrale stipule qu'une sommation d'un très grand nombre
de variables indépendantes de mêmes distributions suit une loi gaussienne. D'après ce
théorème, la variable aléatoire xn va donc converger vers une distribution gaussienne
complexe de moyenne zéro pour N su�samment grand [35,36]. Le signal OFDM va donc
avoir une dynamique de puissance très grande (proportionnelle au nombreN des signaux
modulés additionnés). Cette dynamique de puissance est généralement caractérisée sous
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Densité Spectrale de Puissance (dB)

frequency offset [MHz]

Figure 1.9 – Le gabarit du spectre
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2.5.1.b Gabarit d’émission :

Le spectre du signal transmis devra avoir 0 dBr (dB relatif au maximum de la densité
spectrale du signal) si la bande passante est inférieure à 18 MHz, −20 dBr si l’offset de
fréquence est de 11 MHz, −28 dBr si l’offset de fréquence est de 20 MHz et de −40 dBr
si l’offset de fréquence est supérieure ou égale à 30 MHz. Le gabarit du spectre d’émission
est donné par la Figure 1.9.

2.5.1.c Paramètres dimensionnant de la couche physique IEEE 802.11a :

La forme d’onde OFDM est basée sur une IFFT (Transformée de Fourier Inverse)
de taille N = 64. Pour éviter les lobes secondaires en extrémités de la bande, seules 52
sous-porteuses parmi 64 sont utilisées. Les autres sous-porteuses sont mises à zéro. C’est-
à-dire que l’on présente une valeur nulle devant les entrées correspondantes de l’IFFT.
Parmi les 52 sous-porteuses utilisées, 4 d’entre elles vont servir à véhiculer des signaux
connus appelés pilotes. En définitive il restera 48 sous-porteuses utiles ou sous-porteuses de
données. La Figure 1.10 montre les positions des 52 porteuses utilisées et des 12 porteuses
“nulles” ou “vides”.

On adjoint un intervalle de garde sous la forme d’un préfixe cyclique afin de prendre
en compte simplement les multitrajets du canal. Ceci au moyen d’un simple égaliseur
fréquentiel. Ce préfixe cyclique a une durée égale à 0.8 μs et le symbole OFDM émis,
après insertion du préfixe cyclique dure 4 μs.

Les 48 symboles fournis toutes les 4 μs à l’IFFT peuvent provenir de différents schémas
de modulation et codage.

2.5.2 La norme IEEE 802.11g

La solution IEEE802.11g est une simple transposition de la forme d’onde IEEE802.11a
de la bande des 5 GHz (bande U-NII = Unlicensed - National Information Infrastructure)
vers la bande des 2,4 GHz (Bande ISM = Industrial Scientific Medical). Á l’exception de
cette différence de valeur de porteuse, la couche physique est rigoureusement identique à
celle de IEEE802.11a.

17

Figure 1.19 � Gabarit du spectre d'émission de la norme IEEE802.11a

l'acronyme PAPR (Peak-to-Average Power Ratio) 6.

1.4.2.1 Dé�nition du PAPR

Le PAPR décrit les �uctuations de puissance d'un signal relativement à sa puissance
moyenne. Pour un signal OFDM continu x(t) dé�ni sur une période [0, Ts[, il est dé�ni
par :

PAPR[x] =
maxt∈[0,Ts[ |x(t)|2

E
{
|x(t)|2

} , (1.24)

où E{.} est la fonction d'espérance mathématique.
Pour un signal discret xn, 0 ≤ n < N , le PAPR est également dé�ni par :

PAPR[x] =
max0≤n≤N−1 |xn|2

1
N

∑N−1
n=0 |xn|2

, (1.25)

Le PAPR peut s'exprimer pour des signaux analogiques, numériques, à support
�nis ou in�nis. Il a été montré dans [37] qu'une borne supérieure du PAPR pour les
modulations OFDM à N sous-porteuses et travaillant avec des symboles de données
issus d'une modulation de type QAM à M états est donnée par :

PAPRmax,M−QAM = 3N

√
M − 1√
M + 1

. (1.26)

La probabilité que cette borne supérieure soit atteinte est de l'ordre de 1
MN−2 [38].

Ainsi, pour un signal de la norme IEEE802.11a avec une modulation M = 4 (QPSK)

6. Dans la littérature, certains documents utilisent plutôt le terme facteur de crête (CF, Crest Factor
en anglais) ou Peak-to-mean Envelope Power ratio (PMEPR). Et on a CF =

√
PMEPR =

√
PAPR.
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et N = 64, cette probabilité vaut 4−62 donc presque nulle. Cette borne supérieure est
donc une approximation trop large et ne re�ète pas la réalité des �uctuations du signal
OFDM. Il faut donc considérer une approche probabiliste en se basant sur le fait que le
signal OFDM suit une loi gaussienne complexe.

1.4.2.2 Distribution du PAPR et la CCDF

Le symbole OFDM est une variable aléatoire, par conséquent il en est de même
pour le PAPR. Il n'y a donc pas de valeur unique pour le PAPR qui peut être utilisée
pour comparer di�érents systèmes. En tant que tel, il faut considérer la notion de
distribution du PAPR. La fonction de distribution communément utilisée est la CCDF
(Complementary Cummulative Distribution Function) qui s'exprime comme :

CCDF (γ) = Pr {PAPR ≥ γ} (1.27)

Plusieurs travaux [38�40] ont proposé di�érentes formulations de la distribution du
PAPR d'un signal OFDM. En considérant le fait que les échantillons sont mutuellement
indépendants et décorrélés, l'auteur de [39] montre que la CCDF du PAPR pour un
signal xn en bande de base peut être approchée par la relation suivante :

Pr
{
PAPR[x] ≥ γ

}
≈ 1−

(
1− e−γ

)N
. (1.28)

Cette relation est seulement valable pour des facteurs de sur-échantillonnage L = 1,
i.e le signal discret est échantillonné à la fréquence Nyquist. Un PAPR calculé de cette
manière ne re�ète cependant pas la réalité car des pics d'amplitude ont pu être ignorés.
Pour avoir une meilleure estimation des variations du signal, il faudrait encore plus
d'échantillons du signal, donc un facteur de sur-échantillonnage plus grand.

Le signal discret en bande de base, sur-échantillonné avec un facteur L s'exprime
comme suite :

xn = x (nfs) =

NL−1∑
k=0

Cke
2jπn k

NL , 0 ≤ n ≤ NL− 1, (1.29)

où fs = NL
Ts

est la fréquence d'échantillonnage. Plus le facteur de sur-échantillonnage
est grand, plus la valeur du PAPR du signal discret s'approche de celui calculé pour le
signal continu x(t).

Pour des facteurs de sur-échantillonnage supérieurs à 4, on retrouve également dans
la littérature [38�41] des approximations de la CCDF du PAPR. Nous prendrons comme
exemple, celle proposée dans [40]. L'auteur donne une approximation de la CCDF du
PAPR par la relation suivante :

Pr
{
PAPR[x] > γ

}
≈ 1−

(
1− e−γ

)τ2Nµ

. (1.30)

où τ2 =
(

5.12√
e

)µ
e−0.5704 et µ = 1.07. µ est une constante déterminée par simulation.

La �gure 1.20 montre la CCDF du PAPR pour plusieurs valeurs du facteur de sur-
échantillonnage ainsi que la CCDF théorique obtenue grâce à (1.30). Le système simulé
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a N = 64 sous-porteuses et les données sont modulées 4-QAM. A partir de la �gure,
on peut se rendre compte premièrement que le facteur de sur-échantillonnage in�uence
la mesure du PAPR pour L < 4. Pour les simulations, il vaut mieux choisir L ≥ 4.
Deuxièmement, en traçant la CCDF théorique, on montre que (1.30) est une bonne
approximation.
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Figure 1.20 � Fonction de répartition du PAPR d'un signal OFDM pour di�érentes
valeurs du facteur d'échantillonnage ainsi que la courbe de l'expression théorique (1.30)

1.4.3 Les avantages et les limites de l'OFDM

La modulation OFDM a de nos jours un succès croissant, elle est particulièrement
adaptée pour les canaux de transmission radio avec trajets multiples (échos). Elle per-
met alors de réduire sensiblement les interférences inter-symboles. Par contre elle peut
devenir ine�cace dans le cas où les multi-trajets sont forts, i.e certaines fréquences
(donc certaines sous-porteuses) peuvent alors être très fortement atténuées. Si en plus
le récepteur est �xe, comme c'est le cas par exemple pour la télévision terrestre, ces inter-
férences vont se prolonger rendant impossible l'utilisation des sous-canaux concernés. Il
faut alors l'utiliser avec du codage correcteur d'erreur (entrelacement entre fréquences) ;
on parle dans ce cas de COFDM [35,42].

1.4.3.1 Les avantages

Les avantages de l'OFDM sont nombreux.
Le premier avantage est le gain en e�cacité spectrale en comparaison aux solutions

de modulation classiques de multiplexage fréquentiel. Cela est dû au fait que dans
l'OFDM, les sous-porteuses se chevauchent tout en gardant une orthogonalité parfaite.

L'OFDM a également l'avantage de simpli�er l'égalisation du canal et donc un déco-
dage simple grâce à l'utilisation de l'intervalle de garde (au prix d'une légère diminution
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du débit). En outre, l'utilisation de di�érents systèmes de codage correcteur d'erreur
associés à un entrelacement entre fréquences permet d'atteindre les performances d'un
canal sans écho.

Les modulations multi-porteuses et l'OFDM en particulier sont robustes aux bruits
impulsifs puisque chaque sous-porteuse est a�ectée par un bruit indépendant des autres
sous-porteuses. Contrairement aux modulations mono-porteuses où le bruit peut a�ecter
un certain nombre de symboles transmis. La perte d'un symbole dû à un bruit important
n'a�ecte donc pas les autres symboles.

En�n, il faut noter que l'estimation du canal dans le contexte OFDM est facilitée
par l'envoi de séquences d'apprentissage dans le domaine fréquentiel. L'identi�cation
des coe�cients du canal se fait alors sans inversion de systèmes d'équations mais au
prix d'une dégradation de l'e�cacité spectrale.

1.4.3.2 Les limites

La modulation OFDM n'a pas que des avantages, elle a aussi des inconvénients.
Le premier et sans doute le plus important est le fort PAPR des signaux produits par

la modulation OFDM. Cela a des conséquences néfastes sur les composants non-linéaires
tels que l'ampli�cateur de puissance. En e�et pour avoir des rendements élevés, l'ampli-
�cateur de puissance doit fonctionner le plus près possible de la zone de saturation qui
est fortement non-linéaire. Ces non-linéarités sont sources d'interférences hors-bandes
et de dégradation du taux d'erreur binaire (TEB). Ces e�ets sont d'autant plus gênants
quand les signaux sont à PAPR élevés.

L'OFDM est également très vulnérable aux problèmes de décalage en fréquence
(�frequency o�set�) et de synchronisation. Dans le premier cas, le �frequency o�set�
engendre de l'interférence entre sous-porteuses qui peut détruire l'orthogonalité des sous-
porteuses. Dans le second cas, les erreurs de synchronisation induisent un déphasage sur
les symboles reçus. Les techniques de compensation qui existent pour les modulations
mono-porteuses sont souvent mal adaptées aux modulations multi-porteuses mais de
nouvelles approches sont toujours à l'étude.

1.5 Les méthodes de réduction du PAPR

1.5.1 Introduction et classi�cation générale

Comme nous l'avons vu, les signaux OFDM sont sujets à de fortes variations de
puissance, i.e forts PAPR, ce qui accentue les problèmes liés à la non-linéarité de l'am-
pli�cateur de puissance. A coté de la linéarisation qui agit sur l'ampli�cateur, une
manière complémentaire de traiter ces problèmes est la réduction du PAPR qui agit sur
le signal à ampli�er. La réduction du PAPR consiste à réduire la dynamique du signal
à ampli�er a�n de permettre une ampli�cation le plus près possible de la zone de satu-
ration où le rendement énergétique est meilleur. Un nombre considérable de méthodes
de réduction du PAPR existe dans la littérature. Elles sont classées en trois catégories :
les méthodes probabilistes, les méthodes de codage et les méthodes d'ajout de signal [43].
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La �gure 1.21 présente les trois catégories de méthodes de réduction du PAPR classées
suivant un certain nombre de critères qui sont la dégradation du TEB, la compatibilité
descendante, etc. Cette section se propose de présenter brièvement chacune de ces trois
catégories ainsi que les critères de mérite de chaque méthode.
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Figure 1.21 � Classi�cation des méthodes de réduction du PAPR proposée dans [43]

1.5.2 Les méthodes probabilistes

La famille des méthodes probabilistes regroupe des techniques comme le Selective
Mapping (SLM), le Partial Transmit Sequence (PTS), le Random Phasor, etc. L'idée
à la base de ces techniques est d'e�ectuer plusieurs copies du symbole OFDM initial
en modi�ant soit la phase, l'amplitude et/ou la position des sous-porteuses et puis de
sélectionner la copie dont le PAPR est le plus faible.

1.5.2.1 Selective Mapping (SLM)

La technique SLM, Selective (ou encore Selected) Mapping [44, 45], consiste à faire
des rotations de phase sur plusieurs versions d'un même signal avant de transmettre la
version qui a le PAPR le plus faible. Comme le montre la �gure 1.22, cette technique
requiert la répétition du processus de modulation, notamment l'algorithme IFFT, autant
de fois qu'il y a de versions.

Soit X = {Xk} , k = 0, . . . N − 1 le vecteur symbole OFDM dans le domaine fré-
quentiel avec N le nombre de sous-porteuses total. Le principe de base du SLM est de

multiplier le vecteur X par un vecteur Φ(u) =
{
φ

(u)
k

}
, k = 0, . . . N − 1. Les éléments

φ
(u)
k sont sous la forme :

φ
(u)
k = ejϕ

(u)
k , ϕ

(u)
k ∈ [0, 2π[, u = 0, . . . , U − 1. (1.31)
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Figure 1.22 � Schéma de base d'un modulateur SLM

Le nouveau symbole OFDM dans le domaine fréquentiel obtenu après pondération, i.e
rotation de phases, s'écrit X(u) = X.Φ(u). On obtient ainsi U versions di�érentes du
signal OFDM initial. Finalement, le signal OFDM temporel transmis s'écrit :

x(u∗) = IFFT
(
X(u∗)

)
(1.32)

où u∗ est l'indice correspondant à la version dont le PAPR est le plus faible. La valeur
de u∗ sera alors transmise au récepteur pour la reconstruction du signal initial. Le SLM
a fait l'objet de nombreux travaux de recherche et plusieurs variantes sont proposées
notamment celles dites �aveugles� où aucune information de décodage n'est transmise
au récepteur [46,47].

Le SLM est une technique e�cace pour la réduction du PAPR et conceptuellement
très simple à comprendre. D'un autre côté, il augmente de façon considérable la com-
plexité de l'émetteur OFDM à cause de l'utilisation de plusieurs opérations IFFT.

1.5.2.2 Partial Transmit Sequences (PTS)

La technique PTS est basée sur le même principe que le SLM, les auteurs ayant
travaillé sur le SLM ont également proposé la technique PTS [48,49].

Le principe de base du PTS est de tronquer le train des N sous-porteuses en V blocs
de N

V sous-porteuses. Une sous-porteuse utilisée dans un bloc sera mise à zéro dans tous
les autres comme cela est illustré sur la �gure 1.23a. Une fois les blocs formés, le PTS
applique la rotation de phase sur chaque bloc comme dans le SLM.

La �gure 1.23b illustre l'algorithme du PTS qui se décompose en trois étapes. Le
symbole OFDM fréquentiel de N sous-porteuses est premièrement subdivisé en V blocs
(�gure 1.23a) tels que X =

∑V
v=1 X(v). En deuxième étape, à chaque sous-blocs disjoints

X(v), on applique la rotation de phase et le nouveau symbole OFDM s'écrit :

X =
V∑
v=1

X(v).φ(v), φ(v) = ejϕ
(v)
, v = 1, . . . V. (1.33)

On applique donc la même décalage de phase sur tous les symboles de données appar-
tenant au même sous-bloc. En�n en troisième étape, le symbole OFDM temporel après



46 Linéarisation des Ampli�cateurs de Puissance et Réduction du PAPR

IFFT s'écrit :

x = IFFT

(
V∑
v=1

X(v).φ(v)

)
=

V∑
v=1

φ(v).IFFT
(
X(v)

)
=

V∑
v=1

φ(v).x(v), (1.34)

où le vecteur de décalage de phase Φ(v) est optimisé de la façon suivante :

Φ(v) =
{
φ(v)

}
= argmin

φ(v)

{
max
n

V∑
v=1

φ(v).x(v)(n)

}
, n = 0, 1, . . . N − 1. (1.35)

Chapitre 3. État de l’art des techniques de réduction du PAPR
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(b) Principe du modulateur PTS

Figure 1.23 � Principe de base de la technique PTS

La manière dont les symboles OFDM sont partitionnés en sous-blocs détermine
la performance et la complexité de la technique PTS. L'inconvénient majeure du PTS
réside dans la complexité de la recherche du vecteur de pondération Φ(v) pour minimiser
le PAPR. A même nombre de blocs IFFT, le PTS est plus complexe que le SLM. En e�et,
en considérant V sous-blocs et des facteurs de combinaisons binaires, (i.e les éléments
{φ(v)}, v = 1, 2 sont uniquement composés de 1 ou −1), le nombre de combinaisons
possibles est de 2V , qui doivent toutes être analysées pour déterminer le jeu de vecteur
de pondération qui minimise le PAPR.

1.5.3 Les méthodes de codage

La famille des méthodes de codage regroupe toutes les techniques qui utilisent des
codes pour réduire le PAPR [50�53]. Les codes Reed Muller qui génèrent des séquences de
Golay à PAPR constant [54] ou le Trellis shapping [42] sont des exemples de techniques
de codage.

L'idée à la base de ces techniques est qu'en exploitant la redondance introduite par
un choix adéquat de code, il est possible d'éviter de transmettre des symboles OFDM
avec de forts PAPR. La �gure 1.24 illustre le principe de base des techniques de codage.
Il serait souhaitable d'exploiter également les propriétés de ces codes pour e�ectuer une
sorte de correction d'erreur.
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Figure 1.24 � Principe conceptuel de la technique de codage

1.5.3.1 Les codes en blocs

Dans [50, 51], la possibilité de générer la liste complète de symboles possibles avec
un nombre donné de sous-porteuses, et ensuite de ne sélectionner que les séquences
de données caractérisées par un PAPR faible, a été envisagée. Le nombre de symboles
OFDM possibles avec N sous-porteuses est de MN où M est le nombre d'états de la
constellation QAM choisie. En se limitant au cas M = 4, i.e QPSK, [55] a montré que
l'ensemble des 4N symboles peut être toujours divisé en 22N−4 sous-ensembles, chacun
composé de 16 symboles avec le même PAPR. On parle plus généralement de réduction
du PAPR par des codes en blocs et plusieurs méthodes de sélection de mots à faible
PAPR ont été proposées. Il y a par exemple celle à base des séquences complémentaires
de Golay [56, 57].

La réduction du PAPR par des codes en blocs a deux inconvénients majeurs : le
premier réside dans le calcul du PAPR de chacune des séquences, ce qui peut deve-
nir très long et presque irréalisable lorsque le nombre de sous-porteuses devient trop
grand ; le deuxième vient de l'association mot d'information - mot de code nécessitant
des tables de correspondance pour le codage et le décodage. Certains auteurs comme
ceux de [51, 58] proposèrent une simple implémentation en utilisant des méthodes de
codage systématique. Cependant ces méthodes ne proposent aucune recherche structu-
rée et systématique des séquences à faibles PAPR. De plus, le problème de la correction
d'erreurs reste entier.

1.5.3.2 Les codes de Reed Muller

La réduction du PAPR par les codes de Reed Muller s'inscrit dans la continuité
des codes complémentaires de Golay [56]. L'objectif est d'insérer un code correcteur
d'erreurs avant la Transformée Inverse de Fourier (IFFT), code correcteur générant
des séquences complémentaires. Ce code est basé sur ceux de Reed-Muller et apporte
donc un gain de codage mais aussi l'assurance d'un PAPR constant de 3dB quelque
soit le nombre de sous-porteuses N . Plusieurs travaux ont été menés sur ces codes, des
exemples peuvent être trouvés dans [53,54,59].
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Il est important de noter que la technique de réduction du PAPR par codes de Reed
Muller en plus d'o�rir un PAPR �xe de 3dB quelque soit le nombre de sous-porteuses
a une capacité élevée de correction d'erreurs.

Cette technique a cependant deux inconvénients majeurs, le premier est lié au fait
que la technique n'est applicable qu'aux modulations numériques de phase, ce qui réduit
considérablement leur champ d'application. Néanmoins, les auteurs de [60] ont proposé
une application des codes de Reed-Muller à la modulation 16-QAM mais au prix d'une
augmentation du PAPR de l'ordre de 2.5dB. Le deuxième inconvénient est que la tech-
nique n'est réellement applicable qu'à un faible nombre de sous-porteuses, du fait que
le taux de codage y est inversement proportionnel. Concrètement, les codes ne sont plus
rentables lorsque le nombre de sous-porteuses augmente. A titre illustratif, pour un sys-
tème OFDM de 32k sous-porteuses (télévision numérique), le rendement des codes 7 est
de l'ordre de 10−5.

1.5.4 Les méthodes d'ajout de signal

Cette famille comme son nom l'indique, regroupe toutes les méthodes dont la réduc-
tion du PAPR peut être formulée sous la forme PAPR(X + Cpapr) < PAPR(X) où
X fait référence au signal OFDM (dans le domaine temporel ou fréquentiel) et Cpapr le
signal de réduction de pics (dans le domaine temporel ou fréquentiel) nécessaire pour
réduire le PAPR initial. Dans la littérature, on trouve des exemples comme le clipping
et �ltrage [61�63], la Tone Reservation(TR) [64,65], la Tone Injection(TI) [65], l'Active
Constellation Extension(ACE) [66], etc.

1.5.4.1 Le clipping puis �ltrage

Dans un contexte d'ampli�cation non-linéaire, le moyen le plus simple de supprimer
les pics est d'écrêter le signal à ampli�er. Le signal écrêté (i.e �clippé�) y(t) s'exprime
alors comme suite :

y(t) = fclip (x(t)) =

{
x(t) si |x(t)| ≤ Aclip
Aclipe

jφ(x) si |x(t)| > Aclip
, (1.36)

où φ(x) est la phase du signal OFDM initial x et fclip(.) la fonction d'écrêtage (i.e
de clipping). Dans ce cas, l'amplitude du signal est limitée à Aclip mais la phase reste
inchangée [61, 62], ce qui a pour e�et de diminuer d'une part la puissance moyenne et
ensuite la puissance instantanée maximale et donc le PAPR. Bien entendu cela aura des
inconvénients à savoir des interférences dans la bande (dégradation du TEB) et hors
bande. Un �ltrage est donc nécessaire pour réduire les interférences hors-bandes qui
doivent rester en dessous des seuils imposés par le masque du standard [67].

L'inconvénient majeur de la technique du clipping et �ltrage est la dégradation du
TEB à cause des interférences dans la bande utile. En l'associant avec des techniques de
codage canal, il est possible de réduire cette dégradation du TEB [68]. De nombreuses

7. Rendement de codage R = k
n
avec k=1 et n=32768.
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autres variantes de la technique ont été étudiées dans la littérature toujours à la re-
cherche de moyens pour réduire les e�ets des distorsions générées. On a notamment
celles qui proposent de modi�er la fonction d'écrêtage. Il s'agit des techniques comme
le deep clipping [69, 70], le smoth clipping [71], le clipping inversible [72, 73], etc.

Dans [63], les auteurs montrent formellement à l'aide du théorème de Bussgang
que le clipping peut être formulé comme une technique d'ajout de signal. En outre, ils
proposent dans [74, 75] d'ajouter le signal d'écrêtage, i.e de réduction de pics, sur les
sous-porteuses non-utilisées ou réservées du standard en se basant sur la technique Tone
Reservation (TR) que nous verrons par la suite. Cela a pour avantage de localiser le bruit
d'écrêtage, i.e distorsions générées par le clipping, sur les sous-porteuses non-utilisées
ou réservées du standards évitant ainsi de perturber les données utiles à transmettre qui
sont sur les autres sous-porteuses. Il n'y donc pas de dégradation du TEB comme dans
les autres techniques de clipping mais en contrepartie la technique perd en e�cacité. Le
gain de réduction est en e�et plus faible.

1.5.4.2 La Tone Reservation (TR)

Dans cette technique, l'idée de base est de réserver quelques sous-porteuses qui
seront utilisées pour la réduction du PAPR. Elle a été initialement proposée par J.
Tellado [65, 76] qui a montré en plus que la génération du signal de réduction de pics
sur ces sous-porteuses réservées constitue un problème d'optimisation convexe. Dans
cette vision, l'émetteur et le récepteur se mettent d'accord sur le nombre et la position
des sous-porteuses qui seront réservées pour le signal correcteur chargé de réduire le
PAPR ; d'où l'appellation �Tone Reservation�(TR). Cependant, d'autres travaux comme
dans [77, 78] ont proposé de rendre la méthode à compatibilité descendante (aucune
modi�cation du récepteur) en utilisant les sous-porteuses nulles (comme par exemple
les 12 sous-porteuses de la norme IEEE802.11a) pour le signal de réduction du PAPR
avec la contrainte de respecter le masque spectral.

Dans tous les cas, la réduction du PAPR va dépendre du nombre de sous-porteuses
réservées (ou nulles), de leur position et de la complexité totale. Le schéma de principe
de la technique TR est donné par la �gure 1.25.

Soit X = [X0, . . . , XN−1] le vecteur fréquentiel symbole de données (symboles numé-
riques) à partir duquel est généré le signal OFDM x(t) et soit Cpapr = [Cpapr0 , . . . , CpaprN−1]
le vecteur fréquentiel correspondant au signal de réduction du PAPR cpapr(t).

Soit Rr = {i0, . . . , iNr−1} l'ensemble ordonné des indices des sous-porteuses ré-
servées à la réduction du PAPR (Nr est le nombre de sous-porteuses réservées avec
Nr < N) 8. Ainsi le vecteur à émettre devient X + Cpapr. Par construction, les vecteurs
X et Cpapr sont orthogonaux c'est à dire : Xk.C

papr
k = 0, k = 0, . . . , N − 1. En d'autres

8. Il faut noter que dans nos simulations sur la norme IEEE802.11a, la TR sera implémentée en
utilisant les 12 sous-porteuses �nulles� ou �non-utilisées� du standard. Ces types de sous-porteuses
existent dans presque tous les standard utilisant l'OFDM. Le signal de réduction du PAPR doit donc
être généré sous la contrainte de ne pas dépasser le gabarit du masque d'émission.
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Figure 1.25 � Principe de base de la Tone Reservation (TR)

termes, nous avons :

Xk + Cpaprk =

{
Xk, k /∈ Rr

Cpaprk , k ∈ Rr
. (1.37)

Par la suite, le signal temporel discret résultant peut s'écrire :

yn = xn + cpaprn (1.38)

= IFFT (X + Cpapr).

Le PAPR du signal à émettre s'écrit :

PAPR[y] =
max0≤n<N |xn + cpaprn |2

E
{
|xn + cpaprn |2

} . (1.39)

L'objectif de la TR est de réduire le PAPR sans toutefois augmenter la puissance
moyenne transmise. Cela se traduit alors par :

min
cpapr

max0≤n<N |xn + cpaprn |2

E
{
|xn|2

}
 . (1.40)

Comme le dénominateur n'est pas fonction du signal de réduction de PAPR cn, le
problème de minimisation du PAPR est équivalent alors à la relation suivante :

min
cpapr

max
0≤n<N

|xn + cpaprn |2 = min
cpapr
‖xn + cpaprn ‖2∞ (1.41)

= min
Cpapr

‖IFFT (X + Cpapr)‖2∞,
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où ‖.‖∞ est la norme in�nie.
Le problème ainsi dé�ni se ramène à un problème d'optimisation. Dans [79], J.

Tellado a proposé une solution sous-optimale au problème basée sur l'algorithme du
gradient tandis que [77] résout un problème d'optimisation convexe basé sur le SOCP
(Second Order Cone Programming).

La complexité est l'un des inconvénients majeurs des algorithmes de TR. L'algo-
rithme gradient proposé dans [79] a une complexité de O(NLog2NL) tandis que celui
basé sur le SOCP a�che une complexité de O(N2NrL) avec N le nombre total de sous-
porteuses OFDM, L le facteur de sur-échantillonnage et Nr le nombre de sous-porteuses
réservées.

1.5.5 Les critères de mérite des méthodes de réduction du PAPR

Il existe plusieurs critères de mérite permettant d'évaluer la performance d'une tech-
nique de réduction de PAPR. Vu le nombre important de techniques proposées dans la
littérature [8,9,43] ces quinze dernières années, il est important de pouvoir les comparer.
Ces critères ont été à la base de la classi�cation proposée dans [43] et illustrée ici par
la �gure 1.21.

1.5.5.1 Le gain de réduction du PAPR

C'est le critère le plus signi�catif. Il permet de quanti�er l'e�cacité de la technique
en terme de pourcentage de réduction du PAPR initial. Sa valeur est estimée à un niveau
de probabilité que le PAPR dépasse un certain seuil. Il est généralement calculé en se
servant des courbes de CCDF comme l'illustre la �gure 1.26 où x(t) est le signal initial
et y(t) le signal après réduction du PAPR.

( )γPAPR∆

( )γ][ yPAPR ( )γ][ xPAPR
dBenPAPR

010

γ

CCDF de y(t) 

CCDF de x(t) 

CC
DF

 

Figure 1.26 � Mesure du gain de réduction du PAPR, ∆PAPR(γ) à la probabilité γ

1.5.5.2 La compatibilité descendante

La compatibilité descendante concerne la modi�cation du récepteur. Une technique
de réduction du PAPR est dite à compatibilité descendante si le récepteur n'est pas
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modi�é lors de son implantation dans l'émetteur. C'est le cas des techniques comme
l'ACE, le clipping, la TR, etc. C'est un critère très important surtout dans le contexte
broadcast ou des communications mobiles (par exemple si la technique de réduction du
PAPR est implantée dans la station de base). D'autres techniques par contre ne sont
pas à compatibilité descendante comme les techniques de codage.

1.5.5.3 La dégradation du TEB

La dégradation du TEB peut être occasionnée par certaines techniques de réduction
du PAPR comme nous l'avons vue au niveau des techniques de clipping. C'est un para-
mètre important qui peut contribuer à réduire la qualité de la chaîne de communication.
La non- (ou faible) dégradation du TEB est donc à véri�er pour chaque technique de
réduction du PAPR ; les techniques comme la TR, l'ACE, la TI ne dégradent pas le
TEB.

1.5.5.4 La variation de la puissance moyenne

Certaines techniques de réduction du PAPR comme le clipping impliquent une varia-
tion de la puissance moyenne du signal. Cela est en fait le cas pour toutes les techniques
d'ajout de signal. Cette variation a des conséquences néfastes pour l'ampli�cateur de
puissance [78].

1.5.5.5 La diminution du débit utile

Certaines techniques ont besoin d'augmenter la bande passante ce qui a pour consé-
quence de décroître l'e�cacité spectrale. On remarque cela notamment pour les tech-
niques qui doivent transmettre des informations de décodage, i.e side information,
comme le SLM et le PTS. Si la bande passante doit rester constante, cela se traduit par
une perte de débit utile et constitue un inconvénient.

1.5.5.6 La complexité

En fonction des caractéristiques de la technique de réduction du PAPR, la com-
plexité peut être également prise en compte comme critère de mérite dans le cas d'une
implantation sur systèmes réels. Dans ces conditions, une technique trop complexe sera
impossible à implanter.

1.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons premièrement présenté les non-linéarités de l'ampli-
�cateur de puissance ainsi que les problèmes qui y sont liés à savoir la dégradation
du TEB, les interférences hors-bandes et le faible rendement énergétique. Nous avons
ensuite abordé les méthodes de linéarisation qui ont été proposées pour compenser ces
non-linéarités. Il y en a deux types, celles qui modi�ent la fonction d'ampli�cation et
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celles qui ne la modi�ent pas. L'utilisation dans les systèmes de télécommunication ré-
cents des signaux multi-porteuses OFDM avec de fortes variations de puissance rend
di�cile la linéarisation et surtout ine�cace pour augmenter le rendement énergétique
de l'ampli�cateur (en même temps que sa linéarité). En dernière partie du chapitre,
nous avons décrit les signaux OFDM et leur PAPR ainsi que les méthodes de réduction
du PAPR proposées pour réduire la dynamique du signal à ampli�er. Les méthodes de
réduction du PAPR peuvent être regroupées en trois catégories : les méthodes probabi-
listes, les méthodes de codage et les méthodes d'ajout de signal. Chaque méthode a ses
avantages et ses inconvénients.

Avec la course e�rénée aux services, aux débits et aux coûts, les opérateurs ont
besoin de repousser les limites de l'ampli�cateur de puissance. Deux critères importants
ont été identi�és, la linéarité et le rendement. Ils constituent les principaux objectifs
des concepteurs et également de cette thèse. Grâce à ce chapitre, on peut remarquer
que la linéarisation améliore principalement la linéarité de l'ampli�cateur tandis que
la réduction du PAPR se focalise sur son rendement. Ce sont donc deux traitements
complémentaires. Pour atteindre les objectifs �xés, il faut donc les associer. Mais pour
cela, il faut au préalable une étude théorique et conceptuelle a�n de connaître l'in�uence
de la linéarisation sur la réduction du PAPR et vice versa. De plus, il est important
d'analyser l'in�uence de cette association sur ces deux critères. Cette étude théorique
fait l'objet du chapitre 2. Elle constitue une partie importante de la thèse dans le sens
où elle permet par la suite de dé�nir premièrement l'approche conjointe au niveau du
chapitre 3 et deuxièmement de faire des propositions de techniques d'approche conjointe
au niveau des chapitres 4 et 5.
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Chapitre 2

Étude analytique du compromis
entre la linéarité et le rendement de
l'ampli�cateur de puissance
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2.1 Introduction

Il existe une dualité entre la linéarité et le rendement énergétique au niveau de
l'ampli�cateur de puissance. En e�et, les conditions de fort rendement sont atteintes
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dans la zone de saturation où les non-linéarités sont importantes. Lorsque l'on modi�e
le point de fonctionnement a�n de satisfaire les exigences de linéarité, on diminue de
manière considérable le rendement énergétique. Il y a donc un antagonisme entre la
linéarité et le rendement. Il faut alors trouver un compromis entre les deux surtout dans
le contexte OFDM où les signaux ont de forts PAPR. Dans ces conditions, des méthodes
comme la linéarisation et la réduction du PAPR ont été proposées dans la littérature [8,9,
43]. La linéarisation cherche à rendre linéaire la caractéristique de l'ampli�cateur tandis
que la réduction du PAPR réduit la dynamique du signal OFDM a�n de l'ampli�er avec
un meilleur rendement énergétique.

Les performances en terme de linéarité ou de rendement énergétique sont mesu-
rées par des métriques bien dé�nies. Les plus connues ont été présentées dans le cha-
pitre précédent ; il s'agit entre autres du PAPR, de l'ACPR, de l'EVM et du TEB. De
nombreuses études et simulations de ces métriques ont été proposées dans la littéra-
ture [4,10,38,39,76] mais toujours en considérant soit la réduction du PAPR ou soit la
linéarisation mais jamais les deux à la fois. Dans un contexte conjoint où l'on considère
la réduction du PAPR et la linéarisation, il est important de mener de nouvelles études
de ces métriques a�n d'établir un compromis qui maximise la linéarité et le rendement
simultanément. C'est ce que nous proposons dans ce chapitre. Cette étude a fait l'objet
de publications dans [80,81].

Nous utilisons l'EVM comme métrique de linéarité et nous considérons la prédistor-
sion comme technique de linéarisation. Dans un premier temps, nous calculons mathé-
matiquement l'EVM en fonction du PAPR et des paramètres de la prédistorsion. Cela
nous permet de mettre en évidence l'in�uence de la réduction du PAPR sur l'EVM
et la prédistorsion. Ensuite, nous donnons des expressions théoriques du rendement
énergétique de l'ampli�cateur de puissance. Ainsi, grâce aux di�érentes expressions de
l'EVM et du rendement, le compromis entre la linéarité et le rendement est analysé en
fonction du PAPR et des paramètres de la prédistorsion. A�n de pouvoir e�ectuer ces
développements mathématiques, il est nécessaire d'e�ectuer une étude préliminaire de
la distribution du signal avant et après la réduction du PAPR.

2.2 Rappel de la distribution du signal OFDM

Comme nous l'avons montré dans le précédent chapitre (sous-section 1.4.2, page 39),
la distribution du signal OFDM converge vers une loi gaussienne complexe pour de très
grandes valeurs de N , le nombre de sous-porteuses. En pratique comme le montre la
�gure 2.1 1, à partir de N ≥ 4 sous-porteuses, la distribution du signal OFDM (parties
réelles et imaginaires) peut être considérée comme une gaussienne. Par conséquent, la
variable aléatoire r représentant le module de ce signal, i.e r(t) = |x(t)|, va donc tendre

1. Les simulations ont été faites avec un facteur de sur-échantillonnage L = 4 et une modulation
16-QAM. Les distributions ont été calculées avec 103 symboles OFDM à partir de données binaires
aléatoires
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vers la loi de Rayleigh dont la fonction de répartition est donnée par pr(r) :

pr(r) =
2r

Pr
e
−r2
Pr . (2.1)

Pr = E
{
|x(t)|2

}
= E

{
r(t)2

}
représente la puissance moyenne du signal x(t).
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Figure 2.1 � Comparaison de la distribution de la partie réelle du signal OFDM et de
la loi gaussienne (i.e Normale) pour plusieurs valeurs de N (2, 4, 32 et 2048).

La question que nous posons dans la prochaine section est de savoir ce que devient
cette distribution lorsque l'on applique à ce signal une méthode de réduction du PAPR.
Dans le premier chapitre, nous avons vu qu'il y a trois principales catégories de méthode
de réduction du PAPR ; nous allons faire une étude de la distribution du signal à PAPR
réduit en fonction de chacune de ces catégories.

2.3 Étude de la distribution du signal après la réduction
du PAPR

Très peu d'auteurs [36] se sont intéressés à la distribution du signal après la réduction
du PAPR en dépit du nombre considérable de techniques proposées dans la littérature
[8,9,43]. En se basant sur la classi�cation faite dans [43], il y a trois principales catégories
de méthode de réduction du PAPR, à savoir les méthodes probabilistes, les méthodes de
codage et les méthodes d'ajout de signal. Le signal OFDM, à cause de sa nature, converge
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vers une distribution gaussienne complexe et son module suit une loi de Rayleigh. Après
la réduction du PAPR, la distribution du signal peut changer ou rester gaussienne [82].

2.3.1 Cas des méthodes probabilistes

Les méthodes probabilistes de façon générale, e�ectuent plusieurs copies du signal
OFDM initial en modi�ant soit la phase, l'amplitude et/ou la position de sous-porteuses.
Ensuite, seule la copie ayant le plus faible PAPR sera transmise avec en plus les infor-
mations de décodage 2 permettant de retrouver le signal initial.

A partir des équations (1.31), (1.33) et (1.34) pour les cas SLM et PTS, on peut
remarquer de façon générale qu'en fait, le concept des méthodes probabilistes consiste
à multiplier le vecteur des données par un vecteur déterministe ; c'est une transforma-
tion linéaire. La distribution du signal temporel après réduction du PAPR reste donc
gaussienne avec un module suivant la loi de Rayleigh et de moyenne nulle.
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Figure 2.2 � Les distributions du signal avant et après le SLM comparées avec celle
d'une loi gaussienne.

La �gure 2.2 montre les distributions d'un signal OFDM avant et après la réduc-
tion du PAPR par le SLM. La simulation est menée à partir de 103 symboles OFDM
de N = 64 sous-porteuses avec un facteur de sur-échantillonnage L = 4. Les éléments
du vecteur Φ(u) sont choisis aléatoirement parmi les U = 4 composants de l'ensemble
{1, j,−1,−j}. Nous montrons alors que avant et après le SLM, il est possible d'approxi-
mer la distribution du signal par une loi normale. En fait, le SLM ne modi�e pas la
distribution du signal, le PAPR est réduit à travers la réduction des pics d'amplitude.

2. en anglais �side information�
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2.3.2 Cas des méthodes de codage

Les méthodes de codage supposent qu'il existe un certain nombre de séquences bien
structurées de symboles de données X = {Xk}, k = 0, . . . , NL − 1 qui génèrent un
signal temporel x(t) avec un faible PAPR. A partir de cette hypothèse, une nouvelle
réorganisation des données est faite en utilisant le codage. Les symboles des données
Xk obtenus ne sont plus indépendants et identiquement distribués (i.i.d). Le théorème
de la limite centrale ne peut donc plus s'appliquer et par conséquent le signal résultant
n'est plus gaussien. Sa distribution va donc dépendre de la technique de codage utilisée.

Par exemple, dans [52, 53], les auteurs présentent une technique de codage basée
sur les séquences de Golay permettant de générer un signal sortant à PAPR constant
d'environ 3dB et dont la distribution n'est forcément plus gaussienne. Pour une étude
de distribution plus poussée, il faudrait donc faire une étude individuelle de chaque
technique de codage.

2.3.3 Cas des méthodes d'ajout de signal

Les méthodes de réduction du PAPR par ajout de signal sont des techniques pro-
metteuses malgré parfois leur grande complexité. En ce qui concerne la distribution du
signal à PAPR réduit X +Cpapr, elle va dépendre de celle du signal additionnel Cpapr.
Généralement, le signal Cpapr est généré de di�érentes manières, sa distribution dépend
donc de la technique utilisée. Par conséquent, le signal temporel après la réduction du
PAPR par ajout de signal n'est plus forcement gaussien.

Il faut donc faire une étude au cas par cas de chaque méthode de réduction du PAPR
par ajout de signal. Vu le nombre important et la diversité des techniques régulièrement
proposées dans la littérature [43], une étude exhaustive est impossible. Nous proposons
de focaliser notre étude sur la technique du clipping [62, 63]. C'est l'une des méthodes
de réduction du PAPR par ajout de signal les plus utilisées à cause de sa simplicité et
de son e�cacité [70].

Considérons la fonction de clipping dé�nit dans (1.36) et υ (r) la distribution du
module du signal écrêté (clippé). Dans [36], l'auteur a montré que cette distribution
s'écrit de la façon suivante :

υ (r) = pr (r) .1r≤Aclip + Pr{r > Aclip}.δ (r −Aclip) , (2.2)

où pr (r) est la densité de probabilité du module du signal OFDM donnée par (2.1) et
δ (r) est l'impulsion de Dirac. 1r≤Aclip est la fonction égale à 1 pour r ≤ Aclip et à 0
ailleurs. Pr{r > Aclip} représente la probabilité que le module r(t) = |x(t)| du signal
soit plus grande que le seuil d'écrêtage Aclip �xé. Cette probabilité se calcule de la façon
suivante :

Pr{r > Aclip} =

∫ +∞

Aclip

pr (r) dr, (2.3)

= e
−A2

clip
Pr .
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A partir de (2.2), on peut remarquer que la distribution du signal écrêté reste proche
de la loi gaussienne en fonction du seuil d'écrêtage. Plus le seuil d'écrêtage est grand,
moins on écrête le signal OFDM et plus la distribution résultante sera proche de celle
de départ qui suit la loi gaussienne. Par analogie, on peut ainsi dire que dans le cas
particulier des techniques de TR où le signal de réduction du PAPR est ajouté sur
les sous-porteuses réservées, si le nombre de sous-porteuses est largement inférieur au
nombre total de sous-porteuses, i.e Nr � N , on peut considérer que le signal résultant
reste encore gaussien.
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Figure 2.3 � Les distributions du signal avant et après TR comparées avec celle d'une
loi gaussienne pour Nr � N .

La �gure 2.3 montre la distribution du signal OFDM avant et après la réduction
du PAPR par la TR [64]. La simulation est faite à partir de 103 symboles OFDM de
N = 64 sous-porteuses avec un facteur de sur-échantillonnage L = 4. La position des
sous-porteuses réservées pour la réduction du PAPR sont choisies aléatoirement. On
constate qu'avec un nombre de sous-porteuses réservées égal à 5% du nombre de sous-
porteuses total, i.e Nr = 3 sous-porteuses, il est possible d'approximer la distribution
du signal après TR par une loi gaussienne.

2.3.4 Conclusion de l'étude

A part le cas des méthodes probabilistes, les deux autres catégories de méthodes de
réduction du PAPR nécessitent une étude cas par cas a�n de déterminer avec précision
la distribution du signal après la réduction du PAPR. Dans la section suivante, nous
e�ectuons une étude théorique de l'EVM comme métrique de linéarité en se focalisant
sur les méthodes probabilistes et sur le clipping comme exemple de méthode d'ajout de
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signal.

2.4 Analyse théorique de la linéarité en fonction de la ré-
duction du PAPR et de la prédistorsion

A�n d'améliorer à la fois la linéarité et le rendement énergétique de l'ampli�cateur
de puissance, de plus en plus de systèmes de transmission appliquent conjointement
des techniques de réduction du PAPR et de linéarisation [83�86]. Dans ce contexte, la
linéarité va dépendre évidemment de la performance de la linéarisation mais aussi de
celle de la réduction du PAPR. Dans cette section, nous analysons mathématiquement
cette linéarité avec l'EVM comme métrique et la prédistorsion comme technique de
linéarisation.

Pour cela, nous dé�nissons une erreur de prédistortion à l'aide du modèle de chaîne
de transmission illustré sur la �gure 2.4. Grâce à l'étude de la distribution du signal
après réduction du PAPR faite dans la section précédente, nous pouvons calculer les
moments de premier et de second ordre de l'erreur ainsi dé�nie. L'expression de l'EVM
est ensuite déduite en fonction du PAPR et des paramètres de la prédistorsion.

AP 
REDUCTION 

DU PAPR 
Signal 

entrant 
PREDIS-

TORSION 

0ϕjrex = 1ϕjpaprpapr erx = 1ϕjpdpd erx = 1ϕjpaerz =

( )paprrP ( )pd
AP rH

Figure 2.4 � Modèle simpli�é du système de transmission

2.4.1 Dé�nition de l'erreur de prédistorsion

Considérons la chaîne de transmission simpli�ée représentée sur la Figure 2.4. Le
signal OFDM x(t) passe à travers une technique de réduction du PAPR et devient
xpapr(t). Il subit ensuite la prédistorsion comme technique de linéarisation pour donner
xpd(t). Le signal ampli�é est nommé z(t).

Pour notre étude, nous considérons un ampli�cateur de type SSPA très utilisé dans
les applications ou systèmes mobiles. Il est modélisé par un modèle de Rapp qui est sans
mémoire [10]. Ses caractéristiques AM/AM et AM/PM sont exprimées dans (1.11). La
technique de linéarisation choisie pour notre étude est la prédistorsion. Elle consiste à
appliquer au signal entrant une fonction P (r) qui est exactement l'inverse de la fonc-
tion de transfert de l'ampli�cateur HAP (r). Par conséquent, la concaténation des deux
sera théoriquement équivalente à une fonction linéaire, P (r) = H−1

AP (r). La fonction de
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prédistorsion P (r) correspondant au modèle de Rapp est égale à :

P (r) =
r(

1−
(
r
A

)2a) 1
2a

, (2.4)

avec a le facteur de transition de la prédistorsion. Lorsque a = b, la linéarisation est
parfaite mais en pratique, cette situation est di�cile à réaliser à cause des problèmes
de caractérisation de l'ampli�cateur. Il faut noter également que comme le modèle de
Rapp est sans mémoire, la prédistorsion l'est aussi. Comme on le voit sur la �gure 2.4,
il n'y a pas de modi�cation de la phase entre les signaux à PAPR réduit xpapr(t) et
ampli�é z(t).

A�n d'évaluer la performance en linéarité de la prédistorsion en considérant la ré-
duction du PAPR, nous dé�nissions une erreur εpd en comparant le signal ampli�é z(t)
au signal à PAPR réduit (à l'entrée de la prédistorsion) xpapr(t). Étant donné que les
distorsions de phase de l'ampli�cateur sont nulles d'après (1.11), cette erreur quanti�e
donc les distorsions d'amplitude du signal ampli�é en fonction des paramètres a, b et du
PAPR du signal sortant de la technique de réduction du PAPR. L'expression de cette
erreur est donnée par :

εpd = |rpapr −HAP (P (rpapr))| , rpapr ∈ [0, A[, (2.5)

=

∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣
rpapr − rpapr((

1−
(
rpapr

A

)2a) ba
+
(
rpapr

A

)2b) 1
2b

∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣
.

Lorsque la prédistorsion est parfaite, a = b, l'erreur est alors égale à zéro indépen-
damment de la technique de réduction du PAPR utilisée. Dans les conditions réelles,
cette erreur n'est jamais nulle et dans la suite nous étudions ses variations en se basant
sur l'étude de distribution faite au préalable. L'amplitude rpapr du signal xpapr(n) est
une variable aléatoire donc εpd est aussi une variable aléatoire. En tant que telle, les
paramètres statistiques comme les moments du premier et du second ordre sont très
importants pour notre étude.

Cependant, telle que dé�nie dans (2.5), l'erreur ne peut être exprimée dans une
forme plus simple mais il est possible de réaliser une approximation. Une manière de
l'approximer est de la majorer. Par dé�nition rpapr ∈ [0, A[ et si nous posons u =
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(
rpapr

A

)2a
alors u ∈ [0, 1[. Grâce à cela, on peut écrire que :

max
rpapr

∣∣∣∣∣∣∣1−
(1−

(
rpapr

A

)2a
) b

a

+

(
rpapr

A

)2b

−1
2b

∣∣∣∣∣∣∣ (2.6)

= max
u

∣∣∣∣1− ((1− u)
b
a + u

b
a

)−1
2b

∣∣∣∣ ,
=

∣∣∣∣1− ((1− u)
b
a + u

b
a

)−1
2b

∣∣∣∣
u= 1

2

,

=
∣∣∣1− 2

b−a
2ab

∣∣∣ .
D'après (2.5) et (2.6), l'erreur de prédistorsion εpd peut donc être majorée de la manière
suivante :

εpd ≤ rpapr
∣∣∣1− 2

b−a
2ab

∣∣∣ . (2.7)

Pour les développements qui suivent, nous allons utiliser cette approximation. Ce qui
revient à poser :

εpd ≈ rpapr
∣∣∣1− 2

b−a
2ab

∣∣∣ . (2.8)

Nous calculons d'abord les moments d'ordre un et deux de l'erreur εpd en fonction de la
distribution du signal après la réduction du PAPR. L'expression de l'EVM est ensuite
déduite.

2.4.2 Calcul du moment d'ordre un de l'erreur de prédistorsion

L'erreur de prédistorsion εpd est une fonction de la variable aléatoire rpapr représen-
tant l'amplitude du signal après la réduction du PAPR. Elle est de ce fait une variable
aléatoire. Nous calculons ici son moment d'ordre un qui est dé�ni par :

m1 , E
{
εpd
}
. (2.9)

Nous e�ectuons nos calculs pour les cas où la distribution du signal après la réduction
du PAPR est connue, c'est à dire le cas des méthodes probabilistes et celui du clipping.
Une valeur approchée de ce moment est ensuite calculée dans chaque cas.

2.4.2.1 Cas des méthodes probabilistes

Dans le cas des méthodes probabilistes, le signal après la réduction du PAPR
converge vers une distribution gaussienne complexe. Son amplitude suit par conséquent
la loi de Rayleigh dont la fonction de distribution est donnée par (2.1). Grâce à cela,
nous pouvons calculer le moment d'ordre un.
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Notons mprob
1 le moment d'ordre un de εpd dans le cas des méthodes probabilistes.

D'après sa dé�nition dans (2.9) et l'expression de l'erreur (2.5), le moment mprob
1 peut

alors s'écrire de la façon suivante :

mprob
1 =

∫ +∞

0
εpd (r) pr (r) dr, (2.10)

=

∫ rmax

rmin

1−
((

1−
( r
A

)2a
) b
a

+
( r
A

)2b
)−1

2b

 2r2

Pr̃
e
−r2
Pr̃ dr,

où rmin et rmax représentent respectivement les valeurs minimale et maximale de l'am-
plitude rpapr du signal à PAPR réduit. Pr̃ est la puissance moyenne du signal après
réduction du PAPR. Dans les cas des techniques comme le SLM, le PTS, etc. cette
puissance moyenne est identique à celle du signal OFDM de départ puisque ces tech-
niques ne modi�ent que la phase du signal donc n'in�uent pas sur la puissance moyenne.

A l'aide de la majoration de l'erreur εpd donnée dans (2.8), nous allons calculer
une forme approchée du moment mprob

1 . Notons mprob
1_max cette approximation. Soit

ρ(t) = rpapr(t)2

Pr̃
; comme rpapr ∈ [0, A[, nous pouvons déduire que ρ ∈ [0, A

2

Pr̃
[. Il s'en suit

que :

mprob
1_max =

√
Pr̃

∣∣∣1− 2
b−a
2ab

∣∣∣ [γ (3

2
, ρ

)]ρ=ρmax

ρ=ρmin

(2.11)

=
√
Pr̃

∣∣∣1− 2
b−a
2ab

∣∣∣ [γ (3

2
, ρmax

)
− γ

(
3

2
, ρmin

)]
,

avec ρmin et ρmax respectivement les valeurs minimale et maximale de ρ. γ représente
la fonction Gamma incomplète dé�nie par l'équation suivante :

γ (a, z) =

∫ z

0
ta−1e−tdt. (2.12)

Remarquons que dans (2.11), la valeur maximale de ρ est en fait égale au PAPR

du signal après la réduction du PAPR, ρmax = (rmax)2

Pr̃
= PAPR[xpapr]. De plus,

comme le signal OFDM x(t) est une variable aléatoire qui suit la loi gaussienne alors

ρ = (rpapr)2

Pr̃
= |xpapr|2

Pr̃
est une variable aléatoire qui suit une loi χ d'ordre deux (χ2) par

dé�nition car Pr̃ est constante. Par conséquent, la valeur minimale de ρ vaut exactement

zéro, i.e ρmin = (rmin)2

Pr̃
= 0, avec une probabilité de 0.5. Dans ces conditions, l'équation

(2.11) peut être simpli�ée de façon suivante :

m̃prob
1_max =

√
Pr̃

∣∣∣1− 2
b−a
2ab

∣∣∣ γ (3

2
, PAPR[xpapr]

)
. (2.13)

2.4.2.2 Cas du clipping

De même, nous calculons ici le moment d'ordre un de l'erreur de prédistorsion dans
le cas où la technique de clipping est utilisée pour réduire le PAPR. La distribution du
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signal après clipping est donnée par l'équation (2.2). Notons mclip
1 le moment d'ordre

un de εpd. En utilisant l'expression de cette erreur donnée dans (2.5), ce moment peut
s'écrire de la façon suivante :

mclip
1 =

∫ +∞

0
εpd (r) υ (r) dr, (2.14)

=

∫ Aclip

rmin

εpd (r) pr (r) dr + εpd (Aclip) e
−
A2
clip
Pr .

L'amplitude maximale du signal après clipping est le seuil d'écrêtage, rmax = Aclip.
Nous considérons que cette valeur est inférieure à l'amplitude de saturation de l'am-
pli�cateur, Aclip < A. Le clipping entraîne une variation de la puissance moyenne du
signal OFDM ; cette variation de puissance est calculable [63]. Nous notons κ le rapport
entre la puissance moyenne Pr du signal OFDM de départ et la puissance moyenne Pr̃

du signal après clipping. on a κ = Pr̃
Pr

= 1− e
−A2

clip
Pr .

En réécrivant l'équation (2.14) avec l'approximation faite de l'erreur dans (2.8), nous
obtenons une première approximation notée mclip

1_max du moment d'ordre un :

mclip
1_max =

√
Pr

∣∣∣1− 2
b−a
2ab

∣∣∣ [γ (3

2
, κρ

)]ρ=ρclip

ρ=ρmin

+ εpd (Aclip) e
−κρclip . (2.15)

La valeur minimale de ρ est égale à zéro avec une probabilité de 0.5 comme nous l'avons

montré dans le cas probabiliste, i.e ρmin = (rmin)2

Pr̃
= 0. En remarquant de plus que la

valeur maximale de ρ est en fait le PAPR du signal après clipping, ρmax =
(Aclip)

2

Pr̃
=

PAPR[xpapr], nous pouvons obtenir ainsi une simpli�cation notée m̃clip
1_max du moment :

m̃clip
1_max =

√
Pr

∣∣∣1− 2
b−a
2ab

∣∣∣ γ (3

2
, κPAPR[xpapr]

)
+ εpd (Aclip) e

−κPAPR[xpapr ] . (2.16)

2.4.3 Calcul du moment d'ordre deux de l'erreur de prédistorsion

Le moment d'ordre deux de l'erreur de prédistorsion représente la variance de la
variable aléatoire εpd ; il est dé�nit par :

m2 , E

{∣∣∣εpd∣∣∣2} . (2.17)

Des valeurs approchées de ce moment sont calculées dans les deux cas où la distribution
du signal après la réduction du PAPR est connue (i.e cas probabiliste et clipping).

2.4.3.1 Cas des méthodes probabilistes

Dans le cas où une méthode probabiliste est utilisée pour la réduction du PAPR,
le moment de second ordre de l'erreur de prédistorsion peut se calculer de la façon
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suivante :

mprob
2 =

∫ +∞

0
|εpd (r) |2pr (r) dr, (2.18)

=

∫ rmax

rmin

∣∣∣∣∣∣1−
((

1−
( r
A

)2a
) b
a

+
( r
A

)2b
)−1

2b

∣∣∣∣∣∣
2

2r3

Pr̃
e
−r2
Pr̃ dr.

En utilisant la valeur approchée (2.8) de l'erreur de prédistorsion, on peut calcu-
ler cette intégrale. Une approximation de mprob

2 est alors obtenue. Soit mprob
2_max cette

approximation, elle s'écrit de la façon suivante après quelques calculs et en posant

ρ = (rpapr)2

Pr̃
:

mprob
2_max = Pr̃

[
1− 2

b−a
2ab

]2 [
(ρ+ 1) e−ρ

]ρ=ρmin
ρ=ρmax

, (2.19)

= Pr̃

[
1− 2

b−a
2ab

]2 [
(ρmin + 1) e−ρmin − (ρmax + 1) e−ρmax

]
.

Pour les mêmes raisons que dans les cas précédents, on a ρmin = (rmin)2

Pr̃
= 0. En

posant PAPR[xpapr] = ρmax = (rmax)2

Pr̃
, une nouvelle expression approchée du moment

est alors obtenue. Elle est notée m̃prob
2_max et s'écrit :

m̃prob
2_max = Pr̃

[
1− 2

b−a
2ab

]2 [
1−

(
PAPR[xpapr] + 1

)
e−PAPR[xpapr ]

]
. (2.20)

2.4.3.2 Cas du clipping

Dans le cas de la réduction du PAPR par clipping, le moment d'ordre deux de
l'erreur de prédistorsion εpd est donné par :

mclip
2 =

∫ rmax

rmin

|εpd (r) |2υ (r) dr. (2.21)

Avec la distribution du signal écrêté donnée dans (2.2) et l'expression approchée de εpd

dans (2.8), nous pouvons donner une première approximation mclip
2_max du moment. En

supposant en plus que l'amplitude minimale du signal est égale à zéro, nous pouvons
également obtenir une seconde approximation notée m̃clip

2_max. Les expressions des deux

approximations de mclip
2 sont données respectivement dans (2.22) et (2.23).

� Pour ∀ρmin :

mclip
2_max = Pr

[
1− 2

b−a
2ab

]2 [
(κρ+ 1) e−κρ

]ρ=ρmin
ρ=ρclip

+ |εpd (Aclip) |2e−κρclip , (2.22)

� Pour ρmin = 0 :

m̃clip
2_max = Pr

[
1− 2

b−a
2ab

]2 [
1−

(
κPAPR[xpapr] + 1

)
e−κPAPR[xpapr ]

]
+∣∣∣εpd (Aclip)

∣∣∣2 e−κPAPR[xpapr ] . (2.23)
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2.4.3.3 Validation des expressions théoriques des moments d'ordre un et
deux par simulations

Après avoir calculé les moments d'ordre un et deux de l'erreur de prédistorsion, nous
procédons ici à la simulation. Les moments simulés et théoriques sont alors comparés
a�n de valider les expressions proposées. Les simulations sont faites à partir de 104

symboles OFDM de N = 1024 sous-porteuses et une modulation 16-QAM. Les données
binaires sont générées aléatoirement. Comme méthode probabiliste, nous avons simulé
le SLM [44]. Les éléments du vecteur Φ(u) sont choisis aléatoirement dans l'ensemble
{1, j,−1,−j} et leur nombre est �xé à U = 10. L'ampli�cateur a un recul de puissance
à l'entrée (IBO) �xé à 7dB et un facteur de transition b = 2. A cause de la phase
d'apprentissage (caractérisation), le facteur de transition a de la prédistorsion est la
plupart du temps di�érent de b.

Pour plusieurs valeurs de a, nous simulons sur la �gure 2.5 les moments d'ordre un et
deux de l'erreur de prédistorsion lorsque le SLM est utilisé comme technique de réduction
du PAPR. Les expressions théoriques exprimées dans (2.11) et (2.13) pour le moment
d'ordre un ainsi que (2.19) et (2.20) pour le moment d'ordre deux sont toutes tracées
dans les mêmes conditions pour comparaison. La �gure 2.5 montre premièrement qu'en

prenant ρmin = (rmin)2

Pr̃
puis ρmin = 0, les courbes des valeurs approchées obtenues sont

similaires pour les moments mslm
1 et mslm

2 , cela valide que ρmin = 0. Deuxièmement,
on peut remarquer que les expressions approchées théoriques sont très proches de leurs
équivalents simulées.
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Figure 2.5 � Moments du premier et du second ordre de l'erreur de prédistorsion εpd

lorsque le SLM est utilisé comme technique de réduction du PAPR

La �gure 2.6 représente les expressions approchées des moments du premier et du
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Figure 2.6 � Moment de premier et second ordre de l'erreur de prédistorsion lorsque
le clipping est utilisé comme technique de réduction du PAPR

second ordre données dans (2.15), (2.16), (2.22) et (2.23). Elle présente ainsi les va-
riations de l'erreur de prédistorsion lorsque le clipping est utilisé comme technique de
réduction du PAPR. Le rapport de clipping CR =

Aclip√
Pr

est �xé à 3dB. L'IBO est pris
ici égal à 7dB. Nous constatons comme dans le cas du SLM, les courbes théoriques sont
très proches de celles simulées.

2.4.4 Expressions de l'EVM du signal ampli�é

Comme dé�ni dans (1.9), l'EVM du signal ampli�é z est la racine carrée du rapport
entre la puissance moyenne de l'erreur de prédistorsion εpd et la puissance moyenne du
signal après la réduction du PAPR xpapr. Il peut donc s'écrire de la façon suivante :

EVM =

√√√√√ E
{
|εpd|2

}
E
{
|xpapr|2

} , (2.24)

=

√
m2

Pr̃
.

D'après (2.24), nous pouvons remarquer que l'expression de l'EVM est directement liée
au moment du second ordrem2 de l'erreur de prédistorsion. Cela nous permet de donner
des expressions de l'EVM dans les cas des méthodes probabilistes et du clipping grâce
aux calculs déjà e�ectués.
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2.4.4.1 Cas des méthodes probabilistes

Considérons le cas où une méthode probabiliste est utilisée pour la réduction du
PAPR. L'expression du moment de second ordre mprob

2 de l'erreur εpd est donnée par
l'équation (2.18) avec les approximations données dans (2.19) et (2.20).

D'après (2.20) et (2.24), l'EVM peut alors être approchée par l'expression suivante :

EVMprob
max =

∣∣∣1− 2
b−a
2ab

∣∣∣√1−
(
PAPR[xpapr] + 1

)
e−PAPR[xpapr ] . (2.25)

2.4.4.2 Cas du clipping

Dans le cas où le clipping est utilisé comme technique de réduction du PAPR, le
moment de second ordre mclip

2 de l'erreur εpd a été calculé dans (2.21). En utilisant sa
forme approchée donnée dans (2.23) et la dé�nition (2.24), l'expression approchée de
l'EVM peut s'écrire dans ce cas :

EVM clip
max =

∣∣∣1− 2
b−a
2ab

∣∣∣√(1

κ

)(
1− e−κPAPR[xpapr ]

)
. (2.26)

A partir de (2.25) et de (2.26), nous pouvons remarquer que l'EVM dépend principa-
lement de la performance de la prédistorsion à travers les paramètres a et b. Néanmoins,
une très forte réduction de PAPR peut contribuer à améliorer légèrement la linéarité
en diminuant la valeur de l'EVM. Lorsque les facteurs de transition sont identiques
(a = b suite à une prédistorsion idéale), on a une linéarité parfaite (EVM égale à zéro)
indépendamment de la technique de réduction du PAPR. En pratique, la prédistorsion
n'est pas idéale, donc a est di�érent de b. Dans de telles conditions, la réduction du
PAPR est donc importante car elle améliore l'e�cacité de la prédistorsion comme le
montrent les équations. Dans la littérature, certains auteurs à l'aide de simulations ont
déjà abouti à cette même conclusion [87�91] mais pas de façon analytique.

2.4.4.3 Validation des expressions théoriques de l'EVM

Les �gures 2.7 et 2.8 illustrent les expressions (2.25) et (2.26) en fonction du rapport
entre les facteurs de transition a/b respectivement pour le SLM et le clipping. Dans les
deux cas, le PAPR est réduit à 5dB. Les approximations théoriques de l'EVM sont
alors comparées aux simulations. Dans les deux cas, lorsque a

b tend vers 1 (ce qui
correspond à une linéarité parfaite), l'EVM converge vers zéro, ce qui est prévisible.
On peut également noter que les courbes théoriques sont proches de la simulation aux
alentours de a

b = 1. Ailleurs, des di�érences non négligeables sont observées à cause de
l'approximation faite dans (2.8).

La �gure 2.9 montre l'EVM du signal ampli�é en fonction du PAPR du signal après
clipping pour di�érentes valeurs du rapport a

b . On constate de façon globale que pour
obtenir une petite baisse de l'EVM, il faut une grande réduction du PAPR. Cela prouve
l'in�uence de la réduction du PAPR sur la prédistorsion. Les di�érences notées entre les
simulations et les courbes illustrant les équations de l'EVM s'expliquent essentiellement
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Figure 2.7 � L'EVM en fonction du rapport des facteurs de transition a/b lorsque le
SLM est utilisé comme technique de réduction du PAPR
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par la majoration de l'erreur de prédistorsion faite dans (2.8). Cette majoration, bien
que grossière, permet d'atteindre notre objectif qui est de prouver formellement le lien
entre la réduction du PAPR et la prédistorsion.
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Figure 2.9 � L'EVM en fonction du PAPR pour a/b = 0.65, 0.875 et 0.975 lorsque le
clipping est utilisé pour réduire le PAPR

2.5 Analyse théorique du rendement de l'ampli�cateur en
fonction de la réduction du PAPR et de la linéarisation

Entre 50 et 80% de l'énergie totale de l'émetteur est consommée par l'ampli�cateur
de puissance [1, 92] (en cours d'émission). C'est l'un des composants clés de la chaîne
d'émission. Son rendement est par conséquent d'une importance capitale aussi bien
pour faire des économies d'énergie (donc plus d'autonomie pour les appareils mobiles
par exemple) que pour réduire la pollution environnementale [6,93,94]. Dans un contexte
conjoint, l'amélioration du rendement passe par un compromis avec la linéarité à cause
des e�ets mutuels. Le rendement va dépendre dans ce cas de la performance de la
réduction du PAPR mais aussi de la linéarisation. Dans cette section, nous analysons
l'expression théorique du rendement.
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2.5.1 Expression théorique du rendement

Beaucoup de travaux [4, 95�97] ont été menés dans la littérature sur l'expression
théorique du rendement. Dans [4], il a été établi que la limite supérieure du rendement
ηDC (1.2) pour les ampli�cateurs de classes A et B est fonction du recul de puissance
de sortie (OBO) selon la relation suivante :

ηDC = λ
1

OBO
, (2.27)

où le paramètre λ équivaut à 0.50 pour un ampli�cateur de classe A et 0.78 pour la
classe B. Il apparaît donc que le rendement est inversement proportionnel à l'OBO.
Il peut être également exprimé en fonction du recul de puissance à l'entrée (IBO) car
OBO = GaIBO avec Ga le gain d'ampli�cation.

2.5.2 Rendement, réduction du PAPR et prédistorsion

Supposons le contexte de la �gure 2.4 où l'on a une technique de réduction du PAPR
suivie par la prédistorsion avant l'ampli�cateur de puissance. Si nous ne considérons pas
les circuits et composants internes de l'ampli�cateur, la valeur du rendement ηDC va
dépendre essentiellement du PAPR et de la performance de la prédistorsion. En e�et,
grâce à la réduction du PAPR, le signal a une dynamique plus faible, ce qui permet
de réduire l'IBO et ainsi augmenter le rendement d'après (2.27). Cela est illustré sur
la �gure 2.10 qui montre de plus que grâce à la prédistorsion, la fonction de trans-
fert combinée de l'ampli�cateur prédistordu a une linéarité plus étendue. Le point de
fonctionnement se rapproche plus de la saturation où le rendement est plus grand.
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Figure 2.10 � Augmentation du rendement grâce à la réduction du PAPR et la pré-
distorsion

La �gure 2.11 montre l'évolution du PAPR du signal à travers la chaîne d'émission
de la �gure 2.4. Pour des raisons évidentes, le signal OFDM de départ x(t) a un fort
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PAPR que nous avons noté PAPR[x]. Une technique de réduction du PAPR est alors
nécessaire pour augmenter le rendement de l'ampli�cateur. Le signal après réduction
du PAPR a une dynamique plus faible, son PAPR est noté PAPR[xpapr]. Le gain de
réduction du PAPR peut être calculé en posant ∆PAPR = PAPR[x] − PAPR[xpapr]

avec ∆PAPR ≥ 0. Dans [98], il a été montré mathématiquement que la prédistorsion
augmentait le PAPR du signal. Notons PAPR[xpd] le PAPR du signal prédistordu,

PAPR[xpd] ≥ PAPR[xpapr]. Quelle que soit la performance de la prédistorsion, l'ampli-

�cateur ne peut être prédistordu au delà de la saturation. Par conséquent, nous consi-
dérons deux cas. Dans le cas 1 représenté en trait continu sur la �gure 2.11, le signal à
l'entrée de la prédistorsion a une puissance crête correspondant à la puissance de satu-
ration de l'ampli�cateur, PAPR[xpapr] = IBO. L'ampli�cation de ce signal est linéaire
et on a PAPR[z] = PAPR[xpapr] = OBO pour un gain de prédistorsion équivalent à
l'unité. Dans ces conditions, le rendement est maximal et s'écrit :

ηDC = λ
1

PAPR[xpapr]
. (2.28)
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Figure 2.11 � L'évolution du PAPR dans la chaîne d'émission

Par contre dans le cas 2 représenté en traits discontinus sur la �gure 2.11, le signal
à ampli�er a un PAPR qui ne coïncide pas avec l'IBO. Cela peut être dû soit à une
réduction du PAPR peu e�cace ou à un mauvais dimensionnement de l'ampli�cateur.
Prenons une situation où l'on a PAPR[xpapr] ≥ IBO. Les puissances crêtes sont plus
grandes que la puissance seuil de saturation. L'ampli�cateur va donc saturer et générer
des distorsions en agissant comme un écrêtage d'où PAPR[z] ≤ PAPR[xpapr]. De ce
fait et grâce à (2.27) sachant OBO = PAPR[z], on peut remarquer que dans le cas 2,
l'ampli�cateur aura légèrement un meilleur rendement comparé à celui du cas 1. Ce-
pendant, cette amélioration du rendement est au prix d'une ampli�cation fortement
non-linéaire, la forme d'onde du signal ampli�é n'est plus désormais similaire à celle du
signal à l'entrée de la prédistorsion.
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2.6 Analyse théorique du compromis entre la linéarité et
le rendement

Le principal dé� des concepteurs de modulateurs est de trouver le meilleur compro-
mis entre la linéarité et le rendement en appliquant la réduction du PAPR et la linéa-
risation. Nous avons montré dans les sections précédentes que la qualité de la linéarité
(mesurée par l'EVM) et le rendement sont tous les deux in�uencés par la réduction
du PAPR et la prédistorsion. Notre objectif dans cette section est de faire une ana-
lyse parallèle de leurs expressions théoriques a�n de mettre en évidence les meilleures
conditions de compromis.

2.6.1 Expressions théoriques du compromis

A partir de la chaîne d'émission illustrée sur la �gure 2.4, la linéarité à travers
l'EVM et le rendement de l'ampli�cateur de puissance ont été exprimés théoriquement
en fonction du PAPR et des paramètres a et b de la prédistorsion. La recherche du
compromis passe donc par la maximisation de ces deux critères en choisissant la bonne
performance de réduction du PAPR de même que a et b.

D'après (2.25) et (2.26), on remarque que le maximum de linéarité qui correspond
à une valeur d'EVM nulle, est atteint lorsque la prédistorsion est parfaite c'est à dire
a = b. Si a 6= b, une forte réduction du PAPR peut également contribuer à diminuer
l'EVM.

D'après (2.27) et les �gures 2.10 et 2.11, le maximum de rendement de l'ampli�-
cateur est atteint sous deux conditions. La première consiste à avoir un OBO petit.
La deuxième condition est d'assurer une ampli�cation linéaire en �xant le PAPR égal
au recul de puissance à l'entrée pour ainsi s'approcher le plus près possible du seuil de
saturation comme le suggèrent les �gures 2.10 et 2.11. Ces deux conditions impliquent
donc d'utiliser une technique de réduction du PAPR e�cace qui a un gain de réduction
important et une prédistorsion performante. Dans ces conditions, OBO = PAPR[z] =
PAPR[xpapr] ; ce qui permet d'écrire le rendement directement proportionnel à la per-
formance de la technique de réduction du PAPR selon (2.28).

En substituant (2.28) dans (2.25) et (2.26), nous pouvons exprimer la linéarité à tra-
vers l'EVM directement en fonction du rendement de l'ampli�cateur et des paramètres
de la prédistorsion. Des expressions théoriques du compromis sont alors obtenues,

� pour le cas des méthodes probabilistes :

EVMprob
max =

∣∣∣1− 2
b−a
2ab

∣∣∣√1−
(
λ

1

ηDC
+ 1

)
e
−λ 1

ηDC . (2.29)

� et pour le cas du clipping :

EVM clip
max =

∣∣∣1− 2
b−a
2ab

∣∣∣√(1

κ

)(
1− e−κλ

1
ηDC

)
. (2.30)
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2.6.2 Analyse, discussion et simulations

La �gure 2.12 illustre la relation (2.29) pour di�érentes valeurs du rapport des fac-
teurs de transition, a/b. Nous pouvons remarquer l'in�uence mutuelle entre la linéarité
à travers l'EVM et le rendement. Lorsque la performance de la prédistorsion est amé-
liorée, par exemple quand a

b passe de 0.65 à 0.95, la linéarité est de même améliorée ;
l'EVM passe de 9% à 0.5%. Pareillement, l'augmentation du rendement, de 0% à 50%,
a une légère in�uence sur la linéarité : l'EVM ne décroit que de 3.5% pour a

b = 0.65
et moins de 1% pour a

b = 0.875 et 0.975. Cela s'explique d'une part par le fait que
l'augmentation du rendement requiert une forte réduction du PAPR (section 2.5, page
71) et d'autre part par le fait qu'une forte réduction du PAPR peut contribuer à réduire
légèrement l'EVM (section 2.4, page 61).
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Figure 2.12 � EVM théorique (2.29) en fonction du rendement, ηDC = λ/PAPR[xpapr],
pour di�érentes valeurs de a/b

Dans tous les cas particuliers étudiés plus haut et de façon générale, nous pouvons
remarquer qu'une forte réduction du PAPR est requise pour améliorer le compromis en
maximisant le rendement et la linéarité. Malheureusement parfois, une forte réduction
du PAPR se traduit par un traitement plus complexe, des distorsions additionnelles ou
encore la nécessité d'envoyer des informations supplémentaires de décodage. Il faudrait
donc utiliser une technique de réduction du PAPR qui a le moins d'inconvénients (ou
e�ets indésirables) possibles a�n de ne pas perdre les acquis de la linéarisation. Cepen-
dant, si les paramètres de codage ou de modulation du signal ne peuvent être modi�és
et que l'on recherche un système à comptabilité descendante comme c'est le cas dans
les systèmes actuels, la catégorie des techniques d'ajout de signal constitue la meilleure
option pour réduire le PAPR.
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L'objectif principal de l'analyse du compromis est d'assurer les meilleures perfor-
mances possibles en termes de linéarité et de rendement a�n de satisfaire les contraintes
imposées. D'après l'analyse faite plus haut, nous pouvons conclure que les conditions
(recommandations) suivantes sont nécessaires pour avoir un meilleur compromis :

� La méthode de réduction du PAPR doit avoir un gain élevé de réduction et le
moins possible d'inconvénients. Nous suggérons les techniques TR qui sont pro-
metteuses avec un bon gain de réduction du PAPR sans dégradation du TEB
[64,65].

� La prédistorsion doit être e�cace (a ≈ b) et adaptative s'il y a besoin. La ré-
duction du PAPR doit être considérée aussi dans la phase d'apprentissage que de
linéarisation.

� Le point de fonctionnement de l'ampli�cateur doit être choisi de telle sorte que
le rendement soit maximal. Cela consiste à �xer l'IBO égal au PAPR du signal
après la réduction du PAPR. Cela signi�e que le PAPR du signal à la sortie de
la technique de réduction du PAPR doit être connu ou majoré a�n d'éviter la
saturation ou le sur-dimensionnement de l'ampli�cateur.

A�n d'étayer nos recommandations, nous avons simulé un système OFDM à 64 sous-
porteuses et une modulation 16-QAM avec un ampli�cateur SSPA de classe A dont le
facteur de transition b = 2. Nous supposons que la prédistorsion assure une linéarisation
parfaite avec a = b. Selon l'analyse que nous avons faite du compromis, le maximum de
rendement est atteint en �xant l'IBO égal au PAPR du signal résultant de la technique
de réduction du PAPR. Cependant, à part quelques techniques de réduction du PAPR
telles que les techniques de codage basées par exemple sur les codes Reed-Muller [52] ou
la technique de clipping [63], le PAPR du signal sortant n'est pas connu. Nous proposons
de �xer un PAPR cible et de choisir les paramètres de la technique a�n d'atteindre cet
objectif. Pour nos simulations, nous considérons deux techniques de réduction du PAPR
qui sont le clipping et le SLM ; le PAPR cible est atteint en e�ectuant plusieurs itérations
de chaque technique. Comme le PAPR moyen du signal OFDM de départ est d'environ
7.5dB, nous �xons un PAPR cible de 5dB après réduction. Les simulations sont faites
à partir de 104 symboles OFDM aléatoirement générés.

La �gure 2.13 montre l'évolution de l'EVM mesuré entre le signal ampli�é et le
signal à PAPR réduit pour di�érentes valeurs de l'IBO (avec a = b = 2 comme indi-
qué précédemment). Nous observons qu'avec un IBO = 5dB, correspondant au PAPR
cible, il y a un bon compromis entre la linéarité (EVM égal à zéro) et le rendement
(valeur théorique de 30%). En e�et, lorsque IBO < 5dB, l'EVM augmente de 0 à 17%
aussi bien pour le SLM que pour le clipping. Cela signi�e que la linéarité se dégrade
progressivement pendant que le rendement augmente. Lorsque IBO > 5dB, l'EVM est
minimal, il est égal à zéro. Par contre, la valeur du rendement diminue progressivement.

Il est évident qu'en �xant un PAPR cible encore plus bas que celui choisi dans la �-
gure 2.13, il est possible d'avoir un meilleur rendement. Cela implique un traitement plus
complexe pour réduire le PAPR mais avec la forte croissance de la puissance de calcul
des portables et stations de base utilisant des DSP(Digital Signal Processor) et FPGA
(Field-Programmable Gate Array), cette solution peut être sérieusement envisagée.
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Figure 2.13 � Recherche du meilleur compromis entre la linéarité mesuré par l'EVM
et le rendement

2.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé une approche théorique du compromis entre
la linéarité et le rendement énergétique de l'ampli�cateur. Pour cela, nous nous sommes
d'abord intéressés à la distribution du signal après la réduction du PAPR ce qui nous
a permis de calculer ensuite l'expression mathématique de l'EVM qui est un critère de
linéarité. Le rendement est également exprimé dans le même contexte. Le compromis
est en�n analysé à travers l'expression de l'EVM en fonction du rendement et des
paramètres de la prédistorsion. Dans cette approche théorique, il apparaît que :

� la linéarité mesurée par l'EVM est in�uencée aussi bien par la prédistorsion que
par la réduction du PAPR. La réduction du PAPR améliore donc l'e�cacité de la
prédistorsion.

� le rendement est également in�uencé par les deux traitements. Il dépend princi-
palement du PAPR mais aussi de la prédistorsion qui étend la zone linéaire de
l'ampli�cateur permettant ainsi un plus grand rendement.

� un compromis entre la linéarité et le rendement est possible en choisissant les bons
paramètres pour la technique de réduction du PAPR et la prédistorsion.

� Le maximum possible de rendement tout en restant linéaire est atteint lorsque le
recul IBO de l'ampli�cateur est égal au PAPR du signal après la réduction du
PAPR.

Plusieurs simulations nous ont permis d'étayer et de valider chaque étape de notre
analyse. Les expressions données peuvent donc servir pour estimer théoriquement les
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valeurs du compromis entre l'EVM et le rendement dans un système OFDM où l'on a
une technique de réduction du PAPR associée à la prédistorsion avant l'ampli�cateur.
On évite ainsi des simulations intensives. Il faut noter en�n que dans notre analyse théo-
rique, nous nous sommes restreins à l'étude de l'EVM et du rendement, mais d'autres
critères tels que l'ACPR (Adjacent Channel Power Ratio) où même d'autres modèles
d'ampli�cateur (par exemple à e�ets mémoire) pourraient être considérés.

La réduction du PAPR et la prédistorsion sont des traitements complémentaires
comme nous l'avons montré. Le premier améliore l'e�cacité du second et vice versa.
De plus, ils ont des objectifs communs à savoir améliorer le rendement et la linéarité
mais avec des performances di�érentes. Cela prouve qu'une approche conjointe peut être
envisagée pour améliorer le compromis. Cela sera abordé dans le prochain chapitre.
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3.1 Introduction

Dans le précédent chapitre, nous avons montré que la linéarisation et la réduction
du PAPR étaient complémentaires. Cette complémentarité a conduit les concepteurs à
les associer. Ainsi, certains émetteurs des standards actuels (les plus récents) disposent
d'un module de réduction du PAPR suivi par un autre de linéarisation. Dans [86] par
exemple, une architecture d'émetteurs intégrant une technique de réduction du PAPR
et une autre de prédistorsion est étudiée pour des applications civiles et militaires. De
même dans [84, 99, 100], un émetteur pour des systèmes de communication 4G (LTE-
Advanced) est détaillé avec également un algorithme de réduction du PAPR et une
méthode de prédistorsion polynomiale. Dans ces exemples, les simulations montrent
que la réduction du PAPR améliore l'e�cacité de la prédistorsion.

Cependant, les techniques de réduction du PAPR et de linéarisation sont à l'origine
conçues et optimisées séparément, chacune selon ses propres critères. De plus, nous avons
montré dans le chapitre précédent que ces deux traitements ont des e�ets mutuels et
in�uent chacun sur la linéarité et le rendement. Il faut donc une nouvelle approche, une
approche conjointe qui permettrait de tirer un meilleur pro�t de la complémentarité.
Plusieurs techniques d'approche conjointe ont alors été proposées dans la littérature
[87, 90, 101, 102]. Dans ce chapitre, nous reviendrons brièvement sur l'historique et le
principe de l'approche conjointe avant de proposer une classi�cation et un état de l'art
des techniques d'approche conjointe existantes.

Avant de rentrer dans le vif du sujet, il est important de noter que l'approche
conjointe constitue un sujet de recherche récent. En comparaison avec les travaux réa-
lisés indépendamment sur la réduction du PAPR ou sur la linéarisation, les articles sur
l'approche conjointe sont encore peu nombreux. L'équipe SCEE 1 de Supélec au sein de
laquelle cette thèse s'est déroulée a une forte activité en traitement des non-linéarités,
en particulier, sous l'angle de la réduction du PAPR. Cette thèse est la première étude
de l'équipe sur l'approche conjointe. D'autres travaux de thèse ont également fait l'objet
de développements similaires [103�105]. A cela, il faut ajouter deux importants projets
collaboratifs dans lesquels Supélec a participé. Il s'agit premièrement du projet AMONT
(Adaptation de Modulation OFDM face aux Non linéarités des Transmetteurs) 2 qui a
abouti à la conclusion qu'il faut rendre les traitements collaboratifs. Deuxièmement, il
y a eu le projet AMBRUN (Ampli�cation large bande de signaux Multi-canaux pour
systèmes Broadcast et Unicast) 3 qui a pour objectif de faire évoluer les chaînes de com-

1. SCEE (Signal, Communication et Électronique Embarquée) est une équipe de recherche de Su-
pélec (Campus de Rennes) et membre de l'IETR (Institut d'Électronique et de Télécommunications de
Rennes - UMR CNRS 6164).

2. Le projet AMONT (�nancé par la région Bretagne) est un projet PME du pôle Images
& Réseaux labellisé en 2007. Son objectif était de dé�nir, tester et implémenter des solutions
de réduction du PAPR et de linéarisation pour les standards DRM et DVB-H. Les partenaires
étaient TeamCast, Digidia, Supélec et ECAM. http://www.bretagne-innovation.tm.fr/Actualites/
Gros-plan-sur-le-projet-AMONT

3. Le projet AMBRUN (�nancé par OSEO) est un projet FUI labellisé en 2011. L'objectif est

http://www.bretagne-innovation.tm.fr/Actualites/Gros-plan-sur-le-projet-AMONT
http://www.bretagne-innovation.tm.fr/Actualites/Gros-plan-sur-le-projet-AMONT
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munications vers une plus forte mutualisation des équipements a�n de gagner sur le
coût, l'encombrement, le poids et le cas échéant sur la consommation. Le projet cherche
dans ce cadre à améliorer les performances de l'ampli�cateur à l'aide d'une approche
conjointe de la réduction du PAPR et de la linéarisation.

3.2 L'approche conjointe de la linéarisation et de la réduc-
tion du PAPR

Dans cette section, nous présentons brièvement les inventions clés et les di�érentes
évolutions dans le contexte de la linéarisation et de la réduction du PAPR pour le
traitement des non-linéarités et l'amélioration du rendement de l'ampli�cateur de puis-
sance (AP). Cela nous permet ensuite d'introduire l'approche conjointe qui peut être
collaborative ou non.

3.2.1 Historique

Même si l'approche conjointe est un sujet de recherche récent, l'idée d'améliorer les
performances de l'ampli�cateur de puissance n'est pas nouvelle.

L'ampli�cateur de puissance : C'est un sujet de recherche qui débute en 1906 avec
l'invention du premier ampli�cateur de puissance par Lee De Forest (1873 - 1961) [106].
Il s'agit de la première triode, nommée �Audion�, un tube à vide capable de provoquer
l'ampli�cation d'un signal électrique [107]. Avec cette invention, la radiodi�usion va
connaître un essor important jusqu'en 1914 avec la construction de la première ligne
téléphonique transcontinentale par AT&T Labs 4. Avec un diamètre de 3mm et pesant
plus de 280kg/km, cette ligne avait une forte atténuation. A�n d'augmenter l'amplitude
du signal émis, plusieurs ampli�cateurs (triodes à l'époque) étaient alors mis en cascade.
Mais les e�ets de ces composants non-linéaires étaient tels qu'il en résultait un niveau
intolérable d'altération du signal émis.

La linéarisation : En 1921, Harold Stephen Black (1898-1983) un ingénieur électri-
cien américain rejoint le groupe Bell Labs et avait pour mission principale d'améliorer
la ligne téléphonique de AT&T. En 1927, Black aborde le problème des distorsions
introduites par l'ampli�cateur et propose de les compenser à l'aide d'une boucle de
contre-réaction. L'idée consiste à modi�er le signal ampli�é de façon à compenser les
distorsions introduites. La première technique de linéarisation, le feedforward, était alors
née et est brevetée en 1928 [31]. Black continue ses travaux sur la linéarisation et invente
la technique dite feedback [28] en 1937. On peut noter d'autres travaux sur le feedback

l'émission simultanée de signaux sur di�érents canaux par l'amélioration des performances radios de la
fonction d'ampli�cation de signaux multiplexés. Les partenaires sont TeamCast, Thales Communica-
tion, Supélec et l'ESIEE. http://www.images-et-reseaux.com/fr/content/ambrun

4. C'est la division recherche de AT&T (American Telephone and Telegraph) Corporation. Elle a
été créée en 1925 faisant partie des Bell Labs.

http://www.images-et-reseaux.com/fr/content/ambrun
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menés par Seidel (en 1968) [30] et Wood (1971) [29]. Parallèlement, d'autres techniques
de linéarisation sont proposées. Cox propose la technique LINC (Linear Ampli�cation
with Nonlinear Components) [23]. La prédistorsion apparaît vers 1983 avec notamment
les travaux de Saleh [108]. A partir des années 70 également, les premières applications
intégrant une technique de linéarisation à coté de l'ampli�cateur apparaissent. On a
d'abord la technique feedforward appliquée dans les systèmes VHF en 1968 [30], les
communications militaires en 1982 [109], la télévision par câble en 1988 [110], la télévi-
sion par satellite en 1986 [111] et en�n les systèmes radio cellulaires (station de bases
et mobiles) en 1988 [112]. On retrouve ensuite la technique feedback dans les systèmes
de téléphonie HF par Bande Latérale Unique (BLU) en 1971 [113] et dans le système
TETRA (Trans European Trunked Radio) [114].

Des modulations mono-porteuses vers les multi-porteuses et l'OFDM : En
parallèle à l'essor des techniques de linéarisation, on peut noter d'une part l'évolution de
la technologie de l'ampli�cateur à travers notamment l'invention en 1947 du transistor
[115] et d'autre part l'évolution des formes d'ondes des signaux émis. Le concept des
modulations multi-porteuses apparaît dans les années 50. Il consiste à transmettre des
données simultanément en les modulant sur un grand nombre de porteuses. Il faut
attendre la �n des années 60 pour l'utilisation des porteuses orthogonales. Le brevet
sur l'OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing) date de 1970 [116]. En 1971,
Weinstein et Ebert proposent d'utiliser la Transformée de Fourier Discrète (TFD ou
en anglais DFT, Discrete Fourier Transform) [117], ce qui permet l'implémentation
numérique de l'OFDM. Avec l'apparition du premier processeur DSP (Digital Signal
Processor) en 1979 [118], l'OFDM est considéré comme technique de modulation pour
de nombreuses applications hauts débits notamment par L.J. Cimini en 1985 pour
la radiophonie mobile [119] et par M. Alard et R. Lassale en 1987 pour la di�usion
numérique [120]. Des applications pour les communications large bande sont également
envisagées. Ainsi, l'OFDM se retrouve dans des standards comme l'ADSL (Internet haut
débit), le DVB-T (télévision numérique terrestre), le LTE (4ème génération de réseaux
mobiles), le Wi-� et le WiMax.

La réduction du PAPR : Le succès de la modulation OFDM vient de sa robustesse
contre la sélectivité en fréquence et au bruit impulsif du canal de propagation ce qui
permet d'atteindre des débits élevés. Mais elle génère des signaux de grande dynamique
d'amplitude. Cette dynamique est souvent dé�nie comme le rapport entre la puissance
maximum et la puissance moyenne du signal (PAPR, Peak to Average Power Ratio). Le
PAPR impose que l'ampli�cateur soit linéaire sur une grande plage de puissance, ce qui
nécessite de considérer un point de fonctionnement avec un grand recul de puissance
(i.e sur-dimensionnement) et ce qui en �n de compte réduit le rendement énergétique
de l'ampli�cateur. En 1981, Greenstein et Fitzgerald proposent la première approche de
réduction du PAPR [121]. L'idée est de réduire la dynamique de puissance des signaux
à ampli�er permettant ainsi de se rapprocher un peu plus de la saturation où le ren-
dement est meilleur. De nombreuses techniques de réduction du PAPR ont ensuite été
développées. Les plus importantes sont listées dans le chapitre 1 (section 1.5, page 43).
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Association linéarisation et réduction du PAPR : Aux environs des années
2000, il y avait d'une part des techniques de linéarisation qui cherchent à compenser les
non-linéarités de l'ampli�cateur et d'autre part des techniques de réduction du PAPR
qui cherchent à réduire la dynamique du signal a�n d'améliorer le rendement d'ampli-
�cation. En parallèle à ces deux catégories de techniques, plusieurs travaux mettent en
évidence leur complémentarité et proposent de les associer [90,91,122,123]. Mais il faut
attendre 2008 pour que soit proposé le premier standard associant la linéarisation et la
réduction du PAPR en option [124]. Il s'agit du standard DVB-T2 (deuxième génération
de la télévision numérique terrestre) qui propose de façon optionnelle l'utilisation soit
de porteuses dédiées pour la réduction du PAPR comme le suggère J. Tellado dans sa
thèse [65], soit de la technique ACE [66]. Le problème de cette association est que ces
deux catégories de techniques (linéarisation et réduction du PAPR) sont conçues et im-
plantées de façon séparée bien que très liées. De plus, elles interagissent l'une sur l'autre
comme nous l'avons montré de façon analytique dans le chapitre 2. Cette association
peut donc gagner en performance si l'on adopte une approche conjointe, dans laquelle
s'inscrit nos travaux.

De l'association vers l'approche conjointe : L'approche conjointe est une nou-
velle vision, une vision plus globale de la réduction du PAPR et de la linéarisation.
L'objectif ultime est d'avoir un émetteur RF fonctionnant avec une grande linéarité
et une consommation énergétique faible. La réduction du PAPR et la linéarisation ne
sont plus vues comme deux alternatives séparées et indépendantes comme cela est fait
jusqu'à présent. Elles deviennent donc complémentaires et liées. La première idée in-
tuitive de l'approche conjointe est l'association simple que nous dé�nissons comme une
approche conjointe non-collaborative. Pour aller au delà de cette simple association, il
est possible de permettre des échanges d'information entre les techniques de réduction
du PAPR et de linéarisation : dans ce cas, cette approche conjointe sera quali�ée de
collaborative.

3.2.2 Approche conjointe non-collaborative

L'idée d'une approche conjointe non-collaborative de la réduction du PAPR et de la
linéarisation s'est imposée de façon intuitive. La linéarisation augmente la linéarité de
l'ampli�cateur tandis que la réduction du PAPR améliore son rendement énergétique.
De plus de nombreuses simulations ont montré que la réduction du PAPR améliore
l'e�cacité de la linéarisation [85, 86] validant par la même occasion les conclusions
analytiques du précédent chapitre. Leur association va donc augmenter la linéarité et le
rendement de l'ampli�cateur et en �n de compte améliorer le compromis recherché.

L'approche conjointe non-collaborative consiste donc en une association en cascade
sans échange d'information d'une technique de réduction du PAPR et une autre de
linéarisation comme le montre la �gure 3.1. La réduction du PAPR et la linéarisation
sont séparées et indépendantes. Les paramètres de la réduction du PAPR sont choisis
et ajustés indépendamment de la linéarisation et vice versa.

Grâce à la complémentarité des deux traitements, les performances de l'ampli�cateur
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Figure 3.1 � Approche conjointe non-collaborative de la réduction du PAPR et de la
linéarisation

de puissance sont améliorées. En e�et, les performances en terme de linéarité (EVM,
ACPR, etc.) sont meilleures que si l'on considérait un seul traitement (soit la réduction
du PAPR ou soit la linéarisation). Il en est de même pour le rendement énergétique.
Nous l'avons démontré théoriquement dans le chapitre précédent. De plus, de nom-
breux résultats de simulations existent dans la littérature illustrant les performances en
termes de linéarité et de rendement de l'association de la réduction du PAPR et de la
linéarisation [85�87,122,123,125�129]

L'avantage de l'approche conjointe non-collaborative est qu'il existe déjà dans la
littérature de nombreuses techniques de linéarisation et de réduction du PAPR. La
plupart de ces techniques sont implémentables ou déjà implémentées dans des systèmes
réels. Cela o�re donc de nombreuses possibilités d'association. De plus, pour améliorer le
compromis, les techniques associées peuvent faire l'objet d'un choix judicieux en évitant
par exemple les techniques de réduction du PAPR qui ajoutent des non-linéarités.

Cependant, même si la performance de chacune des techniques associées a été op-
timisée selon ses propres critères, la performance globale n'est pas forcément optimale
à cause des possibles e�ets antagonistes. En e�et, nous avons montré dans le chapitre
précédent que la réduction du PAPR et la linéarisation ont des e�ets mutuels ; cha-
cun in�uence aussi bien la linéarité que le rendement. Il n'est donc pas exclu que les
inconvénients (e�ets néfastes) de l'un vienne atténuer les performances de l'autre. De
plus les techniques de réduction du PAPR n'ont très souvent aucune connaissance du
PAPR du signal sortant. Et comme c'est un traitement indépendant de la linéarisation,
cela aboutit soit à un sur-dimensionnement de l'ampli�cateur, donc des complexités
de traitement inutiles, soit à un sous-dimensionnement qui aura pour conséquence la
dégradation des performances. En e�et, le sur-dimensionnement témoigne d'un système
ine�cace qui résulte par exemple d'une trop forte réduction du PAPR de telle sorte
que le PAPR résultant est très faible par rapport à l'IBO sans pour autant améliorer le
rendement énergétique puisque l'IBO est �xé. Quant au sous-dimensionnement, il repré-
sente un système qui sature et qui génère des non-linéarités. Il s'explique par exemple
par une trop faible réduction du PAPR ou par une linéarisation insu�sante de telle
sorte le PAPR résultant est plus grand que l'IBO. Pour éviter cela, il est judicieux de
rendre les traitements collaboratifs et adaptatifs à travers des échanges d'information :
c'est l'approche conjointe collaborative.
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3.2.3 Approche conjointe collaborative

L'approche conjointe collaborative consiste en une combinaison collaborative de la
réduction du PAPR et de la linéarisation. L'idée est de pro�ter au mieux de la com-
plémentarité entre ces deux traitements en prenant en compte leurs e�ets mutuels. Le
schéma de la �gure 3.2 illustre le principe de l'approche conjointe collaborative.
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Figure 3.2 � Approche conjointe collaborative de la réduction du PAPR et de la linéa-
risation

La collaboration entre les deux traitements se fait à travers des échanges d'informa-
tion. Les informations échangées peuvent être par exemple le PAPR du signal résultant
après la réduction du PAPR ou encore la puissance de compression 1dB de l'ampli�ca-
teur combiné à la linéarisation. En e�et, la linéarisation a pour avantage d'étendre la
zone linéaire de l'ampli�cateur en augmentant la puissance de compression 1dB. Le nou-
veau point de compression doit donc être envoyé à la réduction du PAPR a�n que cette
dernière adapte sa performance. De même, après la réduction du PAPR, la linéarisation
doit également adapter sa performance en fonction du PAPR du signal résultant.

Cette adaptation de la réduction du PAPR en fonction de la linéarisation et/ou
vice versa permet d'éviter d'une part le sur-dimensionnement et d'autre part le sous-
dimensionnement de l'ampli�cateur de puissance qui peuvent résulter d'une simple as-
sociation (approche conjointe non-collaborative).

L'approche conjointe collaborative a de plus l'avantage d'aborder la réduction du
PAPR et la linéarisation en même temps ; cela rend possible la paramétrisation de ces
deux traitements de façon conjointe et dynamique, ce qui était impossible dans l'ap-
proche non-collaborative. On peut par conséquent e�ectuer une recherche dynamique et
conjointe du compromis entre la linéarité et le rendement de l'ampli�cateur. Cet aspect
peut être intéressant pour des systèmes ayant besoin d'e�ectuer la réduction du PAPR
et la linéarisation en temps réel, ce qui est le but de la Radio Intelligente (RI) où les
formes d'ondes utilisées ont une valeur moyenne de PAPR qui varie en temps réel du fait
de l'accès opportuniste au spectre. Ainsi, un moteur de décision sera chargé de compiler
les informations provenant des capteurs au sens de la RI a�n de choisir les paramètres
de réduction du PAPR et de linéarisation de façon intelligente. Nous reviendrons en
détails sur cet aspect dans le chapitre 4 (section 4.4, page 119) de ce document.
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3.3 Classi�cation générale des techniques d'approche conjointe

Nous proposons dans cette section une classi�cation générale des techniques d'ap-
proche conjointe. Aucune classi�cation de cette nature n'a été trouvée dans la littéra-
ture ; ce que nous proposons ici est donc notre contribution et un début d'analyse des
techniques d'approche conjointe.

3.3.1 Les critères de classi�cation

3.3.1.1 Classi�cation en collaborative ou non

Les techniques d'approche conjointe associent de façon générale des techniques de
linéarisation et de réduction du PAPR. Ces techniques peuvent s'échanger des infor-
mations a�n de s'adapter les unes par rapport aux autres ; dans ce cas, on parle alors
d'approche conjointe collaborative. Dans le cas où il n'y a pas d'échanges d'information,
l'approche conjointe est non-collaborative. Ceci est illustré sur la �gure 3.3.
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Figure 3.3 � Classi�cation suivant que l'approche conjointe est collaborative ou non

Dans la littérature, les articles abordant l'approche conjointe non-collaborative peuvent
se retrouver par exemple dans [26,91,103�105,122,123,125�127,129�136] tandis que ceux
proposant des techniques d'approche conjointe collaborative sont [72,73,88�90,98,137�
140].

3.3.1.2 Classi�cation en fonction de la direction des échanges d'informa-
tions

Les techniques d'approche conjointe collaborative échangent des informations a�n
de permettre à la linéarisation et à la réduction du PAPR de s'adapter l'une en fonction
de l'autre comme le montre la �gure 3.2. Cette collaboration peut alors être bidirec-
tionnelle ou unidirectionnelle en fonction de la nature des échanges d'information. Dans
le premier cas, la réduction du PAPR s'adapte en fonction de la linéarisation et vice
versa ; l'adaptation est bidirectionnelle. Dans le second cas, soit la réduction du PAPR
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s'adapte en fonction de la linéarisation ou l'inverse : l'adaptation est unidirectionnelle.
Le critère d'adaptation bidirectionnelle peut donc permettre d'a�ner la classi�cation
comme le montre la �gure 3.4.
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Figure 3.4 � Classi�cation suivant que l'approche conjointe collaborative est uni- ou
bi- directionnelle

Dans la littérature, plusieurs techniques d'approche conjointe collaborative bidirec-
tionnelle ont été proposées dans [72, 73, 138�140]. Quant aux techniques d'approche
conjointe collaborative unidirectionnelle, la plupart se retrouvent dans [88�90,98,137].

3.3.1.3 Classi�cation en fonction de la cible de l'adaptation

Lorsque l'approche conjointe est collaborative et unidirectionnelle, on a donc deux
cas correspondant à la nature des informations échangées.

On a dans un premier temps le cas où les échanges d'information sont faits unique-
ment de la linéarisation vers la réduction du PAPR qui s'adapte en conséquence. C'est
donc la réduction du PAPR qui est ciblée dans le processus d'adaptation. Ce cas est
illustré par la �gure 3.5.
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Figure 3.5 � Approche conjointe collaborative unidirectionnelle qui adapte la réduction
du PAPR en fonction de la linéarisation

Il y a dans un second temps le cas où seule la technique de réduction du PAPR
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envoie des informations vers la linéarisation qui ajuste sa performance en conséquence.
La cible du processus d'adaptation est ici la linéarisation. La �gure 3.6 illustre cette
approche conjointe collaborative unidirectionnelle.
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Figure 3.6 � Approche conjointe collaborative unidirectionnelle qui adapte la linéari-
sation en fonction de la réduction du PAPR

La cible du processus d'adaptation conjointe peut donc constituer un critère pour
discriminer les techniques d'approche conjointe et a�ner davantage la classi�cation
illustrée dans la �gure 3.7.
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Figure 3.7 � Classi�cation en fonction de la cible d'adaptation de l'approche conjointe
collaborative unidirectionnelle

Dans la littérature, des techniques d'approche conjointe qui adaptent la réduction du
PAPR en fonction de la linéarisation ont été proposées dans [88,90,137]. De même, des
techniques d'approche conjointe qui adaptent la linéarisation par rapport à la réduction
du PAPR sont présentées dans [89,98].
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3.3.2 Vue d'ensemble de la classi�cation générale

Le résultat de la classi�cation générale des techniques d'approche conjointe est donné
dans la �gure 3.8. Nous donnons également les schémas représentatifs de chaque tech-
nique ainsi que les références bibliographiques associées. Il faut noter que cette clas-
si�cation est restée volontairement su�samment générale pour pouvoir intégrer toute
nouvelle technique d'approche conjointe.

3.3.3 Autres critères de classi�cation liés aux techniques combinées

En plus du principe de combinaison des techniques d'approche conjointe, d'autres
critères peuvent également être considérés en fonction de l'objectif recherché. Ces cri-
tères sont liés aux techniques combinées. On peut citer la compatibilité descendante et
la dégradation du TEB.

3.3.3.1 La compatibilité descendante

Les techniques d'approche conjointe sont implantées à l'émission juste avant l'am-
pli�cateur a�n d'améliorer les performances de ce dernier. Cette implémentation peut
nécessiter ou pas la modi�cation du récepteur. Dans le premier cas, la technique n'est
pas à compatibilité descendante et dans le second, elle est à comptabilité descendante.

Par exemple, les techniques de réduction du PAPR comme le clipping et la TR sont
à compatibilité descendante ; par conséquent leur combinaison avec une technique de
linéarisation dans une approche conjointe sera également à compatibilité descendante.
Par contre, les techniques probabilistes comme le SLM 5, le PTS et les techniques de
codage ne sont pas à comptabilité descendante. Il en sera de même pour toutes les
techniques d'approche conjointe utilisant l'une de ces techniques pour réduire le PAPR.

3.3.3.2 La dégradation ou non du TEB

Certaines techniques de réduction du PAPR plus souvent appelées �techniques de
distorsion� ajoutent des non-linéarités au signal initial a�n de réduire le PAPR. Étant
donné que la linéarisation ne compense pas ces non-linéarités (sous peine d'annuler
l'e�et de la réduction du PAPR), elles sont ampli�ées et se retrouvent dans le signal
ampli�é. Cela entache la linéarité globale du système et contribue à réduire l'e�cacité de
l'ampli�cateur de puissance. Dans un contexte où les exigences en matière de linéarité
et de rendement sont de plus en plus fortes, la non dégradation du TEB est donc un
critère primordial.

Les techniques de réduction du PAPR qui dégradent le TEB sont par exemple le
clipping, le companding, etc. Dans une approche conjointe utilisant l'une de ces tech-
niques, le TEB sera dégradé. Il en sera de même pour les autres critères de linéarité qui
existent dans la littérature, les principaux sont le MER, l'EVM et l'ACPR.

5. Mises à part les variantes aveugles publiées dans [45�47].
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Figure 3.8 � Classi�cation générale des techniques d'approche conjointe de la réduction
du PAPR et de la linéarisation
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3.4 État de l'art des techniques d'approche conjointe

Dans la littérature, on trouve très peu de techniques d'approche conjointe ; cela
témoigne du fait qu'elles constituent un sujet de recherche assez récent. La plupart des
articles se contente d'une association simple (approche conjointe non-collaborative) de
la réduction du PAPR et de la linéarisation. Seuls quelques uns abordent le problème
plus en profondeur en proposant des techniques d'approche conjointe qui échangent des
informations a�n d'adapter la réduction du PAPR et la linéarisation l'une par rapport
à l'autre et vice versa. Dans cette section, nous faisons un état de l'art de toutes ces
techniques d'approche conjointe.

3.4.1 Introduction à l'état de l'art

A partir des �gures 3.7 et 3.8, nous avons identi�é quatre catégories de techniques
d'approche conjointe :

� les techniques d'approche conjointe non-collaborative,
� les techniques d'approche conjointe collaborative unidirectionnelle qui adaptent
la réduction du PAPR en fonction de la linéarisation,

� les techniques d'approche conjointe collaborative unidirectionnelle qui adaptent
la linéarisation en fonction de la réduction du PAPR,

� les techniques d'approche conjointe collaborative bidirectionnelle qui adaptent à
la fois la réduction du PAPR et la linéarisation,

Chaque catégorie comprend plusieurs exemples de techniques d'approche conjointe. La
�gure 3.9 donne des exemples de techniques que l'on trouve dans la littérature et que
nous décrivons individuellement par la suite. Dans la catégorie des techniques non-
collaboratives, on a des exemples de techniques associant le clipping plus la prédistor-
sion, ou encore la TR et la prédistorsion, etc. Dans les deux catégories de techniques
collaboratives unidirectionnelles, on trouve des exemples de techniques qui adaptent la
TR en fonction de l'IBO de l'ampli�cateur ou encore qui adaptent le degré du poly-
nôme de prédistorsion en fonction du PAPR, etc. En�n dans la catégorie des techniques
collaboratives bidirectionnelles, on trouve des exemples comme le clipping inversible et
l'approche polynomiale.

3.4.2 Les techniques d'approche conjointe non-collaborative

Les techniques d'approche conjointe non-collaborative associent plusieurs techniques
de réduction du PAPR et de la linéarisation comme le montre la �gure 3.1. Dans la lit-
térature, trois groupes d'associations non-collaboratives ont été identi�és. On a d'abord
une technique de linéarisation classique, généralement la prédistorsion, à laquelle on
associe soit une technique de réduction du PAPR, soit une technique d'amélioration du
rendement ou encore les deux à la fois.
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Figure 3.9 � État de l'art des techniques d'approche conjointe classées en fonction des
quatre catégories illustrées sur la �gure 3.7
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3.4.2.1 Association de la réduction du PAPR et de la linéarisation

Le principe de ce type d'association est d'utiliser la réduction du PAPR pour aug-
menter le rendement de l'ampli�cateur tandis que la linéarisation améliore sa linéarité.
La technique de réduction du PAPR peut être par exemple le clipping, la TR, l'ACE,
etc. Dans la littérature, les exemples traitant de ce type d'association sont nombreux.
Les principaux sont :

� L'association du clipping et de la prédistorsion. Le clipping est généralement ac-
compagné du �ltrage pour supprimer les remontées spectrales hors bandes. Cette
association est présentée par les auteurs de [87,91,130,132,136] ; son grand avan-
tage est sa simplicité mais à cause de la technique du clipping, il y aura une forte
dégradation du TEB au niveau du signal ampli�é. Pour limiter cet inconvénient
du clipping, les auteurs de [91] ont proposé de rajouter le bruit d'écrêtage au
signal ampli�é comme le montre la �gure 3.10 en se basant sur le principe de la
linéarisation par Feedforward.

APClippingSignal 
entrant

PREDIS-
TORSION

retardretard
Calcul de 
l’erreur

Figure 3.10 � Association clipping et predistorsion avec la compensation du bruit de
clipping par Feedforward [91]

� L'association de l'ACE et de la prédistorsion présentée par les auteurs de [125�
127]. L'idée est de proposer une approche sans dégradation du TEB en utilisant
l'ACE pour réduire le PAPR.

� L'association de la Tone Reservation (TR) et de la prédistorsion présentée par les
auteurs de [131]. Le choix de l'algorithme du gradient pour la TR permet d'avoir
une complexité raisonnable et l'utilisation des porteuses réservées permet de ne
pas dégrader le TEB.

� L'association d'une technique probabiliste et de la prédistorsion. La technique pro-
babiliste est soit le Selective Mapping (SLM) ou encore le Partial Transmit Se-
quence (PTS). Ces exemples d'association sont présentés par l'auteur de [123,129].
L'inconvénient non-négligeable de ce type d'association est lié aux techniques pro-
babilistes qui utilisent un grand nombre de FFT et présentent par conséquent une
grande complexité. De plus ces techniques ne sont généralement pas à compati-
bilité descendante, elles nécessitent l'envoie d'informations pour le décodage des
données à la réception. Cependant, il faut noter que des variantes du SLM remé-
dient à cet inconvénient en proposant une version aveugle [45�47].

� L'association d'une technique de codage et de la prédistorsion présentée par les
auteurs de [122]. Ils utilisent les codes complémentaires pour réduire le PAPR
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avant de passer par la prédistorsion. Les techniques de codage de façon générale
sont performantes, mais leur grande complexité à laquelle s'ajoute le fait qu'elles
ne soient pas à compatibilité descendante constituent des inconvénients majeurs.

3.4.2.2 Association amélioration du rendement et linéarisation

L'idée de ce type d'association est d'agir directement sur l'ampli�cateur a�n d'amé-
liorer son rendement énergétique tout en utilisant une technique de linéarisation pour
améliorer sa linéarité. Plusieurs techniques permettent d'améliorer le rendement en agis-
sant sur l'ampli�cateur ; on les appelle techniques d'amélioration de rendement. On a par
exemple la technique Doherty, le LINC, l'Enveloppe Tracking (ET), etc. Dans la littéra-
ture, ce type d'association a fait l'objet de plusieurs travaux de recherche dont [26,104].
Ces travaux se sont essentiellement focalisés sur la gestion dynamique de la polarisation
de l'ampli�cateur à travers l'ET et la prédistorsion comme technique de linéarisation
comme le montre la �gure 3.11. L'ET présente des potentialités considérables en amé-
lioration du rendement mais des problèmes techniques et pratiques rendent di�ciles
son implémentation. En e�et, la réalisation d'un modulateur de polarisation est très
complexe pour les signaux à enveloppe non-constante [25].

PA
ACTIVE 

CONSTELLATION 
EXTENSION (ACE)

Signal 
entrant

PREDISTOR-
SION

ENVELOPPE 
TRACKING (ET)

AP
Signal 

entrant
PREDISTOR-

SION

ENVELOPPE 
TRACKING (ET)

Figure 3.11 � Association de l'enveloppe tracking (ET) et de la prédistorsion [26,104]

3.4.2.3 Association réduction du PAPR, amélioration du rendement et li-
néarisation

Ce type d'association a été essentiellement abordé dans [105]. L'idée de base consiste
à améliorer les performances de l'ampli�cateur de puissance en associant à la fois une
technique de réduction du PAPR à savoir l'ACE, une technique d'amélioration du ren-
dement qui est l'ET et en�n une technique de linéarisation qui est la prédistorsion.
Cette association de trois techniques est illustrée sur la �gure 3.12.

L'objectif est d'alléger les contraintes d'implémentation liées à l'ET en utilisant
l'ACE. En e�et, grâce à l'ACE, le signal a une dynamique réduite et donc une enve-
loppe qui varie lentement facilitant ainsi la réalisation du modulateur de polarisation
de l'ampli�cateur.

Les résultats de ce type d'association sont prometteurs, le rendement est augmenté
grâce à l'ET et ainsi que la linéarité grâce à la prédistorsion. Cependant, dans un
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Figure 3.12 � Association de trois techniques, l'Active Constellation Extension (ACE),
l'enveloppe tracking (ET) et la prédistorsion [125,126]

contexte multi-porteuse (OFDM), les signaux ont une forte dynamique qui varient rapi-
dement. Cela pose de nouveau les problèmes techniques d'implémentation de l'ET même
si on utilise l'ACE pour réduire le PAPR. Par ailleurs, l'association d'un nombre aussi
important de techniques pour améliorer le rendement et la linéarité de l'ampli�cateur
pose le problème de la complexité et de la consommation énergétique de l'ensemble.
Pour des applications mobiles, ce sont deux critères importants.

3.4.3 Les techniques d'approche conjointe collaborative unidirection-
nelle qui adaptent la réduction du PAPR

L'adaptation de la réduction du PAPR par rapport à la linéarisation est très im-
portante pour se rapprocher du compromis optimal entre la linéarité et le rendement
au niveau de l'ampli�cateur. Le principe est illustré sur la �gure 3.5. La première étape
consiste à collecter les informations relatives à la performance de la technique de li-
néarisation. Ces informations sont essentiellement le point de saturation de la nouvelle
fonction de transfert de l'ampli�cateur � linéarisé�. La deuxième étape consiste à choi-
sir les paramètres de la technique de réduction du PAPR en fonction des informations
reçues.

3.4.3.1 Adaptation de l'algorithme de la TR en fonction de l'IBO de l'am-
pli�cateur �linéarisé�

Dans la littérature, plusieurs articles [88, 90, 137] ont proposé des techniques d'ap-
proche conjointe collaborative qui adaptent le gain de réduction du PAPR en fonction de
la performance de la technique de linéarisation. Ces techniques associent principalement
un algorithme de la TR comme technique de réduction du PAPR avec la prédistorsion
pour la linéarisation. L'algorithme de TR peut s'adapter de plusieurs manières di�é-
rentes comme le montre la �gure 3.13.

� Dans [88], les auteurs ont choisi d'adapter le seuil d'écrêtage de l'algorithme gra-
dient de la TR en fonction du point de compression 1dB (ou encore point de
saturation) de la fonction de transfert de l'ampli�cateur �linéarisé�.

� Les auteurs de [90] par contre insistent sur le fait que même si la technique de ré-
duction du PAPR et celle de prédistorsion sont optimales indépendamment l'une
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AP
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a. du seuil d’écrêtage, 
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Figure 3.13 � Adaptation des paramètres de la TR (a-seuil d'écrêtage, b-nombre d'ité-
rations, c-nombre de sous-porteuses réservées) en fonction de l'IBO de l'ampli�cateur
�linéarisé� [88, 90,137]

de l'autre, leur simple association en cascade ne peut être optimale à cause d'éven-
tuels e�ets antagonistes. Ils proposent alors de choisir le seuil d'écrêtage de l'al-
gorithme de TR égal au point de compression 1dB de la fonction de transfert de
l'ampli�cateur combiné à la prédistorsion, puis de choisir le bon nombre d'ité-
rations a�n d'atteindre le gain désiré de réduction du PAPR. Ce gain désiré est
choisi de telle sorte que le PAPR du signal résultant soit comparable au recul IBO
de l'ampli�cateur.

� Dans [137], en plus de choisir le seuil d'écrêtage en fonction du point de saturation
de l'ampli�cateur, les auteurs proposent d'adapter le nombre de sous-porteuses
réservées pour la réduction du PAPR en fonction du gain recherché.

L'avantage de ces techniques est la non-dégradation du TEB du fait de l'application
de la TR sur les sous-porteuses nulles ou réservées. De plus avec le choix des paramètres
de l'algorithme de TR (seuil d'écrêtage, nombre d'itérations, nombre de sous-porteuses
réservées) en fonction des performances de la prédistorsion, cette approche conjointe
adapte le gain de réduction du PAPR.

3.4.4 Les techniques d'approche conjointe collaborative unidirection-
nelle qui adaptent la linéarisation

Mis à part le clipping simple et quelques techniques de codage, la plupart des al-
gorithmes de réduction du PAPR ne permettent pas de prédire la valeur instantanée
du PAPR après réduction. Cela a pour conséquence le sur-dimensionnement de l'am-
pli�cateur de puissance a�n d'éviter la saturation. Il y a donc une perte d'e�cacité et
de rendement énergétique. Pareillement à l'adaptation de la réduction du PAPR par
rapport à la linéarisation, il est aussi possible de concevoir des techniques d'approche
conjointe qui adaptent la linéarisation en fonction de la réduction du PAPR. La �gure
3.6 en illustre le principe.

La dynamique du signal sortant après réduction du PAPR est dans un premier temps
transmise comme information au module de linéarisation. Dans un second temps, les
paramètres de la technique de linéarisation, comme par exemple le degré du polynôme
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de prédistorsion, sont adaptés en fonction de ces informations. Des exemples de tech-
niques d'approche conjointe collaborative qui adaptent la linéarisation par rapport à
la réduction du PAPR sont présents dans la littérature [89, 98]. Dans les paragraphes
suivants, nous présentons chacun de ces exemples.

3.4.4.1 Adaptation de la phase d'apprentissage de la prédistorsion en fonc-
tion du PAPR

Dans [89], une combinaison du clipping & �ltrage comme technique de réduction
du PAPR et de la prédistorsion adaptative comme technique de linéarisation est pro-
posée. L'adaptabilité de la prédistorsion se traduit par une phase d'apprentissage où
les paramètres des fonctions de transfert AM/AM et AM/PM de l'ampli�cateur sont
calculés. Cette phase est exécutée régulièrement a�n d'avoir une prédistorsion e�cace.
Les auteurs de [89] ont remarqué que l'ampli�cateur de puissance est sensible aux ca-
ractéristiques du signal entrant. En particulier, pendant la phase d'apprentissage, les
paramètres calculés dépendent du PAPR du signal entrant et de sa puissance moyenne.
Ils proposent donc :

a) d'enlever le bloc de réduction du PAPR pendant la phase d'apprentissage pour
éviter les variations de puissance moyenne à l'entrée de l'ampli�cateur et pour
garder des conditions similaires dans les phases d'apprentissage et de linéarisation.

b) d'appliquer conjointement la réduction du PAPR et la prédistorsion pendant la
phase de linéarisation.

La performance de la prédistorsion est ainsi améliorée. Le principe de cette approche
est illustré sur la �gure 3.14. Une boucle retour permet d'évaluer la performance de la
linéarisation en fonction de laquelle la phase d'apprentissage est déclenchée.
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Filtrage
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entrant
PREDIS-

TORTION

(b)-Phase linéarisation

AP
Clipping et 

Filtrage
Signal 

entrant

(a)-Phase d’apprentissage

PREDIS-
TORTION

Figure 3.14 � Principe de l'adaptation de la phase d'apprentissage en fonction du
PAPR [89]



98 Approche conjointe de la réduction du PAPR et de la linéarisation

3.4.4.2 Adaptation du degré du polynôme de prédistorsion en fonction du
PAPR

Dans [98], nous avons proposé d'adapter le degré du polynôme de prédistorsion en
fonction du PAPR du signal après réduction. Cela permet d'adapter la performance
de la prédistrosion (et donc la linéarité de l'ampli�cateur) en fonction de celle de la
technique de réduction du PAPR. Le principe est illustré sur la �gure 3.15.

PA
Clipping et 

Filtrage
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PREDIS-

TORTION

Choix du degré 
du polynôme en 
fonction du PAPR

Figure 3.15 � Principe de l'adaptation du degré du polynôme de prédistorsion en
fonction du PAPR [98]

Dans un soucis de satisfaire les exigences de linéarité, les systèmes actuels intègrent
automatiquement une technique de linéarisation avec des algorithmes de plus en plus
complexes et nécessitant des temps de calcul importants. En prenant l'exemple de la
prédistorsion polynomiale, plus le degré du polynôme est grand, meilleure est la perfor-
mance en linéarité obtenue. En d'autres termes, la réponse combinée de la fonction de
transfert de l'ampli�cateur et du polynôme de prédistorsion est de plus en plus linéaire
proportionnellement au degré choisi comme l'illustre la �gure 3.16. Cependant, en fonc-
tion de la dynamique du signal à linéariser (PAPR) et de sa puissance moyenne, une
telle complexité de calcul n'est souvent pas nécessaire. On peut donc envisager d'alléger
l'algorithme de prédistorsion en adaptant le degré du polynôme en fonction du PAPR
du signal entrant. Le choix dynamique du degré du polynôme de prédistorsion a l'avan-
tage de réduire sa complexité sans pour autant dégrader sa performance en linéarité.

3.4.5 Les techniques d'approche conjointe collaborative bidirection-
nelle qui adaptent à la fois la réduction du PAPR et la linéari-
sation

Dans l'objectif d'une meilleure collaboration, il est possible d'adapter à la fois la
réduction du PAPR et la linéarisation. Cette adaptation simultanée se fait grâce aux
échanges d'information. Les échanges se font dans les deux sens comme l'illustre la �gure
3.2.

Plusieurs techniques sont proposées dans la littérature [72,138�140]. Parmi ces tech-
niques, nous pouvons citer comme exemple le clipping inversible [72, 138] et l'approche
polynomiale [139,140].
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3.4.5.1 Le clipping inversible

L'idée de base de la technique du clipping inversible est de masquer la non-linéarité
de l'ampli�cateur de puissance par une non-linéarité plus forte (plus sévère) mais in-
versible à la réception comme le montre la �gure 3.17. L'objectif est d'une part d'éviter
les distorsions provoquées par l'ampli�cateur et donc de garantir une bonne linéarité
grâce à l'inversion faite à la réception. D'autre part, le PAPR du signal de départ est
également réduit permettant ainsi un gain de rendement énergétique. Ce double objectif
fait du clipping inversible une technique d'approche conjointe.

Figure 3.17 � Principe de base de la technique du clipping inversible [72]
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De plus, du fait des échanges d'information, le clipping inversible peut être également
considéré comme une approche collaborative bidirectionnelle. En e�et, pour choisir la
fonction de masquage 6, il reçoit des informations de l'ampli�cateur, en particulier la
puissance de saturation. De même pour réaliser la linéarisation, la fonction de masquage
choisie doit être transmise puis inversée à la réception.

C'est une technique initialement utilisée dans le domaine de l'automatique et qui
a été reprise par Salvatore Ragusa lors de sa thèse de doctorat [73]. Une description
précise et détaillée de la méthode du clipping inversible est donnée dans [72, 73]. Cette
méthode a été brevetée par FT-R&D en 2005 [138].

Le clipping inversible peut se résumer essentiellement en trois étapes que l'on peut
distinguer sur la �gure 3.17 :

1. La fonction de masquage ou encore d'écrêtage f(x). Une telle fonction peut être
facilement obtenue à l'aide d'une fonction polynomiale d'ordre impair ou d'une
fonction exponentielle. Une étape de paramétrisation qui consiste à choisir le seuil
d'écrêtage en fonction de l'amplitude de saturation, sera nécessaire pour s'adapter
aux caractéristiques de l'ampli�cateur.

2. L'étape de �ltrage qui n'est autre que le �ltrage canal (�ltre de Nyquist) a�n de
supprimer les remontées spectrales hors-bandes. Ce �ltre est d'une importance
capitale car il permet de respecter le masque d'émission dé�nit par le standard.

3. La fonction d'inversion f−1(x) qui compense les non-linéarités introduites à l'émis-
sion par la fonction f(x). Cette étape se fait en réception et améliore la linéarité
du système (et donc le TEB). Pour une fonction polynomiale f(x) de degré impair
à l'émission par exemple, sa fonction inverse f−1(x) se déduit facilement : c'est
également un polynôme de degré impair.

Le clipping inversible a l'avantage d'être une technique simple à implémenter mais
elle n'est pas à compatibilité descendante car nécessite la modi�cation du récepteur.

3.4.5.2 L'approche polynomiale

L'idée principale de cette approche est illustrée sur la �gure 3.18 ; elle consiste à mo-
déliser sous la même forme les techniques de réduction du PAPR et de linéarisation a�n
de pouvoir les combiner. Dans cet objectif, l'auteur de [139,140] a proposé de modéliser
le bruit de clipping et la prédistorsion sous forme polynomiale et de les combiner ensuite
( �gure 3.19). Le calcul des coe�cients des polynômes de clipping et de prédistorsion se
fait de manière collaborative et adaptative en fonction des variations de l'ampli�cateur
de puissance.

Dans un premier temps, la prédistorsion est modélisée sous forme polynomiale avec
la prise en compte des e�ets mémoire. Le signal discret prédistordu yn s'écrit dans ce

6. La fonction de masquage est une fonction d'écrêtage choisie de telle sorte que le seuil d'écrêtage
soit plus faible que l'amplitude de saturation
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cas :

yn = xn +
K∑
i=1

M−1∑
m=0

aixn |xn−m|i−1 , (3.1)

avec a = {a1, a2, . . . , aK , } l'ensemble des coe�cients du polynôme de degré K. M est
la profondeur de la mémoire.

Dans un second temps, on exprime également le bruit de clipping sous forme poly-
nomiale. Soit ∆n le bruit de clipping i.e ∆n = xn − fclip (xn) où fclip(.) est la fonction
de clipping. Le signal ∆n s'exprime alors par :

∆n =
K∑
i=1

M−1∑
m=0

bixn |xn−m|i−1 (3.2)

où l'ensemble b = {b1, b2, . . . , bK} représente les coe�cients du polynôme de clipping.
Le polynôme de clipping (3.2) et celui de la prédistorsion (3.1) sont ensuite addi-

tionnés en un seul. Le polynôme ainsi obtenu s'écrit alors :

xpdn = yn −∆n (3.3)

= xn +
K∑
i=1

M−1∑
m=0

[ai − bi(tl−1)]xn |xn−m|i−1

où les bi(tl−1) sont les coe�cients du bruit de clipping déterminés dans une précédente
itération. En e�et, les coe�cients polynomiaux a et b sont estimés itérativement à l'aide
de l'algorithme LMS 7. La �gure 3.19 donne le principe de fonctionnement de l'approche
conjointe polynomiale. Les détails de calcul des coe�cients a et b sont dans [139,140].

La technique d'approche conjointe polynomiale a l'avantage de fusionner la réduction
du PAPR et la prédistorsion dans un seul polynôme conjoint. De plus, grâce au �ltrage
pris en compte dans le processus de caractérisation du bruit de clipping, les remontées
spectrales seront éliminées a�n de respecter les exigences du masque du standard choisi.

7. LMS : Least Mean Square, minimisation des moindres carrées
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Figure 3.19 � Principe de fonctionnement de l'approche conjointe polynomiale

Par contre, il faut noter que les coe�cients des polynômes de clipping et de prédistorsion
sont calculés par deux algorithmes LMS inter-dépendants. A cela, il faut ajouter la
dégradation du TEB entraînée par l'utilisation du clipping, ce qui constitue une perte
de linéarité.

3.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les techniques d'approche conjointe qui peuvent
être collaboratives (avec échanges d'information) ou non (sans échange d'information).
Une classi�cation générale a été ainsi proposée. Nous avons présenté ensuite un état de
l'art des techniques existantes.

Dans le prochain chapitre, nous montrons qu'à l'aide des techniques d'ajout de
signal, il est possible d'avoir une vision commune de la réduction du PAPR et de la
prédistorsion (choisie comme technique de linéarisation). Cette vision commune nous
permet ensuite d'introduire l'approche conjointe par ajout de signal.
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4.1 Introduction

Les techniques d'ajout de signal pour la réduction du PAPR sont prometteuses,
elles ont un succès de plus en plus grandissant. Des techniques comme le clipping [70],
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le PC-CFR (Peak Cancellation - Crest Factor Reduction) [83, 141], la TR [142, 143]
etc. sont déjà implantés dans certains émetteurs (les plus récents). Il faut noter égale-
ment que depuis 2008, l'ACE [66] et la TR [65] ont été adoptées (de façon optionnelle)
pour les émetteurs de la deuxième génération de la télévision numérique terrestre (DVB-
T2) [124]. Toutes ces techniques sont attrayantes pour plusieurs raisons, parmi lesquelles
on peut citer la performance en réduction du PAPR, la non-dégradation du TEB, la
compatibilité descendante, etc. Mais la raison principale vient du fait que les techniques
d'ajout de signal o�rent une grande �exibilité dans le traitement. En fonction des exi-
gences du système ou des objectifs visés, il est possible de contrôler le seuil d'écrêtage,
la puissance, le nombre et la position des sous-porteuses utilisées pour générer le signal
additionnel de réduction du PAPR. Dans un contexte d'approche conjointe de la réduc-
tion du PAPR et de la prédistorsion, nous montrons dans ce chapitre qu'il est possible
de modéliser la prédistorsion comme une technique d'ajout de signal au même titre que
les techniques de réduction du PAPR par ajout de signal. Cela permet ainsi d'avoir une
vision commune, sous-porteuse par sous-porteuse, des deux traitements (réduction du
PAPR et prédistorsion) et de pro�ter des avantages en �exibilité des techniques d'ajout
de signal.

Dans la première partie du chapitre, nous nous focalisons sur la transformation de
la prédistorsion en technique d'ajout de signal. Le signal additionnel de prédistorsion
est alors le signal chargé de compenser les non-linéarités de l'ampli�cateur. Dans un
contexte sans mémoire et en s'appuyant sur le fait que la distribution du signal OFDM
converge vers un processus gaussien complexe, l'existence d'un tel signal est facilement
démontrable en utilisant le théorème de Bussgang [144]. Deux algorithmes pour générer
le signal de prédistorsion sont ensuite présentés. Le premier est basé sur le théorème de
Bussgang pour une prédistorsion sans mémoire où une phase préliminaire d'estimation
de l'ampli�cateur de puissance est nécessaire. Le second algorithme est itératif et n'a
pas besoin a priori d'une phase d'estimation de l'ampli�cateur. La prédistorsion dans
ce cas peut être avec ou sans mémoire. Des résultats de simulation de ces algorithmes
en terme de réduction du PAPR (CCDF) et de linéarité (EVM, ACPR et DSP) seront
présentés.

Dans la seconde partie du chapitre, nous abordons la vision commune et l'approche
conjointe de la réduction du PAPR et de la prédistorsion par ajout de signal. En e�et,
grâce à la nouvelle formulation de la prédistorsion en technique d'ajout de signal ainsi
qu'aux techniques de réduction du PAPR par ajout de signal, nous avons une vision
commune de ces deux traitements. Plusieurs scénarios d'approche conjointe par ajout
de signal peuvent donc être envisagés. Nous en présentons deux : le premier est une
combinaison des deux traitements en série et le second en parallèle. Chaque scénario est
validé par des simulations et nous comparons leurs performances.

En�n dans la troisième partie du chapitre, nous présentons une méthodologie d'ap-
proche conjointe par ajout de signal dans le contexte Radio Intelligente (RI). L'idée de
base est de pro�ter au mieux de la �exibilité obtenue grâce aux techniques d'ajout de
signal a�n d'adapter dynamiquement les signaux additionnels de réduction du PAPR et
de prédistorsion en fonction de l'environnement radio. Dans cette partie, nous présen-
tons d'abord les aspects clés de la RI ainsi que les problèmes rencontrés au niveau de
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l'ampli�cateur. Ensuite, nous décrivons la méthodologie proposée pour l'adaptation des
signaux additionnels de réduction du PAPR et de prédistorsion. Deux scénarios corres-
pondant à deux exemples d'environnement radio sont présentés et simulés a�n d'étayer
la méthodologie proposée.

Les résultats présentés dans ce chapitre ont fait l'objet de publications dans [?,145,
146].

4.2 Transformation de la prédistorsion en technique d'ajout
de signal

A cause de sa simplicité et de sa performance en linéarité, la prédistorsion est l'une
des méthodes de linéarisation les plus utilisées [10]. Son principe de base est illustrée sur
la �gure 1.12. Dans cette section, nous ne considérons que la prédistorsion traditionnelle
(basée sur une fonction non-linéaire polynomiale ou non) et nous montrons qu'elle peut
être transformée en technique d'ajout de signal.

4.2.1 Principe général de la prédistorsion par ajout de signal

Dans le même principe que les techniques de réduction du PAPR par ajout de
signal [65], nous proposons de modéliser la technique de prédistorsion par l'ajout d'un
signal de correction juste avant l'ampli�cateur comme le montre la �gure 4.1. Le signal
additionnel cpd(t) est le signal de compensation des non-linéarités de l'ampli�cateur. Le
signal prédistordu xpd(t) s'exprime par conséquent par :

xpd(t) = x(t) + cpd(t) (4.1)

AP
)(tx

génération du signal 
de prédistorsion

)(tx pd

)(tc pd

)(tz
Prédistorsion

Figure 4.1 � Schéma de principe de la prédistorsion par ajout de signal

Si le signal additionnel de prédistorsion est judicieusement choisi, les distorsions
d'amplitude et de phase introduites par l'ampli�cateur (1.10) sont compensées permet-
tant ainsi une dynamique de puissance plus large. Dans ces conditions, on a :

fAP

(
x(t) + cpd(t)

)
= Gpx(t), (4.2)

avec Gp le gain de prédistorsion. La problématique est alors de générer le signal addi-
tionnel cpd(t). Deux algorithmes sont proposés.
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4.2.2 Génération du signal additionnel de prédistorsion

La preuve de l'existence puis le calcul du signal additionnel de prédistorsion peuvent
être abordés de di�érentes manières. Une première idée est de se baser sur le théo-
rème de Bussgang [144] dans un contexte d'ampli�cation sans mémoire et à condi-
tion que le signal à ampli�er suive un processus gaussien. Mais d'autres approches
plus générales peuvent être également envisagées, par exemple en étudiant les pro-
duits d'inter-modulations après le passage d'un signal multi-fréquence dans une non-
linéarité [27,147�149] ou encore en se servant de la forme polynomiale de la fonction de
transfert de l'ampli�cateur [10]. Dans la suite, nous nous focaliserons dans un premier
temps sur le théorème de Bussgang pour montrer que toute technique de prédistorsion
sans mémoire peut être formulée en technique d'ajout de signal. Un algorithme simple
est alors proposé pour générer le signal additionnel de prédistorsion. Dans cet algo-
rithme, une étape d'apprentissage des caractéristiques de l'ampli�cateur est nécessaire.
Ensuite, nous proposons un autre algorithme basé sur la compensation d'erreur et qui
génère itérativement le signal additionnel de compensation des non-linéarités de l'ampli-
�cateur de puissance. Contrairement au premier algorithme, une étape d'apprentissage
des caractéristiques de l'ampli�cateur n'est pas nécessaire.

4.2.2.1 La prédistorsion sans mémoire modélisée comme une technique
d'ajout de signal à l'aide du théorème de Bussgang

La prédistorsion traditionnelle consiste à appliquer à un signal entrant, une fonction
non-linéaire P (.) qui est l'inverse de la fonction de transfert de l'ampli�cateur de telle
sorte que la concaténation de cette fonction et de celle de l'ampli�cateur soit idéalement
équivalente à une fonction linéaire. Cependant, la prédistorsion est limitée par le seuil
de saturation au delà duquel le signal sortant est écrêté comme le montre la �gure
4.2 avec A l'amplitude de saturation [10]. Dans un contexte où les e�ets mémoires de
l'ampli�cateur de puissance peuvent être négligés, la fonction de prédistorsion P (.) peut
être modélisée par un polynôme sans mémoire avec des monômes d'ordre impair [10,22].
Considérons donc un polynôme de degré K avec les coe�cients {d1, d3, . . . , d2K−1}. En
tenant compte de la saturation, le signal prédistordu s'exprime comme :

xpd(t) = P (x(t)) , (4.3)

=

{∑K−1
k=0 d2k+1x(t) |x(t)|2k , |x(t)| < A,∑K−1
k=0 d2k+1A

2k+1ejφ0(t), |x(t)| ≥ A,

où φ0(t) est la phase du signal d'entrée x(t).
D'après le théorème de Bussgang, lorsqu'un processus gaussien passe par une non-

linéarité sans-mémoire, la fonction d'inter-corrélation entre l'entrée et la sortie est pro-
portionnelle à la fonction d'auto-corrélation de l'entrée [144]. En considérant que la
distribution du signal OFDM converge vers un processus gaussien [36], ce théorème
peut être appliqué à la prédistorsion sans mémoire comme l'illustre la �gure 4.3. Le
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Figure 4.2 � Caractéristique AM/AM typique de la prédistorsion

signal résultant s'écrit alors comme suit :

xpd(t) = P (x(t)) (4.4)

= αx(t) + d(t) où α =
Rxxpd(0)

Rxx(0)
.

Rxxpd(τ) etRxx(τ) sont respectivement les fonctions d'inter-corrélation et d'auto-corrélation
des signaux d'entrée et de sortie. Il a été montré dans [144] que le terme de distorsion
d(t) est décorrélé du signal d'entrée x(t) i.e Rxd(τ) = 0. A partir de (4.1) et de (4.4), le
signal de prédistorsion cpd(t) s'exprime alors comme :

cpd(t) = (α− 1)x(t) + d(t). (4.5)

( )tx pd

A ( )tx
0

( )•P
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Prédistorsion

Théorème de 
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Figure 4.3 � Représentation schématique du théorème de Bussgang appliqué à la fonc-
tion de de prédistorsion

Nous nous focalisons dans la suite sur le calcul du facteur de corrélation α qui est
nécessaire au calcul de cpd(t) dans (4.5). α est dé�ni dans (4.4) par :

α =
Rxxpd(0)

Rxx(0)
(4.6)

=
E
{
x∗(t)xpd(t)

}
Pr

,
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où Pr la puissance moyenne du signal OFDM. Sachant que l'enveloppe du signal OFDM,
r(t) = |x(t)|, suit la loi de Rayleigh [36] dont l'expression est connue (2.1), si nous
utilisons (4.3) dans (4.6), on peut montrer que :

α =
1

Pr

∫ A

0

K−1∑
k=0

d2k+1r
2k+2 2r

Pr
e−

r2

Pr dr +
1

Pr

∫ +∞

A

K−1∑
k=0

d2k+1A
2k+1r

2r

Pr
e−

r2

Pr dr. (4.7)

Après quelques calculs, il s'en suit que :

α =

K−1∑
k=0

d2k+1Pr
kγ

(
k + 2,

A2

Pr

)
+

K−1∑
k=0

d2k+1

(
A2

Pr

) 2k+1
2

Pr
kΓ

(
3

2
,
A2

Pr

)
, (4.8)

où γ(a, z) et Γ(a, z) représentent respectivement les fonctions Gamma incomplètes don-
nées par (2.12) et (4.9).

Γ (a, z) =

∫ +∞

z
ta−1e−tdt. (4.9)

En prenant en compte l'expression de l'IBO donnée par IBO = A2

Pr
, l'expression de α

peut �nalement s'écrire comme :

α =

Np−1∑
k=0

d2k+1Pr
k (γ (k + 2, IBO)) +

Np−1∑
k=0

d2k+1Pr
k

(
IBO

2k+1
2 Γ

(
3

2
, IBO

))
.

(4.10)

L'expression de α permet de calculer le terme de distorsion décorrélé d(t) à partir
de (4.4) puis le signal de prédistorsion cpd(t) à partir de (4.5). Pour illustrer, α est
tracé en fonction de l'IBO sur la �gure 4.4. Nous pouvons constater que α exprimé
dans (4.10) est une fonction décroissante de l'IBO et converge vers 1. Chaque point de
simulation sur cette �gure considère 103 symboles OFDM générés aléatoirement avec 64
sous-porteuses modulées chacune en 16-QAM. Lorsque l'IBO est su�samment grand de
telle sorte que α ≈ 1, alors cpd(t) tends vers d(t). Dans ce cas, le signal de compensation
de non-linéarité cpd(t) est approximativement égal au terme de distorsion décorrélée
d(t).

cpd(t) = (α− 1)x(t) + d(t), (4.11)

≈ d(t).

Grâce au théorème de Bussgang, nous avons donc prouvé en calculant théoriquement
le facteur de corrélation α que la prédistorsion traditionnelle sans mémoire peut être
modélisée comme une technique d'ajout de signal. Le signal additionnel de prédistorsion
est alors donné par :

cpd(t) = P (x(t))− x(t). (4.12)

La fonction de prédistorsion P (.) est supposée connue grâce à une première phase d'es-
timation des caractéristiques de l'ampli�cateur de puissance.
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Figure 4.4 � Le facteur de corrélation α en fonction du recul de puissance IBO

4.2.2.2 La prédistorsion par ajout de signal à l'aide d'un algorithme itératif
de compensation d'erreur (AICE)

Ici, nous proposons un algorithme itératif de compensation d'erreur (AICE) qui
peut être appliqué aussi bien dans le domaine temporel que fréquentiel. Le concept
de base est la compensation de l'erreur entre le signal ampli�é et le signal OFDM de
départ 1. La �gure 4.5 présente le diagramme bloc de l'algorithme dans le domaine
fréquentiel (Figure 4.5a) et son équivalent dans le domaine temporel (�gure 4.5b). Les
deux versions ayant la même performance, alors nous nous focaliserons sur la �gure
4.5a pour plusieurs raisons à savoir que dans le domaine fréquentiel, on a une meilleure
estimation du délai (déphasage) du signal ampli�é reçu sur la boucle de retour donc
une meilleure compensation de ce délai et �nalement une meilleure caractérisation de
l'ampli�cateur [22].

Comme le montre la �gure 4.5a, les caractéristiques de l'ampli�cateur sont directe-
ment estimées grâce à la boucle de retour. Nous notons Cpdk les symboles représentant
la réponse fréquentielle du signal additionnel de prédistorsion cpd(t). Au début de l'al-
gorithme, chacun des symboles Cpdk est initialisé à zéro. A partir des symboles OFDM
Xk dans le domaine fréquentiel, les symboles prédistordus X̂k sont alors obtenus en
ajoutant Cpdk à Xk tels que :

X̂k = Xk + Cpdk . (4.13)

1. Comparable à l'erreur de prédistorsion que nous avons dé�nie dans le chapitre 2, sous-section
2.4.1, page 61
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Figure 4.5 � Diagramme en blocs de l'AICE pour la génération du signal additionnel
de prédistorsion

Le signal temporel prédistordu vient après la transformée inverse de Fourrier (IFFT).
Grâce à la boucle retour, le signal ampli�é z(t) est ramené dans le domaine fréquentiel
puis comparé aux symboles OFDM de départ Xk. L'erreur de prédistorsion Ek ainsi
obtenue dans le domaine fréquentiel s'exprime :

Ek = Xk − Zk (4.14)

où Zk est la réponse fréquentielle correspondant au signal ampli�é z(t). Cette erreur est
itérativement compensée en générant le signal additionnel. Le pseudo-code de l'AICE est
détaillé dans l'algorithme 1 (page 111). Les étapes 1 à 4 sont les étapes d'initialisation,
elles sont exécutées une seule fois. Les étapes 5 à 11 sont exécutées en boucle. Le signal
additionnel de prédistorsion est calculé en fonction de l'erreur à l'étape 9. L'algorithme
s'arrête après un nombre donné d'itérations ou lorsque l'erreur est inférieure à un seuil
ε �xé. Un choix judicieux du pas de convergence est nécessaire pour assurer une bonne
performance de l'algorithme.

4.2.3 Résultats de simulation

Les résultats de simulation présentés ici sont basés sur les standards IEEE802.11a/g
où le système OFDM a 64 sous-porteuses avec une modulation 16-QAM. Nous consi-
dérons un ampli�cateur de type SSPA qui est caractérisé par un modèle Rapp avec
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algorithme 1 Pseudo-algorithme de l'AICE dans le domaine fréquentiel pour la pré-
distorsion par ajout de signal

Entrées:

1: Xk symboles OFDM de départ,
2: µ⇐ pas de convergence,
3: i⇐ 0 initialiser les indices d'itérations,
4: C

pd(i)
k ⇐ 0 initialiser à 0 le signal additionnel de prédistorsion,

5: répéter
6: X̂

(i)
k ⇐ Xk + C

pd(i)
k calcul des symboles prédistordus,

7: Z
(i)
k ⇐ FFT

{
fAP

(
IFFT

{
X̂

(i)
k

})}
la boucle de retour,

8: E
(i)
k ⇐ Xk − Z(i)

k calcul de l'erreur,

9: C
pd(i+1)
k ⇐ C

pd(i)
k + µE

(i)
k mise à jour du signal additionnel de prédistorsion,

10: i⇐ i+ 1 itérations,

11: jusqu'à i ≥ nombre maximum d'itérations ou
∣∣∣E(i)

k

∣∣∣ ≤ ε.
un facteur de transition 2 b = 2. Les performances en termes d'EVM, d'ACPR et de
DSP de la prédistorsion par ajout de signal sont simulées après l'ampli�cateur sur 5.104

symboles OFDM générés aléatoirement. L'algorithme de prédistorsion par ajout de si-
gnal basé sur le théorème de Bussgang est donné par l'équation (4.12) tandis que le
pseudo-code de l'AICE se trouve dans l'algorithme 1 (page 111).

La �gure 4.6 montre la performance en terme d'EVM des algorithmes de prédistor-
sion proposés comparée à celle de la prédistorsion traditionnelle. L'EVM est inversement
proportionnel à l'IBO et nous remarquons qu'après un IBO = 9dB, l'EVM est égal à
zéro, ce qui correspond à la linéarité parfaite. Nous pouvons également constater que
la performance des algorithmes proposés est très proche de celle de la prédistorsion
traditionnelle. L'algorithme de prédistorsion basé sur le théorème de Bussgang a une
performance identique à celle de la prédistorsion traditionnelle. Ce qui est normal car
les deux utilisent l'inverse de la fonction de transfert de l'ampli�cateur de puissance.
De plus, nous constatons que l'AICE converge vers la prédistorsion traditionnelle. Cette
convergence est rapide : après 2 itérations, les deux ont des performances très proches
et pour un grand nombre d'itérations (100 itérations), ils ont des performances iden-
tiques. En e�et, il n'est pas possible de réaliser une performance meilleure que celle de
la prédistorsion traditionnelle qui réalise exactement l'inverse théorique de la fonction
de transfert de l'ampli�cateur.

Pour illustrer les e�ets de la prédistorsion par ajout de signal sur les interférences
hors-bandes, nous avons représenté l'ACPR et la DSP du signal ampli�é respectivement
sur les �gures 4.7 et 4.8. A partir de la �gure 4.7, nous constatons que, comme dans le
cas de l'EVM, l'ACPR est inversement proportionnel à l'IBO et il est estimé à −41dB
dans les conditions linéaires. La performance en terme d'ACPR de l'algorithme basé sur
le théorème de Bussgang et celle de la prédistorsion traditionnelle sont identiques pour

2. En anglais �knee factor �.
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Figure 4.6 � EVM des signaux ampli�és en fonction de l'IBO avec di�érentes approches
de prédistorsion (incluant les deux algorithmes proposés)

les raisons que nous avons évoquées plus haut. L'ACPR de l'AICE converge vers celui de
la prédistorsion traditionnelle. Ils sont très proches et pour un grand nombre d'itération
(100 itérations), ils sont identiques. Ces conclusions concordent avec les résultats de
simulations sur la �gure 4.8 où la DSP du signal ampli�é est a�ché pour un IBO = 4dB.
On peut noter que comparé à la prédistorsion traditionnelle, l'AICE a une meilleure
performance en réduction des interférences hors bandes.

En conclusion, on peut retenir que l'AICE a une bonne habilité à améliorer la li-
néarité de l'ampli�cateur de puissance et ne nécessite pas une étape d'apprentissage de
l'ampli�cateur contrairement à l'algorithme basé sur le théorème de Bussgang. A travers
les résultats de simulation, nous avons noté cependant qu'en fonction du nombre d'itéra-
tions, les performances en terme d'EVM, ACPR et DSP varient. Le nombre d'itérations
est par conséquent déterminant.

4.3 Vision commune et approche conjointe de la réduction
du PAPR et de la prédistorsion par ajout de signal

La réduction du PAPR et la prédistorsion sont des techniques complémentaires pour
le traitements des non-linéarités et l'amélioration du rendement de l'ampli�cateur de
puissance. De plus, elles ont des e�ets mutuels comme nous l'avons montré dans le cha-
pitre 2. Pour prendre en compte ces e�ets et éviter ceux qui sont néfastes (antagonistes),
il est important d'avoir une vision commune de ces deux traitements (la réduction du
PAPR et de la prédistorsion). Grâce à la prédistorsion par ajout de signal que nous
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Figure 4.7 � ACPR des signaux ampli�és en fonction de l'IBO avec di�érentes ap-
proches de prédistorsion (incluant les deux algorithmes proposés)
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avons proposée et aux techniques de réduction du PAPR par ajout de signal existant
dans la littérature [65], il est possible d'avoir une vision commune par ajout de signal.
Nous présenterons ici deux scénarios d'approche conjointe : la combinaison en série et
la combinaison en parallèle.

4.3.1 Vision commune de la réduction du PAPR et de la prédistorsion

A l'aide des deux algorithmes détaillés plus haut, nous avons montré qu'il est possible
de modéliser la prédistorsion comme une technique d'ajout de signal au même titre que
les techniques de réduction du PAPR par ajout de signal. On a donc d'une part un signal
additionnel de réduction de pics et d'autre part un signal additionnel de compensation
des non-linéarités de l'ampli�cateur. En passant dans le domaine fréquentiel, on a ainsi
une vision commune, sous-porteuse par sous-porteuse, de ces deux traitements.

Considérons x(t) comme étant le signal OFDM entrant. Grâce aux techniques de
réduction du PAPR par ajout de signal, on génère un signal additionnel de réduction de
pics cpapr(t). De même, grâce aux algorithmes proposés, on génère un signal additionnel
de prédistorsion cpd(t). Le signal après réduction du PAPR et prédistorsion s'exprime
alors comme suite :

xpd(t) = x(t) + cpapr(t) + cpd(t). (4.15)

A partir de (4.15), un nouveau signal additionnel peut être dé�ni en posant :

c(t) = cpapr(t) + cpd(t). (4.16)

Ce signal combiné est le signal commun de réduction du PAPR et des non-linéarités de
l'ampli�cateur de puissance. En prenant la transformée de Fourier de ce signal combiné
ou de chacun des signaux additionnels, on obtient une vision commune de la correction
dans le domaine fréquentiel (sous-porteuse par sous-porteuse). Grâce à cette vision
commune par ajout de signal, plusieurs scénarios d'approche conjointe de la réduction
du PAPR et de la prédistorsion peuvent être envisagés.

4.3.2 Approche conjointe de la réduction du PAPR et de la prédis-
torsion par ajout de signal

4.3.2.1 La combinaison en série par ajout de signal

L'idée consiste à associer en cascade les techniques de réduction du PAPR et de
prédistorsion comme cela se fait dans la plupart des techniques d'approche conjointe
déjà présentées dans la littérature [101, 102, 134]. Dans un premier temps, un signal
cpapr(t) est généré pour la réduction du PAPR. Ensuite à partir du signal à PAPR
réduit on génère le signal de prédistorsion cpd(t). Cette dernière étape peut se faire
de façon générale à l'aide de l'algorithme AICE mais aussi de l'algorithme basé sur le
théorème de Bussgang lorsque le signal à PAPR réduit x(t)+ cpapr(t) a une distribution
gaussienne. Le schéma de principe de la combinaison en série est illustré sur la �gure
4.9.
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Figure 4.9 � Combinaison en série de la réduction du PAPR et de la prédistorsion par
ajout de signal

Idéalement, le signal de prédistorsion cpd(t) compense les non-linéarités de l'ampli-
�cateur de puissance (4.2) de telle sorte que le signal ampli�é corresponde au signal
à PAPR réduit x(t) + cpapr(t). Mais cela n'est vrai que dans les situations idéales ; en
pratique la prédistorsion n'est pas parfaite. Par conséquent, le signal ampli�é corres-
pond au signal à PAPR réduit plus certaines distorsions ε(t) qui proviennent soit de la
saturation et/ou de la mauvaise correction de la prédistorsion d'où :

z(t) = x(t) + c̃papr(t), (4.17)

= x(t) + cpapr(t) + ε(t).

4.3.2.2 La combinaison en parallèle par ajout de signal

Contrairement à la tendance générale, on peut e�ectuer simultanément la réduction
du PAPR et la prédistorsion dans une combinaison en parallèle. Le schéma représentatif
du principe de cette combinaison est illustré sur la �gure 4.10. A partir du signal OFDM
de départ, on génère les signaux cpapr(t) et cpd(t) puis on les additionne avant d'ampli�er
le signal obtenu.
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Figure 4.10 � Combinaison en parallèle de la réduction du PAPR et de la prédistorsion
par ajout de signal
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4.3.2.3 Discussion sur les deux types de combinaison

Dans le principe les deux types de combinaison, en série et en parallèle, sont di�é-
rents : le premier réalise la prédistorsion à partir du signal à PAPR réduit x(t)+cpapr(t)
tandis que le second génère le signal de prédistorsion à partir du signal OFDM de départ
x(t). En tenant compte des e�ets de la réduction du PAPR, la combinaison en série aura
une meilleure performance que la combinaison en parallèle. Cela sera constaté plus tard
dans les résultats de simulation. La combinaison en parallèle a par contre l'avantage de
faire la réduction du PAPR et la prédistorsion en même temps, soit dans le domaine
temporel ou fréquentiel, par ajout de signal. D'une part, cela permet une exécution
partagée ou mutualisée des traitements (tâches) a�n de gagner en complexité d'implé-
mentation. D'autre part, cela augmente les possibilités d'échanges d'information entre
la réduction du PAPR et la prédistorsion par ajout de signal.

De notre point de vue, la combinaison en parallèle est surtout intéressante car elle
est à la base de deux propositions importantes de cette thèse. La première proposi-
tion concerne l'application de l'approche conjointe par ajout de signal dans le contexte
Radio Intelligente (RI) qui est présentée dans la section 4.4 (page 119). La deuxième
proposition est abordée dans le chapitre 5 ; elle concerne l'approche conjointe uni�ée où
la réduction du PAPR et la prédistorsion sont fusionnées sous une seule formulation par
ajout de signal.

4.3.3 Résultats de simulation

Après des résultats concluants pour la prédistorsion par ajout de signal, l'EVM,
l'ACPR et la DSP associés aux deux scénarios d'approche conjointe (série et parallèle)
de la réduction du PAPR et de la prédistorsion par ajout de signal sont simulés. Les
simulations sont réalisées dans les mêmes contextes OFDM et d'ampli�cateur que celles
pour la prédistorsion par ajout de signal. Nous avons présenté deux scénarios d'approche
conjointe par ajout de signal : le premier est une combinaison en série (�gure 4.9) et
le second en parallèle (�gure 4.10). Leurs performances sont analysées en comparaison
avec celles de la prédistorsion traditionnelle combinée avec une technique de réduction
du PAPR. Tous les résultats de simulation sont moyennés à partir de 5.103 symboles
OFDM aléatoirement générés.

La prédistorsion par ajout de signal est réalisée sur 3 itérations de l'AICE dans
le domaine fréquentiel. Comme technique de réduction du PAPR, nous nous sommes
focalisés sur l'algorithme du gradient pour la TR proposée dans [65, p.83]. Dans cet
algorithme, la réduction du PAPR a été abordée comme un problème d'optimisation
convexe et un algorithme itératif du gradient génère le signal additionnel de réduction du
PAPR à partir d'un ensemble �ni de sous-porteuses réservées et en quelques itérations.
Pour nos simulations, l'algorithme est appliqué sur les 12 sous-porteuses nulles des
standards IEEE802.11a/g avec un nombre maximum d'itérations �xé à 10. Le rapport
de clipping 3 est �xé à 5dB.

3. i.e
Aclip√
E{|x(t)|2}

où Aclip est le seuil de clipping.
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La �gure 4.11 présente l'évolution de l'EVM associé aux deux scénarios de com-
binaison en série et en parallèle comparé à celui de la combinaison de l'algorithme
TR [65, p.83] et de la prédistorsion traditionnelle. Nous pouvons remarquer que la va-
leur de l'EVM s'annule après IBO = 7dB. La même performance a été atteinte dans
le cas de la prédistorsion par ajout de signal après IBO = 9dB dans la �gure 4.6 ;
ce gain d'EVM est dû à la réduction du PAPR. Nous remarquons également que la
performance EVM de la combinaison en série est légèrement meilleure que celle de la
combinaison en parallèle. Cela se justi�e par la manière de réaliser la prédistorsion
par ajout de signal comme nous l'avons expliqué dans la section précédente. De façon
générale, les performances en terme d'EVM des combinaisons en série et en parallèle
sont très proches et les deux sont proches de celle de la combinaison de la TR avec la
prédistorsion traditionnelle.
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Figure 4.11 � EVM des scénarios de combinaison en série et en parallèle

Nous simulons également l'ACPR et la DSP associés aux deux scénarios d'approche
conjointe par ajout de signal sur les �gures 4.12 et 4.13. Les résultats con�rment que
les deux scénarios d'approche conjointe par ajout de signal ont des performances très
proches avec un léger avantage de celles de la combinaison en série. Mais les performances
des deux restent inférieures à celles de la combinaison de la TR et de la prédistorsion
traditionnelle. Cela s'explique par le fait que la prédistorsion par ajout de signal utilisée
dans les deux types de combinaison est basée sur l'algorithme AICE (3 itérations) qui
a des performances plus faibles que celles de la prédistorsion traditionnelle comme le
montre les �gures 4.6 et 4.7.
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Figure 4.12 � ACPR des scénarios de combinaison en série et en parallèle
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4.4 Approche conjointe de la réduction du PAPR et de la
prédistorsion par ajout de signal dans le contexte Radio
Intelligente (RI)

Cette section fait suite aux précédentes où nous avons montré qu'il est possible de
modéliser la prédistorsion comme une technique d'ajout de signal. Dans un premier
temps, cette formulation permet d'avoir une vision commune de la réduction du PAPR
et de la prédistorsion et donc des scénarios d'approche conjointe (combinaisons en série
et en parallèle) de ces deux traitements par ajout de signal. Dans un second temps,
cela permet d'avoir d'une part un signal de réduction du PAPR et d'autre part un
signal de prédistorsion comme dans (4.15). La génération et l'adaptation dynamique de
ces signaux va apporter un degré de liberté supplémentaire (plus de �exibilité) dans la
gestion de la linéarité et du rendement de l'ampli�cateur. Ce dernier aspect fait l'objet
de cette section.

Il convient particulièrement aux systèmes dotés de fonctionnalités d'auto-adaptation,
plus communément appelés �intelligents� dans le contexte de la Radio Intelligente (RI).
Ces systèmes ont également la particularité d'avoir de forts PAPR dus à l'utilisation de
signaux multi-porteuses et/ou multi-standards. On se place alors dans le contexte de la
Radio Logicielle. De plus à cause de la gestion dynamique du spectre, ce PAPR varie
en temps réel rendant plus contraignante la recherche de compromis entre la linéarité
et le rendement au niveau de l'ampli�cateur de puissance.

4.4.1 Dé�nition de la RI et problématique de l'ampli�cation non-
linéaire

Introduite par J. Mitola [150], la Radio Intelligente (RI) désigne tout système capable
de prendre conscience de son environnement et de tirer pro�t de cette information
pour s'adapter en toute autonomie. La RI implique donc une technologie �exible que
l'on nomme plus couramment Radio Logicielle (RL). La RL permet de s'adapter de
façon dynamique et autonome à l'environnement et au grand nombre de services de
télécommunication déjà existants. Un signal RL est un signal multistandard où chaque
standard a ses propres paramètres. Cette combinaison de plusieurs standards a par
conséquent un fort PAPR. De plus, la RI permet l'accès opportuniste au spectre, ce qui
fait varier le PAPR en temps réel. Avec la non-linéarité de l'ampli�cateur de puissance,
ces forts PAPR qui varient en temps vont engendrer des distorsions et des remontées
hors bandes comme l'illustre la �gure 4.14. S1, S2, . . . , Sk sont des standards.

La problématique de l'ampli�cation des signaux multi-standards dans le contexte
RI a fait l'objet de nombreuse études dont [78,151�153].

4.4.2 Introduction à l'approche conjointe dynamique

A partir de la �gure 4.14, il apparaît donc que les problèmes de non-linéarité de
l'ampli�cateur de puissance se posent dans le contexte RI avec plus de contraintes
(di�cultés) car les signaux sont multi-standards et ont de forts PAPR qui varient en
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Figure 4.14 � Les problèmes liés à l'ampli�cation des signaux multi-standards

temps réel (à cause de l'accès opportuniste au spectre). La solution à ces problèmes
comme nous l'avons montrée pour le contexte multi-porteuse est l'approche conjointe de
la réduction du PAPR et de la linéarisation. La réduction du PAPR permet d'augmenter
le rendement tandis que la linéarisation (ou la prédistorsion en particulier) améliore la
linéarité comme l'illustre la �gure 4.15.
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Figure 4.15 � Approche conjointe comme solution des problèmes d'ampli�cation des
signaux multi-standards

Grâce à la vision commune par ajout de signal que nous avons abordée dans la
section précédente, la génération et l'adaptation dynamique des signaux additionnels
de réduction du PAPR et de prédistorsion o�rent plus de �exibilité dans la gestion
de la linéarité et du rendement de l'ampli�cateur. Nous proposons donc une approche
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conjointe dynamique de la réduction du PAPR et de la prédistorsion en fonction de
l'environnement radio. Pour cela :

1. on collecte des informations sur l'environnement radio à l'aide de capteurs. L'ana-
lyse de ces informations permet d'évaluer les besoins en linéarité et en rendement
de l'ampli�cateur de puissance.

2. on adapte ensuite la réduction du PAPR et la prédistorsion a�n d'avoir les per-
formances désirées en termes de linéarité et de rendement.

Dans [92], les auteurs ont proposé l'ajout en particulier d'un capteur de PAPR
dans le contexte RI a�n d'améliorer les performances en terme de rendement de l'am-
pli�cateur de puissance. L'idée de base est de tenir compte du PAPR lors de l'accès
opportuniste au spectre a�n de garder le même recul à l'entrée de l'ampli�cateur. L'ac-
cès opportuniste au spectre se fera par conséquent aussi bien en fonction du capteur
détecteur de bandes libres que du capteur PAPR. L'approche conjointe dynamique par
ajout de signal généralise l'idée de [92] en adaptant la linéarité et le rendement de l'am-
pli�cateur en fonction d'informations provenant de nombreux capteurs disponibles dans
le contexte RI.

On peut également faire une analogie entre l'approche conjointe dynamique par
ajout de signal et les travaux e�ectués dans [154]. L'auteur montre qu'il est possible de
modéliser statistiquement les informations reçues par les capteurs sur l'environnement
radio a�n d'optimiser le fonctionnement de l'équipement radio et la qualité de service.
La faisabilité expérimentale de cette approche est explorée à travers l'optimisation de
l'égaliseur au niveau du récepteur. En fonction des informations provenant des capteurs
comme par exemple le RSB du canal, on estime s'il est nécessaire ou pas d'e�ectuer
l'égalisation et cela à l'aide d'un algorithme de prise de décision. Le fait de limiter
l'action de l'égaliseur va réduire la complexité du récepteur [155,156].

4.4.3 Prise en compte des capteurs RI

Dans le contexte RI, plusieurs capteurs fournissent des informations a�n de per-
mettre à l'équipement radio de percevoir son environnement et de s'adapter. Il s'agit
des capteurs comme la vitesse, la position, la sécurité, la détection de bandes libres,
la fréquence symbole, la température du matériel, la mobilité verticale inter et intra-
réseaux, la formation des lobes d'antennes, etc. Dans le cadre d'une gestion dynamique
de la linéarité et du rendement de l'ampli�cateur, certains capteurs peuvent être plus
pertinents que d'autres en fonction des informations collectées. L'analyse de ces infor-
mations reçues permet d'évaluer précisément le besoin en linéarité et en rendement pour
ensuite adapter la réduction du PAPR et la prédistorsion.

Le tableau 4.1 rassemble des exemples de capteurs (liste non-exhaustive) classés
en fonction des critères analysés. Pour estimer par exemple le besoin en linéarité de
l'équipement radio (y compris de l'ampli�cateur), plusieurs capteurs jouent un rôle
prépondérant. Il s'agit entre autre de l'estimation de canal, le rapport-signal à bruit,
la distance à la station de base, etc. De même, on peut également estimer le besoin en
rendement en se basant particulièrement sur les capteurs comme le niveau de batterie,
la consommation instantanée, la puissance émise, le PAPR, etc.
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Critères Exemples de capteurs

linéarité

estimation de canal,
rapport signal à bruit,

distance de l'utilisateur à la station
de base,
etc.

rendement

consommation instantanée,
puissance émise,

PAPR,
niveau de la batterie,

etc.

Table 4.1 � Exemples de capteurs pris en compte dans l'approche conjointe dynamique
en fonction des critères à évaluer

4.4.4 L'approche conjointe dynamique par ajout de signal

L'approche conjointe dynamique par ajout de signal que nous proposons ici consiste à
adapter en temps réel les signaux additionnels de réduction du PAPR et de prédistorsion
en fonction de l'environnement radio de l'équipement. Elle se base sur la vision commune
par ajout de signal que nous avons présentée dans la section 4.3. Les signaux additionnels
de réduction du PAPR et de prédistorsion sont pondérés en fonction des besoins en
linéarité et en rendement. A�n d'éviter la dégradation du TEB, le signal de réduction
du PAPR est ajouté sur les sous-porteuses réservées comme pour les techniques de
Tone Reservation (TR) [65]. Le signal de prédistorsion est par contre ajouté sur toutes
les sous-porteuses. En e�et, ce signal compense les non-linéarités de l'ampli�cateur
qui s'étalent normalement sur toutes les sous-porteuses. La �gure 4.16 illustre dans
le domaine fréquentiel l'ajout des signaux additionnels de réduction du PAPR et de
prédistorsion a�n d'améliorer la linéarité et le rendement de l'ampli�cateur.

Le principe de fonctionnement de l'approche conjointe dynamique par ajout de signal
est illustré sur la �gure 4.17. Il s'expliquer en trois étapes :

� dans un premier temps, les capteurs collectent des informations sur l'environne-
ment radio. Les principaux capteurs concernés sont résumés dans le tableau 4.1.

� dans un second temps, un moteur de décision génère deux vecteurs dit �motifs�,
à savoir A = [α0, α1, . . . , αN−1] et B = [β0, β1, . . . , βN−1], qui vont pondérer
(adapter) respectivement la réduction du PAPR et la prédistorsion.

� dans un troisième temps, le signal additionnel conjoint est généré et s'exprime
par :

Ck = αkC
papr
k + βkC

pd
k , (4.18)

où Cpaprk et Cpdk représentent respectivement les réponses fréquentielles du signal de
réduction du PAPR cpapr(t) et du signal de prédistorsion cpd(t).
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La génération des motifs i.e les vecteurs A et B, est faite par le moteur de décision
après fusion et analyse des informations collectées sur l'environnement radio. Le moteur
de décision est constitué d'un algorithme (de prise de décision). Une perspective aux
travaux de cette thèse sera la conception de cet algorithme. Un état de l'art des dix
dernières années de travaux sur la prise de décision est présenté dans [153,157]. D'autres
travaux qui se basent sur une modélisation statistique de l'environnement sont également
disponible dans [155,156].

Les motifs sont des vecteurs binaires (de 0 et de 1) dont la longueur correspond
au nombre de sous-porteuses du signal RL. Un motif contenant uniquement des 1 si-
gni�e que toutes les sous-porteuses correspondantes sont actives. Un motif contenant
uniquement des 0 signi�e qu'elles sont toutes éteintes. Le nombre de 1 dans le motif
A correspond au nombre de sous-porteuses réservées pour la réduction du PAPR. De
même, celui dans B est le nombre de sous-porteuses utilisées pour la prédistorsion.
Par la suite, la réduction du PAPR et la prédistorsion sont conjointement adaptées en
décidant du nombre et de la position des 0 et des 1 dans chacun des motifs A et B.
Un exemple de motifs est donné sur la �gure 4.18 représentant un contexte où seule
la réduction du PAPR est e�ectuée sur les sous-porteuses réservées. La prédistorsion
est alors éteinte. Comme on peut le voir, A correspond à un vecteur avec des 1 aux
indices de toutes les sous-porteuses de réduction du PAPR et 0 au niveau des autres.
B est égal à un vecteur de 0 sur tous les indices. En posant Nr l'ensemble des indices
des sous-porteuses réservées et Nu celui des sous-porteuses de données, cela se traduit
pour le vecteur A par αk = 1, ∀k ∈ Nr et αk = 0, ∀k ∈ Nu et pour le vecteur B par
βk = 0, ∀k ∈ Nr ∪Nu.

0

1

0

1

Indices des sous-porteuses

A

B
Indices des sous-porteuses

Figure 4.18 � Exemple de motifs générés pour e�ectuer uniquement la réduction du
PAPR

4.4.5 Quelques exemples de scénarios simples

L'objectif ici est d'illustrer le principe de l'approche conjointe dynamique par ajout
de signal à travers deux exemples d'environnement radio correspondants à deux scéna-
rios simples. Étant donné que nous ne traitons pas l'algorithme du moteur de décision,
chaque scénario correspond à des valeurs de A et B choisies empiriquement en fonction
du contexte radio analysé.

Dans le premier scénario, nous considérons qu'à un moment donné, l'équipement
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radio est proche de la station de base et l'utilisateur a besoin d'augmenter son débit de
données (par exemple pour faire du transfert de données à haut débit). Les informations
collectées par les capteurs montrent une bonne estimation de canal, un fort rapport
signal à bruit et un bon niveau de la batterie. Dans cette situation, il n'y a pas besoin
d'une forte réduction du PAPR. De même, une parfaite linéarisation de l'ampli�cateur
n'est pas forcément nécessaire mais la prédistorsion doit être maintenue pour éviter les
interférences inter-canaux. Par conséquent, le nombre de sous-porteuses réservées pour
la réduction du PAPR est �xé à 1% du nombre total de sous-porteuses. Le vecteur A
correspondant est généré avec des 1 aux sous-porteuses réservées et 0 dans les autres.
Pareillement, 90% des sous-porteuses est utilisé pour le signal de prédistorsion et le
vecteur B correspondant est aussi généré.

Le deuxième scénario considère une situation où l'équipement radio a un faible
niveau de batterie et un haut débit de données n'est pas requis (par exemple lors d'une
communication voix). Une bonne estimation de canal est observée avec un niveau de
rapport signal à bruit acceptable. Cette situation implique un grand besoin d'augmenter
le rendement énergétique et par conséquent un fort gain de réduction du PAPR. Le
nombre de sous-porteuses pour la réduction du PAPR doit donc être augmenté. Nous
le �xons à 15% du total de sous-porteuses avec le vecteur A correspondant. B est �xé
à 1 pour toutes les sous-porteuses a�n de garder une performance maximale pour la
prédistorsion et préserver la qualité des données transmises.

Contexte radio besoin de linéarité besoin de rendement
Scenario 1 faible faible
Scenario 2 fort fort

Table 4.2 � Résumé de l'analyse des deux scénarios présentés

Les deux scénarios sont résumés dans le tableau 4.2. Les motifs correspondants sont
illustrées sur la �gure 4.20.

4.4.6 Résultats de simulation

Le modèle de simulation des signaux RL est basé sur [41] avec un système multi-
standard illustré sur la �gure 4.19. Les standards considérés sont le GSM, le Wi-� et
le DAB (Digital Audio Broadcasting). Le nombre de sous-porteuses utilisées pour la
réduction du PAPR varie en fonction des scénarios. Les performances en termes de
rendement et de linéarité de l'approche conjointe dynamique par ajout de signal sont
évaluées après l'ampli�cateur de puissance en simulant la CCDF du PAPR ainsi que
l'EVM. En e�et le rendement de l'ampli�cateur est inversement proportionnel au PAPR
du signal ampli�é comme nous l'avons montré dans le chapitre 2. Nous considérons un
ampli�cateur SSPA représenté par le modèle de Rapp [10].

La �gure 4.21 montre les CCDF du PAPR du signal RL après l'ampli�cateur pour
les deux scénarios. On y montre également la CCDF du PAPR du signal RL initial
ainsi que sa courbe théorique dont l'équation est donnée dans [151]. Les simulations
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Figure 4.19 � Modèle de simulation du signal RL multi-standard avec les sous-porteuses
réservées pour la réduction du PAPR
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sont faites sur 5.104symboles de données aléatoires. L'IBO est �xé à 10dB à l'entrée de
l'ampli�cateur. On peut remarquer que le PAPR du signal initial a une valeur d'environ
11dB à 10−2. Grâce à l'approche conjointe par ajout de signal, particulièrement au
signal de réduction du PAPR, il est réduit avant de passer à travers l'ampli�cateur.
Grâce au signal de prédistorsion, les non-linéarités de l'ampli�cateur sont compensées
exceptées la saturation qui ne peut être compensée et qui va contribuer à réduire le
PAPR (par écrêtage). Cela est remarquable dans le scénario 1 où le gain de réduction
du PAPR est faible donc l'ampli�cateur sature ; le PAPR mesuré est de 10dB à 10−2

de probabilité. Dans le scénario 2, la réduction du PAPR est plus forte donc il n'y a
presque pas de saturation. Après l'ampli�cateur, le PAPR mesuré est de 9dB à 10−2.
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Figure 4.21 � La CCDF du PAPR du signal RL ampli�é dans les deux scénarios avec
IBO = 10dB

Dans la �gure 4.22, la linéarité de l'ampli�cateur est mesuré à travers l'EVM en
fonction du recul IBO. Dans les deux scénarios, l'EVM décroit proportionnellement
à l'IBO et après IBO = 10dB, l'EVM est égal à zéro, ce qui signi�e que les non-
linéarités de l'ampli�cateur sont parfaitement compensées. Nous pouvons remarquer que
le scénario 1 a des valeurs d'EVM plus grandes que celles du scénario 2. Cela montre
que grâce à la gestion dynamique des signaux additionnels de réduction du PAPR et de
prédistorsion, la linéarité mesurée ici par l'EVM, peut être améliorée (comme dans le
scénario 2) ou dégradée (comme dans le scénario 1).

On peut conclure à partir des deux �gures 4.21 et 4.22 qu'en fonction du nombre
de sous-porteuses utilisées pour la réduction du PAPR (1% dans le scénario 1 et 15%
dans le scénario 2), et de celui pour la prédistorsion (90% dans le scénario 1 et 100%
dans le scénario 2), il est possible d'in�uencer en fonction des besoins la linéarité et le
rendement de l'ampli�cateur de puissance.
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Figure 4.22 � Performance EVM de l'approche conjointe dynamique par ajout de signal
pour les deux scénarios

4.5 Conclusion

La réduction du PAPR et la prédistorsion sont deux traitements complémentaires qui
sont associés pour améliorer la linéarité et le rendement de l'ampli�cateur de puissance.
Dans ce chapitre, nous avons montré qu'il est possible d'avoir une vision commune de
ces deux traitements en se basant sur les techniques d'ajout de signal.

Pour cela, nous avons premièrement modélisé la prédistorsion en technique d'ajout
de signal. Le signal additionnel de prédistorsion est le signal de compensation des non-
linéarités de l'ampli�cateur. Deux algorithmes ont été présentés pour la génération de
ce signal. Le premier est basé sur le théorème de Bussgang et a besoin d'une phase préli-
minaire d'estimation de la caractéristique de l'ampli�cateur. Le second est l'algorithme
itératif de compensation d'erreur (AICE) qui contrairement au premier n'a pas besoin
d'une phase d'estimation.

Dans un contexte d'approche conjointe, cette nouvelle formulation de la prédistor-
sion permet d'avoir d'une part un signal additionnel de réduction du PAPR et d'autre
part un signal additionnel de prédistorsion. Un premier avantage de cette formulation
est la possibilité d'une vision commune des deux traitements (réduction du PAPR te pré-
distorsion). Plusieurs scénarios d'approche conjointe par ajout de signal peuvent donc
être envisagées. Deux scénarios d'approche conjointe par ajout de signal correspondant
à deux exemples de combinaison de la réduction du PAPR et de la prédistorsion sont
présentés : il s'agit de la combinaison en série et en parallèle. Elles ont des performances
proches.

Un autre avantage de cette formulation est la possibilité d'avoir une vision sous-
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porteuse par sous-porteuse de la correction (les deux traitements) en passant dans le
domaine fréquentiel. Nous avons alors exploré cet aspect en proposant d'adapter dy-
namiquement les signaux additionnels de réduction du PAPR et de la prédistorsion en
fonction de l'environnement radio dans un contexte Radio Intelligente.

Le prochain chapitre se base également sur cette formulation puis sur la combinaison
en parallèle pour proposer une approche conjointe uni�ée de la réduction du PAPR et
de la prédistorsion par ajout de signal. L'idée de base est de générer un seul signal
additionnel conjoint qui va à la fois compenser les non-linéarités de l'ampli�cateur et
réduire le PAPR du signal à ampli�er.
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Chapitre 5

Approche conjointe uni�ée de la
réduction du PAPR et de la
prédistorsion par ajout de signal

Sommaire
5.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 131
5.2 Mise à jour de la classi�cation générale . . . . . . . . . . . . 132
5.3 Approche conjointe uni�ée par ajout de signal . . . . . . . . 132

5.3.1 Principe de base . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 134
5.3.2 Formulation globale du problème . . . . . . . . . . . . . . . . 135

5.4 Techniques de génération du signal additionnel conjoint . . 135
5.4.1 Algorithme ARRP . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 136
5.4.2 Algorithme AICE-PD . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 140
5.4.3 Résultats de simulation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 143

5.5 Approche conjointe uni�ée vs approche polynomiale . . . . 148
5.5.1 Étude de complexité . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 150
5.5.2 Résultats de simulations comparatives . . . . . . . . . . . . . 152

5.6 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 154

5.1 Introduction

Grâce au chapitre 4, nous avons vu qu'il était possible de disposer d'une part d'un
signal additionnel de réduction du PAPR et d'autre part d'un signal additionnel de
prédistorsion. La combinaison des deux signaux additionnels permet d'avoir un signal
additionnel conjoint qui e�ectue simultanément les deux traitements, la réduction du
PAPR et la prédistorsion. L'objectif de ce chapitre est de générer directement ce signal
additionnel conjoint qui va à la fois compenser les non-linéarités de l'ampli�cateur de
puissance et réduire la dynamique du signal à ampli�er. Les deux traitements sont alors
fusionnés dans une approche conjointe uni�ée par ajout de signal.
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Le chapitre est organisé autour de quatre points principaux. Le premier point pro-
pose de mettre à jour la classi�cation générale des techniques d'approche conjointe
que nous avons proposée dans le chapitre 3. En e�et, l'approche conjointe uni�ée par
ajout de signal fusionne la réduction du PAPR et la prédistorsion, ce qui permet de
créer une catégorie nouvelle dans l'arborescence. Dans le second point, nous présentons
le principe générale de l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal. Dans le troi-
sième point, nous proposons deux algorithmes pour la génération du signal additionnel
conjoint. Le premier est basé sur une méthode de recherche de racines de polynômes
tandis que le second est un algorithme itératif basé sur la compensation d'erreur. Dans le
quatrième et dernier point, nous comparons les deux algorithmes d'approche conjointe
uni�ée par ajout de signal entre eux ainsi qu'avec l'approche conjointe polynomiale pro-
posée dans [139, 140]. En e�et, dans la littérature, l'approche polynomiale est celle qui
se rapproche le plus de l'approche conjointe proposée. Cela nous a donc incité à faire
une étude comparative qui consiste en une étude détaillée de la complexité de chaque
algorithme ainsi que des résultats de simulations.

5.2 Prise en compte de l'approche conjointe par ajout de
signal dans la classi�cation générale

Avant de détailler le concept de l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal,
nous pouvons dès à présent mettre à jour la classi�cation générale proposée dans la
�gure 3.8 du chapitre 3. En e�et, l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal est
une nouvelle vision de l'association de la réduction du PAPR et de la prédistorsion.
C'est une approche conjointe collaborative qui contrairement à toutes les techniques
que nous avons vues dans l'état de l'art propose de fusionner la réduction du PAPR
et la prédistorsion en un seul bloc. La �gure 5.1 présente la nouvelle classi�cation des
techniques d'approche conjointe en tenant compte de l'approche conjointe uni�ée par
ajout de signal.

5.3 Principe général de l'approche conjointe uni�ée par
ajout de signal

La vision commune de la réduction du PAPR et de la prédistorsion est le princi-
pal avantage de la modélisation de la prédistorsion en tant que technique d'ajout de
signal. En plus des possibilités de combinaison que nous avons présentées, elle permet
plus globalement de fusionner la réduction du PAPR et la prédistorsion à travers une
approche conjointe uni�ée par ajout de signal. Dans cette section, nous présentons pre-
mièrement le principe de fonctionnement de cette nouvelle approche et deuxièmement
le calcul théorique du signal additionnel conjoint peut être formulé comme un problème
d'optimisation.
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Figure 5.1 � Classi�cation générale des techniques d'approche conjointe en y incluant
l'approche conjoint uni�ée proposée
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5.3.1 Principe de base

L'idée de base de l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal est de fusionner la
réduction du PAPR et la prédistorsion sous une formulation uni�ée par ajout de signal.
Elle se base sur la combinaison en parallèle présentée dans la section 4.3 comme l'illustre
la �gure 5.2. En e�et, la réduction du PAPR et la prédistorsion ont toujours été abordées
séparément dans la littérature mais grâce à la modélisation (dans le chapitre 4) de la
prédistorsion comme technique d'ajout de signal, on a une vision commune par ajout
de signal de ces deux traitements. Par conséquent, en combinant d'une part le signal
additionnel de réduction du PAPR et d'autre part le signal de prédistorsion, on peut
générer un signal additionnel conjoint qui compense les non-linéarités de l'ampli�cateur
et réduit le PAPR.
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Figure 5.2 � De la vision séparée de la réduction du PAPR et la prédistorsion vers une
approche conjointe uni�ée par ajout de signal

L'avantage d'une telle approche conjointe est qu'elle permet d'alléger la chaîne de
transmission de l'émetteur du fait de la réduction du nombre de traitements. De plus,
grâce à la performance bien connue des techniques d'ajout de signal, le compromis entre
la linéarité et le rendement pourra donc être amélioré. La question est donc : comment
générer directement le signal additionnel conjoint ?
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5.3.2 Formulation globale du problème

Considérons un ampli�cateur dont les caractéristiques générales sont données par
(1.10). L'objectif de l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal est de générer un
signal de correction c(t) qui e�ectue à la fois la prédistorsion et la réduction du PAPR
comme dans (4.15). Dans les conditions idéales, le signal additionnel de prédistorsion
compense parfaitement les non-linéarités de l'ampli�cateur comme dans (4.2). Ainsi le
signal ampli�é ne dépendra que du signal additionnel pour la réduction du PAPR et
s'exprime par :

fAP (x(t) + c(t)) = Gp (x(t) + cpapr(t)) . (5.1)

Cependant, il est pratiquement impossible de réaliser une prédistorsion parfaite de
l'ampli�cateur de puissance à cause principalement de la saturation. La linéarité par-
faite, implicite dans (5.1), n'est donc réalisable que si le recul IBO est su�samment
important pour éviter la saturation. Par conséquent, le signal additionnel c(t) peut être
déterminé dans le but de minimiser un critère des moindres carrés dé�ni par :

J(c) = E
{
|fAP (x(t) + c(t))−Gp (x(t) + cpapr(t))|2

}
. (5.2)

En considérant que le signal de réduction du PAPR cpapr(t) est préalablement calculé à
l'aide d'une technique de réduction du PAPR, le signal additionnel conjoint est obtenu
en résolvant le problème suivant :

min
c
J(c). (5.3)

Il faut remarquer que la fonction de transfert fAP (.) de l'ampli�cateur est une fonction
convexe. Le problème est par conséquent convexe. La solution optimale est alors donnée
par :

copt(t) = P (Gp (x(t) + cpapr(t)))− x(t), (5.4)

avec P (.) la fonction de prédistorsion.

5.4 Techniques de génération du signal additionnel conjoint

Dans cette section, nous présentons deux algorithmes pour la génération du signal
additionnel conjoint. Le premier est basé sur la recherche des racines de polynômes
(ARRP) ; il a besoin d'une première étape de génération d'un signal de réduction du
PAPR et d'estimation des caractéristiques de l'ampli�cateur de puissance. Le second
algorithme par contre est basé sur la compensation d'erreur (AICE-PD). Il est itératif
et n'a pas besoin d'une première étape de génération du signal de réduction du PAPR
ou d'estimation des caractéristiques de l'ampli�cateur.
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5.4.1 Algorithme basé sur la recherche de racines de polynômes (ARRP)

L'ARRP résout le problème (5.3) en deux étapes. D'abord, on génère un signal
de réduction du PAPR à l'aide d'une technique choisie et ensuite on calcule le signal
additionnel conjoint. L'ampli�cateur est modélisé sous forme polynomiale et une étape
d'estimation préliminaire est nécessaire.

5.4.1.1 Formulation du problème sous forme polynomiale

Sans perte de généralité, considérons de nouveau que l'ampli�cateur soit modélisé
par un modèle polynomial sans mémoire avec des monômes de degrés impairs [10,22]. Le
modèle polynomial est en fait le plus utilisé et le plus simple en termes d'implémentation
des systèmes non-linéaires comparé aux modèles comme ceux basés sur les noyaux de
Volterra [10]. La fonction de transfert de l'ampli�cateur peut alors s'écrire :

fAP (x(t) + c(t)) = (x(t) + c(t))

K−1∑
k=0

h2k+1 |x(t) + c(t)|2k , (5.5)

où {h1, h3, . . . h2K−1} représentent ses coe�cients polynomiaux. Le paramètreK contrôle
le degré du polynôme. x(t) et c(t) sont respectivement le signal initial et le signal addi-
tionnel de correction.

En passant dans le domaine numérique et a�n de simpli�er l'écriture des expressions
à venir, notons rn et φxn respectivement l'amplitude et la phase du signal corrigé xn+cn.
De même notons h0,n et φzn respectivement l'amplitude et la phase du signal ampli�é
souhaité Gp (xn + cpaprn ) donné dans (5.1). Alors :{

rn = |xn + cn| ,
φxn = ∠ {xn + cn} .

(5.6)

{
h0,n = Gp |xn + cpaprn | ,
φzn = ∠ {xn + cpaprn } .

(5.7)

∠{.} est la fonction qui renvoie la phase. A partir des notations (5.6) et (5.7) ainsi que
de l'expression polynomiale de l'ampli�cateur (5.5), la fonction de coût dé�nie dans
(5.2) peut se réécrire plus simplement dans le domaine numérique par :

J (rn) = E


(
K−1∑
k=0

h2k+1r
2k+1
n − h0,n

)2
 . (5.8)

La résolution du problème (5.3) revient à trouver rn qui minimise (5.8). Le signal addi-
tionnel de correction cn sera ensuite déduit à l'aide de (5.6) en posant :

cn = rne
jφzn − xn. (5.9)

Sachant que l'ampli�cation est considéré sans mémoire, il n'y aura pas de distorsions
de phase, i.e φxn = φzn .
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5.4.1.2 Principe de l'ARRP

La minimisation de (5.8) peut être traduite simplement en un problème classique
de recherche des racines de l'équation suivante :

h2K−1r
2K−1
n + h2K−3r

2K−3
n + · · ·+ h1rn − h0,n = 0. (5.10)

Il faut remarquer que l'équation (5.10) dépend de la variable temporelle n. Le cal-
cul se fait donc échantillon par échantillon. En considérant un système OFDM de N
sous-porteuses avec un facteur de sur-échantillonnage L, les signaux produits ont NL
échantillons. Le signal additionnel conjoint est alors solution d'un système de NL équa-
tions polynomiales donné par :

r0 r3
0 . . . r2K−1

0

r(1) r(1)3 . . . r2K−1
1

...
...

...
...

rNL−1 r3
NL−1 . . . r2K−1

NL−1




h1

h3
...

h2K−1

 =


h0,0

h0,1
...

h0,NL−1

 (5.11)

On peut noter à titre indicatif que la première matrice dont les éléments sont des
puissances de rn est la matrice de Vandermonde.

La méthodologie de résolution de (5.11) comporte deux étapes :

1. générer un signal de réduction du PAPR cpapr à l'aide d'une technique de réduc-
tion du PAPR [8, 9, 43]. Les techniques TR peuvent être utilisées pour éviter la
dégradation du TEB [65,75].

2. résoudre (5.11), i.e trouver {r0, r1, . . . , rNL−1}, en supposant que les coe�cients
polynomiaux de l'ampli�cateur sont connus grâce à une phase préliminaire d'ap-
prentissage. Chaque rn est calculé en résolvant (5.10) à l'aide d'un algorithme de
recherche de racines de polynômes.

Le calcul des racines d'un polynôme est un problème mathématique classique pour
lequel il existe de nombreux algorithmes pour approcher ou trouver la solution exacte.
Le degré impair du polynôme garantit l'existence au moins d'une racine réelle. Nous
choisissons la méthode des valeurs propres qui permet de trouver toutes les racines du
polynôme avec une grande précision.

La méthode des valeurs propres consiste à calculer les racines d'un polynôme à partir
des valeurs propres de lamatrice compagnon correspondante. En e�et, en algèbre linéaire
classique, les valeurs propres d'une matrice correspondent aux racines du polynôme
caractéristique. Pour cela, réécrivons le polynôme (5.10) sous une forme unitaire en
l'exprimant comme :

p (rn) = r2K−1
n + p2K−3r

2K−3
n + p2K−5r

2K−5
n + · · ·+ p1rn − p0,n = 0, (5.12)

avec p0,n =
h0,n
h2K−1

et p2k−1 =
h2k−1

h2K−1
pour k = 1, 3, . . . ,K − 1 et h2K−1 6= 0. La matrice
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compagnon de ce polynôme s'écrit comme suite :

Mn =


−p2K−2 −p2K−3 . . . −p1 p0,n

1 0 . . . . . . 0

0 1
. . .

...
...

. . . . . . . . .
...

0 . . . 0 1 0

 (5.13)

Il faut remarquer que la matrice compagnon est une matrice carrée et a pour polynôme
caractéristique PMn(rn) , det

{
rnId−Mn

}
= p(rn). La dernière étape de la méthode

des valeurs propres est de calculer les valeurs propres de cette matrice correspondant
aux racines du polynôme. Il y a normalement plusieurs racines par polynôme et il y en
a au moins une qui est réelle comme nous l'avons expliqué plus haut. A�n d'éviter les
distorsions de phase ou une trop forte augmentation de la puissance moyenne du signal,
nous choisissons la plus petite racine réelle (i.e la plus petite valeur propre réelle de
Mn) pour former l'échantillon recherché du signal rn. L'échantillon correspondant du
signal additionnel cn est en�n déduit par la suite grâce à (5.9).

En considérant tous les échantillons d'un symbole OFDM et le système d'équations
décrit dans (5.11), nous pouvons remarquer que seul un élément change dans la matrice
compagnon d'un polynôme à un autre. Cet élément, p0,n dans la matrice Mn (5.13),
correspond au signal ampli�é désiré. Par conséquent, on peut envisager d'e�ectuer la
recherche de racines de façon collaborative. On calcule les valeurs propres d'une première
matrice compagnon et on déduit pour les autres. Cela permet de réduire le nombre de
calculs et donc la complexité.

La �gure 5.3 présente le diagramme en blocs de l'approche conjointe uni�ée par
ajout de signal basée sur l'algorithme ARRP précédemment expliqué.
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Figure 5.3 � Schéma de l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal basée sur
l'ARRP

En conclusion, il est possible de générer un signal additionnel conjoint pour la réduc-
tion du PAPR et la prédistorsion à l'aide d'un algorithme de recherche des racines de
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polynômes tel que la méthode des valeurs propres. L'originalité dans cette approche est
la formulation uni�ée par ajout de signal de l'approche conjointe des deux traitements
qui sont la réduction du PAPR et la prédistorsion. Contrairement à la tendance géné-
rale qui a une vision séparée, l'approche proposée ici a l'avantage de fusionner les deux
traitements en un seul bloc et donc une gestion simultanée de la réduction du PAPR et
de la prédistorsion. De plus, nous pouvons remarquer que la complexité de l'algorithme
peut être considérablement réduite si on considère que la complexité de la méthode des
valeurs propres est de l'ordre de O(K3) et qu'elle n'est exécutée qu'une fois du fait de
la possibilité de déduire les racines de tous les polynômes à partir de celles d'un seul.

La phase préliminaire d'apprentissage des coe�cients polynomiaux de l'ampli�cateur
est déterminante pour une bonne performance de l'algorithme proposé. Nous proposons
dans la suite une version adaptative qui inclut cette phase. L'objectif est de garantir
l'e�cacité de l'algorithme en prenant en compte les variations de l'ampli�cateur.

5.4.1.3 Version adaptative de l'ARRP

Ici, nous abordons la possibilité de rendre adaptatif l'algorithme d'approche conjointe
uni�ée par ajout de signal que nous venons de proposer. Cette version adaptative s'ap-
plique dans le cas où l'ampli�cateur de puissance a une caractéristique qui varie vite
soit à cause de la largeur de bande du signal à ampli�er ou de la température, de
la fréquence, de l'amortissement, etc. Les coe�cients polynomiaux de l'ampli�cateur
(5.5) sont directement appris à l'aide d'un algorithme des moindres carrées (LMS). Po-
sons h = [h1, h3, . . . , h2K−1]T le vecteur des coe�cients polynomiaux de l'ampli�cateur.
L'idée est premièrement de calculer un vecteur initial des coe�cients h(0) avec un signal
additionnel nul et ensuite de le mettre à jour itérativement.

De même que le signal additionnel dans (5.3), le vecteur des coe�cients polynomiaux
est calculé en minimisant :

J(h) = E


(
K−1∑
k=0

h2k+1r
2k+1
n − h0,n

)2
 . (5.14)

L'algorithme LMS s'écrit alors comme :

h(ni+1) = h(ni) − 1

2
µ∇J(h(ni)) (5.15)

où ni est l'indice des itérations et µ est le pas qui contrôle la convergence de l'algorithme
LMS.
A partir de (5.14), le gradient de la fonction de coût J(h) est calculé comme :

∇J (h) = ∇E


(
K−1∑
k=0

h2k+1r
2k+1
n − h0,n

)2
 (5.16)

= 2E
{

Rne
(h)
n

}
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avec Rn =
[
rn r

3
n . . . r

2K−1
n

]T
et e(h)

n l'erreur de calcul des coe�cients polynomiaux qui
s'écrit comme suite :

e(h)
n =

K−1∑
k=0

h2k+1r
2k+1
n − h0,n. (5.17)

A partir de (5.16), l'algorithme LMS permet d'approximer le gradient de la fonction de
coût comme :

∇J (h) ≈ 2Rne
(h)
n . (5.18)

La �gure 5.4 illustre la version adaptative de l'ARRP. Les étapes de calcul sont
illustrées dans l'algorithme 2.

algorithme 2 Pseudo-algorithme de la version adaptative de l'ARRP

Entrées:

1: x = [x0, x1, . . . , xNL−1]T le signal OFDM de départ,
2: c = 0NL le signal additionnel est initialisé à zéro,
3: µ⇐ pas de convergence de l'algorithme LMS,
4: calculer cpapr à l'aide d'une technique donnée de réduction du PAPR
5: répéter
6: Calculer les coe�cients polynomiaux de l'ampli�cateur à l'aide de l'algorithme

LMS qui s'écrit à partir de (5.16) et de (5.18) :

h(ni+1) = h(ni) − µRnie
(h)
ni (5.19)

7: Calculer le signal additionnel c à l'aide de l'algorithme ARRP décrit précédem-
ment,

8: Calcul de l'erreur e(h)
ni à partir de (5.17),

9: jusqu'à nombre maximum d'itérations ou e(h)
ni ≤ ε.

A partir de la �gure 5.4 et l'algorithme 2, nous pouvons conclure qu'il est possible
de rendre adaptative l'ARRP. Les coe�cients caractéristiques de l'ampli�cateur sont
dans ce cas calculés et mis à jour dynamiquement et itérativement [10].

5.4.2 Algorithme itératif de compensation d'erreur sur les porteuses
de données (AICE-PD)

L'idée de base de l'AICE-PD est d'utiliser l'écrêtage intrinsèque de la fonction de
transfert de l'ampli�cateur sur les sous-porteuses réservées ou non-utilisées et d'appli-
quer l'algorithme itératif de compensation d'erreur 1 sur les sous-porteuses de données.
Une approche conjointe uni�ée par ajout de signal est donc e�ectuée avec sur les sous-
porteuses de données le signal de prédistorsion et sur les sous-porteuses réservées ou

1. algorithme AICE, voir alg. 1, page 111.
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Figure 5.4 � Schéma de la version adaptative de l'ARRP

non-utilisées le signal de réduction du PAPR. Contrairement à l'ARRP, l'AICE-PD n'a
pas besoin d'une phase préliminaire d'estimation des caractéristiques de l'ampli�cateur.

5.4.2.1 Formulation du problème dans le domaine fréquentiel

Sans perte de généralité, ré-écrivons le problème (5.2) dans le domaine fréquentiel.
Le signal additionnel conjoint C est la sommation du signal de prédistorsion Cdp et
de celui de réduction du PAPR Cpapr comme le montre (4.16). La formulation dans
le domaine fréquentiel permet d'avoir une vision sous-porteuse par sous-porteuse du
signal additionnel C et par conséquent une grande liberté dans le choix d'a�ectation
des sous-porteuses. Plusieurs con�gurations sont alors possibles selon les contraintes et
les spéci�cations des standards.

Dans la suite, nous choisissons de combiner d'une part le signal additionnel de ré-
duction du PAPR qui sera sur les sous-porteuses réservées ou non-utilisées et d'autre
part le signal de prédistorsion sur les sous-porteuses utiles comme l'illustre la �gure
5.5. L'objectif est d'une part d'éviter la dégradation du TEB engendrée par le signal de
réduction du PAPR et d'autre part focaliser la prédistorsion sur les données qui sont
sur les sous-porteuses utiles. Le choix des sous-porteuses utiles pour le signal de prédis-
torsion permet également d'éviter les e�ets antagonistes entre la réduction du PAPR et
la prédistorsion qui sont alors orthogonales. Cela se traduit par :

Ck =

{
Cpaprk , k ∈ Rr

Cpdk , k ∈ Ru

. (5.20)

Rr et Ru représentent respectivement l'ensemble des Nr sous-porteuses réservées et
celui des Nu sous-porteuses utiles. Rr ∩Ru = ∅ et Nr +Nu = N .

Soit X le signal OFDM initial (avec les données sur les sous-porteuses utiles) auquel
on ajoute le signal additionnel conjoint C avec la con�guration fréquentielle comme le
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Figure 5.5 � Con�guration fréquentielle du signal additionnel conjoint généré par
l'AICE-PD

montre la �gure 5.5. L'ampli�cation de x + c va engendrer des distorsions 2 aussi bien
sur les sous-porteuses utiles que sur les sous-porteuses réservées. Notons X̂ les données
bruitées sur les sous-porteuses utiles, i.e X̂ = X + ε(u) et Ĉpapr les distorsions addition-
nelles sur les sous-porteuses reversées, i.e Ĉpapr = Cpapr + ε(r). ε(r) et ε(u) représentent
les distorsions du signal ampli�é respectivement sur les sous-porteuses réservées et sur
les sous-porteuses utiles. Cela est illustré sur la �gure 5.6. Cette vision sous-porteuse
par sous-porteuse permet de ré-écrire la fonction de coût dans le domaine fréquentiel
en comparant les données de départ avec les données ampli�ées. On obtient alors :

J(C) = E

{∣∣∣X̂k −Xk

∣∣∣2} , k ∈ Ru (5.21)

= E


∣∣∣∣∣FFT

{
1

Gp
fAP (xn + cn)− xn

}
Ru

∣∣∣∣∣
2


où FFT{.}Ru est la transformée de Fourrier limitée aux Nu sous-porteuses utiles. Les
signaux temporels discret xn et cn sont respectivement les transformées de Fourier
inverses de Xk et Ck.
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Figure 5.6 � Vision fréquentielle de l'ampli�cation du signal OFDM "corrigé"

La minimisation d'une telle fonction de coût (5.21) conduit à la recherche d'un
signal additionnel conjoint qui focalise la prédistorsion sur les sous-porteuses utiles tout
en utilisant les sous-porteuses réservées pour la réduction du PAPR comme le montre
la �gure 5.5. Le signal de réduction du PAPR sur les sous-porteuses réservées provient
de l'écrêtage de la fonction d'ampli�cation. Nous proposons dans la suite un algorithme

2. La prédistorsion inclue dans l'approche conjointe uni�ée n'est pas parfaite
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itératif de compensation d'erreur dont l'objectif est de générer ce signal additionnel
conjoint.

5.4.2.2 Principe de l'AICE-PD
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Figure 5.7 � schéma de l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal basée sur
l'AICE-PD

La �gure 5.7 représente le diagramme en blocs de l'AICE-PD pour la génération du
signal additionnel conjoint de réduction du PAPR et de prédistorsion. L'idée est d'une
part d'utiliser l'écrêtage de l'ampli�cateur comme fonction de réduction du PAPR et
d'autre part de corriger les distorsions engendrées sur les sous-porteuses utiles. Cela
oblige donc le signal additionnel conjoint à ne garder que le signal de réduction du
PAPR sur les sous-porteuses réservées tandis que le signal de prédistorsion sera sur les
sous-porteuses utiles. L'algorithme de compensation d'erreur ainsi obtenu est détaillé
dans l'algorithme 3.

L'algorithme 3 permet de générer itérativement le signal additionnel conjoint C.
De plus, on n'a pas besoin de phase d'apprentissage de l'ampli�cateur ou d'une pre-
mière étape de génération d'un signal de réduction du PAPR comme c'est le cas dans
l'algorithme ARRP présenté précédemment.

5.4.3 Résultats de simulation

Les résultats présentés ici sont basés sur les standards IEEE802.11a/g avec un sys-
tème OFDM à 64 sous-porteuses. On considère une modulation 16-QAM et un facteur
de sur-échantillonnage 4. L'ampli�cateur est de type SSPA modélisé par le modèle de
Rapp.

5.4.3.1 Résultats de simulations associés à l'ARRP

La performance de l'ARRP est testée ici en utilisant un polynôme sans mémoire de
degré K = 5 pour modéliser l'ampli�cateur de puissance. Nous choisissons le clipping
& �ltrage (CF) comme technique de réduction du PAPR. Son implantation est simple
et du fait du �ltrage, les interférences hors-bandes sont réduites. Le rapport de clipping
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algorithme 3 Pseudo-algorithme de l'AICE-PD pour la génération du signal addition-
nel conjoint de réduction du PAPR et de prédistorsion

Entrées:

1: X symbole OFDM de départ,
2: µ⇐ pas de convergence,
3: i⇐ 0 initialiser les indices d'itérations,
4: C(i) ⇐ 0 initialiser à 0 le signal additionnel conjoint,
5: répéter
6: z

(i)
n ⇐ IFFT

{
X + C(i)

}
(signal temporel prédistordu et à PAPR réduit),

7: X̂
(i)
k , Ĉ

papr(i)
k′ ⇐ FFT

{
fAP

(
z

(i)
n

)}
avec k ∈ Ru et k′ ∈ Rr (boucle de retour),

8: E
(i)
k ⇐ Xk − X̂(i)

k (calcul de l'erreur sur les sous-porteuses utiles),

9: C
(i+1)
k ⇐ C

(i)
k + µE

(i)
k (mise à jour de C sur les sous-porteuses utiles),

10: C
(i+1)
k′ ⇐ C

(i)
k′ + Ĉ

papr(i)
k′ (mise à jour de C sur les sous-porteuses réservées),

11: i⇐ i+ 1 itérations,

12: jusqu'à i ≥ nombre maximum d'itérations ou
∣∣∣E(i)

k

∣∣∣ ≤ ε.
(CR) est �xé à CR = 4dB. Les performances de l'algorithme en réduction du PAPR,
ainsi qu'en EVM et DSP sont comparées à celles d'un système idéal où la technique
de réduction du PAPR est combinée avec une prédistorsion idéale, i.e une ampli�ca-
tion idéale. Nous comparons également le système proposé à un système sans approche
conjointe où seule la réduction du PAPR est utilisée avant l'ampli�cateur.

La �gure 5.8 illustre la performance en terme de réduction du PAPR de l'ARRP pour
la génération du signal additionnel conjoint. Les courbes de type CCDF obtenues sont
tracées à partir de 104 symboles OFDM générés aléatoirement. L'IBO de l'ampli�cateur
est �xé à 8dB. On peut constater que l'algorithme a la même performance en réduction
du PAPR que l'association d'une technique de réduction du PAPR et d'une prédistorsion
idéale. Ceci est normal car la même technique de clipping & �ltrage a été utilisée dans
les deux cas avec une bonne linéarité (prédistorsion idéale). Par contre, dans le cas sans
approche conjointe où le clipping & �ltrage est associé à l'ampli�cateur, on observe
une meilleure performance au niveau PAPR. Cela s'explique du fait que la fonction
d'ampli�cation contribue à l'écrêtage du signal.

La �gure 5.9 montre la performance en linéarité évaluée à la sortie de l'ampli�cateur
à l'aide du critère EVM simulé sur 5.103 symboles OFDM générés aléatoirement. L'EVM
décroit proportionnellement à l'IBO jusqu'à une valeur minimum qui est environ 7%
correspondant aux bruits générés dans la bande par le clipping de CR = 4dB. Nous
pouvons constater que grâce à l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal qui inclut
une prédistorsion, la linéarité est améliorée comparée au cas sans approche conjointe où
il n'y a pas de prédistorsion. Comparée au système idéal, l'approche conjointe uni�ée
par ajout de signal a une performance en terme d'EVM légèrement inférieure d'environ
1%. Cela est dû d'une part à la performance de l'ARRP et d'autre part au paramètre
K qui représente le degré du polynôme modélisant l'ampli�cateur. En e�et, pour avoir
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Figure 5.8 � PAPR de l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal basée sur
l'ARRP.

une modélisation parfaite de l'ampli�cateur, il faudrait une grande valeur de K.
La �gure 5.10 montre la performance en terme de DSP de l'approche conjointe

uni�ée par ajout de signal basée sur l'ARRP pour un IBO �xé à 7dB. La simulation
est sur 5.103 symboles OFDM. Cette �gure montre la capacité de l'algorithme proposé
pour la réduction des interférences hors bandes : sa performance est identique à celle
du système idéal. Dans le système sans approche conjointe où l'on n'a que la réduction
du PAPR, l'ampli�cateur de puissance sature et introduit des non-linéarités en fonction
de la performance en réduction du PAPR entraînant donc des remontées spectrales
(environ 5dB).

5.4.3.2 Résultats de simulations associés à l'AICE-PD

La performance de l'AICE-PD pour la génération du signal additionnel conjoint est
évaluée ici en fonction du nombre d'itérations et de l'IBO �xé à l'entrée de l'ampli�cateur
de puissance. Les performances en réduction du PAPR, ainsi qu'en EVM, ACPR et DSP
sont simulées et comparées à celles d'un système de référence où l'on associe la réduction
du PAPR par clipping simple (sans �ltrage) et la prédistorsion idéale. L'objectif de ce
choix est de comparer deux systèmes équivalents. En e�et, l'approche conjointe uni�ée
par ajout de signal basée sur l'AICE-PD fait itérativement l'équivalent d'un clipping et
d'une prédistorsion. Le rapport de clipping correspond donc à l'IBO.

La �gure 5.11 présente l'évolution du PAPR du signal OFDM initial en fonction
du nombre d'itérations et de l'IBO. Les valeurs de PAPR sont calculées au niveau du
signal ampli�é et moyennées sur 5.103 symboles OFDM générés aléatoirement. Pour les
deux valeurs d'IBO simulées, 4dB et 7dB, nous pouvons constater qu'après une seule
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itération, le PAPR moyen, i.e mPAPR, du signal ampli�é dans le contexte ajout de
signal est plus petit que celui du système de référence. Ce gain de réduction du PAPR
s'explique par la di�érence des fonctions d'écrêtage. En e�et, la fonction d'ampli�cation
e�ectue un écrêtage progressif, i.e smoth clipping, contrairement au clipping simple qui
est brutal. Lorsque le nombre d'itérations augmente, le gain en réduction du PAPR
se stabilise. Plus l'IBO est faible, plus ce gain est important. Par exemple, pour un
PAPR moyen initial de mPAPR=7.4dB et 15 itérations de l'algorithme AICE-PD, le
gain de réduction du PAPR du système proposé est de 0.8dB pour un IBO égal 7dB
comparativement à 3.5dB pour un IBO égal à 4dB. Il en est de même pour le système
de référence qui présente par contre des gains plus faibles, 0.6dB pour IBO=7dB et 3dB
pour IBO=7dB.
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Figure 5.11 � Évolution du PAPR du signal ampli�é en fonction du nombre d'itérations
de l'AICE-PD.

La �gure 5.12 présente la performance EVM de l'algorithme AICE-PD. L'EVM est
mesuré à la sortie de l'ampli�cateur de puissance pour di�érentes valeurs de l'IBO.
Nous constatons que l'EVM dépend aussi bien de l'IBO que du nombre d'itérations de
l'algorithme. A partir de 2 itérations, l'algorithme proposé atteint une valeur d'EVM
plus faible que celle du système de référence. Pour 100 itérations par exemple, on a une
di�érence pouvant aller jusqu'à 5%.

La �gure 5.13 illustre la performance en terme d'ACPR qui traduit la capacité de
l'algorithme proposé à réduire des interférences hors-bandes en fonction de l'IBO. Les
résultats sont conformes à ceux de la �gure 5.12 et on constate que pour de faibles
IBO (i.e IBO ≤ 4dB), l'algorithme a une meilleure performance en terme d'ACPR que
le système de référence quelqu'en soit le nombre d'itérations. En e�et, lorsque l'IBO
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Figure 5.12 � EVM de l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal basée sur l'AICE-
PD.

prend de faibles valeurs, l'écrêtage est plus fort car le seuil d'écrêtage est choisi égal à
l'amplitude de saturation. Le clipping inclus dans le système de référence génère donc
plus de distorsions hors de la bande.

La �gure 5.14 illustre les résultats précédents et con�rme que plus le nombre d'ité-
rations de l'algorithme augmente, plus le niveau de bruits hors bandes diminue. La DSP
est tracée pour un IBO égal à 4dB.

Il apparaît donc d'après les résultats de simulations que l'approche conjointe uni�ée
par ajout de signal constitue une approche e�cace pour améliorer le compromis entre la
linéarité (à travers l'EVM, l'ACPR) et le rendement (à travers la réduction du PAPR).
La formulation mathématique du problème ainsi que les deux algorithmes proposées
montrent que plusieurs techniques peuvent être envisagées pour la génération du signal
additionnel conjoint.

5.5 Comparaison entre l'approche conjointe uni�ée par ajout
de signal et de l'approche polynomiale

Grâce à l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal que nous avons proposé, la
réduction du PAPR et la prédistorsion sont fusionnées en un seul bloc. Des résultats
de simulations ont permis de véri�er l'e�cacité de cette nouvelle approche. Dans la lit-
térature, une seule approche a une construction similaire, c'est l'approche polynomiale
proposée dans [139, 140] et que nous avons présentée brièvement dans le paragraphe
3.4.5.2 du chapitre 3, page 100. Nous proposons dans cette section, une étude compa-
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Figure 5.13 � ACPR de l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal basée sur
l'AICE-PD.
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Figure 5.14 � DSP de l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal basée sur l'AICE-
PD (IBO = 4dB).
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rative de ces deux approches, d'abord via la complexité et ensuite les performances.

5.5.1 Étude de complexité

Notre objectif ici n'est pas de comparer le nombre exact d'opérations (additions,
multiplications, etc.) des deux approches étudiées même si cela devrait se faire pour
favoriser une implémentation FPGA par exemple. Nous nous focalisons sur la complexité
algorithmique en donnant un ordre de grandeur du nombre d'opérations. Pour la suite,
posons NL le nombre d'échantillons du signal OFDM et K le nombre de coe�cients du
polynôme de prédistorsion.

5.5.1.1 Complexité de l'approche polynomiale

L'approche polynomiale estime de façon séparée et adaptative les coe�cients du
polynôme de réduction du PAPR et ceux de prédistorsion avant de les combiner en un
seul polynôme comme détaillé dans [139, 140]. La complexité est essentiellement liée
à ces deux phases d'apprentissage qui sont basées sur l'algorithme LMS. Pour chaque
itération, la mise à jour des coe�cients nécessite le calcul du pseudo-inverse d'une
matrice de tailleK×K à l'aide d'une décomposition en valeurs singulières. La complexité
asymptotique de calcul de l'inverse d'une matrice est de O(K3) par l'élimination de
Gauss [158] ou de O(K2.807) par l'algorithme de Strassen [159]. En tenant compte du
nombre d'échantillons du signal OFDM, la complexité totale de cette opération est
O(NL×K3). La mise à jour des coe�cients polynomiaux avec l'algorithme LMS a une
complexité linéaire O(NL×K). Le signal �nal est évalué à l'aide du polynôme obtenu
avant d'être �ltré. L'évaluation du polynôme ainsi que le �ltrage sont des opérations de
complexité linéaire O(NL×K). Le calcul de complexité est détaillé sur la �gure 5.15.
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Figure 5.15 � Étude de complexité de l'approche polynomiale proposée dans [139,140]
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5.5.1.2 Complexité de l'approche proposée par ajout de signal

Complexité de l'ARRP : Il y a principalement trois étapes dans l'approche conjointe
uni�ée par ajout de signal basée sur l'ARRP. La première étape est le calcul des co-
e�cients polynomiaux de l'ampli�cateur ; cela représente une complexité asymptotique
de O(NL ×K3) par itération. L'algorithme LMS de cette étape a été illustré dans la
section 5.4.1.3. La deuxième étape est le calcul du signal additionnel de réduction du
PAPR. Plusieurs algorithmes sont disponibles dans la littérature [8,9, 43]. Dans nos si-
mulations, nous avons utilisé le clipping & �ltrage de complexité linéaire O(NL). Sinon
il existe d'autres exemples qui ne dégradent pas le TEB comme le TR-clipping [74] de
complexité O(R×NLlog2NL), le TR-Gradient [79] de complexité O(R×NLlog2NL)
et le TR-SOCP [77, 160] de complexité O(Nr × N2L) avec Nr le nombre de porteuses
réservées et R le nombre d'itérations pour la réduction du PAPR. La troisième étape
est la génération du signal additionnel conjoint à l'aide du calcul des racines de poly-
nômes. Diverses méthodes de calcul des racines de polynômes existent dont la méthode
de valeurs propres présentée. Leur complexité asymptotique est de O(NL×K3) avec la
possibilité de réduction à O(K3) en considérant les liens entre les di�érents polynômes.
Une fois ce signal additionnel calculé, il est ajouté au signal initial. La �gure 5.16 détaille
le calcul de la complexité.
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Figure 5.16 � Étude de complexité de l'ARRP

Complexité de l'AICE-PD : Au niveau de l'approche conjointe uni�ée à l'aide de
l'AICE-PD, la complexité sera essentiellement liée au calcul de l'erreur dans le domaine
fréquentiel. Le passage dans le domaine fréquentiel se fait à l'aide de la transformée de
Fourier rapide (FFT) qui a une complexité de O(NLlog2NL) avec l'algorithme �Radix
2� [161]. Le calcul et la mise à jour du signal additionnel conjoint à l'aide de l'étape 8 de
l'algorithme 3 (page 144) ont une complexité linéaire de O(NL). Le calcul de complexité
est détaillé sur la �gure 5.17.



152 Approche conjointe uni�ée par ajout de signal

Algorithme compensation 
d’erreur

Calcul de l’erreur O(NL)

Mise à jour du signal 
additionnel conjoint

O(NL)

Calcul du signal pré-corrigé

Ajout de signal O(NL)

Passage dans le domaine 
fréquentiel

FFT « Radix 2 » O(NLlog2NL)

APMapping

I
F
F
T

Compensation 
d’erreur sur les 

sous-porteuses utiles

F
F
T

Données

kX̂

kk CX +

kC

nn cx +

nz
kE

( ))()()( tctxftz PA +=

+ -

kX
CNA

CAN

Figure 5.17 � Étude de complexité de l'algorithme AICE-PD (une itération)

A partir des �gures 5.15, 5.16 et 5.17, nous e�ectuons un tableau récapitulatif des
complexités des deux approches conjointes comparées.

Techniques
d'approche
conjointe

Complexité
algorithmique

Complexité dans
les conditions de

simulation*
Approche

polynomiale [139,140]
O(NL×K3) + O(NL×K)

≈ O(NL×K3)
≈ O(864.103)

Approche proposée -
ARRP

O(NL×K3) + O(NL)
≈ O(NL×K3)

≈ O(864.103)

Approche proposée -
AICE-PD

O(R′×NLlog2NL) + O(R′×NL)

≈ O(R′ ×NLlog2NL)
≈ O(20.103)

*avec les paramètres N = 64, L = 4, K = 15, le clipping & �ltrage comme technique
de réduction du PAPR au niveau de l'ARRP et R′ = 10 itérations de l'AICE.

Table 5.1 � Résumé de l'étude de complexité des deux approches conjointes

A partir du tableau 5.1, il apparaît que l'approche polynomiale a une complexité
comparable à celle l'ARRP mais qui reste plus grande que celle de l'AICE-PD.

5.5.2 Résultats de simulations comparatives

A�n de comparer les performances de l'approche polynomiale et des deux algo-
rithmes que nous avons proposés pour l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal,
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nous avons simulé un système OFDM basé sur les standards IEEE802.11a/g à 64 sous-
porteuses, une modulation 16-QAM et un facteur de sur-échantillonnage L = 4. Parmi
les N = 64 sous-porteuses, il y a Nu = 52 sous-porteuses de données et Nr = 12
sous-porteuses nulles pouvant être utilisées pour la réduction du PAPR. L'ampli�cateur
utilisé est de type SSPA caractérisé par le modèle de Rapp.

Pour simuler l'approche polynomiale proposée dans [139, 140], le bruit de clipping
�ltré est premièrement modélisé à l'aide d'un polynôme sans mémoire de degré K − 1.
En posant L{.} la fonction de �ltrage passe-bande respectant le gabarit du standard,
cela revient à écrire le bruit de clipping ∆n de la manière suivante :

∆n = L {xn − fclip (xn)} , (5.22)

= xn

K−1∑
i=0

bi |xn|i−1 ,

avec {b0, b1, . . . , bK−1} les coe�cients polynomiaux du bruit de clipping. Deuxièmement,
la prédistorsion est également modélisée sous forme polynomiale avec un polynôme sans
mémoire de même degré que celui de clipping. Les deux polynômes sont ensuite combinés
pour en former un seul. Le signal après réduction du PAPR et prédistorsion s'écrit alors
comme suite :

xdpn = P (xn)−∆n, (5.23)

= xn

K−1∑
i=0

(ai − bi) |xn|i−1 ,

où P (.) est le polynôme de prédistorsion et {a0, a1, . . . , aK−1} ses coe�cients. Les coef-
�cients {ai} et {bi} sont calculés séparément à l'aide d'une optimisation des moindres
carrés.

L'approche polynomiale est d'abord comparée à l'approche conjointe uni�ée par
ajout de signal basée sur l'ARRP. Pour cela, nous simulons l'ARRP avec comme tech-
nique de réduction du PAPR d'une part le clipping & Filtrage et d'autre part le TR-
clipping [74] qui n'ajoute le bruit de clipping que sur les sous-porteuses réservées. En-
suite, l'approche polynomiale est comparée à l'approche conjointe uni�ée par ajout de
signal basée sur l'AICE-PD.

La �gure 5.18 montre les résultats de comparaison pour 103 symboles OFDM générés
aléatoirement. Nous avons tracé la performance en terme d'EVM en fonction du gain de
réduction du PAPR a�n d'illustrer le compromis entre la linéarité et le rendement atteint
par chacun des algorithmes simulés. Pour que les performances soient comparables, le
recul de puissance à l'entrée de l'ampli�cateur est choisi de telle sorte que la puissance
crête corresponde à la saturation (i.e PAPR=IBO). Les polynômes utilisés dans chacun
des algorithmes ont le même degré K = 15. L'EVM est mesuré au niveau du signal
ampli�é.

A partir de la �gure 5.18, il apparaît que l'approche polynomiale a une performance
comparable à celle de l'ARRP avec le clipping & �ltrage comme technique de réduction
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Figure 5.18 � Résultats de simulations comparatives de l'approche polynomiale et de
l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal

du PAPR. Cela était prévisible car théoriquement elles sont équivalentes. Les quelques
di�érences qu'on peut observer proviennent d'une part de la performance de la modé-
lisation polynomiale pour le bruit de clipping, notamment le degré choisi, et d'autre
part de la performance de la méthode de recherche de racines de polynômes. Lorsque
l'on choisit le TR-clipping comme technique de réduction du PAPR, l'ARRP gagne
considérablement en terme d'EVM et dévient meilleur que l'approche polynomiale. Il
en est de même pour l'AICE-PD qui n'utilise que les sous-porteuses réservées pour la
réduction du PAPR et le reste pour la prédistorsion. On constate que cette dernière
approche est également meilleure (environ 1% EVM) que l'ARRP avec le TR-clipping
comme technique de réduction de PAPR. Cela s'explique par le fait que l'algorithme de
compensation d'erreur est itératif : ses performances s'améliorent proportionnellement
au nombre d'itérations.

5.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé une approche conjointe uni�ée de la réduction
du PAPR et de la prédistorsion par ajout de signal. C'est une approche qui utilise les
techniques d'ajout de signal pour fusionner la réduction du PAPR et la prédistorsion
sous une formulation unique. Un signal additionnel conjoint est alors généré pour réduire
la dynamique du signal et compenser les non-linéarités de l'ampli�cateur. Le principe de
fonctionnement de l'approche conjointe uni�ée par ajout de signal est présenté, permet-
tant ainsi de mettre à jour la classi�cation générale de toutes les techniques d'approche
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conjointe proposée dans le précédent chapitre.
Deux algorithmes ont été également présentés pour la génération du signal addition-

nel conjoint. Le premier est l'algorithme basé sur la recherche des racines de polynôme
(ARRP) nécessitant une phase préliminaire d'apprentissage de l'ampli�cateur et une
première étape de génération d'un signal de réduction du PAPR. Il calcule le signal ad-
ditionnel conjoint en recherchant les racines de polynômes. Le deuxième algorithme est
l'algorithme itératif de compensation d'erreur sur les sous-porteuses de données (AICE-
PD). Il n'a pas besoin d'une phase préliminaire d'apprentissage ni de première étape de
génération d'un signal de réduction du PAPR. L'algorithme utilise l'écrêtage naturel de
la fonction de transfert de l'ampli�cateur pour réduire le PAPR sur les sous-porteuses
réservées ou non-utilisées et e�ectuer la prédistorsion sur les sous-porteuses utiles.

En�n, nous avons comparé les deux algorithmes proposés pour l'approche conjointe
uni�ée par ajout de signal avec une approche de construction similaire qui est l'approche
polynomiale de la littérature [139, 140]. Nous avons d'abord comparé la complexité
algorithmique de chacune des approches. Il apparaît que l'approche polynomiale a une
complexité proche de celle de l'ARRP. L'AICE-PD a par contre une complexité plus
faible. Nous avons ensuite simulé leur performance en terme d'EVM en fonction du gain
de réduction de PAPR. Les résultats de simulation montrent que l'approche polynomiale
a des performances similaires comparées à l'ARRP avec le clipping & Filtering comme
technique de réduction du PAPR. Cependant lorsque l'on choisit une technique de
réduction du PAPR basée sur la TR ou que l'on utilise l'AICE-PD, les performances
en terme d'EVM deviennent meilleures que pour celle de l'approche polynomiale. De
même, on constate que même avec la TR-clipping comme technique de réduction du
PAPR, l'ARRP a des performances moins bonnes que celles de l'AICE-PD.
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Conclusions générales et
perspectives

Conclusion générale

Le travail de thèse présenté dans ce manuscrit s'inscrit dans les problématiques
liées à la non-linéarité de l'ampli�cateur de puissance et aux forts PAPR des signaux
multi-porteuses. Le premier objectif était de montrer qu'en plus des deux groupes de
solutions proposées dans la littérature, à savoir la linéarisation et la réduction du PAPR,
il existe une troisième alternative qui est de les combiner dans une approche conjointe
a�n d'augmenter mutuellement la linéarité et le rendement de l'ampli�cateur. C'est une
approche plus globale qui permet de pro�ter au mieux de la complémentarité de ces
deux solutions existantes. Le deuxième objectif était ensuite de proposer des techniques
d'approche conjointe respectant les contraintes de compatibilité descendante et de non-
dégradation du taux d'erreurs (TEB). Pour cela, nous nous sommes focalisés sur une
approche conjointe basée sur les techniques d'ajout de signal.

Pour comprendre le contexte de ce travail, nous nous sommes penchés dans le cha-
pitre 1 sur les caractéristiques de l'ampli�cateur de puissance ainsi que sur les pro-
blèmes qui y sont liés à savoir la dégradation du taux d'erreurs, les interférences hors-
bandes et le faible rendement énergétique. Ces problèmes sont d'autant plus préoccu-
pants avec l'utilisation dans les systèmes récents des modulations multi-porteuses telles
que l'OFDM qui génèrent des signaux avec de fortes variations de puissance appelées
PAPR. Le fort PAPR impose en e�et que l'ampli�cateur soit linéaire sur une grande
dynamique, ce qui nécessite un recul de puissance (IBO) important et qui en �n de
compte réduit davantage le rendement énergétique de l'ampli�cateur. Pour palier ces
problèmes, nous avons présenté les méthodes de linéarisation et puis celles de réduction
du PAPR proposées dans la littérature. Elles sont complémentaires. La linéarisation
permet de rendre linéaire la caractéristique de l'ampli�cateur tandis que la réduction
du PAPR cherche à réduire la dynamique du signal a�n de l'ampli�er avec un rende-
ment meilleur. L'association des deux pourrait donc permettre d'améliorer à la fois la
linéarité et le rendement de l'ampli�cateur. Mais avant cela, il nous a fallu faire une
étude théorique.

157
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Nous avons e�ectué dans le chapitre 2 une analyse théorique du compromis entre la
linéarité et le rendement de l'ampli�cateur de puissance dans un contexte où on associe
une méthode de réduction du PAPR suivie d'une autre de linéarisation. L'objectif visé
était de faire une étude conceptuelle de cette association et par la suite de démontrer de
façon formelle les e�ets mutuels entre ces deux traitements, la linéarisation et la réduc-
tion du PAPR. Pour cela, nous avons tout d'abord étudié la distribution du signal après
réduction du PAPR. Ensuite, nous avons proposé des expressions théoriques de l'EVM
comme métrique de linéarité en fonction du PAPR et des paramètres de la prédistorsion
choisie comme méthode de linéarisation. Des expressions théoriques du rendement ont
été également proposées en fonction du PAPR et des paramètres de la prédistorsion.
Grâce à ces expressions théoriques, nous avons en�n analysé le compromis entre la linéa-
rité et le rendement en mettant en lien l'EVM, le rendement, le PAPR et les paramètres
de la prédistorsion. Il en ressortait de façon générale que la linéarité (EVM) et le ren-
dement sont in�uencés aussi bien par la linéarisation que par la réduction du PAPR.
L'association des deux traitements pourrait donc gagner en performance si on prenait
en compte les e�ets mutuels dans une approche plus globale, une approche conjointe.

Dans le chapitre 3, nous nous sommes intéressés aux techniques d'approche conjointe
existantes dans la littérature. L'approche conjointe est l'association de méthodes de li-
néarisation et de réduction du PAPR avec la prise en compte des e�ets mutuels avec
ou non des échanges d'informations. Après un rapide rappel historique, nous avons pro-
posé une classi�cation générale des techniques d'approche conjointe. Nous avons alors
distingué une approche conjointe collaborative, c'est à dire avec échanges d'informa-
tions, et une approche conjointe non-collaborative qui est sans échange d'informations.
Dans l'approche conjointe collaborative, les méthodes de linéarisation et de réduction
du PAPR s'échangent des informations et s'adaptent l'une par rapport à l'autre (la
collaboration est unidirectionnelle) ou les deux à la fois (la collaboration est bidirec-
tionnelle). Par la suite, dans un état de l'art détaillé, toutes les techniques d'approche
conjointe sont décrites.

Inspiré par l'étude théorique du deuxième chapitre, nous avons proposé dans le cha-
pitre 4 une approche conjointe basée sur la technique d'ajout de signal. Cette approche
était basée sur la transformation de la prédistorsion comme une technique d'ajout de
signal au même titre que les techniques d'ajout de signal pour la réduction du PAPR.
Cela nous avait ainsi permis de proposer une vision commune de la réduction du PAPR
et de la prédistorsion. En passant dans le domaine fréquentiel, on a une vision sous-
porteuse par sous-porteuse de la correction. Plusieurs scénarios de combinaison par
ajout de signal ont alors été proposés à savoir la combinaison en série et celle en paral-
lèle. De même, grâce à cette formulation par ajout de signal, nous avons eu une grande
�exibilité et donc la possibilité d'une adaptation dynamique de la réduction du PAPR
et de la linéarisation. Cet aspect avait été présenté dans un contexte Radio Intelligente.
Plusieurs capteurs sont alors utilisés pour sonder l'environnement radio. Les informa-
tions recueillies sont ensuite fusionnées et analysées à l'aide d'un moteur de décision.
La dernière étape était l'adaptation de la réduction du PAPR et de la prédistorsion en
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conséquence.

Grâce à la prédistorsion par ajout de signal et aux techniques de réduction du
PAPR par ajout de signal, nous avons d'une part le signal additionnel de prédistorsion
et d'autre part le signal de prédistorsion. Dans le chapitre 5, nous nous somme penchés
sur la combinaison de ces deux signaux additionnels pour former un signal additionnel
conjoint. La génération directe de ce signal additionnel conjointe était l'objectif visé.
Nous avons alors proposé deux algorithmes d'approche conjointe uni�ée par ajout de
signal. Le premier était basé sur une méthode de recherche de racines de polynômes.
Il nécessite une première étape de génération d'un signal de réduction du PAPR ainsi
qu'une estimation des caractéristiques de l'ampli�cateur de puissance. Le second algo-
rithme était basé sur la compensation d'erreur entre le signal ampli�é et le signal de
départ. Il ne nécessite pas une première phase d'estimation de l'ampli�cateur ou de
génération d'un signal de réduction du PAPR. Les résultats de simulation ont montré
que ces algorithmes étaient e�caces. Le premier a la même performance que celle d'un
système traditionnel où l'on associe une méthode de réduction du PAPR et une autre
de linéarisation. Le second algorithme est celui qui présente une bonne performance
avec également une faible complexité. Une étude comparative en terme de performance
EVM et de complexité a été également proposée.

Perspectives

Plusieurs axes d'étude peuvent être envisagés pour faire suite à ces travaux sur l'ap-
proche conjointe de la linéarisation et de la réduction du PAPR.

Tout au long de cette thèse, nous nous sommes basés sur une étude théorique de
la linéarité et du rendement de l'ampli�cateur en fonction de la linéarisation et de la
réduction du PAPR. Un premier axe de poursuite de ces travaux consiste à améliorer
cette étude théorique dans le but de proposer des expressions théoriques encore plus
�nes.

Dans un premier temps, en se basant sur l'EVM comme métrique, nous avons ex-
primé la linéarité en fonction du PAPR et des paramètres de la prédistorsion. Pour cela,
une erreur de prédistorsion a été dé�nie. Une approximation de cette erreur a été alors
faite pour permettre le calcul des valeurs approchées des moments d'ordre un et deux. Il
serait intéressant dans le cadre de la poursuite de cette étude, de réaliser une meilleure
approximation de cette erreur a�n d'avoir des approximations d'EVM plus proches des
courbes de simulation. On pourrait également imaginer une telle étude pour d'autres
métriques de linéarité comme l'ACPR, le NPR, le TEB, etc.

Dans un second temps, nous avons donné des expressions du rendement énergétique
de l'ampli�cateur en fonction de la réduction du PAPR et de la linéarisation. Ces ex-
pressions étaient en fait basées sur la borne supérieure du rendement, ce qui est di�érent
du rendement instantané ou du rendement moyen. Dans [97], l'auteur a en e�et montré
que le rendement est en fait une variable aléatoire dont la distribution dépend de celle
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de l'enveloppe du signal à ampli�er. Les expressions théoriques du rendement pourraient
alors être plus réalistes en tenant compte de cet aspect aléatoire.

Un deuxième axe de poursuite de nos travaux concerne la transformation de la
prédistorsion en technique d'ajout de signal.

Le premier algorithme que nous avons proposé pour la transformation de la prédis-
torsion en technique d'ajout de signal était basé sur le théorème de Bussgang qui ne
s'applique normalement que sur les systèmes non-linéaires sans mémoire. Une piste de
poursuite de cet algorithme serait d'étudier la possibilité d'étendre son application dans
un contexte avec mémoire.

Sans rentrer dans les détails, nous avons a�rmé dans la sous-section 4.2.2, page 106
que l'existence du signal additionnel de prédistorsion pouvait se justi�er en étudiant les
produits d'intermodulation. En e�et, les produits d'intermodulation d'un signal multi-
fréquences, après son passage dans une non-linéarité comme l'ampli�cateur de puissance
par exemple, sont calculables et prévisibles [147�149]. Ils ont fait l'objet de nombreuses
études dans la littérature [27]. En se basant sur ces études, on peut envisager la généra-
tion d'un signal additionnel de prédistorsion qui compenserait ces produits d'intermo-
dulation.

Un troisième axe de poursuite de nos travaux porte sur l'approche conjointe basée
sur la technique d'ajout de signal proposée dans les chapitres 4 et 5.

En associant d'une part la prédistorsion par ajout de signal et d'autre part la ré-
duction du PAPR par ajout de signal, nous avons prouvé qu'il était possible d'avoir
une vision commune et donc la possibilité d'une adaptation dynamique dans le contexte
de la Radio Intelligente. Les signaux additionnels de réduction du PAPR et de pré-
distorsion sont alors adaptés en fonction de l'environnement radio. Pour cela, il est
nécessaire qu'un moteur de décision prenne comme entrées les informations venant des
di�érents capteurs radio et qui génère en sortie des vecteurs appelés �motifs� qui sont
chargés d'adapter dynamiquement les deux signaux additionnels. Une voie de poursuite
de cette approche serait de concevoir l'algorithme du moteur de décision. Une première
tâche dans ce sens serait d'identi�er précisément les capteurs et les métriques importants
pour la linéarité et le rendement. Ensuite, il faudra trouver un lien entre ces métriques,
le PAPR, les paramètres de la linéarisation et le point de fonctionnement de l'ampli�-
cateur. Une thèse est prévue pour la poursuite de nos travaux dans ce sens. Cette thèse
débute cette année en collaboration entre le laboratoire IETR/INSA et l'équipe SCEE
de Supélec.

Un autre voie de poursuite de notre étude sur l'approche conjointe par ajout de
signal concerne la validation des modèles et algorithmes que nous avons proposés. Une
première étape serait de reprendre nos simulations avec des modèles d'ampli�cateur
avec mémoire. Cela permettrait de véri�er la performance des algorithmes proposés
dans le contexte avec mémoire. Une seconde étape sera la validation expérimentale des
algorithmes proposés surtout ceux basés sur la compensation d'erreur. Cette étape de
validation expérimentale pourrait se faire dans le cadre du projet AMBRUN qui est
toujours en cours.
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Un dernier axe de poursuite de nos travaux aborde l'approche conjointe de façon
globale. En e�et, nos travaux ont montré qu'il était possible d'une part de faire une
approche conjointe de la réduction du PAPR et de la linéarisation et d'autre part de les
fusionner. Ce dernier aspect présente un avantage considérable du fait de la réduction
du nombre de traitements dans la chaîne de communication. Une première idée serait
d'améliorer les algorithmes proposées ou d'en concevoir d'autres toujours en se basant
sur les techniques d'ajout de signal qui o�rent l'avantage de la compatibilité descendante
et de la non-dégradation du TEB. Une autre idée serait d'inclure dans cette approche
conjointe d'autres traitements comme par exemples l'égalisation ou l'estimation de ca-
nal. Cela permettrait de générer un signal additionnel conjoint capable de s'adapter
aussi bien aux non-linéarités de l'ampli�cateur de puissance qu'à celles du canal.
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Glossaire

ACE Active Constellation Extension
ACPR Adjacent Channel Power Ratio
ADSL Asymmetric Digital Subscriber Line
AICE Algorithme Itératif de Compensation d'Erreur
AICE-PD AICE sur les Porteuses de Données
AM/AM Amplitude à Amplitude
AM/PM Amplitude à Phase
AMBRUN Ampli�cation large bande de signaux Multi-canaux pour

systèmes BRoadcast et Unicast
AMONT Adaptation de Modulation OFDM face aux Non-linéarités

des Transmetteurs
AP Ampli�cateur de Puissance
ARRP Algorithme basé sur la Recherche de Racines de Polynômes
AT&T American Telephone and Telegraph
AT&T Labs Laboratoires AT&T
ATOP Ampli�cateurs à Tubes d'Ondes Progressives
BA Bande Adjacente
Bell Labs Laboratoires Bell
BF Basse Fréquence
BLU Bande Latérale Unique
BU Bande Utile
BW Band-Width
CAN Convertisseur Analogique Numérique
CCDF Complementary Cummulative Distribution Function
CF Crest Factor
CNA Convertisseur Numérique Analogique
CNRS Centre National de la Recherche Scienti�que
CO2 di-Oxyde de Carbone
COFDM Coded OFDM
CR Cognitive Radio
DC Direct Current (en français CC, Conrant Continu)
DFT Discrete Fourier Transform
DPD Digital Pre-Distortion
DRM Digital Radio Mondiale
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DSP Digital Signal Processor
DVB Digital Video Broadcasting (télévision numérique)
DVB-H DVB - Handheld (télévision numérique - mobile)
DVB-T DVB � Terrestrial (télévision numérique terrestres)
DVB-T2 DVB-T version 2 (2e génération de télévision numérique)
EER Envelop Elimination and Restauration
EQM Erreur Quadratique Moyenne
ET Envelop Tracking
ETSI European Telecommunications Standards Institute
EVM Error Vector Magnitude
FFT Fast Fourier Transform
FPGA Field-Programmable Gate Array
FT-R&D France Telecom - Research and Development
FUI Fonds Unique Interministériel
GSM Global System for Mobile Communications
HF Haute Fréquence
Hiperlan HIgh PERformance radio LAN
IBO Input Back-O�
IEEE Institute of Electrical and Electronics Engineers
IFFT Inverse Fast Fourier Transform
IG Intervalle de Garde
LAN Local Area Network
LINC Linear Ampli�cation with Nonlinear Components
LMS Least Mean Square
LTE Long Term Evolution
LTE-A LTE-Advanced
MER Modulation Error Ratio
M-QAM M-states QAM
NPR Noise Power Ratio
OBO Output Back-O�
OFDM Orthogonal Frequency Division Multiplexing
OSEO Banque Publique Française, depuis 2013 bpifrance
PAE Power Added E�ciency
PAPR Peak-to-Average Power Ratio
PC-CFR Peak Cancellation - Crest Factor Reduction
PME Petites et Moyennes Entreprises
PMEPR Peak-to-Mean Envelope Power Ratio
PSD Power Spectral Density (en français DSP)
PTS Partial Transmit Sequence
QAM Quadrature Amplitude Modulation
QPSK Quadrature Phase-Shift Keying
RF Radio Fréquence
RI Radio Intelligente
RL Radio Logicielle
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RSB Rapport Signal à Bruit
SCEE Signal, Communication et Electronique Embarquée
SLM SeLective Mapping
SOCP Second Order Cone Programming
SSPA Solid State Power Ampli�er
TEB Taux d'Erreur Binaire
TETRA Trans European Trunked RAdio
TFD Transformée de Fourier Discrète
TI Tone Injection
TIC Technologies de l'Information et de la Communication
TR Tone Reservation
TR-Clipping TR basé sur la technique du Clipping
TR-Gradient TR basée sur l'agorithme Gradient
TR-SOCP TR basé sur l'algorithme SOCP
TWTA Travelling Wave Tubes Ampli�ers
UMR Unité Mixte de Recherche
VHF Very High Frequency
Wi-Fi Wireless Fidelity
WiMAX Worldwide Interoperability for Microwave Access
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Principales variables et notations
utilisées

Variables utilisées

HAP (·) Caractéristique AM/AM de l'ampli�cateur
ΨAP (·) Caractéristique AM/PM de l'ampli�cateur
fAP (·) fonction de transfert complexe de l'ampli�cateur
P1dB Puissance de compression 1dB
η Rendement énergétique
P (·) Fonction de prédistorsion
A Amplitude de saturation de l'ampli�cateur
Ga Gain d'ampli�cation
Gp Gain de prédistorsion, Gp 6= Ga
b Facteur de transition, �knee factor de l'ampli�cateur
a Facteur de transition de la prédistorsion correspondante
K Degré du polynôme de non-linéarité
M Profondeur de la mémoire de la non-linéarité
x(t) Symbole OFDM continu dans le domaine temporel
xn Symbole OFDM discret dans le domaine temporel
Xk Symbole OFDM discret dans le domaine fréquentiel
f0 Fréquence porteuse
fs Fréquence d'échantillonnage
Ts Période du symbole OFDM
N Nombre total de sous-porteuses OFDM
L Facteur de sur-échantillonnage
Nr Nombre de sous-porteuses réservées
Nu Nombre de sous-porteuses utiles
Rr Ensemble des sous-porteuses réservées
Ru Ensemble des sous-porteuses utiles
cpapr(t) Signal additionnel de réduction du PAPR
cpd(t) Signal additionnel de prédistorsion
c(t) Signal additionnel conjoint
Aclip Seuil d'écrêtage de la fonction de clipping
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fclip(·) Fonction d'écrêtage (de clipping)
α Facteur de corrélation du théorème de Bussgang
d(t) Distorsion de-corrélée résultant du théorème de Bussgang
Pr Puissance moyenne du signal OFDM
x(t) Signal entrant de module r(t) et de phase φ0(t)
xpapr(t) Signal après réduction du PAPR
xpd(t) Signal après réduction du PAPR et prédistorsion
z(t) Signal ampli�é
εpd(t) Erreur de prédistorsion
m1 Moment d'ordre un
m2 Moment d'ordre deux
δ(·) Impulsion de Dirac
γ(a, z) Fonction Gamma incomplète �inférieure�
Γ(a, z) Fonction Gamma incomplète �supérieure�
κ Rapport de puissance après écrêtage
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Notations mathématiques

x Scalaire
x∗ Conjugué de x
x Vecteur dans le domaine temporel
X Vecteur dans le domaine fréquentiel
xT Vecteur transposé
X Matrice
Id Matrice identité
|x| Module du vecteur x
‖x‖∞ Norme in�nie du vecteur x
∠{x} Phase du vecteur x
E{x} Espérance mathématique du vecteur aléatoire x
Rxx(·) Fonction d'auto-corrélation statistique du vecteur x
Rxy(·) Fonction d'inter-corrélation des vecteurs x et y
∆f(·) Gradient de la fonction f
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Résumé

Les ampli�cateurs de puissance sont au centre des systèmes actuels de télécommunications. Leur
linéarité (pour préserver la qualité des données transmises) et leur rendement énergétique (pour
faire des économies d'énergie) sont très importants et constituent les préoccupations majeures
des concepteurs. Cependant, ce sont des composants analogiques intrinsèquement non-linéaires
et leur utilisation avec des signaux à enveloppes non-constantes génèrent des distorsions à savoir
des remontées spectrales hors-bandes et une dégradation du taux d'erreurs. Les signaux OFDM à
la base de nombreux standards comme le Wi-�, le Wi-Max, la télévision numérique, le LTE, etc.
ont de fortes variations de puissance encore appelées PAPR (Peak-to-Average Power Ratio) qui
aggravent ces problèmes de non-linéarité de l'ampli�cateur et réduit son rendement. Le traitement
conjoint des non-linéarités et l'amélioration du rendement de l'ampli�cateur est l'objectif de cette
thèse.

Pour cela, l'accent est mis sur une approche conjointe de la linéarisation et de la réduction du
PAPR. Ces deux méthodes jusqu'à présent abordées séparément dans la littérature sont en fait
complémentaires et interdépendantes. Cela a été prouvé grâce à une étude analytique que nous
avons menée. Grâce à l'approche conjointe, on peut simplement les associer, on parle dans ce
cas d'approche non-collaborative, ou leur permettre en plus d'échanger des informations et de
s'adapter l'une par rapport à l'autre et/ou vice versa. Ce dernier cas est l'approche collabora-
tive. Nous avons ensuite proposé des algorithmes d'approche conjointe collaborative basés sur
les techniques d'ajout de signal. La réduction du PAPR et la prédistorsion (choisie comme mé-
thode de linéarisation) sont fusionnées sous une seule formulation d'ajout de signal. Un signal
additionnel conjoint est alors généré pour à la fois compenser les non-linéarités de l'ampli�cateur
de puissance et réduire la dynamique du signal à ampli�er.

Mots clés : OFDM, PAPR, Ampli�cateur, non-linéaires, rendement, approche conjointe

Abstract

Power ampli�ers are key components of current telecommunications systems. Their linearity (to
preserve the quality of the data) and e�ciency (for power savings) are the primary concerns of
designers. However, they are non-linear analog components in nature that cause spectral leakage,
warping and clustering of the constellation. The overall consequences of this are out-of-band
interferences and Bit Error Rate (BER) degradation at the receiver. OFDM's modulation used
in many standards such as Wi-Fi, WiMAX, digital TV, LTE, etc. generates temporal signals
with high power �uctuations also termed as Peak-to-average Power Ratio (PAPR). High PAPRs
aggravate the non-linearity problem of the ampli�er and reduce its e�ciency. The objective of
this thesis is to jointly increase the linearity and the e�ciency of the power ampli�er.

For this, we focus on a joint approach of linearization and PAPR reduction. These two methods
so far discussed separately in the literature are complementary and interdependent. This has
been proven through an analytical study that we conducted. Through the joint approach, the
two methods can be simply associated, in this case we speak of non-collaborative approach, or
allowed to exchange some information in order to adapt each other. This latter case is collabora-
tive approach. Then, we proposed algorithms of collaborative approach based on adding signal
techniques. PAPR reduction and predistortion (chosen as linearization's method) are merged into
one global adding signal formulation. A joint additional signal is then generated to compensate
at the same time the non-linearities introduced by the power ampli�er and reduce the dynamic
range of the signal to be ampli�ed.

Key words : OFDM, PAPR, Ampli�er, non-linearities, power e�ciency, joint approach.
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