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ADS™
AM-AM
AM-PM
ASE
ASK
CAN
CNA
CP

CPS
CSP
CO-OFDM
DSL
DSP
EDFA
EDF
EER

EMP Predistorter

EOC
ET
EVM
FDM
FFT
FLUT
FWM
IFFT
IMDD

LINC

LUT
MAN
MIMO

MP Predistorter

MZM

Advanced Design System, Logiciel de Keysight

Caractéristique Amplitude-Amplitude

Caractéristique Amplitude-Phase

Emission spontanée amplifiée (Amplified Spontaneous Emission)
Modulation par déplacement d’amplitude (Amplitude-Shift Keying)
Convertisseur Analogique-Numérique

Convertisseur Numérique-Analogique

Préfix cyclique (Cyclic Prefix)

Conversion parall¢le série

Conversion série parall¢le

OFDM optique cohérent (Coherent Optical-OFDM)

Boucle d’abonné numérique (Digital subscriber loop)

Traitement numérique du signal (Digital Signal Processing)
Amplificateur a fibre dopée a I’erbium (Erbium-Doped Fiber Amplifier)
Fibre dopée a I’erbium (Erbium Doped Fiber)

Elimination et restauration de [’enveloppe (Envelop Elimination and
Restauration)

Pré-distordeur d’enveloppe polyndomial a mémoire (Envelope Memory
Polynomial Predistorter)

Convertisseur électrique-optique (Electric-Optical Converter)

Suivi d’enveloppe (Enveloppe Tracking)

Amplitude du vecteur d’erreur (Error Vector Magnitude)

Multiplexage par répartition en fréquence (Frequency-Division Multiplexing)
Transformée de Fourier rapide (Fast Fourier Transform)

Table de correspondance de filtres (Filter Look-Up-Table)

Mélange a quatre ondes (Four-Wave Mixing)

Transformée de Fourier rapide inverse (Inverse Fast Fourier Transform)

Modulation d’intensit¢ et détection directe (Intensity Modulation Direct
Detection)

Amplification linéaire utilisant des composants non linéaires (LInear
amplification using Nonlinear Components)

Table de correspondance (Look-Up-Table)

Réseau métropolitain (Metropolitan Area Network)

Plusieurs-entrées plusieurs-sorties (Multiple-Input Multiple-Output)
Pré-distordeur polyndmial @ mémoire (Memory Polynomial Predistorter)
Mach-Zehnder Modulator (Modulateur Mach-Zehnder)
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PDM
PLL
PSK
QAM
QPSK

RF
RSOA

SBS
SDM
SGM
SNR
SOA
SPM
SPR
SRS
WAN
WDM
XGM
XPM

Convertisseur optique-¢lectrique (Optical-Electric Converter)

Multiplexage par répartition orthogonale de la fréquence (Orthogonal
Frequency-Division Multiplexing)

Amplificateur de puissance (Power Amplifier)

Multiplexage par division de polarisation (Polarisation Division Multiplexing)
Boucle a verrouillage de phase (Phase-Locked Loop)

Modulation par changement de phase (Phase-Shift Keying)

Modulation d’amplitude en quadrature (Quadrature Amplitude Modulation)

Modulation par changement de phase en quadrature (Quadrature Phase-Shift
Keying)

Radiofréquence (Radiofrequency)

Amplificateur optique a semi-conducteurs réfléchissant (Reflective
Semiconductor Optical Amplifier)

Diffusion Brillouin stimulée (Stimulated Brillouin Scattering)
Multiplexage de mode spatial (Spatial Division Multiplexing)
Auto-modulation de gain (Self-Gain modulation)

Rapport Signal a Bruit (Signal-to-Noise Ratio)

Amplificateur optique a semi-conducteurs (Semiconductor Optical Amplifier)
Auto-modulation de phase (Self-Phase Modulation)

Auto-rotation de la polarisation (Self-Polarization Rotation)

Diffusion Raman stimulée (Stimulated Raman Scattering)

Réseau étendu (Wide Area Network)

Multiplexage en longueur d’onde (Wavelength Division Multiplexing)
Modulation de gain croisée (Cross-Gain Modulation)

Modulation de phase croisée (Cross-Phase Modulation)
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x()
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xr ()
yr()
xpa(.)
ypa(.)
xc(-)
ye()
xp(.)
¥p(.)
Eio()

H()
G(.)

Pout
NF

ar

ay

Ibias

(0N

Fech

Signal en entrée du bloc de pré-distorsion a 1’émission

Signal en sortie du bloc de pré-distorsion a I’émission

Signal en entrée du bloc de post-inverse (ou post-distorsion) a la réception
Signal en sortie du bloc de post-inverse (ou post-distorsion) a la réception
Signal en entrée de 1’amplificateur

Signal en sortie de I’amplificateur

Signal en entrée du bloc de réduction de PAPR a I’émission

Signal en sortie du bloc de réduction de PAPR a I’émission

Signal en entrée du bloc de réduction de PAPR a la réception

Signal en sortie du bloc de réduction de PAPR a la réception

Signal du laser local

\/__1

Fonction de pré-distorsion

Fonction de gain de I’amplificateur

Puissance en entrée de I’amplificateur

Puissance en sortie de 1I’amplificateur

Facteur de bruit en dB

Atténuation de la fibre

Facteur de Henry (ou facteur phase-amplitude) de I’amplificateur optique a semi-
conducteurs

Dispersion chromatique

Pulsation de la diode laser utilisée en tant qu’oscillateur local
Phase de la diode laser utilisée en tant qu’oscillateur local
Champ du bruit d’émission spontan¢e amplifiée

Nombre de sous-porteuses

Période d’un symbole OFDM

Tension continue de polarisation du modulateur Mach-Zehnder
Tension créte-a-créte du modulateur Mach-Zehnder

Tension obtenue pour un déphasage de m rad entre deux guides d’ondes d’un
modulateur Mach-Zehnder

Courant d’injection dans 1’amplificateur
Constante de Planck

Célérité de la lumiere

Facteur de sur-échantillonnage (over-sampling)

Fréquence d’échantillonnage
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Introduction générale

Les réseaux optiques sont une réalit¢ dans le quotidien de nombreux usagers et ce depuis des
années. La fibre optique, longtemps considérée comme un milieu adapté aux grandes autoroutes de
I’information se généralise et I’on observe un déploiement massif dans les réseaux métropolitains et
dans les réseaux d’acces. Le moteur de cette évolution est toujours la recherche de débits de plus en
plus importants afin de répondre a une multiplication et une diversification des services proposés par
les opérateurs. Les communications optiques permettent non seulement ces débits plus ¢levés mais
¢galement des largeurs de bandes plus grandes par rapport aux communications radiofréquences.

Dans ce contexte, chercheurs et industriels s’intéressent a 1’utilisation de formats de modulation
de plus en plus complexes qui, par le passé, ne faisaient pas partiec du monde optique. C’est ainsi que
I’OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplexing : multiplexage par répartition orthogonale de
la fréquence) optique cohérent fait son apparition, porté par des avantages incontestables tels que la
flexibilité d’allocation de bande et 1’efficacité spectrale.

Il faut néanmoins remarquer que la mutation des réseaux métropolitains et d’acces, avec la
généralisation des supports et équipements optiques, pose également des contraintes de cout. Une
amplification optique devient généralement nécessaire au-dela d’une centaine de kilometres de fibre
optique. Du fait de leur colt réduit, les amplificateurs optiques a semi-conducteurs (SOA:
Semiconductor Optical Amplifier) sont envisagés dans les scénarios de déploiement. Il est néanmoins
essentiel de noter que 1’avantage économique des SOA arrive avec I’inconvénient d’une caractéristique
pouvant avoir des non-linéarités prononcées. La communauté optique est ainsi confrontée a deux
tendances contradictoires : complexification des formats de modulation et infrastructure plus
contraignantes. C’est une problématique qui est connue dans les réseaux radiofréquences. Les
amplificateurs de puissance impactent de par leurs effets non-linéaires la qualité de la transmission ou
limitent la portée. Ceci est surtout vrai pour les systtmes OFDM caractérisés par des fortes valeurs de
PAPR (Peak to Average Power Ratio : rapport de puissance créte sur puissance moyenne). En effet, la
présence de pics d’amplitude dans les signaux excite les non-linéarités des amplificateurs. Les
réponses apportées reposent souvent sur des techniques de pré-distorsion. Ainsi, afin de compenser les
caractéristiques des amplificateurs, les signaux sont déformés en amont de ceux-ci.

Dans les systémes radiofréquences, les signaux ¢€lectriques en entrée et sortie de I’amplificateur
peuvent assez aisément €tre utilisés pour calculer les coefficients définissant le bloc de pré-distorsion.
Les débits relativement peu €levés et I’acces direct a la sortie de 1’amplificateur électrique permettent
également des procédures de mise a jour réguliere du pré-distordeur afin de garantir son
fonctionnement, méme lorsque les caractéristiques de 1’amplificateur varient (du fait du vieillissement
du composant, de la variation de température, ou d’autres parametres du systtme ou
environnementaux). Dans le cas d’un systeme de communication optique cohérente intégrant un SOA,
une détection cohérente (avec conversion opto-€lectrique) est nécessaire pour pouvoir exploiter le
signal sortant de I’amplificateur afin de définir le bloc de pré-distorsion. Ce surcotit important n’est pas
envisageable pour les réseaux métropolitains (ou d’acces). La procédure d’identification du pré-
distordeur doit alors étre faite avant ou lors du déploiement de I’émetteur optique. Le fonctionnement
du pré-distordeur doit également étre peu sensible au vieillissement du composant et aux légeres
variations des conditions de fonctionnement. La montée en débit impose également des cadences de
traitement du signal trés élevées et donc des structures de pré-distordeur d’une trés grande simplicité. 11
en résulte que I’infrastructure optique differe donc de ’infrastructure radiofréquence ; les solutions qui
se sont avérées efficaces en radiofréquence peuvent ne pas étre transposables a I’optique et doivent, en
tout cas, subir une mise en ceuvre différente. C’est cette thématique-1a qui constitue 1’objectif principal
de cette these.
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Par ailleurs, les effets non-linéaires les plus évidents des amplificateurs sont de nature statique
— par exemple la saturation. Par contre, selon le type de composant, les effets dynamiques peuvent
également peser sur le systeme. Il en résulte que la pré-distorsion servant a compenser les non-
linéarités peut étre classée en deux catégories : sans effets mémoire et avec effets mémoire. La pré-
distorsion sans effet mémoire présente 1’avantage d’étre relativement facile a implémenter. Plusieurs
structures de pré-distorsion sans mémoire, basées sur des modeles a table de correspondance (LUT :
Look-Up-Table) ou polynomiaux sont étudiées dans cette thése. Mais ces approches peuvent ne pas
étre suffisantes lorsque les effets dynamiques sont importants. Il faut dans ce cas mettre en ceuvre des
schémas de pré-distorsion avec mémoire. Ce type de schéma est souvent inspiré par les séries de
Volterra. Outil bien connu en théorie des systémes non-linéaires, les séries de Volterra sont souvent
trop complexes pour étre utilisées directement et de nombreuses alternatives simplifiées existent dans
la littérature. Le contexte des communications optiques, avec ses débits trés élevés, nous imposent la
contrainte de faible complexité paramétrique des pré-distordeurs. Une partie de notre travail s’est donc
focalisée sur ’amélioration d’un schéma particulier de pré-distorsion.

Rappelons que I’infrastructure optique rend trés difficile la mise a jour réguliére des parameétres
des pré-distordeurs. Il est donc important de garantir leur robustesse, c’est-a-dire leur capacité a
continuer de fonctionner correctement, lorsque le point de fonctionnement initialement prévu varie
légerement (du fait de la variation de parameétres du systeme ou environnementaux). Un autre sujet
exploré durant la thése a donc consisté a évaluer le comportement des différentes structures de pré-
distorsion (a travers leurs performances) lorsque certains paramétres de I’émetteur varient ou sont
soumis a des incertitudes. Des techniques récentes de méta-modélisation ont été avantageusement
exploitées pour réduire les temps de simulations nécessaires a ce type d’étude.

Le manuscrit de thése est structuré en quatre chapitres.

Le premier chapitre décrit le contexte du travail. Dans un premier temps nous présentons
brievement le principe d’une chaine de communication optique puis nous donnons plus de détails sur
ses composants (émetteurs et récepteurs, fibre optique, amplificateurs optiques). Ensuite, I’OFDM et le
SOA utilisés au cours de ce travail font I’objet d’une discussion détaillée. Nous passons en revue les
méthodes de linéarisation existantes dans la littérature en nous focalisant par la suite sur les solutions
retenues pour le cas du SOA. Nous terminons ce chapitre en présentant la chaine de communication
simulée tout au long de la these.

Le deuxiéme chapitre est exclusivement dédi¢ a la pré-distorsion. Il débute par une
classification de I’ensemble des techniques pour se focaliser, par la suite, sur la pré-distorsion
numérique en bande de base qui a été retenue pour ce travail de these. Sont présentées en détail les
structures de pré-distordeurs en bande de base ainsi que les méthodes d’apprentissage. Nous illustrons
le travail par des résultats de simulation et nous évaluons I’apport sur les performances de la chaine de
communication. L’étude sur la pré-distorsion est complétée par la mise en ceuvre d’une technique de
réduction du PAPR.

Le troisiéme chapitre est consacré a la robustesse des pré-distordeurs, c’est a dire a leur
capacité a conserver leurs performances face a des variations des parametres du systeme. Dans un
premier temps nous considérons une variation indépendante de ces parameétres pour aboutir ensuite a
une ¢tude stochastique illustrant les effets d’une variation simultanée de plusieurs parametres. Cet
aspect est, a notre connaissance, inédit pour le cas des émetteurs optiques et a nécessité la mise en
ceuvre d’outils mathématiques récents tel le chaos polynomial.
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Dans le quatrieme chapitre, nous nous sommes focalisés sur un type précis de pré-distordeur,
notamment la table de filtres (FLUT : Filter Look-Up-Tables). Celle-ci est formée de deux blocs : une
table de correspondance (LUT) et un recueil de filtres a réponse impulsionnelle finie. La nouveauté
apportée est la quantification non-uniforme utilisée pour les deux blocs qui améliore sensiblement les
performances.

Enfin, dans la conclusion, nous faisons un bilan général et présentons les perspectives a ce
travail.
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1. Contexte de la thése

1. Introduction

Afin de mieux comprendre le contexte de thése, ce chapitre propose tout d’abord une bréve
description des réseaux optiques a haut débit et du principe général d’une chaine de communication
optique. Les composants d’une chaine de communication sont alors discutés en détail dans la section
3. Les caractéristiques d’un amplificateur sont ¢galement décrites en cette section, en se focalisant sur
I’amplificateur optique a semi-conducteurs (SOA) que nous utiliserons en tant que booster. La
construction et les propriétés générales du format de modulation OFDM (Orthogonal Division
Multiplexing), central dans notre étude, sont ensuite rappelées en section 4. Les hypothéses de travail
et la chaine de simulation mise en ceuvre en cours de la thése sont ensuite discutées. Une revue des
méthodes existantes pour linéariser la caractéristique de composants RF (radiofréquence) ou
optoélectronique est discutée dans la section 5, une attention particuliére sera portée aux travaux
considérant le cas d’un amplificateur optique a semi-conducteurs (SOA). Avant de conclure le
chapitre, le choix de la pré-distorsion numérique en bande de base sera justifié.

2. Architecture des réseaux optiques

Les moyens de communication a haut débit et a longue distance de transmission ont largement
¢volués au cours des deux derniers siécles [Agrl6]. La Figure 1.1 montre comment le facteur BL
(produit du débit par la distance) a évolué depuis le milieu du 19°™ siécle. On peut voir que
I’émergence des communications optiques en 1977 a accéléré le rythme de la croissance. Le probléme
initial des fibres optiques étaient leurs pertes trés élevées (1000 dB/km) [Kao66]. Ces pertes ont été
réduites a 20 dB/km en 1970, en utilisant une fibre de silice pure [Kap70]. En 1979, un groupe
japonais a réussi a réduire les pertes d’une fibre monomode avec une valeur minimale de 0,2 dB/km,
dans la région de la longueur d’onde 1,55 um [Miy79]. Parall¢lement a cela, le laser a semi-
conducteurs GaAs, fonctionnant en continu a température ambiante a été développé [Hay70] [AIf00].
Aujourd’hui, la fibre optique est le support de transmission incontournable dans les réseaux de
téelécommunications a grand débit et longue portée. De plus, le multiplexage en longueur d’onde
(WDM : Wavelength Division Multiplexing), servant a transmettre plusieurs canaux sur différentes
longueurs d’onde a travers la méme fibre, a I’avantage d’optimiser 1’utilisation de leur bande passante.
Le multiplexage WDM est devenu trées connu a partir de 1992. Ainsi, en 1996, la premicre
transmission de données a 1 Tbit/s a été réalisée. Par ailleurs, mais toujours pour chercher a accroitre
le produit BL, le multiplexage de mode spatial (SDM : Spatial Division Multiplexing) est une
perspective visant a utiliser les modes spatiaux de la fibre optique.

Le schéma d’un systéme classique de transmission optique sur fibre est donné dans la Figure
1.2. Les données binaires sont tout d’abord modulées selon un certain format, puis une conversion en
signal électrique est opérée a 1’aide d’un convertisseur numérique analogique. Par la suite, I’émetteur
optique permet la conversion du signal électrique en signal optique (émetteur E/O), qui se propagera
ensuite dans le canal optique, formé des fibres optiques, filtres optiques, d’amplificateurs et des
coupleurs. Au niveau du récepteur optique, le signal est converti du domaine €lectrique au domaine
optique. Le signal en sortie du récepteur est ensuite démodulé électriquement a 1’aide du circuit
¢lectronique de réception grace a un processus inverse de celui du circuit d’émission.
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Figure 1.1 : Augmentation du produit BL pendant la période 1840-2020, BL : produit du débit B par la distance L, WDM :
Wavelength Division Multiplexing, SDM : Spatial Division Multiplexing [Agr16].
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Figure 1.2 : Schéma d’un systéme classique de transmission optique sur fibre [Sanl5].

En général, les réseaux optiques sont formés d’équipements reliés entre eux, permettant de faire
une communication suivant des protocoles bien définis. On peut classer ces réseaux de communication
en trois catégories principales, comme présenté dans la Figure 1.3 : le réseau d’acces, le réseau
métropolitain (MAN : Metropolitan Area Network), le réseau cceur aussi appelé réseau étendu ou
longue distance (WAN : Wide Area Network). Le réseau d’acces regroupe un ensemble d’équipement
appartenant a une zone géographique restreinte. Le réseau MAN interconnecte plusieurs réseaux
d’acces géographiquement proches sur une zone d’une dizaine de kilometres. Enfin, le réseau WAN
interconnecte plusieurs MANSs entre différents pays ou régions, sur de trés grandes distances allant
jusqu’a plusieurs centaines de kilometres.

Apres cette présentation de quelques principes de base des systémes de communication optique
et des réseaux optiques, nous présentons dans la suite du chapitre avec plus de détails les composants
qui constituent une chaine de communication optique (émetteurs et récepteurs, fibre optique,

amplificateurs optiques).
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Figure 1.3 : Typologie d’un réseau de communication optique [Sanl5].
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3. Composants d’une chaine de communication optique

a. Emetteur optique

Le bloc d’émission optique a pour role de convertir le signal €lectrique en signal optique. Pour
effectuer cette conversion, il existe deux types de modulation : la modulation directe et la modulation
externe. Dans les deux types de modulation, le laser est un composant essentiel pour générer le signal
optique.

i. Modulation directe

Dans la modulation directe, les diodes lasers sont directement modulées en entrée par le
courant électrique (Figure 1.4). Cette méthode a I’avantage d’étre simple a mettre en ceuvre pour le
transfert des données optiques. Cependant, c’est une modulation d’amplitude qui géneére une
modulation parasite de fréquence appelée chirp. Cette dernic¢re élargit le spectre du signal optique
émis, ce qui provoque une dégradation de la qualité du signal optique transmis.

[

Signal électrique ]
modulant J

1]

ia
Sortie
Laser optique

Figure 1.4 : Principe de la modulation directe.

ii. Modulation externe

Dans la modulation externe, le signal optique généré par les diodes lasers est modulé d’une
maniere externe via des modulateurs optiques (Figure 1.5). Le laser est utilisé a un niveau de sortie
continu, permettant ainsi une transmission efficace a trés longues distances. De plus, la modulation
externe a I’avantage que le signal en sortie est beaucoup moins dégradé par rapport au cas de la

modulation directe.

Signal électrique 1
modulant J

] — ;( Modulateur _,_‘_‘_\_
V2

L externe Sortie

optique

Laser

Figure 1.5 : Principe de la modulation externe.
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Modulateur Mach-Zehnder

Le modulateur Mach-Zehnder (MZM) est le plus connu parmi les modulateurs externes (Figure
1.6). Le MZM est formé de deux €lectrodes, positionnées en paralléles avec des tensions modulantes
—Vgr et +Vgxp. Le signal de sortie peut s’exprimer par [Khal2]

T Vrr(t) + Vpc

Eout(t) = cos <ET> Ein(t) (1-1)

ou Vp est la tension continue de polarisation et V;; est la tension appliquée permettant d’obtenir un
déphasage de m rad entre les champs entrant et sortant.

—Vre(t) —Vbc

Ein (V) Eoue (1)

+Vre(0) +Vpc
Figure 1.6 : Modulateur Mach-Zehnder (MZM).

Modulateur optique IQ

La modulation est fréquemment exprimée dans les systemes de communications numériques en
composantes réelles I et imaginaires Q. Chacune de ces composantes est controlée par un modulateur
Mach-Zehnder comme le montre la Figure 1.7.

Re{x(t)}
|

Eout(t)

Im{x(t)}

Figure 1.7 : Modulateur optique 1Q excité par un laser, x(t) : signal électrique complexe. On suppose ici que les MZM sont polarisés
a leurs points d’intensité nulle Vpc = V).
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Le point de fonctionnement optimal pour le modulateur est obtenu lorsque les deux MZM fonctionnent
a leurs points d’intensité nulle (Vp = V;;) et avec un déphasage de /2 dans la composante inférieure
de la structure du modulateur IQ. Pour un fonctionnement optimal, on peut exprimer la sortie idéalisée
du modulateur optique 1Q comme suit [Khal2]

Eput(t) = —Eo(D)x(t) = —/Ppx(t) el (@Lot+eLo) (1.2)

ou P, est la puissance moyenne injectée dans le modulateur, w;, et @, représentent la pulsation et la
phase du laser émetteur. On définit V,,, comme la tension créte a créte de la tension d’excitation d’un
MZM.

b. Récepteur optique

Dans les systemes de détection d’un signal optique, il est trés important de récupérer toute
I’information du signal optique incident. Il existe deux types de détection optique : cohérente et non-
cohérente. Nous considérons dans cette these, la détection cohérente parce qu’elle permet de préserver
toute 1’information du champ optique incident (amplitude, phase, polarisation). Nous expliquons dans
cette section le principe des deux techniques de détection avec les avantages de la détection cohérente.
Dans les deux types de détection (cohérente et non-cohérente), la photodiode est un composant
essentiel permettant la conversion du signal optique en courant électrique.

i. Photodiode

La photodiode est un ¢lément de base d’un récepteur permettant de convertir le signal optique
en courant €lectrique. En réalité, les photodiodes sont sources de bruit (quantique et bruit thermique),
ce qui veut dire que le photo-courant généré comprend le signal recu auquel s’ajoute le bruit généré.
Le signal optique incident génére un photo-courant s’exprimant comme

I =RP, (1.3)

ou P; est la puissance du signal optique incident et R est la sensibilité de la photodiode exprimée par
_, M
=1 hc

avec 7 Defficacité quantique de la photodiode, A la longueur d’onde, g la charge d’un électron, h la
constante de Planck et c la célérité de la lumicre.

(1.4)

ii. Détection non-cohérente

Dans la détection non-cohérente, le récepteur génere un courant électrique en fonction de
I’énergie du signal incident. Un exemple de détection non-cohérente est la détection directe. La Figure
1.8 illustre le principe d’une transmission sur fibre par modulation d’intensité et détection directe
(IMDD : Intensity Modulation Direct Detection). L’IMDD utilisant une modulation d’intensité des
lasers a semi-conducteurs est trés largement utilisée dans les systémes de communication optique
actuels en raison de son faible colit et sa faible complexité d’implémentation. L’intensité du signal
optique est transmise a travers une fibre optique et détectée par une photodiode qui agit comme un
détecteur de loi carrée.
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Fibre optique
Diode laser Photodiode

Figure 1.8 : Principe d’une transmission sur fibre optique par IMDD [Chal3].

Plus généralement, la détection non cohérente permet de traiter des modulations d’amplitudes
M-aire; la photodiode générant une intensité proportionnelle a E (t) est illustrée dans la Figure 1.9. La
détection non-cohérente posseéde plusieurs limitations. En effet, la détection au niveau du récepteur
mesure uniquement 1’intensité du signal recu, donc I’information de phase est perdue. Il en découle
une efficacité énergétique moindre ainsi qu’une efficacité spectrale moindre.

E(t I°C|E(t)|2
( )

Figure 1.9 : Détection non-cohérente pour le signal M-ASK [Khal?2].

iii. Détection cohérente

A la différence d’une transmission IMDD, une transmission cohérente consiste a utiliser non
seulement 1’amplitude mais aussi la fréquence et la phase de la porteuse pour encoder 1’information.
La réception cohérente permet de capturer toute I’information du signal optique incident.

Modulation multiniveaux

La détection cohérente accepte les formats de modulation multi-niveaux utilisant des
modulations de phase ou des modulations d’amplitudes en M niveaux (M-PSK et M-QAM), qui
peuvent inclure plus de bits d’information dans les symboles transmis [Jacll] [Bayl6] [Xul7b]
[Xul7c]. L’efficacité spectrale des formats de modulation binaire est limitée a 1 bit/s/Hz/polarisation
(limite de Nyquist). Les formats de modulation M-aire, transportant log, (M) bits par symbole, peuvent
donc atteindre 1’efficacité spectrale de log,(M) bits/s/Hz/polarisation. La Figure 1.10 montre la
constellation pour les formats BPSK, QPSK, 8-PSK et 16-QAM. Ces formats de modulation peuvent
transmettre 1 bit, 2 bits, 3 bits et 4 bits par symbole, respectivement.

Q

. .
0100 0101 § 0001 : 0000
®: 0 0:0

0110 0111 § 0011 0010
®: 0 ®: 0

o:ojo:e
1110 = 1111 1011; 1010
_.111031111 4101111010

®:0]0:0
1100 ;1101 § 1001 1000
BPSK QPSK 8-PSK 16-QAM
(1 bit) (2 bits) (3 bits) (4 bits)

Figure 1.10 : Constellations pour des formats de modulation BPSK, QPSK, 8-PSK et 16QAM [Kik10].
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Réception cohérente

Dans de tels systémes, le signal optique incident E (t) est tout d’abord combiné avec le signal
du laser local E;,(t) (Figure 1.11). En fonction de la différence de fréquence entre les champs
optiques E(t) et E;(t), il existe deux types de récepteurs cohérents, homodyne ou hétérodyne. Le
récepteur homodyne correspond a une différence de fréquence négligeable, mais nécessite une boucle
a verrouillage de phase (PLL : Phase-Locked Loop). Une amélioration du rapport signal a bruit (SNR)
de 3dB est ainsi obtenue [Agrl2]. Le récepteur hétérodyne correspond quant a lui a une différence de
fréquence non nulle, mais posséde une complexit¢ moindre que le récepteur homodyne car il ne
nécessite pas de PLL. La premiére proposition de communications optiques cohérentes utilisant la
détection hétérodyne a été faite par O. E. DelLange en 1970 [DeL70]. Cependant la détection
hétérodyne n’a pas attiré 1’attention et son utilisation reste trés limitée, car le systtme IMDD est
devenu courant dans les années 1970 pour les systémes de communication optique.

T \LEa® ’1“)
—>

E(t) | ERe{xr Q)
. E, (1) )[E I, (t)

90
Hybride [ £, (t) Q1 (t)

Z|Eo(®) | °PHIUe {4 Im{x, (0}
Egx(® (g % ()
4

Laser ~———

Figure 1.11 : Détection cohérente IQ optique [Khal?2].

Le récepteur cohérent présenté dans la Figure 1.11, comprend un hybride optique 90° formé de
deux ports d’entrées (E(t), Eo(t)), et de quatre ports de sorties reliés aux photo-détecteurs équilibrés
avec des déphasages de 0°, 90°, 180° et 270°. Il permet d’effectuer des combinaisons lin€aires en
fonction des ports d’entrées. Nous considérons ici le récepteur cohérent idéal en ignorant les pertes et
les déséquilibres de 1’hybride. Les relations entrées-sorties des quatre ports de sortie de I’hybride
s’expriment par [Khal2]

E (t)—i(E(t)+E ()
I1 _\/7 LO

E,(t) = ! (E(t) —Eo(®))
12 - = —Ejo

*15 (1.5)
Eg:(t) = 5 (E(t) — jELo (D))

Egy(8) = % (E® + jE1o ()

Comme le montre la Figure 1.11, ces signaux optiques sont ensuite convertis en courants par des
photodiodes ; les intensités obtenues s’expriment par [Khal2]
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1
L) =|Ex(@®)]* = §{|E(t)|2 + |ELo(0)? + 2Re{E(t)E[o(t)} + in,Il(t)}

L(t) = |[Ep®)|* = %{|E(t)|2 + |ELo(®)|* — 2Re{E(®)E[o ()} + iy 2(2)}
(1.6)

2 1 )
Q:1(®) = [Eg: (D] = E{lE(t)lz + |ELo (D)1 + 2Im{E()E[o (D)} + in01(8)}

1
0:(8) = |Eqa(®)]” = S{UE@F + [Eso (O = 2Im{E©Ejp (D)} + in 02 (8))

ou iy, »(t) représente les intensités de bruit total (grenaille et thermique) de la photodiode x.

Les photo-courants obtenus a partir des deux champs optiques (E(t), E.o(t)) sont composés des
termes quadratiques (E®)|? |ELo(®)]?), et des termes de battement
(Re{E(t)E[o(t)}, Im{E(t) E[,(t)}) et des termes de bruit de la photodiode (i, ,(t)). Pour une
détection équilibrée idéale, les termes quadratiques disparaissent, alors que les termes de battement
sont conservés dans 1’expression du signal électrique détecté x,.(t) = Re{x,-(t)} + jIm{x,(t)}, ou
Re{x,(t)} = I;(t) — L,(t) est la partie réelle et Im{x,(t)} = Q;(t) — Q,(t) est la partie imaginaire
du signal électrique détecté x,.(t).

Le champ optique du signal E(t) peut-&tre décomposé en deux parties : le signal regu et le champ de
bruit d’émission spontanée amplifiée (Ezgg(t)). Il résulte que le signal en bande de base x,.(t) =
Re{x,(t)} + jIm{x,(t)} peut s’exprimer par (voir [Khal2] pour plus de détails) :

x,(£) = 2P Epo” (D)1 {x(£)@h(t) }e A@rot+4p10)
+2E[ o ()Epse(t) (1.7)
+ in,I (t) + jin,Q (t)

ou ® est un produit de convolution, P, est la puissance moyenne regue, h(t) désigne la réponse
impulsionnelle du canal optique, dw;p = W91 — W2 €t AP0 = Pro1 — PLo2 Sont respectivement
le décalage de fréquence et la différence de phase entre le laser de I’émetteur et celui du
récepteur, i ;(t), ino(t) sont les parties réelle et imaginaire de I’intensité totale des bruits (grenaille et
thermique).

Récepteur cohérent avec diversité de polarisation

Une propriété importante de la détection cohérente est que les courants en sortie des
photodiodes dépendent de la polarisation entre les champs optiques E(t) et E;(t). En effet, pour une
polarisation donnée, on peut utiliser des controleurs de polarisation tel que E(t).E[,(t) =1, afin
d’obtenir un courant maximal en sortie. Il est & noter qu’il est possible d’utiliser un récepteur cohérent
avec une diversité de polarisation, comme le montre la Figure 1.12. En effet, ce multiplexage en
polarisation est appel¢ PDM (Polarisation Divison Multiplexing : multiplexage par division de
polarisation) et permet de multiplier le débit transmis par un facteur deux. Le principe de la détection
cohérente avec une diversité de polarisation est de décomposer les champs optiques sur deux axes de
polarisation parallele et perpendiculaire, a 1’aide d’un séparateur de polarisations (PBS : Polarisation
Beam Splitter). La détection cohérente avec multiplexage de polarisation est la technique de détection
la plus prometteuse pour obtenir un rendement spectral élevé tout en maximisant |’efficacité
énergétique. Au cours des derni€res années, plusieurs systémes avec une diversité de polarisation ont
été développés, comme 100G PDM-QPSK avec des débits allant de 25 a 28 Gbauds [Sal09] [Tor10],
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DP-QPSK avec un débit de 112 Gbit/s [Belll] [Ric12], PDM-32QAM allant jusqu’a 320 Gbit/s de
[Vall6] et 160 Gb/s [Gual§].

PBS M EL® 1)

(O o El() ‘ Re(x! (1)}
> E' (t) 13(t)
o =12 : 2

90 ZS
Hyb'ride Egl(t) 1'(15)
I optique [~ $ Im{x)(t)}
ELO(t) E" I L£
> 02(0) T
—{2
N/
~ \ Ei It
b Efi(t) $ 1 () .
] | EA@® ZS I (1)
90 3
Hybﬁde Eg1(0) Qi (t)
3 Epo(t) Eio(t) optique $ Im{x;(t)}
g Eg,(t) A Q5 (1)
R —
PBS \ )

Laser

Figure 1.12 : Détection coherente 1Q optique a diversité de polarisation, PBS : séparateur de polarisation (Polarisation Beam
Splitter).

iv. IMDD vs transmission cohérente

Dans la modulation d’intensité et détection directe IMDD, aucune information de phase n’est
disponible ce qui explique la faible efficacité spectrale de cette approche. Nous avons considéré dans
cette these un récepteur cohérent pour les différents avantages brievement discutés dans ce paragraphe.
La détection cohérente permet de récupérer une information plus compléte sur les porteuses optiques.
En fait, la pleine connaissance du champ ¢€lectrique obtenu aprés une détection cohérente permet au
récepteur, grace a des techniques de traitement numérique de signal, de compenser efficacement un
certain nombre de dégradations de canal telles que la dispersion chromatique ou la dispersion de mode
de polarisation, qui ont longtemps empéché le développement de systemes a haut débit [Kil05]
[Sav08] [Xul5]. La détection cohérente peut se traduire aussi par une amélioration de la portée de
transmission.

c. Fibre optique

La communication par fibre optique joue un role essentiel dans le développement de systemes
télécoms et réseaux a haut débit. En général, une fibre optique est constituée d’un cceur central en verre
de silice dopé, avec une gaine (noyau externe) en matériau similaire mais avec un indice de réfraction
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légerement inférieur. Cela provoque qu’un signal lumineux est confiné par réflexion totale tout au long
du cceur. I existe principalement deux types de fibres optiques dans les systémes de communications,
les fibres monomodes et les fibres multimodes. Dans le cas des fibres monomodes, le coeur de la fibre
est tres étroit (=10 um), de telle sorte qu’uniquement un seul mode peut se propager a ’intérieur de la
fibre. Par rapport aux fibres monomodes, les fibres multimodes ont un coeur nettement plus large (=100
um), ce qui permet a plusieurs modes de se propager. La fibre monomode est la plus utilisée pour la
transmission sur de grandes distances, car il n’y a pas d’interférence et moins de dispersion.

La fibre optique possede divers avantages comme une large bande passante avec une faible
atténuation. Cela permet la transmission des signaux sur des longues distances tout en utilisant moins
d’amplificateurs, les colits sont réduits et la fiabilit¢ du signal est améliorée [Sen85]. Ces avantages
permettent a la fibre d’offrir des performances supérieures a celles des autres supports de transmission
(cuivre, cable coaxial, etc.).

Dans le cadre de cette thése, nous nous sommes intéressés a la compensation des effets non-linéaires
de ’amplificateur optique a semi-conducteurs utilisé¢ en tant que booster de puissance a I’émetteur.
Pour éviter I’influence de la fibre optique, pouvant étre importante et fonction de la distance, nous
avons choisi de travailler en back-to-back optique. Néanmoins, la fibre est un composant essentiel
d’une chaine de communication optique, pour cela sa prise en compte dans I’étude devra faire I’objet
de travaux futurs. Malgré tout, nous en rappelons quelques propriétés fondamentales.

La mod¢élisation de la propagation (dans I’approximation ou I’enveloppe du signal varie lentement),
peut étre réalisée en résolvant I’équation non linéaire de Schrodinger suivante [Jos17]

A(z,t) = jy|A(z, t)|?A(z, t) (1.8)

0A(z,t) 0A(z,t) | 0%A(z,t)  ar(w)
T+ﬁ1(w)T+§ﬁz(w) 5z T

avec A désigne I’enveloppe temporelle du champ €lectrique, ay correspond aux pertes de propagation,
y un coefficient qui décrit les non-linéarités résultant de 1’effet Kerr dans une fibre optique [Kim94].
Les coefficients f;(w) et f,(w) sont les dérivées premicre et seconde de la constante de propagation
B(w) = n(w)% ou n(w) est ’indice de réfraction de la fibre et c est la célérité de la lumiére. Notons

que le coefficient 3; est lié a la vitesse de groupe tandis que [, est lié a la dispersion chromatique de
la fibre.

i. Effets linéaires

Les effets linéaires de la fibre optique peuvent exister en plusieurs catégories : atténuation,
dispersion chromatique et dispersion de mode de polarisation.

L’atténuation de la fibre, ou pertes, est définie par la diminution relative de la puissance du signal sur
une longueur de transmission L dans la fibre. L atténuation est mesurée en dB par kilometres (dB/km)
et définie par

10 P,
ar = —Tloglo(g) (1.9)

ou P; et P, sont respectivement les puissances d’entrées et sortie de la fibre.

La dispersion chromatique est la distorsion temporelle d’un signal optique, qui entraine généralement
un ¢largissement des impulsions pendant la propagation (Figure 1.13). Notons que la dispersion limite
le débit binaire maximal, la distance maximale ou la capacité de transmission d’informations. Une
conséquence de la dispersion se manifeste par un effet temporel, en effet lorsqu’une composante
spectrale se propage dans la fibre a la vitesse de groupe vy, elle arrive en sortie avec un retard 7,
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exprimé par T, = UL = L%. Il en résulte que I’¢largissement d’impulsion décrivant la propagation
9
d?

de deux composantes spectrales a vitesses différentes peut €tre défini par At,; = A =L——— ﬁ (w) Aw
Posant Aw = ——A?\ I’élargissement d’impulsion sera exprimé par At, = L d B(;U )( 21Tc A?\)

dw

d
LDAA, ou D est la dispersion chromatique définie par D = Z;C di)(w) _2me = B2 (w)
Impulsion d’entrée Impulsion dispersée

Figure 1.13 : Effet de la dispersion chromatique sur une impulsion optique.

La dispersion de mode de polarisation (PMD : Polarization Mode Dispersion) est une propriété
fondamentale de la fibre monomode correspondant a un élargissement de I’impulsion d’entrée due a un
retard de phase entre deux états de polarisation d’entrée ayant un méme indice de réfraction (Figure
1.14). Une propriété appelée biréfringence, correspondant ici a une asymétrie dans la géométrie du
cceur (peut-étre due a la fabrication de la fibre) induit de 1égéres différences d’indice de réfraction pour
les deux états de polarisation.

Polarisation verticale

() Fibre optique

Polarisation horizontale

DGD

Figure 1.14 : Effet de la PMD (Polarisation Division Multiplexing) sur une impulsion optique présentant certaines asymétries
fondamentales entrainant un DGD (Differential Group Delay).

La dispersion chromatique est un effet linéaire et stable, d’ou sa compensation est relativement
facile. Pourtant, I’effet linéaire de la PMD varie dans le temps dans les liaisons par fibre, ce qui rend sa
compensation plus difficile. En outre, les effets de la PMD dépendent de 1’état de polarisation, ce qui
n’était pas le cas avec la dispersion chromatique. En conséquent, la PMD devient un facteur limitant
lors de la propagation des impulsions pour les systemes a haut débit et longues distances car elle peut
introduire des erreurs.

ii. Effets non linéaires

Dans les systémes de télécommunication sur fibre a un seul canal, on parle du fonctionnement
linéaire lorsque la puissance injectée dans la fibre est relativement faible (quelques milliWatts). En
conséquence, pour les systemes WDM, les effets non-linéaires des fibres ainsi excités sont des effets
parasites induisant une dégradation des performances. Les non-linéarités de la fibre optique peuvent
exister en deux catégories : non-linéarité quasi-instantanée « effet Kerr » ou non-linéarité retardée
« diffusion » [Agr00].
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L’effet Kerr est di au fait que les indices de réfraction dépend de I’intensité de la lumiére existant dans
la fibre. L’effet Kerr constitue la non-linéarité prédominante dans la fibre, donnant lieu a trois effets :
I’auto-modulation de phase (SPM : Self-Phase Modulation), la modulation de phase croisée (XPM :
Cross-Phase Modulation) et le mélange a quatre ondes (FWM : Four-Wave Mixing).

L’auto-modulation de phase (SPM), est définie par la mise en ceuvre d’un seul champ propageant sur
une fréquence w;. Pour décrire ce phénomeéne, posons A(0,t) I’enveloppe temporelle du champ
¢lectrique en entrée de la fibre ; le champ ¢€lectrique obtenu aprés propagation sur une longueur L peut
s’exprimer par A(L,t) = A(0,t)exp(i®gppyL) ot Pgppy = ynr|A(0,L)|? est un terme de déphasage
non-linéaire proportionnel a L. L’effet SPM induit une modulation de fréquence qui se traduit par un
¢largissement spectral (aux limites de Fourier) de I’impulsion au cours de la propagation.

Concernant la modulation de phase croisée XPM, nous supposons ici la présence de deux champs qui
se propagent sur deux fréquences différentes w; et w,. Le champ d’impulsion a la premiere fréquence
induit une modification de I’indice de réfraction vue par le second champ. Par rapport au déphasage
Ggpy lie a Ieffet SPM, Deffet XPM induit un déphasage supplémentaire au champ d’indice w; tel

que A(L,T) = A0, t)exp[i(@spm + @xpm)L].

Dans le cas du mélange a quatre ondes FWM, trois ondes de fréquences w;, w, et w; interagissent
entre elles pour générer une nouvelle composante optique a la fréquence w, satisfaisant ainsi le
théoréme de conservation de 1’énergie (w; + w, = w3 + w,). Les composantes optiques doivent aussi
satisfaire le théoréme de la conservation de la quantité de mouvement (8, + f, = 3 + f4). Ces deux
conditions sont nécessaires pour satisfaire le processus d’accord de phase (¢, = ¢ + P, — ¢p3).

Le phénomene physique s’explique par la recombinaison de deux photons aux fréquences w; et w,

afin de créer deux photons de fréquences w5 et w, ; la réaction inverse est aussi possible.

Lorsqu’une onde se propage dans un milieu, les effets de diffusion sont dus a des interactions entre les
signaux optiques et le matériau dans la fibre. Les effets de la diffusion sont dus a des interactions
paramétriques entre les signaux optiques et le matériau dans la fibre. Les non-linéarités résultant de la
diffusion sont la diffusion Brillouin stimulée (SBS : Stimulated Brillouin scattering) et la diffusion
Raman stimulée (SRS : Stimulated Raman Scattering). La diffusion Raman stimulée décrit
I’interaction "photon-phonon" entre 1’onde optique et les vibrations du matériau (les phonons optiques
correspondent a des vibrations moléculaires dans leur milieu). Par rapport a la diffusion Raman, la
diffusion Brillouin stimulée est de méme nature mais ’interaction est effectuée via des "phonons
acoustiques" correspondant aux ondes sonores dans le milieu.
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d. Amplificateurs optiques

Dans les réseaux de communication optique, les signaux se propagent a travers les fibres
optiques sans atténuation significative, néanmoins lorsque les distances deviennent de centaines de
kilometres, il devient nécessaire d’amplifier le signal pour compenser 1’atténuation. En plus, divers
composants électriques ou optoélectroniques peuvent affecter les performances par les pertes qu’ils
induisent. L’amplification joue un role essentiel dans une chaine de communication pour avoir un
signal avec une puissance suffisante en réception. Nous commengons cette section par la fonction
d’amplification et les types d’amplificateurs optiques. Nous nous focalisons par la suite, sur
I’amplificateur optique a semi-conducteurs (SOA) utilisé comme booster de puissance.

i. Fonction d’amplification

Les trois configurations d’utilisation d’un amplificateur optique sont 1I’amplificateur booster,
I’amplificateur en ligne et le préamplificateur de réception (Figure 1.15). L’amplificateur booster,
placé immédiatement apres 1’émetteur, permet d’augmenter la puissance du signal juste avant que
celui-ci soit injecté dans le canal optique. L’amplificateur en ligne est placé le long de la liaison de
transmission, afin de compenser les pertes liées a la propagation de la fibre. Ceci permet de régénérer
le signal optique pour prolonger la distance de communication. Le préamplificateur optique est utilisé
a la fin de la liaison par fibre optique afin d’augmenter la puissance du signal avant la réception.
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Figure 1.15 : Fonctions des amplificateurs optiques.

ii. Types d’amplificateurs optiques

Les amplificateurs optiques sont devenus populaires dans les années 1990 pour les systemes de
transmission longue distance. Les amplificateurs les plus répandus sont I’amplificateur a fibre dopée a
I’erbium (EDFA : Erbium-Doped Fiber Amplifier), ’amplificateur a fibre Raman et ’amplificateur
optique a semi-conducteurs (SOA : Semiconductor Optical Amplifier). Ces amplificateurs fournissent
une amplification entierement optique, ou le signal n’a pas besoin d’étre converti en signal électrique
avant I’amplification.

Amplificateurs a fibre dopée a I’erbium (EDFA)

L’EDFA constitue une solution de référence pour la communication optique a longue distance.
La configuration générale des EDFA est présentée dans la Figure 1.16. Les EDFA ont 1’avantage de
fournir une efficacité élevée due au transfert de la puissance pompe en puissance du signal, ce qui leur
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permet d’offrir une grande puissance de saturation. Cependant, leur cotlit peut étre problématique et
leur grande taille les rend difficiles a intégrer a d’autres dispositifs. A ceci s’ajoute que les EDFA ont
une faible bande passante (35 nm) a -3 dB comparativement a d’autres types d’amplificateurs comme
le SOA (30-80 nm). Pour augmenter sa bande passante, la solution est d’aller au-dela de la bande
optique C (1530 nm-1562 nm) en associant un amplificateur de bande L (1570 nm-1602 nm) en
parallele. Cependant, cette solution est complexe et augmente le cofit, ¢’est pourquoi sa mise en ceuvre
pratique reste tres limitée.

Isolateur

—

iﬁ Entrée

Pompe laser
940 nm ou 1480 nm

Coupleur de
fibre

Filtre a

. Sortie
bande étroite

Figure 1.16 : Concept de amplificateur EDFA, EDF : fibre dopée a I’erbium.

Amplificateurs Raman

Les amplificateurs Raman utilisent la non-linéarité optique intrinséque de la fibre, ou
I’amplification se produit sur toute la longueur de la fibre de transmission. Le gain Raman dépend de
la puissance de la pompe et du décalage de fréquence entre la pompe et le signal. Le gain est
indépendant de la direction de la pompe, ce qui permet a I’amplificateur d’étre pompé vers I’avant ou
vers ’arriere. La Figure 1.17 illustre le principe de ’amplificateur Raman avec un pompage vers
I’arriere. Le pompage est généralement effectué vers 1’arriere pour différentes raisons comme
I’absence de bruit de pompe sur les signaux WDM et des fluctuations de puissance considérées comme
acceptables. Les amplificateurs Raman fournissent une amplification de longueur d’onde variable ce
qui leur permettent d’étre également utilisés comme extension des EDFA. Cependant, ils nécessitent
une puissance de pompe ¢élevée et un controle de gain sophistiqué ce qui limite leur mise en ceuvre.

Circulateur

Entrée Sortie

Pompe laser
1535nm

Figure 1.17 : Concept de ’amplificateurs Raman.
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Amplificateurs a semi-conducteurs

Les amplificateurs a semi-conducteurs (SOA : Semiconductor Optical Amplifier) sont des

composants optoélectroniques permettant d’amplifier le signal incident. Les SOA sont une alternative
trés intéressante par rapport aux amplificateurs EDFA et aux amplificateurs a fibre Raman, en raison
de leur gain important, leur large bande passante, leur petite taille, leur facilité d’intégration et leur
cout réduit. La structure de base du SOA est illustrée dans la Figure 1.18.
La région active du SOA entraine un gain optique lorsque 1’amplificateur est €électriquement polarisé.
En conséquence, I’injection de porteurs permet de créer une inversion de population des porteurs de
charge qui est une condition nécessaire pour 1I’amplification dans un matériau semi-conducteur. Notons
que la région active peut étre construite avec des dimensions réduites, entrainant ainsi une limitation
du mouvement des porteurs de charge.

Output signal + noise

Output

facet
Input
X?AZ
Active region and :
Input signal waveguide facet y

Figure 1.18 : Amplificateur a semi-conducteurs [Marl8].

Dans les dispositifs optoélectroniques, le gain optique est modélisé d’une maniere simplifiée en
considérant un systeme a deux niveaux d’énergie (comme le montre la Figure 1.19 avec E; < E;). Les
deux niveaux d’énergie sont la bande de conduction et la bande de valence, séparés par une bande
interdite. Il existe principalement trois processus radiatifs fondamentaux (absorption, émission
stimulée et émission spontanée) :

e Le principe du processus d’absorption (Figure 1.19 (a)) est qu’un photon incident avec une

énergie hw = E, — E; peut étre absorbé par excitation d’un électron allant du niveau
d’énergie E; a un niveau d’énergie E,.

e Dans le processus d’émission stimulée (Figure 1.19 (b)), un photon incident excite un
¢électron du niveau E, au niveau E;, entrainant ainsi une émission des photons Aw d’une
facon cohérente.

e Dr’autre part, le systéme excité se relaxe par I’émission spontanée d’un photon Aiw d’une
facon incohérente sans la présence d’un champ extérieur (Figure 1.19 (c)).

L’émission stimulée doit étre le processus dominant pour amplifier un signal optique (champ
de photons). Cependant, I’absorption entraine une atténuation du signal optique et 1’émission
spontanée introduit un bruit (noise background), le SOA présente donc en sortie une version amplifiée
du signal d’entrée avec, en plus, un terme d’émission spontanée amplifiée (ASE). Cette puissance
d’ASE est exprimée par [Khal2]

PASE = nsphV(G - l)BO (1.10)

ou ngy est le facteur d’inversion de population, hv = hw (h représente la constante de Planck, v est
fréquence optique), G est le gain définie pour la fréquence v, B représente la bande passante optique
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du filtre utilis¢ pour determiner la puissance de bruit Pygp. Notons que ng, dépend des populations
relatives N; et N, des états suivant la relation

"N, - N,

(1.11)

@—o—e, (b)—e—¢, (€)—e—Fk,

hw
AVAV. N\, \N\r
hw hw /\h/\f' hw

—&——E4 —O——E4 ——y
Absorption Stimulated Spontaneous
emission emission

Figure 1.19 : processus radiatifs fondamentaux [Schl7].

Parametres clés du SOA

Les amplificateurs optiques sont caractérisés par des parametres clés tel que le gain optique G,
le rapport signal sur bruit optique (OSNR : Optical signal to noise ratio), le facteur de bruit (F) et le
niveau de puissance de saturation.

e Le gain optique G, aussi appelé facteur d’amplification du SOA, est défini par

Pout
G = 1.12
P (1.12)

ou P,,; et P, sont respectivement la puissance de sortie et la puissance d’entrée du SOA.
Tout au long de cette these, le gain optique est exprimé en dB. En revanche, les valeurs de
puissances optiques sont exprimées en dBm comme suit

P[dBm] = 10log,o,(P[mW]) (1.13)
G[dB] = 10log,,(G)

e [’OSNR est un facteur qui mesure la qualité du signal dans les systéemes de communication.
I1 est défini en sortie du SOA par

P
OSNR = -2£ (1.14)
ASE

L’ASE dégrade la qualité du signal amplifié induisant ainsi une diminution de ’OSNR.

e Le facteur de bruit F quantifie les caractéristiques de bruit d’un amplificateur. Il est défini
[Ban00] comme suit

SNR; 2P 1
mo_ A (1.15)

F = =
SNRy,: hvGBy, G
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ou SNR;,et SNR,,; représentent les rapports signal a bruit, d’entrée et de sortie,
respectivement.

Non linéarités du SOA

Les non-linéarités dans le SOA sont principalement causées par la modification de la densité
des porteurs induite par le signal d’entrée de I’amplificateur (par exemple par une variation d’intensité
du signal injecté en entrée du SOA) [Khal2] [Anj15] [Maol6] [Benl7]. Les non-linéarités sont : 1’auto
rotation de la polarisation (SPR : Self-Polarization Rotation), la modulation de polarisation croisée
(XPoIM : Cross-Polarization Modulation), 1’auto-modulation de gain (SGM : Self-Gain Modulation),
I’auto-modulation de phase (SPM : Self-Phase Modulation), la modulation de gain crois¢ (XGM :
Cross-Gain Modulation), la modulation de phase croisé¢ (XPM : Cross-Phase Modulation), le mélange
a quatre ondes (FWM : Four Wave Mixing) et le couplage phase-amplitude.

Notons que les effets SGM et SPM sont provoqués par la variation de puissance du signal d’entrée. En
présence d’un autre signal émis a une longueur d’onde différente, il en résulte les effets XGM et XPM
causés par les variations de puissance de ce dernier. En ce qui concerne les effets FWM trés présents
en CO-OFDM, il est intéressant de savoir que quand un signal a plusieurs fréquences attaque le SOA,
le signal en sortie est compos¢ du signal amplifié dans les fréquences fondamentales mais aussi de
signaux indésirables dans les fréquences d’intermodulations.

Les effets SPR et XPoIM décrivent la rotation non-linéaire de 1’état de polarisation du signal de sortie
par rapport au signal d’entrée. La différence entre les gains transverse électrique (TE) et transverse
magnétique (TM) ainsi que la modification de la biréfringence structurelle du SOA causent les effets
SPR et XPoIM.

L’ensemble des effets cités précédemment sont liés a la dynamique de la densité de porteurs du SOA
(processus inter-bandes et intra-bandes). Ces processus sont présentés dans la suite.

Nous présentons maintenant le facteur de couplage phase-amplitude qui est un des parametres
clés dans la modélisation du SOA [Hen82]. Le couplage phase-amplitude ou facteur de Henry est
exprimé par [Occ02]

on
LA v (1.16)
T T gm) ‘
aN

ou Mg, est I'indice de réfraction équivalent du mode guide, I' est le facteur de confinement du guide
d’ondes, g,, est le gain matériau, le produit I'g,,, est le gain modal, N est la densité de porteurs.
Généralement, ce facteur est considéré comme une valeur constante dans les modélisations des
amplificateurs. Dans cette étude, nous considérons également qu’il est constant ; cependant, nous
étudierons son impact sur les performances du systéme via 1’acces que nous avons sur notre modele.

Notons qu’un effet de chirp de fréquence résulte du couplage phase-amplitude, il est défini comme une
variation de la fréquence instantanée par rapport a la fréquence centrale comme suit [Khal2]

du(t) = Z—Z [(% ln(P(t))) + KP(t)] (1.17)
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ou P(t) est la variation temporelle de la puissance optique et k est une constante. Ce chirp est
composé d’un terme dynamique ou transitoire (% ln(P(t))) et d’'un terme statique ou adiabatique

(kP (1))

Le facteur de couplage phase-amplitude introduit un déphasage ¢ en sortie du SOA pour une variation
du gain Ag =T gm(N) —Tgm(Nper) (0u Nyop est la densité de porteurs de référence) supposée
constante sur une longueur L de la couche active du SOA, défini par [Occ02]

1
d)(N) = d)(Nref) - E aH(Ag)L (118)

Nous présentons Figure 1.20, la caractéristique classique de la puissance de sortie en fonction de la
puissance d’entrée d’un amplificateur. Dans le cas idéal, les SOA ont une caractéristique linéaire,
cependant en pratique, les SOA ne sont pas parfaitement linéaires. Il est possible de distinguer trois
zones : une zone linéaire, une zone de compression et une zone de saturation. Dans la zone linéaire, les
distorsions sont quasi nulles mais ’utilisation du SOA dans cette zone présente une faible efficacité
(transmission a une faible puissance, portée réduite). Dans la zone de compression, les distorsions
commencent a apparaitre, la puissance du signal de sortie augmente avec la puissance du signal
d’entrée a condition que celle-ci soit plus petite que la puissance de saturation d’entrée ( P;%"). Dans la
zone de saturation, la puissance d’entrée s’approche de sa valeur de saturation P32, les distorsions
sont alors plus prononcées.

Notons que les effets non-linéaires induisent du bruit hors bande, de la repousse spectrale et de
I’interférence inter-symboles. Des avantages sont présents dans les zones de compression et de
saturation, comme la grande efficacit¢ de puissance sur de longue portée. Pour ce fait, nous nous
intéressons a linéariser le SOA dans sa zone non-linéaire.
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Figure 1.20 : Caractéristique classique de la puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée d’un amplificateur.
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Phénomenes dynamiques du SOA

Les phénoménes dynamiques dans le SOA sont dus aux processus inter-bandes et intra-bandes.
Les effets intra-bandes sont rapides et décrivent le changement de la distribution des porteurs de
charge (c’est-a-dire d’¢lectrons et de trous) a I’intérieur des bandes de valance et de conduction. Les
transitions inter-bandes sont lentes et décrivent la génération et la recombinaison de porteurs de charge
entre la bande de valance et la bande de conduction, modifiant ainsi la densité de porteurs des bandes.
Nous présentons maintenant la dynamique du gain dans la Figure 1.21.
Tout d’abord, on peut voir qu’une impulsion injectée a I’instant ¢ = 0, provoque une réduction du gain
G (Figure 1.21 (a)). Regardons maintenant le processus de changement de la densité de porteurs en
Figure 1.21 (b). On peut constater :

o L’effet de trou spectral (SHB: Spectral Hole Burning) montre comment le spectre de
I’impulsion optique induit une densité de porteurs réduite dans un intervalle d’énergie étroit.
Notons que le gain est partiellement récupéré sur une échelle de temps d’environ 100 fs par
diffusion intra-bande, ce qui entraine la fermeture du trou spectral [Bor00].

o L’effet d’échauffement des porteurs (CH : Carrier Heating) implique une distribution des
porteurs égale a une distribution de Fermi.

o [’effet de refroidissement des porteurs (CCD : Carrier Cool Down) permet une distribution de
porteurs qui se redresse par diffusion de phonons intra-bande.

e Enfin, I’injection des porteurs inter-bande (CI : Carrier Injection) rétablit la densité des porteurs
a son origine dans un délai d’une nanoseconde [Ber03].

(b)
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Figure 1.21 : (a) Dynamique du gain, (b) Changement de la densité de porteurs, SHB : effet de trou spectral, CH : effet
d’échauffement des porteurs, CCD : effet de refroidissement des porteurs, CI : injection des porteurs [Schl7].

Du point de vue comportemental, les phénomenes dynamiques du SOA induisent des effets
mémoire c’est-a-dire que la sortie actuelle du SOA dépend non seulement de I’entrée actuelle, mais
aussi des valeurs d’entrée antérieures. Cela se traduit par 1’¢élargissement de 1’épaisseur des profils
d’amplitude (AM-AM/AM-PM) et de phase (AM-AM/AM-PM) marqués par les courbes bleues
Figure 1.22 (a) et Figure 1.22 (b), respectivement. D’autre part, les effets non-linéaires du SOA se
traduisent par I’éloignement des courbes bleues par rapport aux lignes rouges correspondant au
fonctionnement linéaire.
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Les Figure 1.22 montrent I’impact des phénoménes dynamiques pour une ou deux impulsions
injectées en entrée du SOA. La Figure 1.22 (b) illustre le cas d’un faible écart temporel entre les deux
impulsions, pour lequel on a une amplification atténuée de la deuxiéme impulsion. D’autre part, la
Figure 1.22 (c) illustre le cas d’un écart temporel supérieur entre les deux impulsions, engendrant une
amplification atténuée pour la deuxiéme impulsion mais cette fois avec un facteur d’atténuation moins
important.
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Figure 1.20 : Phénoménes dynamiques dans le SOA, (a) pour une impulsion injectée en entrée du SOA, (b)-(c) pour deux impulsions
injectées en entrée du SOA avec des écarts de temps différents.
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Le mode¢le de SOA INPHENIX-IPSAD1501 utilisé dans cette thése a été proposé dans la these
de P. Morel [Mor06a] [Mor09] sous le logiciel ADS™ d’Agilent Technologies. Ce modéle a ensuite
¢été renforcé par la suite dans la thése de H. Khaleghi [Khal2] [Khal3] qui a étudié en plus les effets
non-linéaires XGM, XPM, ay et FWM. Notons que le mode¢le utilisé rend compte des diverses non-
linéarités et des phénomenes dynamiques lents ou rapides du composant.
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4, Multiplexage par répartition orthogonale de la fréquence

Par rapport aux diverses techniques de multiplexage, I’OFDM (multiplexage par répartition
orthogonale de la fréquence) [Zhal3] est un format de modulation avancé, largement considéré pour
ses propriétés attractives. Il permet de répondre aux objectifs de haut débit, posseéde une flexibilité
d’allocation de bande passante, une mobilité et une haute efficacité spectrale. Cela est essentiellement
da a la propriété d’orthogonalité entre les sous-porteuses composant un signal OFDM, permettant de
répartir I’information sans interférence entre les bandes des sous-porteuses. Pour tous ces avantages,
nous nous sommes particulierement intéressés dans cette these 8 ’OFDM et a sa mise en ceuvre dans
le domaine optique dénommé CO-OFDM (OFDM optique cohérent).

a. Principe général

Le multiplexage par répartition en fréquence (FDM) consiste en une transmission simultanée
sur un certain nombre de fréquences porteuses distinctes. L’idée principale de la modulation multi-
porteuse est de transmettre les données par un multiplexage fréquentiel sur Ny, fréquences [Cha70].
En OFDM, les fréquences des sous-porteuses sont choisies de sorte que les signaux soient orthogonaux
sur une période de symbole OFDM. Une interférence est ainsi évitée. La Figure 1.23 illustre les
spectres des sous-porteuses d’un systéme OFDM pour Ny, = 3 avec la notion d’orthogonalité entre les
sous-porteuses pour les systemes OFDM. Le spectre de chaque sous-porteuse OFDM a la forme d’un
sinus cardinal, et chaque sous-porteuse est modulée par un symbole de donnée, sur une durée Ty
(pondération par fenétre rectangulaire). Les fréquences sont orthogonales si 1’écart Af entre deux
fréquences sous-porteuses adjacentes f, et fi 41 respecte la contrainte

1
Af =m—, mEeN" (1.19)
Ts

Amplitude 4

~

V-Af

it

Orthogonalité du signal:
Intersection des bandes
latérales en milieu de
bande du signal.

Fréequence

Figure 1.23 : Division du spectre en sous-bandes (Ns. = 3) et notion d’orthogonalité entre les sous-porteuses pour les systémes
OFDM [Lom07].

Dans les systemes OFDM [Cha70], le signal d’information peut étre représenté par

400 Nsc

x(t) = Z Z CniSn(t —iTy) (1.20)

i=—oon=1
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ol cp; est le i1™€ symbole d’information associé a la nl®™€ sous-porteuse, s, (t) est la forme d’onde
de la n'*™€ sous-porteuse, N, est le nombre de sous-porteuses et T est la période de symbole OFDM.
Le signal s,(t — i Ts) est sélectionné a partir d’un ensemble de fonctions orthogonales, en OFDM le

choix de s, (t) est la forme d’onde

s, () = TI(t)e/?™/nt (1.21)

ou f;, est la fréquence de la n'®™¢ sous-porteuse et I1(t) est la fonction porte définie par

0, t<0
M) = 1, 0<t<T, (1.22)
0, t>T,

Au cours de la propagation, les interférences entre les symboles OFDM successifs dégradent
I’orthogonalité entre les sous-porteuses. L’intervalle de garde ou préfixe cyclique (CP) constitue une
solution permettant de régler ce probléme. La période symbole OFDM initiale T est alors augmentée
d’un intervalle de garde de durée T; (Figure 1.24) nécessairement plus grand que le retard maximal de
propagation Tyeqy . La durée totale d’'un symbole OFDM devient donc

T=T,+ T,

(1.23)
TG > Tdelay

Typiquement, I’intervalle de garde est construit en copiant une portion de la fin du symbole en début
de symbole (Figure 1.24). Notons qu’au niveau du récepteur, on ne tient pas compte du préfixe
cyclique.

Nous avons présenté dans le paragraphe précedent le principe général de ’OFDM en temps
continu (t). En pratique, le signal OFDM est généré numériquement via un DSP ou un FPGA (voir
Figure 1.25). Le temps discret est alors représenté par la variable k, tel que t = kT,.p, ou T,y est la
période d'échantillonnage du systeme. En regardant la méme figure, on peut voir que les bits transmis
sont tout d’abord modulés, puis subissent une conversion de série en parallele (CSP) pour répartir les
données sur les Ng. sous-porteuses. Ensuite les symboles passent par une transformée de fourrier
rapide inverse (IFFT) puis une conversion de parallele en série (CPS) suivi d’une insertion d’un préfix
cyclique, générant ainsi le signal OFDM x (k).
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Figure 1.24 : Schéma de principe du préfixe cyclique [Khal2].
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Figure 1.25 : Génération d’un signal OFDM.

b. Historique

L’OFDM a dominé dans presque toutes les normes de communication radiofréquence (RF-
OFDM). Récemment, I’OFDM a attiré une attention considérable de la part de la communauté des
communications optiques (O-OFDM), et a montré son potentiel a étre présent dans de nombreuses
applications de réseaux optiques, du réseau longue distance au réseau métropolitain. Le Tableau 1.1
situe quelques contributions majeures tant sur le plan théorique que pratique, une partie de ces travaux
est décrite dans [ArmO08].

i. OFDM radiofréquence (RF-OFDM)

La premiere proposition d’utilisation de fréquences orthogonales pour la transmission a été
brevetée en 1966 par R. W. Chang de « Bell Labs » [Cha66]. La proposition de générer des signaux
orthogonaux a 1’aide d’une transformée de Fourier rapide (FFT) est venue en 1969 [Sal69]. Le préfixe
cyclique (CP) a été proposé en 1980 [Pel80]. Ce sont les trois aspects clés qui constituent la base de la
plupart des systemes OFDM.

L’OFDM a commencé a étre considéré pour des applications pratiques sans fil au milieu des années
1980. L. J. Cimini de « Bell Labs » a publi¢ en 1985 [Cim85], ’OFDM pour les communications
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mobiles, tandis qu’en 1987, R. Lassalle et M. Alard [Las87] ont étudi¢ 1’utilisation de I’OFDM pour la
radiodiffusion et ont montré I’importance d’un codage correcteur d’erreurs. En outre, 1’application de
I’OFDM pour les communications filaires a été mise au point par J. S. Chow qui a démontré son
potentiel en tant que technique de modulation pour les applications DSL (digital subscriber loop)
[Cho91]. Les articles de 1. E. Telatar et G. F. Foschini sur les systémes multi-antennes (MIMO) (en
1995 [Tel99] puis en 1998 [Fos98]), ont ouvert la voie a de nouvelles recherches sur I’OFDM [Stul6]
[Zhel7] [Zho17] [VoilS8].

Année Développement historique

1966 Systéme de transmission de donnée avec multiplexage en fréquence orthogonale
[Cha66]

1969 Utilisation de la FFT (Fast Fourier Transform) pour I’OFDM [Sal69]

1980 Utilisation d’un préfixe cyclique (CP) [Pel80]

1985 OFDM pour les communications mobiles [Cim85]

1987 OFDM pour la radiodiffusion (broadcasting) [Las87]

1990 Boucles d’abonnés numériques (Digital subscriber loops) [Cho91]

1995 Technologie des systémes MIMO [Tel99]

1996 Premier article sur ’OFDM optique [Pan96]

2006 OFDM optique cohérent (CO-OFDM)
OFDM avec une détection directe (DD-OFDM) [Shi06] [Low06] [Djo06]

2007 CO-OFDM avec un débit de 8 Gb/s [Shi07]

2015 CO-OFDM avec un débit de 80 Gb/s [Jarl5]

Tableau 1.1 : Historique des travaux marquants sur I’OFDM.

ii. OFDM optique (O-OFDM)

Le premier article sur ’OFDM optique dans la littérature est signé par Q. Pan et al. en 1996
[Pan96]. Par la suite, ’OFDM a été largement étudié dans les cas de 1’optique sans fil [Gon06]
[Gru07], de la fibre optique monomode [Sch08], de la fibre optique multimode [Lee07] [Lee08] et de
la fibre optique multimode plastique. D’autres études pour ’OFDM optique proposent des applications
basées sur I’OFDM optique cohérent (CO-OFDM) [Shi06] et ’OFDM a détection directe OFDM
(DD-OFDM) [Djo06] [Low06]. Afin d’augmenter 1’efficacité spectrale, la capacité de transmission et
pour améliorer la sensibilité¢ du récepteur, les technologies cohérentes optiques avec I’OFDM (CO-
OFDM) ont ¢été 1’objet de nombreux travaux de recherche ces dernicres années [Fanl6] [Ball7]
[Xul7a]. En effet, plusieurs groupes ont travaillé sur ’OFDM a haut débit [Shi07] [Chol4] [Jarl5]
[Gual6] [Perl7].

c. Réduction du rapport de puissance créte sur puissance moyenne

Dans les systemes de modulation multi-porteuse, la réduction du rapport de puissance créte sur
puissance moyenne (PAPR : Peak-to-Average Power Ratio) constitue une problématique importante.
Les techniques de réduction de PAPR consistent a réduire la dynamique du signal pour permettre a
I’amplificateur de fonctionner de maniere plus efficace pres de la puissance de saturation [HamOS8b]
[Sin09]. Dans I’OFDM, les signaux multi-porteuses sont par construction a enveloppe non-constante
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ce qui les rend trés susceptibles aux effets non-lin€aires du canal. Pour des signaux OFDM a temps
discret k, le PAPR est défini comme le rapport entre la puissance instantanée maximale et sa puissance
moyenne comme suit

 maxllxc ()]
PAPRIxcl = =1 Ry

Les méthodes de réduction du PAPR apparaissant dans la littérature peuvent étre classées
suivant 3 catégories [Lanl1] : méthodes d’ajout de signal, méthodes probabilistes et méthodes de
codage. Le Tableau 1.2 présente cette classification. Les méthodes d’ajout de signal regroupent toutes
les méthodes dont la réduction du PAPR peut étre formulée comme PAPR(X + C) < PAPR(X), ou X
désigne les données utiles et C désigne le signal d’écrétage utilisé pour atténuer le PAPR original.
L’idée des méthodes probabilistes est de délivrer plusieurs copies des symboles OFDM originaux,
pour lesquelles la phase, ’amplitude et/ou la position de la sous-porteuse ont ét¢ modifiées, et de
sélectionner la copie dont le PAPR est le plus bas. Les méthodes de codages regroupent toutes les
techniques utilisant une forme de codage pour réduire le PAPR.

(1.24)

Méthodes de réduction de PAPR | Exemples

Meéthodes d’ajout de signal Companding methods, Invertible clipping, ACE (Active
Constellation Extension), Tone Injection (TI), Regular
Clipping, Deep Clipping, Geometric Method

M¢éthodes probabilistes SLM (Selected Mapping), PTS (Partial Transmit Sequences)

Me¢éthodes de codage Reed-Muller codes, Treillis shapping

Tableau 1.2 : Classification des méthodes de réduction du PAPR [Lanll].

Nous présentons maintenant quelques méthodes classiques (€crétage, loi-|, wang) pour la réduction de
PAPR qui ont été utilisées dans le cadre de cette thése.

i. Ecrétage

La technique de réduction du PAPR la plus simple est I’écrétage (Clipping) [Bull6]. C’est une
technique qui modifie la statistique du signal de communication. Dans le cas d’un signal OFDM, la
densité de probabilité est une loi de Rayleigh (Figure 1.26).

PDF

A

5
>

xcl (K]

Figure 1.26 : Fonction de densité de probabilité (PDF) d’un signal OFDM.
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Le principe de la technique d’écrétage est illustré en Figure 1.27 ou les pics du signal complexe
xc(k) sont écrétés lorsque ceux-ci dépassent un seuil donné (), c’est-a-dire

xc (k) st |xc(K)| < ag

ye(k) = {aoej““?(k) si |xc (k)| > aq (1.25)
ou £x(k) est la phase de x. (k).
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Figure 1.27 : Technique d’écrétage pour la réduction du PAPR.

I1 est évident que la mise en ceuvre de cette méthode est aisée puisqu’elle ne dépend que d’un seul
parametre. Cependant, 1’inconvénient est qu’il y aura une distorsion spectrale significative, en
particulier lorsque la valeur de « est faible [One95]. Généralement, lorsque 1’écrétage est utilisé, il est
nécessaire de filtrer le signal écrété afin de diminuer la réjection spectrale hors bande.

ii. Loi-u

La loi de compression via la loi-u a d’abord été développée pour les signaux de parole afin
d’optimiser le nombre de bits requis par la quantification des échantillons. Comme les signaux OFDM
et les signaux vocaux se comportent de la méme maniére, au sens ou des pics €levés se produisent
rarement (mais surement), les mémes transformations de compression peuvent étre utilisées pour
réduire le PAPR du signal. En conséquent, la loi-u a été introduite pour la premiere fois par X. Wang
comme technique de compression [Wan99]. Selon cette loi, le signal complexe x.(k) est déformé selon
I’expression suivante

_ A.sgn(xc(k)In(1 + % lxc (k))

1.26
ye(k) = R (1.26)

lxc(k)|
A

ou A est une constante de normalisation telle que 0 < < 1, u est le parametre de compression et

sgn(.) désigne la fonction signe.
Du c6té du récepteur, le signal re¢u avant démodulation xp (k) subit la transformée inverse afin de
récupérer le signal OFDM original avant la démodulation. La fonction de décompression est

xp (k) _
exp [A-sgr?(xp(k)) i1 +“)] ! (1.27)

p-sgn(xp (k)

yp(k) = A
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L’avantage de cette méthode est que les fonctions de compression / décompression ne
dépendent que d’un seul parametre u, ce qui rend le traitement facile a calibrer afin d’avoir les
meilleures performances. L’effet de pu sur les fonctions de compression et de décompression est
présenté dans la Figure 1.28. Notons que pour des signaux de parole, la valeur u = 255 est souvent
utilisée.

Figure 1.28 : Loi-u, effet de u sur la fonction de compression (a), décompression (b).

iii. Fonction de Wang

D’autres techniques de compression ont été introduites dans la littérature dont le but de
modifier la statistique du signal de communication. Le schéma de Wang et al. [Wanl13] consiste a
construire une fonction de compression de sorte que 1I’amplitude du signal en sortie du bloc de
compression y. (k) correspond a une fonction de densité de probabilité (PDF) linéaire par morceaux
comme présentée sur la Figure 1.29. Cette fonction est composée de deux parties avec des pentes
distinctes k; > 0, k, < 0, avec un point d’inflexion situé a x, et un point de coupure a A > 0 (Figure
1.29). La PDF souhaitable peut €tre exprimée par

kixc Si0 < |xc(k)| < xq
p(T‘) = kzxc + (kl - kz)xO Si xO < |xc(k)| S A (128)
0 si|xc(k)| > A
ouk; > 0et k, <0 sontdes parametres variables qui controlent la fonction de compression.
PDF 4
I ez
|
ky "

I I
I I
I I
I I
I I
[ [ >
Xo A |lxc (k)

Figure 1.29 : PDF en fonction des paramétres k4, ko, x( et A.
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La fonction de compression peut étre obtenue par

ye(k) = 1

( 2
2 _lxc@)|
sgn(xc(k)) jk:l(l‘e ) 510 < |xc (k)] < %o

()P (1.29)
sgn(xc(k))| (ky —k)cA+ [(ky — ky)kyc2A? + 2k, <1 —e o2 >

\ si xg < |xc(k)| <A

1
ol xy = a(—In(1- (%) c? A%))z et 0® = E {|x¢(k)|*}. La fonction sgn conserve I’information de

la phase. Pour respecter la contrainte d’une préservation de la puissance moyenne du signal
(E {|lyc(®)|*} = E {|xc(K)|*} = ¢?), on calcule A par la relation suivante

1
A= \/_2 (’C% — 46562 — G1) (1.30)
G2

ou o = 1202(c — 2),{ ==2(c®— 4) et {, = ky(c® —3c +2).

Du c6té du récepteur, le signal regu avant démodulation xj, (k) peut étre récupéré par la fonction

yp (k)

g

\

sgn(xD(k))a\/— In (1 — % IxD(k)IZ) si0 < |xp(k)| < xq

(1.31)
2 A2

k
sgn(xp () J —in (= 2o (01 ) + (ky = kneAlp (0] + 1 = =k, — k)

si xo < |xp(k)| <A

En pratique, les deux seuls paramétres clés qui doivent étre bien choisis sont k, et c, ils donnent plus
de flexibilit¢ pour obtenir de bonnes performances. Néanmoins leur choix n’est pas évident
contrairement a ceux de la loi-u ou de I’écrétage.
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5. Linéarisation des composants électriques et optoélectroniqgues

a. Etat de I’art des techniques de linéarisation des amplificateurs électriques

Toute chaine de communication nécessite un amplificateur pour compenser la dégradation
de performance résultant des pertes variées, au niveau des composants électriques et optoélectroniques
et de la fibre. Cependant, les amplificateurs peuvent dégrader les performances du systéme a cause de
leurs effets non linéaires. Pour assurer une bonne linéarité des amplificateurs tout en conservant une
efficacité élevée, diverses techniques de linéarisation peuvent étre mises en ceuvre. Nous proposons
dans la Figure 1.30, une classification de différentes techniques de linéarisation. Ces techniques
peuvent étre classées en deux catégories, selon qu’il y a ou pas un changement de la fonction
d’amplification. Cette section est dédiée a discuter de ces techniques et a justifier le choix de la pré-
distorsion fait pour cette thése.

Meéthodes de linéarisation
, v

oul changement de la fonction non
d’amplification ?

commande
anticipatrice
(feedforward)

boucle de
rétroaction
eedback

Feedback
cartésien

Elimination et
restauration de
'enveloppe (EER

Suivi
d’enveloppe
(ET)

Feedback
d’enveloppe

Amplification linéaire
utilisant des
composants non
linéaires (LINC)

v

Pré-
distorsion

Figure 1.30 : Classification proposée des méthodes de linéarisation d’un amplificateur.

i. Méthodes avec changement de la fonction d’amplification

Ces méthodes réalisent la linéarisation de 1’amplificateur de puissance en modifiant la fonction
d’amplification. La nouvelle fonction non linéaire est plus complexe que la fonction initiale. Quelques
exemples de cette méthode sont présentés dans cette section comme 1’élimination et restauration de
I’enveloppe (EER : Enveloppe Elimination and Restauration) [Kah52] [HamO8a], suivi d’enveloppe
(ET : Enveloppe Tracking) [Paa08] et I’amplification lin€aire utilisant des composants non linéaires
(LINC : Linear amplification Using Nonlinear Components) [Zho07].

Elimination et restauration de I’enveloppe

La technique de linéarisation par EER, d’abord proposée par L. R. Kahn [Kah52], consiste a
séparer les informations d’amplitude et de phase du signal a émettre. Comme le montre la Figure 1.31,
la linéarisation EER, consiste a diviser le signal x(t) = A(t)cos(2rf.t + 6(t)) en deux parties. La
premiere partie fournit, par le biais d’un limiteur, le signal d’amplitude constante et contenant

I’information de phase s,,(t) = cos(2nf, + 0(t)). Ce signal est transmis & I’entrée du PA. La
deuxiéme partie fournit le signal d’enveloppe, s,(t) = A(t), extrait par un détecteur d’enveloppe
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[Ken00] [Wan05] [Ces08]. Il est utilis¢ pour la modulation dynamique de I’alimentation du PA. En
sortic du PA, le signal obtenu est une version amplifiée du signal d’entrée du bloc EER. Cette
technique inventée dans les années 50, a ét¢ largement utilisée car elle offre de bons résultats en termes
de linéarité et de rendement. Cependant, sa mise en ceuvre pratique pose quelques problémes,
notamment, lorsqu’un signal d’entrée présente de tres fortes variations d’enveloppe, des distorsions
importantes apparaissent alors [Ken00] [Dar05]. Pour faire face a ce probléme d’implémentation,
plusieurs techniques sous-optimales en termes de rendement ont été proposées, comme la technique de
linéarisation ET (Envelope Tracking) discutée ci-apres.

sa(t)

Modulateur
Amplitude / J

DC-DC

Détecteur
d’enveloppe !

N“l(t)
—'E:‘

Limiteur :,: !
C N
Sp(t) /;(t)

Figure 1.31 : Architecture de la technique EER [Ces08].

Suivi d’enveloppe (ET)

La technique de linéarisation par suivi d’enveloppe (ET : Enveloppe Tracking) est trés proche
de I’EER, la seule différence est la suppression du limiteur. L’architecture de I’ET est illustrée sur la
Figure 1.32. Cette technique simplifiée de EER, suppose que I’amplificateur est assez linéaire [Bral2].
Le signal d’entrée du bloc ET, présente comme auparavant, les variations de I’amplitude et de la phase.
L’enveloppe du signal variable s,(t) est conservée pour la modulation dynamique de 1’alimentation
du PA [Han99] [And01]. La particularité de cette technique est de laisser une marge entre les niveaux
de saturation et de variation de 1’alimentation pour minimiser les distorsions et empécher 1’écrétement
en sortie. Cependant, cette technique présente un faible rendement par rapport a EER.
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sa(t)

Modulateur
Amplitude /
DC-DC

Détecteur

| I d’enveloppe !

x(t)

— =0

m '

s(t) y(©)

Figure 1.32 : Architecture de la technique ET [Ces08].

Amplification linéaire utilisant des composants non linéaires

Cette méthode d’acronyme LINC (LINC : Linear amplification Using Nonlinear Components)
permet de séparer le signal d’entrée modulé en amplitude et en phase, en deux signaux, a enveloppes
constantes et modulés en phase (Figure 1.33). Ces deux signaux sont amplifiés respectivement par
deux amplificateurs de puissance de méme caractéristique. Ensuite, les deux signaux amplifiés sont
combinés ensemble pour générer le signal de sortie final. Le concept de LINC est simple mais la mise
en ceuvre est presque impossible. En effet, il est difficile d’avoir des amplificateurs totalement
identiques [Nee96] [Pat00]. En outre, la séparation du signal d’entrée est tres difficile aux fréquences
RF, et la combinaison des deux signaux est compliquée. En conséquence, il résulte une sensibilité
inhérente aux déséquilibres de gain et de phase entre les deux branches du PA.

> PA
y(t)

Figure 1.33 : Architecture de la technique LINC.

x(t)

Séparation

Limitation de ces méthodes

En pratique, la mise en ceuvre des techniques EER, ET ou LINC est trés compliquée, pour
plusieurs raisons, a savoir :
e Le synchronisme est le probléme majeur, parce que les signaux qui attaquent le PA
doivent étre alignés trés finement. Des distorsions peuvent ainsi résulter d’une
synchronisation imparfaite.
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e (Ces techniques ne sont pas parfaites et peuvent induire des distorsions entre 1’entrée et
la sortie. De plus, il y a d’autres effets non-linéaires, notamment une relation non-
linéaire entre le niveau de 1’enveloppe de sortie et 1’alimentation du PA. Toutes ces
non-linéarités dégradent le signal de sortie.

e Ces techniques nécessitent que la largeur de bande passante du circuit d’alimentation
soit supérieure a celle de I’enveloppe pour pouvoir régénérer exactement les mémes
variations. La conception du circuit a fort rendement, de telle sorte que le systéme soit
linéaire et capable de traiter des bandes passantes supérieures a quelques MHz, n’est pas
¢vidente [Ces08].

ii. Méthodes sans changement de la fonction d’amplification

La linéarisation d’un PA sans changement de la fonction d’amplification peut étre accomplie
par des techniques de type commande anticipatrice (feedforward), boucle de rétroaction (feedback) ou
pré-distorsion. Nos travaux effectués au cours de cette thése s’inscrivent directement dans le domaine
de la pré-distorsion

Commande anticipatrice (feedforward)

Dans les années 1920, H. S. Black a invent¢ 1’'une des premicres techniques pour la

linéarisation des amplificateurs de puissance [Bla28]. Dans son principe, présenté Figure 1.34, le
signal d’entrée suit deux chemins, chemin direct et chemin d’erreur [Ken00] [Tab07a]. Lors du chemin
direct, le signal est amplifié par I’amplificateur principal ce qui induit un signal original amplifié¢ avec
des produits de distorsion non désirés. Ce signal est ensuite séparé a travers un coupleur (C1), ou une
partie est comparée au signal ayant subi un retard (tpy), générant le signal d’erreur. Ce signal d’erreur
contenant les distorsions de I’amplificateur principal, est amplifié par 1’amplificateur d’erreur puis
réinjecté au chemin direct a I’aide d’un autre coupleur (C2) sachant qu’il a le méme retard (tg). En
conséquence, le signal de sortie contient uniquement le signal d’origine amplifié¢ sans les erreurs de
I’amplificateur principal.
La technique Feedforward a de bonnes performances parmi les techniques de linéarisation [Zha96]
[Lar03]. De plus, sa nature analogique permet de traiter des signaux avec des larges bandes passantes.
Cependant, les imperfections des composants entrainent une sensibilité en termes d’amplitude et de
phase. D’autres problémes viennent du fait que le gain de ’amplificateur de puissance principal et
celui de I’amplificateur de puissance d’erreur doivent correspondre, ce qui rend la technique
Feedforward compliquée a mettre en ceuvre. D’autres limitations proviennent du grand nombre de
composants qui augmente la complexité de la technique et ajoute des pertes d’insertion réduisant le
rendement.
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Amplificateur
principal

x(t) y(t)

- |
() B

Amplificateur
Ton de l'erreur

1 T

Figure 1.34 : Structure Feedforward [Bral2].

Feedback

Dans les années 1930, H. S. Black [Bla34] a poursuivi ses études de linéarisation de
I’amplificateur et a également pensé a la technique de Feedback (réinjection) pour répondre aux
défauts de sa technique Feedforward présentée précédemment. D’autres études portant sur le Feedback
peuvent étre trouvées dans [Bla34] [Sei68] [Art71] [Ken00] [Hek10]. La technique Feedback est basée
sur le principe de contre réaction pour améliorer la linéarité de I’amplificateur. La Figure 1.35 illustre
le principe de feedback. Le signal de sortie y(t) atténué via I’atténuateur est comparé avec le signal
d’entrée x(t), générant ainsi un signal d’erreur qui sera ajusté avant d’étre injecté dans le PA. La
boucle de feedback est une boucle de contréle permettant d’améliorer la linéarité de 1’amplificateur.
Cependant, I’atténuateur utilis¢ pour la boucle de retour engendre une diminution du gain de
I’ensemble (amplificateur + boucle de contre réaction). En outre, pour des fréquences élevées, les
temps de propagation sont courts ce qui devient critique. C’est pourquoi la technique de Feedback
reste limitée aux applications bande étroite et basse fréquence [Ces08] [Bral2] [Goul3]. Face a ces
problémes, plusieurs techniques de correction sont nées, comme le feedback d’enveloppe et le
feedback cartésien [Bral2]. Dans la technique feedback d’enveloppe, les auteurs s’intéressent plus
précisément a I’enveloppe des signaux. La limitation de cette technique vient du fait qu’elle agit
uniquement sur I’enveloppe et donc aucune correction des distorsions de phase n’est considérée. Pour
faire face a ce probléme, la technique de « feedback cartésien » permet d’agir sur les composantes en
phase / et en quadrature Q.
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Figure 1.35 : Principe de la technique FeedBack [Goul3].

Pré-distorsion

La linéarisation d’un amplificateur utilisant une pré-distorsion numérique en bande de base est
I’une des techniques de linéarisation les plus efficaces. Son principe est illustré a la Figure 1.36. Le
bloc fonctionnel, appelé pré-distordeur (PD), est inséré souvent devant le PA, mais la technique peut
également s’appliquer a d’autres dispositifs. Le bloc de pré-distorsion permet d’effectuer une
transformation non linéaire au signal pour s’opposer a la non-linéarité associée au PA, de sorte que le
systéme en cascade PD-PA présente un comportement linéaire.

Amplificateur de

Pré-distorsion puissance

H()

v
v
v

Figure 1.36 : Principe de base de la linéarisation par prédistorsion [Goul3].

La fonction non-linéaire de pré-distorsion est controlée par un ensemble de coefficients complexes. Le
calcul des coefficients de cette fonction nécessite de connaitre parfaitement les caractéristiques non-
linéaires en phase et en amplitude du PA. Par contre, la pré-distorsion ne nécessite pas une
connaissance approfondie du circuit physique de I’amplificateur de puissance et elle est facile a
réaliser.

Le signal pré-distordu, désigné par y(t) est

y(6) = H(x(t)) (1.32)

ou H(.) est la fonction de pré-distorsion non linéaire. Le signal en sortie du PA peut étre écrit comme
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yea(t) = G(y(®) = G (H(x(1))) (1.33)

ou G(.) est le gain du PA, on cherche H tel que

G°H=1, (1.34)

En pratique, la fonction de pré-distorsion peut étre réalisée numériquement a ’aide de processeurs
numériques DSP ou de FPGA offrant des capacités de reconfiguration.

iii. Comparaison des techniques de linéarisation d’un amplificateur de
puissance

Parmi les différentes méthodes de linéarisation, nous nous sommes focalisés sur la pré-
distorsion numérique pour la linéarisation de I’amplificateur optique a semi-conducteurs (SOA). Peu
d’études comparent les méthodes de linéarisation dans les communications optiques. Par contre, dans
le contexte des amplificateurs de puissance RF, plusieurs techniques ont fait I’objet de comparaisons
[Sim94] [Sha05] [Lil12]. Le Tableau 1.3 compare plusieurs méthodes de linéarisation en fonction de
trois critéres : complexité de mise en ceuvre, bande passante et efficacité de puissance. Par rapport aux
techniques de LINC, Feedforward et Feedback, la technique de pré-distorsion offre une grande
efficacité pour augmenter la puissance, avec une large bande passante et une faible complexité de mise
en ceuvre. De plus la pré-distorsion ne nécessite pas une connaissance approfondie des circuits
physiques des amplificateurs. Pour ces raisons et grace au bon compromis complexité/bande passante/
efficacité en puissance, nous avons utilisé la pré-distorsion pour la linéarisation du SOA.

LINC Feedforward Feedback Pré-distorsion
Complexité Grande Grande Faible Faible
Bande passante Bande étroite Large bande Bande étroite Large bande
Efficacité en Grande Grande Faible Grande
puissance

Tableau 1.3 : Comparaison des techniques de linéarisation [Lil?2].

b. Linéarisation des composants de communications optiques

Nous rappelons que tout syst¢tme de communication optique présente une limitation principale
due aux imperfections des composants électriques et opto€lectroniques impliqués qui génerent des
distorsions susceptibles d’affecter les performances. Certains composants comme le convertisseur
numérique-analogique CNA, I’amplificateur optique, le modulateur Mach-Zehnder MZM, etc. sont des
composants essentiels d’un systtme de communication optique a haut débit. Cependant, ces
composants affectent les performances du systéme par leurs effets non linéaires [Khal6] [Med17].
Afin de compenser les non linéarités de ces composants, diverses techniques de linéarisation ont été
proposées et mise en ceuvre ces dernieres années, telles que la commande anticipatrice (feedforward),
la boucle de rétroaction (feedback), la pré-distorsion,... Ces techniques ont été largement utilisées
depuis longtemps dans les communications radiofréquences, mais dans le domaine optique le sujet est
pleine étude.

Nous proposons dans le Tableau 1.4, une synthése de travaux existants sur la linéarisation des
systemes de communication optique. Les systémes de radio sur fibre (RoF : Radio-over-Fibre) sont
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largement utilisés pour les réseaux de communication et diverses techniques de linéarisation ont été
créées pour réduire les distorsions non linéaires. D’autre part, certaines études traitent la compensation
de la liaison RoF, incluant diverses imperfections provenant de ses composants électriques et
optoélectroniques. Notons que la pré-distorsion reste la technique la plus connue parmi les différentes
méthodes de linéarisation pour la linéarisation des chaines de communications.

Nous avons vu que dans toute chaine de communication optique, 1’amplificateur optique est un
composant essentiel pour compenser la dégradation de performance résultant des pertes variées de ses
composants. En particulier I’amplificateur optique a semi-conducteurs (SOA) a été considéré dans les
communications optiques ces derni¢res années en raison de sa capacité a amplifier les signaux sur une
large bande passante et son prix relativement réduit. Cependant, le SOA peut dégrader les
performances du systéme a cause de ses effets non linéaires. L utilisation de I’OFDM qui présente de
forts PAPR peut accentuer ces dégradations. Pour faire face a ce probleme, diverses techniques de
linéarisation ont été proposées pour réduire les distorsions non linéaires générées par 1’utilisation du
SOA. Le Tableau 1.4 présente une liste des travaux existants pour la linéarisation du SOA. L’approche
de suivi d’enveloppe ET a été¢ étudiée pour améliorer la linéarité dans 1’émetteur a base de SOA
[Sal88] [Corl7]. La capacité de linéarisation de cette technique pour un systéme a base de SOA est
tout d’abord soulignée par Saleh et al. [Sal88], ou I’amplificateur a son courant de polarisation
contrdlé par I’enveloppe du signal d’entrée photo-détecté. Notons que Saleh a démontré sa faisabilité
pratique par une expérience a deux tons [Sal88], alors que dans [Corl7], la performance avec la
méthode ET est évaluée pour un systtme CO-OFDM complet en utilisant un modele physique précis
du SOA.

Une méthode est présentée dans [Vac10] pour la post-compensation des non-linéarités induites
par le SOA dans le régime saturé, permettant ainsi de compenser efficacement les distorsions de phase.
Un autre moyen pour compenser les effets du SOA est d’utiliser un filtrage optique, qui peut étre mis
en ceuvre en utilisant différents schémas [Dur94] [Mar98] [Riz17a]. D’autre part, F. Tabati et al.
[Tab07a] [Tab07b], ont été les premiers a étudier la linéarisation d’un SOA par Feedforward pour
supprimer le mélange a quatre ondes (FWM).

La linéarisation de systemes optiques (CO-OFDM) a base de SOA est étudiée dans [Bej15] via
une pré-distorsion numérique en bande de base. Dans le méme contexte, nous avons proposé d’autres
structures de pré-distorsion numérique. Les chapitres 2, 3 et 4 illustrent en détails les résultats de nos
travaux sur différents pré-distordeurs étudiés.
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Composants a linéariser

Type de linéarisation

Composants électrique et
optoélectronique (CNA, MZM,
amplificateurs optique,...) de la
liaison radio sur fibre (RoF)

Pré-distorsion numérique adaptative [Sha05] [Hek10] [Hek12]
[Kar16] [Hul7], Pré-distorsion numérique en bande de base [Chel4]
[Med17] [Had19]

Feedforward (commande/boucle anticipatrice ou prédictive) [Tab07a]
[Tab07b]

Feedback (Commande/boucle de rétroaction) [Hek10]

Fibre optique

Pré-compensation de la dispersion [Lee02] [McGO5] [Pell3]

Pré-distorsion numérique [Kik11]

Convertisseur ¢électrique-optique
(EOC)

Pré-distorsion numérique [Car12]
Feedforward [Cho0O5a] [Liull]

EOC linéarisé dans le domaine optique [Cox06]

MZM Pré-distorsion numérique [Lee02] [Par17]
Modulateur 1Q Pré-distorsion numérique adaptative [Khal5]
CNA Pré-distorsion numérique [Raf14]

Diode laser

Pré-distorsion numérique [Sal96] [Sha05] [Viel0] [Viel2]

Ecrétage + pré-distorsion numérique [Viel5]

Amplificateur optique a semi-
conducteurs réfléchissant (RSOA)

Pré-distorsion numérique [Liull]

SOA

Enveloppe Tracking (ET) [Sal88] [Cor17]
Filtrage optique [Riz14] [Riz17a] [Riz17b]

Feedforward (commande/boucle anticipatrice ou prédictive) [Tab07a]
[Tab07b]

e Pré-distorsion numérique en bande de base [Bej15] [Diol7]

Tableau 1.4 : Travaux existants sur la linéarisation des systémes de communications optiques (RoF : radio sur fibre, CNA :
convertisseur numérique-analogique, EOC : convertisseur électrique-optique, MZM : modulateur Mach-Zehnder, SOA :
Amplificateur optique a semi-conducteurs, RSOA : Amplificateur optique a semi-conducteurs réflectif).
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6. Chaine de communication implémentée

Le systtme CO-OFDM considéré au cours de la thése repose sur cingq principaux blocs
fonctionnels (Figure 1.37) : I’émetteur OFDM, le modulateur optique 1Q, le canal optique, la détection
cohérente et le récepteur OFDM.
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x(k) y(B)—{ cna 2™\
I —> Fe —1
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Figure 1.37 : Systéme CO-OFDM basé sur une co-simulation Matlab / ADS, incluant une pré-distorsion.

Rappelons qu’au niveau de 1’émetteur OFDM (Figure 1.37), les bits transmis sont tout d’abord
modulés (4-QAM dans notre cas), puis subissent une CSP suivi par une IFFT et une CPS avec une
insertion du préfix cyclique (1/8 dans notre cas), générant ainsi le signal OFDM. Le signal OFDM
pénétre ainsi le bloc de pré-distorsion servant a compenser les effets non-linéaires du SOA. Les
coefficients du modéle pré-distordeur numérique sont calculés en réception et ensuite copiés dans le
bloc de pré-distorsion a I’émission. Nous discuterons en détails dans le chapitre suivant, différents
modeles de pré-distorsion numérique, ainsi que les deux approches d’apprentissage (direct et indirect)
servant a calculer ses coefficients. D’autre part, un bloc de réduction de PAPR non présenté en Figure
1.37, peut étre mis en ceuvre en €émission et en réception, respectivement via une fonction de
compression placée juste avant le bloc de pré-distorsion, et une fonction de décompression placée
apres le bloc d’apprentissage du pré-distordeur.

Le signal numérique en sortie du pré-distordeur est ensuite converti en signal analogique

(parties réelle et imaginaire traitées séparément) via les convertisseurs numériques analogiques (CNA).
Le signal résultant est ensuite filtré puis converti en signal optique via le modulateur optique 1Q.
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Nous supposons un canal électrique linéaire a I’entrée du modulateur 1Q. L’influence de la propagation
sur la fibre n’est pas considérée afin de focaliser notre étude essentiellement sur la linéarisation de
I’amplificateur optique.

Les blocs de cette chaine sont mis en ceuvre sous Matlab, a 1’exception du modele SOA

implémenté a 1’aide du logiciel ADS (Advanced Design System) [Mor09]. Nous avons considéré dans
cette these le méme modéele de SOA (INPHENIX-IPSADI1501) que celui étudié dans les theéses de P.
Morel [Mor0O6a] et H. Khaleghi [Khal2], dans lesquelles la précision du modéle par rapport au
composant réel a ét¢ validée. Il est basé sur 1’évolution de la densité de porteurs, les équations de
propagation du signal optique et I’intensité du bruit d’émission spontanée. Le mod¢le implémenté sous
ADS offre en plus une certaine souplesse puisqu’il est possible de faire varier les parameétres influant
du composant tel que le courant de polarisation (I;,s), le facteur de Henry (ay). L’influence de ces
parametres sur les performances du systeme CO-OFDM, en présence ou pas d’un pré-distordeur,
seront discutées en détail au troisieme chapitre.
On suppose un détecteur optique cohérent tel que décrit en section 3.b.iii considéré idéal (sans
déséquilibre 1Q) et sans bruit, avec un bruit de phase laser parfaitement compensé. Une
synchronisation et une suppression du préfixe cyclique sont effectuées apres la détection cohérente. La
synchronisation est effectuée grace aux premiers symboles de préambule insérés dans la trame
transmise.

Du c6té récepteur (Figure 1.37), le signal subit une conversion série-parallele (CSP) puis passe

par une transformée de fourrier rapide (FFT). Ensuite une égalisation est réalisée suivie d’une CPS et
d’une démodulation du signal pour générer les bits de sortie.
Afin d’évaluer les performances d’un systéme de transmission, divers critéres peuvent &tre utilisés. Les
facteurs les plus utilisés sont les diagrammes de constellation, ’EVM (Error Vector Magnitude :
amplitude du vecteur d’erreur) et le BER (Bit Error Rate : taux d’erreur binaire). Nous discuterons ci-
dessous de ces criteres.

Le diagramme de constellation est une représentation graphique d’une série de données dans le
plan I et Q (composante en phase et composante en quadrature, respectivement). Considérons un
diagramme en 4-QAM sous forme de 2 bits par symbole comme présenté Figure 1.38. Les diagrammes
de constellation donnent une idée de la variation de phase et d’amplitude du signal.

L’EVM est une mesure de la qualité¢ du signal en communication numérique servant a estimer
la précision des symboles. Considérons la constellation présentée en Figure 1.38, prenons ’exemple

d’un symbole 00, le symbole idéal transmis est désigné par le vecteur Vldeala alors qu’en réalité nous
recevons Vreel qui n’est pas exactement Vldeal L’EVM exprime ici la différence moyenne entre les
symboles regus et émis, normalisée par (|Vidéal |) , c'est a dire

<|Verreur|) (|]7réel - Vidéal |>

EVM = =
(| idéai) (Vidsar|)

(1.35)

ou (.) est l'estimation moyenne.
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Vecteurd’erreur
01 A Vel'l‘é’lll' OO
Y ~—eo
VECt_t.E'UI' réel Vecteuridéal
Vréel Vid%(t]
< > |
10 11
[ ) o

\4

Figure 1.38 : Constellation 4-QAM et vecteur d’erreur.

D’autre part, la mesure de la qualité de la transmission dans les communications numériques
peut étre effectuée par un autre facteur : le BER. Ce facteur représente la probabilité de recevoir un bit
erroné parmi un certain nombre de bits envoyés dans une chaine de transmission

nombre de bits erronés regus
BER = , - (1.36)
nombre total de bits envoyés

Le BER quantifie ainsi la fiabilité du systéeme de communication vis a vis de ses composants
(amplificateurs, modulateurs, support de communication comme la fibre optique, etc.). Notons que
sous certaines hypothéses simplificatrices on peut obtenir une estimation du BER a partir de ’EVM
[Sch12].

Le calcul du BER exige d’effectuer des simulations avec de trés longues séquences ce qui induit une
charge calculatoire importante et un temps de simulation important. C’est pourquoi, dans notre travail,
nous avons essentiellement considéré ’EVM pour évaluer les performances du systtme CO-OFDM.
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7. Conclusion

Nous avons commencé ce chapitre en rappelant D'intérét des réseaux de communications
optiques et le principe de base d’une chaine de communication optique. Ensuite, les composants de
cette chaine (émetteurs et récepteurs, fibre optique, amplificateurs optiques) ont été discutés avec plus
de détails. Nous avons présenté les deux types de modulations optiques (modulation directe et
modulation externe) ; la modulation exploitée dans le cadre de cette thése est la modulation externe.
Au niveau du récepteur, nous avons également expliqué les détections cohérente et non cohérente,
ainsi que les avantages de la détection cohérente qui est adoptée dans cette these. Concernant le canal
de transmission, la fibre optique, composant essentiel d’une chaine de communication optique, nous
avons présenté brievement ses principaux effets. Dans la suite de cette thése, nous avons cependant
décidé de travailler en back-to-back optique (c’est-a-dire sans fibre optique) pour éviter que son
influence impacte notre étude sur la compensation des effets des amplificateurs. En ce qui concerne
I’amplification optique, nous avons discuté son role dans une chaine de communication ainsi que les
trois types de composants existant. Une attention particuliére a été portée sur I’amplificateur optique a
semi-conducteurs (SOA) qui est considéré tout au long de cette theése et I’élément dont nous devrons
compenser les non-linéarités. Ses avantages, son principe ainsi que ces paramétres clés ont été
discutés.

Nous avons discuté par la suite du principe de multiplexage par répartition orthogonale de la
fréquence (OFDM) et présenté un historique des contributions majeures en radiofréquence et en
optique. La principale limitation de I’OFDM est son facteur PAPR (rapport de puissance créte sur
puissance moyenne : Peak-to-Average Power Ratio) qui rend ce format de modulation sensible aux
effets non-linéaires du canal. Trois méthodes pour la réduction du facteur PAPR ont été présentées et
seront exploitées dans le cadre de cette these.

Nous nous sommes ensuite intéressés aux méthodes existant dans la littérature pour linéariser
les composants électriques et optoélectroniques d’une chaine de communication. Nous avons
particulierement ¢étudié les différentes méthodes utilisées pour la lin€arisation des amplificateurs
¢électriques. Dans le cadre de cette these, nous avons choisi la pré-distorsion numérique pour linéariser
le SOA pour sa simplicité de mise en ceuvre, sa grande flexibilité et sa fiabilité. Cette pré-distorsion
numérique, réalisée en bande de base, sera discutée en détail dans le chapitre 2.

Enfin, nous avons présenté notre chaine de simulation CO-OFDM incluant les blocs de pré-
distorsion. En ce qui concerne le SOA, le modele utilisé en simulation reflete de manicre tres précise le
comportement d’un composant réel, tenant compte de la majorité des effets statiques et dynamiques.
Nous avons présenté deux criteres pour évaluer les performances d’un systeme de transmission :
I’EVM (Error Vector Magnitude) et le BER (Bit Error Rate) ; ’EVM est le critére exploité dans le
cadre de cette these pour des raisons de rapidité de simulation.
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1. Introduction

L’intérét des systemes optiques est qu’ils offrent une large bande passante pouvant étre utilisée
pour la communication, et ainsi permettre une transmission a trés haut débit. Cependant, certains
composants optoélectroniques sont dans certaines conditions de fonctionnement sources d’effets non-
linéaires susceptibles d’affecter les performances de la chaine de communication. Dans Ila
configuration du systtme CO-OFDM ¢étudié dans cette these, I’amplificateur optique a semi-
conducteurs (SOA) est le composant de la chaine provoquant une non-linéarit¢ dominante. Diverses
techniques de linéarisation sont reconnues dans la littérature pour la compensation de distorsions
d’amplificateurs de puissance. Parmi les différentes techniques, la pré-distorsion numérique (DPD) est
I’une des solutions les plus populaires. En particulier, la DPD en bande de base est principalement
considérée, grace a sa mise en ceuvre flexible et a la haute fiabilit¢ des techniques de traitement
numérique du signal. Dans ce chapitre, nous décrivons en détail la pré-distorsion numérique en bande
de base, que nous avons considérée tout au long du travail de thése. Nous commencgons le chapitre en
rappelant le principe de la pré-distorsion (PD), puis nous présentons une classification des différentes
techniques de linéarisation de la littérature. Ensuite, nous présentons plusieurs structures de pré-
distorsion numérique, ainsi que les architectures d’apprentissage. Enfin, les premiers résultats de
simulation, permettant d’évaluer différents pré-distordeurs, sont présentés avant de conclure.

2. Linéarisation d’un amplificateur de puissance par pré-distorsion

a. Principe de base

Les amplificateurs de puissance (PA) affectent les performances du systeéme lorsqu’ils
fonctionnent dans la région non-linéaire. Comme le montre la Figure 2.1, ’amplitude de sortie du PA
est non-linéaire par rapport a son entrée pour de fortes amplitudes. Ainsi, pour une amplitude du signal
d’entrée égale a x, ’amplitude y observée en sortie s’écarte de la valeur théorique y’ correspondant au
cas d’un régime linéaire. La pré-distorsion numérique (DPD) permet de compenser partiellement ces
non-linéarités et d’utiliser I’amplificateur de puissance dans une zone de fonctionnement étendue. Son
principe de base est expliqué dans la Figure 2.1. Le bloc de pré-distorsion permet de convertir
I’amplitude d’entrée originale x en une valeur x' correspondant a I’amplitude de sortie y’, ce qui donne
une réponse linéaire de 1’ensemble pré-distorsion/amplificateur. Notons que cette figure est
simplificatrice par rapport a la caractéristique réelle de I’amplificateur. En effet, celui-ci peut avoir des
effets dynamiques et donc un effet mémoire peut €tre requis pour une compensation efficace des non-
linéarités. La pré-distorsion est tres facilement réalisable numériquement et en bande de base pour les
raisons discutées dans cette section. Plusieurs schémas de pré-distorsions sans mémoire et avec
mémoire seront discutés en section 3.
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Figure 2.1 : Caractéristique de la puissance de sortie en fonction la puissance d’entrée d’un ’amplificateur de puissance.

b. Classification des techniques de pré-distorsion

Les différentes techniques de pré-distorsion peuvent étre classées selon plusieurs critéres tels
que la technologie utilisée, la bande de fréquence dans laquelle s’effectue la pré-distorsion (Tableau
2.1). Dans cette theése, nous considérons en particulier la pré-distorsion numérique en bande de base,
pour les raisons qui seront discutées dans la suite.

Technologie utilisée Bande de fréquences
PD analogique PD a fréquence porteuse (RF ou optique)
PD numérique PD a fréquence intermédiaire (IF)
PD en bande de base (BB)

Tableau 2.1 : Classification de la pré-distorsion.

La pré-distorsion peut étre traitée de maniere analogique ou numeérique. L approche analogique
a été tres longtemps utilisée pour corriger la non-linéarité¢ des amplificateurs a tubes (TWTAs :
Traveling Wave-Tube Amplifiers). En 1979, un pré-distordeur analogique a été proposé par G. Satoh
et appliqué a ce type de dispositif [Sat81]. La performance de lin€arisation était modérée. Une bonne
précision des fonctions de pré-distorsion est généralement difficile a atteindre en utilisant des
composants analogiques et peu d’implémentations de ce type ont été rapportées [Ken00].
Par rapport a la pré-distorsion analogique, la pré-distorsion numérique (DPD) est plus précise. Basée
sur le traitement numérique de signal, cette approche implique une complexit¢ moindre et une
flexibilité augmentée [KimO05]. Rappelons que la pré-distorsion numérique est largement étudiée dans
les systetmes de communications RF. Dans le domaine des systémes optiques le sujet est encore
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émergent. Dans cette thése nous nous intéressons en particulier a compenser les effets non-linéaires
(statiques et dynamiques) liés a I’utilisation d’un SOA dans un systéme CO-OFDM.

Selon la bande de fréquence de traitement du pré-distordeur au sein du transmetteur, il existe
trois catégories, soit la pré-distorsion a fréquence porteuse, la pré-distorsion en fréquence intermédiaire
(IF) ou la pré-distorsion en bande de base (BB).

La pré-distorsion a fréquence porteuse peut étre réalisée dans les bandes RF ou en optique. Dans le cas
RF, elle est souvent implémentée sous forme analogique car la fréquence d’échantillonnage nécessaire
pour un traitement numérique du signal est trop élevée. La pré-distorsion dans le domaine optique est
discutée dans la littérature pour réduire les non-linéarités de systeémes de communication optique
[Zhal4]. Cependant la réalisation de pré-distordeur analogique dans les bandes RF ou en optique reste
trés complexe.

Pour la pré-distorsion IF, le principe est d’opérer dans une bande centrée sur une fréquence inférieure a
la porteuse RF ou optique. Notons que ce type de pré-distorsion n’existe pas en communication
optique. Un inconvénient de cette approche est que le controle des non-linéarités est encore
implémenté avec difficulté par des techniques numériques. Par ces raisons, les pré-distorsions a
fréquence porteuse (RF ou optique) et a fréquence intermédiaire (RF) ne rentrent pas dans le contexte
de cette these. Tout au long de ce travail nous avons considéré la pré-distorsion numérique en bande de
base (BB).

Le premier auteur qui a proposé la pré-distorsion numérique en bande de base est Y. Nagata [Nag89]
en 1989, puis J. K. Cavers [Cav90] I’a suivi en 1990. Cette alternative trés utilisée pour les systémes
RF, reste relativement peu étudiée pour les systemes optiques. La pré-distorsion numérique bénéficie
des avantages associés au traitement numérique du signal (flexibilité, fiabilité) ce qui fait d’elle une
solution pertinente. Nous présentons dans la section suivante plusieurs schémas de pré-distorsion
numérique en se référant a 1’état de 1’art, dans un contexte élargi incluant les systémes de
communication RF.
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3. Structures de pré-distordeurs numériques

Rappelons que les amplificateurs peuvent avoir des effets non-linéaires de types statiques et
dynamiques. La pré-distorsion servant a compenser ses limitations peut donc prendre deux formes
principales selon qu’il y ait ou non des effets mémoire a considérer. Les deux options sont décrites en
détail dans cette section avec les structures classiques disponibles dans 1’état de I’art. Nous retiendrons
certains pré-distordeurs parmi le grand nombre de possibilités suivant les contraintes suivantes :
complexité paramétrique définie par le nombre de parametres ; complexité calculatoire (nombre
d’opérations mathématiques); facilit¢ d’implémentation et robustesse vis-a-vis de dérives du point de
fonctionnement. Notons que la chaine de communication optique est typiquement mise en ceuvre pour
assurer un lien haut-débit et donc pour des contraintes de facilité de mise en ceuvre et d’intégration
avec des circuits FPGA, nous nous intéressons a limiter la complexité paramétrique le plus possible en
réalisant un bon compromis performance/complexité. Nous nous intéressons aussi a évaluer et a
comparer la robustesse de divers pré-distordeurs vis-a-vis de dérives du point de fonctionnement.

a. Effets d’ordres pair et impair

Pour travailler avec des pré-distordeurs de faible complexité paramétrique, nous considérons
tout au long de notre travail des structures polynomiales avec des ordres impairs uniquement. Notons
que la plupart des articles publiés (par exemple [Mor06b] [Ku03] [Taol6]) ne considérent que les
termes d’ordres impairs pour les pré-distordeurs polynomiaux. Nous justifions ci-aprés cette hypothése
de travail.

Notons que le signal OFDM est de la forme x(t) = Z?’;j a;e’®it ou w; sont les pulsations des N,

sous-porteuses et a; les symboles complexes. En conséquence, le signal xp,(t) en entrée du PA est
défini par

xpa(t) = Refe/“rotx (1)}

NSC 1 NSC NSC (2 1)
= Re{ ej®Lot Z a;el®ity =~ a;el(@Lot@dt 4 a’lf‘e_j(wLO‘l'wi)t
2
i=1 i=1 i=1

ou w; o désigne la pulsation de la porteuse laser. Notons que la bande occupée par le signal OFDM est
inclue dans la bande de fonctionnement de I’amplificateur (Bp,4). On supposera par simplicité ici que
le signal OFDM est centré dans la bande du SOA. La bande du PA est alors exprimée par

Bpa BPA] [ Bpa Bpa
—Wp———,— W +—|U|tw, ——,tw,o + —
LO 5 LO 5 LO 5 LO 5
Bpa Bpa .
avec —= K wy et lw;| < — pouri= 1,2, ..., Ng.

Le PA a une caractéristique d’amplification qui peut étre approchée par un polyndme, sa sortie est
alors donnée par yp,(t) = X, bpxpa(t), ou b, sont les coefficients du polynome correspondant.

Prenons I’exemple simple ou Ny, = 1 et calculons les termes de xp, pour différentes valeurs de n.
Pour n = 1, nous obtenons
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x}%A(t) — % alej(wLO'l'(‘)l)t + % a;e_j(wLO'l'wl)t.
Les termes obtenus sont situés dans la bande de fonctionnement du PA.
Pour n = 2, nous obtenons

1 . 1 . 1
xpa () = Za%eﬂ(“’w”“’l)t +2 (a})?e /2 (@rotwnt Ealaieo.

On constate que contrairement au cas n = 1, tous les termes de x3,(t) sont situés en dehors de la
bande de fonctionnement du PA.
Pour n = 3, nous obtenons

xpa(t) =

1 ) ) ) )
2 — 3 -
g(ai%e?)](ww+w1)t + Safa{ef(“’LO*“’l)t + 361161; e jwpLo+wq)t + a; e 3](wL0+w1)t)

Une partie de ces termes est située en dehors de la bande, a savoir les termes
1 3,3j(wro+wq)t #3 —3j(wrotwi)t
§(aleja)LO w1 +a1 e JlwoTwq ).

le reste des termes suivants est donc situé dans la bande :

1 2 4% oJ(wLotw)t x2 ,—j(wpp+wy)t
3 (3aZaje +3a,a;‘e )

De maniére générale, nous constatons que si n est impair, il existe toujours une partie des termes dans

n!

n n
la bande du PA. 1l s’agit des termes 2n1—1 Re {(”_—1) ala, |”‘1ef(wLo+w1)t}, ou <”_‘1> = m
2 2 EEWASWA
Au contraire, pour un ordre n pair, tous les termes sont en dehors de la bande. Notons que ces
conclusions sont ¢également valables pour Ny, # 1. Cela explique pourquoi lorsque des
approximations polynomiales d’amplificateurs sont réalisées, elles ne comportent que des termes
d’ordre impair. Ce raisonnement laisse supposer que les pré-distordeurs polynomiaux travaillant en
bande de base devront essentiellement s’appuyer sur des termes d’ordre impair.

b. Pré-distorsion sans mémoire

Un pré-distordeur sans mémoire signifie que la sortie dépend uniquement de 1’entrée au méme
instant. Ce type de pré-distordeur est généralement choisi pour sa simplicité de mise en ceuvre et
lorsque 1’application n’exige pas un niveau de précision élevée. Les pré-distordeurs sans mémoire
peuvent prendre plusieurs formes, comme la table de correspondance (LUT ou look-up-table) ou le
modele polynomial, qui peut étre défini sous plusieurs formes (polynomial a coefficients complexes ou
a polynomial AM-AM/AM-PM).
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i. La table de correspondance

La pré-distorsion par la table de correspondance (LUT) a été trés largement étudiée, depuis
longtemps, dans le domaine radiofréquence [Cav90] [Fau94] [NieO1], mais cette solution reste encore
peu étudiée en communication optique [Bejl4] [Bejl5]. La LUT peut étre implémentée selon diverses
structures, soit en considérant les parties réelles et imaginaires de I’entrée (table cartésienne,
bidimensionnelle) [Nag89], soit en fonction du module et de la phase (table polaire, bidimensionnelle)
[Fau94], ou bien en ne considérant que le module (table monodimensionnelle) [Cav90] lorsque
I’impact de la phase est considéré négligeable. Par rapport aux formes cartésiennes [Nag89] [Finl2] ou
polaires de la LUT [Fau94] [Ba07], cette dernicre solution a I’avantage d’une taille réduite et nécessite
moins de calculs. Ainsi sa structure simple 1’a rendue largement utilisée parce que facile a mettre en
ccuvre [Cav99] [Bou04] [Ai07] [Barl4] [Lial4]. Son principe est illustré Figure 2.2, ou I’indice
i € [0; N —1]en entrée de la table est contr6lé par le module r(k) du signal d’entrée x(k), et N
désigne le nombre d’entrées dans la table. Les coefficients complexes de la table sont utilisés comme
facteur de pré-distorsion du signal transmis. Le signal distordu est obtenu par

y(k) = Fix(k) (22)
ou F; est la fonction de gain complexe de la LUT (avec i € [0; N — 1]).
x (k)
r(k)
—> || l,
1 R
Fy

Look-Up-Table (LUT)

Figure 2.2 : Principe d’une pré-distorsion par Look-Up-Table (LUT).

Le principal défaut de la LUT correspond a une erreur de quantification significative lorsque le
nombre de coefficients est faible. Pour réduire cette erreur de quantification il est souvent nécessaire
d’avoir un grand nombre de coefficients dans la table, au prix d’une complexité calculatoire et
paramétrique accrue. Pour des raisons de simplicité conceptuelle, les implémentations de la table
utilisent généralement un espacement uniforme des seuils d’entrée. Cette approche correspond a des
intervalles uniformément espacés, de fagon indépendante de la statistique du signal et des
caractéristiques du dispositif source de non-linéarité. Cela peut donner des performances limitées car
le choix de I’espacement en entrée de la LUT a un fort impact. Face a ce probléme, plusieurs auteurs
ont proposé des espacements non-uniformes optimisés selon divers critéres, et ont démontré une large
amélioration des performances [Muh00] [Has01] [Jie02] [Tei04] [Lin06]. Cependant ces études sont
effectuées uniquement pour compenser les effets non-linéaires des amplificateurs RF et donc il n’y a
pas de résultats obtenus sur des amplificateurs optiques comme le SOA qui est considéré dans cette
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thése. Dans ce contexte, 1’étude de S. Bejan [Bejl5] traite la pré-distorsion LUT utilisant un
espacement uniforme pour compenser les effets non-linéaires du composant optique SOA dans un
systtme CO-OFDM. Cette ¢tude montre une amélioration de la qualité de transmission mais au prix
d’une complexité paramétrique non négligeable. Nous avons poussé cette étude en nous intéressant a
une treés faible complexité. Nous étudierons en détail au chapitre 4 la LUT a espacement optimal
permettant de mieux prendre en compte la statistique du signal d’entrée et la caractéristique de
I’amplificateur de puissance.

ii. Modéle polynomial (STATIC polynomial)

Le modele STATIC est un modele polynomial sans mémoire a coefficients complexes, c’est
I’un des modgeles les plus connus pour compenser les distorsions du PA. Ce pré-distordeur s’exprime
comme

P
y(k) = 2 a;x () |x (|1, i impair 2.3)

i=1

ou x(k) et y(k) sont les signaux complexes d’entrée et de sortie du pré-distordeur a I’instant k, P est
I’ordre de la fonction polynomiale et a; sont les coefficients complexes qui doivent étre identifiés pour
modéliser une fonction inverse du comportement non-linéaire du PA. Nous avons utilisé ce pré-
distordeur en considérant uniquement les ordres impairs.

iii. Modéle AM-AM/AM-PM

Le modele AM-AM/AM-PM est un modéle sans mémoire qui consiste en une modélisation
polynomiale de chacune des caractéristiques, amplitude a amplitude (AM-AM) et amplitude a phase
(AM-PM). A un instant k, la relation d’entrée-sortie de la pré-distorsion est définie par

y(k) = T(|x(k) |)ej(¢x(k)+AAM—PM(|x(k)|)) (2.4)

ou |x(k)| et dy(k) indiquent I’amplitude et la phase de I’échantillon du signal d’entrée respectivement.
Les fonctions I'(.) et Agm—_pm(-) sont deux polynomes réels de |x (k)| respectivement d’ordres N; et
N, et définis par les vecteurs de coefficients b = [by...by,]" etc = [cg... cy,]"

( Ny

r(x(0D = ) bilx(ol
4 =0 (2.5)
Sa-pu(1xGOD = ZO & [x (k)

Les distorsions AM-AM de I’amplificateur sont compensées par le polynome I'(.) tandis que les
distorsions AM-PM sont compensées par le polynome Apy_pm (). Par rapport aux autres pré-
distordeurs polynomiaux il est important de savoir que le STATIC AM-AM/AM-PM (polynomial dans
le plan polaire) est une exception dans le sens ou non seulement les ordres impairs sont considérés
mais aussi les ordres pairs. Notons que le développement de la structure (2.4) peut-étre particulier lors
du calcul de I’exponentielle du polynome de phase Aypy_py (et de Gy (x)). Dans [Diol7], nous avons
étudié ce pré-distordeur pour la compensation des effets non-linéaires du SOA. Les résultats de ce pré-
distordeur seront présentés en détail dans la suite du chapitre.
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c. Pré-distorsion avec mémoire

Par rapport a un pré-distordeur sans mémoire, un pré-distordeur avec mémoire est un systéme
dynamique ou la sortie ne dépend pas seulement de 1’entrée présente, mais dépend aussi des
échantillons d’entrée aux instants antérieurs. Les systémes de communication a large bande impliquent
des effets mémoire, et dans ces conditions un pré-distordeur sans mémoire ne peut offrir que des
performances limitées [Ken01] [Din02]. Pour cela, les pré-distordeurs avec mémoire sont beaucoup
¢tudiés pour compenser la dynamique non-linéaire des amplificateurs. Les modéles dynamiques de
pré-distorsion les plus considérés dans 1’état de 1’art sont les réseaux neuronaux, les séries de Volterra
et les modeles polynomiaux avec mémoire. Les modeles de pré-distorsion polynomiaux, correspondent
généralement a des versions simplifiées et de complexité réduite des séries de Volterra. Ces modeles
sont présentés ci-apres.

i. Réseaux de neurones artificiels

Le réseau de neurones artificiels (ANN : Artificial Neural Network) est un modéle
mathématique multidimensionnel inspiré par la structure et la fonction des réseaux de neurones
biologiques et leur connexion inter-neuronale [Nav17]. Plusieurs pré-distordeurs numériques basés sur
un ANN sont étudiés dans la littérature [Cim04] [Nas04] [Mkall]. En fonction de la structure du
réseau neuronal, ils peuvent étre divisés en plusieurs types [Mkall], comme par exemple MLP (Multi
layer perceptron), RANN (Radial Artificiel Neural Network), RNN (Recurrent Neural Network), etc.
Généralement, les pré-distordeurs numériques basés sur des réseaux de neurones peuvent offrir de
bonnes performances de linéarisation. Par contre, leur implémentation peut s’avérer délicate en raison
d’une importante complexité paramétrique. Aussi, les algorithmes d’apprentissage sont complexes et
requiérent une charge calculatoire souvent importante [Nas04]. Pour toutes ces raisons, nous
n’utilisons pas cette pré-distorsion dans notre travail de thése.

ii. Modéles polynomiaux avec mémoire

Série de Volterra

La série de Volterra est le modele polynomial le plus complet pour décrire la relation entre
I’entrée et la sortie d’un systéme dynamique non-lin€aire. La série de Volterra peut s’exprimer par

M
y() = D (k= 1)

ll=0

M
+ ) ol b)xCk = Wx(k = 1)

2=0

s

1

(2.6)
h3(ly, 1y, I3)x(k — I))x(k — [)x(k — I3)

NGE
M=

)

llz

o

lz Ol3 0

+ .-

M M M
+ Z Z Z hp (L Ly, s Lp)x(k — L)x(k = L) o x(k — 1)
ll=0 1220 lp=0

ou x(k) et y(k) sont respectivement les signaux d’entrée et de sortie complexes en temps discret,
hp(ly,1,, ...l1p) représente les coefficients des noyaux du modele de Volterra, M est la profondeur
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mémoire et P I’ordre de non-linéarité. En pratique, ce mod¢le est trés complexe car un grand nombre
de parametres doit étre identifié. Le nombre de paramétres du modele est donné par Z;I;=1(M + 1)P.
Par exemple, un ordre P =5 et une profondeur mémoire M = 3 exigeraient une complexité
paramétrique de 1364 coefficients. Ce pré-distordeur n’est pas mis en ceuvre dans notre travail en
raison de sa phase d’identification lourde.

Certains auteurs ont propos¢ des versions simplifiées ou dérivées du modele de Volterra [Zhu06]
[Zhu0O8] [Guall] tels que le modele polynomial a mémoire (MP) [BraO8] [Noal5], le modele
polynomial d’enveloppe a mémoire (EMP), le modéle de Hammerstein, le modele de Wiener, les
compositions Hammerstein-Wiener ou Wiener-Hammerstein,... [Gil05]. Certains modeles sont
présentés dans la section suivante. Par rapport a la série de Volterra, ces modeles peuvent ¢galement
caractériser 1’effet mémoire non linéaire avec des complexités beaucoup plus faibles, mais au prix
d’une performance souvent réduite.

Pré-distordeur polynémial a mémoire (MP)

Le modele polynomial a mémoire [KimO1] [Din02] [Din04] [Bra08] (Figure 2.3) est tres utilisé
dans la littérature pour accomplir une pré-distorsion numérique. Il est essentiellement utilisé pour des
systtmes RF et trés rarement utilisé dans des systemes optiques [Sha05]. Le MP correspond a une
structure réduite de la série Volterra ou seuls les termes diagonaux sont considérés. Il offre un
compromis raisonnable entre la complexité de calcul et la précision du mod¢le. Le pré-distordeur MP
est défini pour un ordre P et une profondeur mémoire M comme suit

P M
y(k) = 2 z cox(k = Dlx(k — D25  impair @.7)
i=1 1=0
ou x(k) et y(k) sont respectivement les signaux d’entrée et de sortie complexes et ¢;; sont les
coefficients complexes du pré-distordeur.
Le schéma présenté Figure 2.3, montre que la sortie est une combinaison de lois polyndmiales
complexes appliquées au signal x(k) aux instants k, k — 1,k —2, ..., k — M.

Pré-distordeur d’enveloppe polynémial a mémoire (EMP)

Le pré-distordeur EMP présenté¢ en Figure 2.4 est une version simplifiée du modele de Volterra,
proche du pré-distordeur MP, la relation entrée-sortie est donnée par

P M
y(k) = x(k) Z culx(k = D5 i impair 2.8)
i=11=0
La particularit¢ de ce pré-distordeur par rapport au MP est que ses coefficients complexes sont
exprimés en fonction de 1’enveloppe du signal x (k) calculée a partir des instants précédents. Comme
le montre la relation (2.8) du pré-distordeur EMP, la phase du signal n’est pas considérée
contrairement au cas du MP (2.7).
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Figure 2.3 : Pré-distordeur polynomial a mémoire (MP).
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Figure 2.4 : Pré-distordeur d’enveloppe polynomial a mémoire (EMP).

Modéles en cascade

Nous présentons maintenant des structures de pré-distorsion en cascade illustrées en Figure
2.5 a savoir les modeles de Wiener, de Hammerstein et la table de filtres (FLUT : Filter Look-Up-
Table).
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, x (k) vr (k) y(k)

(a) Wiener e FIR ——> Look-Up-Table (LUT) ——>
. x (k) yrur (k) y(k)

(b) Hammerstein  —— | ook-Up-Table (LUT) ————> FIR —
x (k) yiur (k) k

(c) FLUT —> Look-Up-Table (LUT) ———>  Recueil de filtres M

Figure 2.5 : Structures (a) Wiener, (b) Hammerstein, (¢c) FLUT ( Filter Look-Up-Table).

Le modéle de Wiener présenté Figure 2.5 (a) est un modéle composé d’une fonction avec
mémoire sous la forme d’un filtre lin€aire a réponse impulsionnelle finie (FIR) suivie d’une fonction
sans mémoire sous la forme d’une table de correspondance (LUT : Look-Up-Table) [Kan98] [Liu05].
Le signal en sortie du FIR s’exprime par

M-1
9 () = ) hyx(le = m) (2.9)
m=0
ou h,, (m € [0, ...M — 1]) et M sont respectivement les coefficients et la profondeur mémoire du FIR.
Le signal en sortie du modele de Wiener s’exprime alors comme

M-1

y(0) = Fiyy (k) = Fi ) hyyx(k = m) @.10)
m=0

ou F; est le gain complexe fourni par la LUT et dépendant du module de yy (k).

Le modele Hammerstein présenté Figure 2.5 (b), contrairement au modele Wiener, effectue le
filtrage par FIR apres avoir imposé le gain LUT au signal d’entrée [Gil05] [Liu06]. La sortie du
modele Hammerstein est donnée par

M-1 M-1

y(k) = > hpyigr(k=m) = > hFy(k = m)x(k —m) @1
m=0 m=0

La structure FLUT (Figure 2.5 (c)) est un modeéle Hammerstein augmenté. Le FIR est remplacé
par un recueil de filtres qui va permettre d’introduire des non-linéarités dynamiques supplémentaires.
Le choix d’un FIR dans le recueil dépend du module du signal d’entrée x(k) de la table LUT. La sortie
du FLUT est exprimée en fonction la sortie du LUT comme suit

M-1
y() = ) humyur (e = m) 2.12)
m=0
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ou h;, sont les coefficients du FIR d’indice [ dans le recueil de filtres. Notons que d’une fagon
similaire au LUT, le FLUT est généralement utilis¢é avec un espacement uniforme des seuils
définissant le choix du filtre FIR dans le recueil.

Modeéles paralléles

Les modéles de pré-distorsion en paralléle sont des systémes a plusieurs branches, ayant un
méme signal d’entrée, les sorties des différentes branches étant additionnées pour former la sortie
terminale. Par exemple, le modéle Hammerstein paralléle [Sill18] combine en paralléle des modéles
non linéaires suivi par des filtres linéaires en cascade; le Wiener paralléle [Gan08] combine en
paralléle des filtres linéaires suivi par des modeles non linéaires. Ces structures peuvent améliorer
I’efficacité des pré-distorsions Hammerstein et Wiener. D’autres combinaisons paralléles existent.
Ainsi le pré-distordeur polyndmial a mémoire hybride (HMP : Hybrid Memory Polynomial) illustré
Figure 2.6, est un mod¢le paralléle qui combine grace a son architecture les avantages des modéles MP
et EMP. La sortie du modele HMP peut étre représentée comme suit

Pyp Myp PgEmp MEmP
y() = > > ayx(k =D lx(e= DI +x00 ) Y bualrle—m™t (@13)
i1=1 ;=0 i=1 1,=0

ou Myp et Pyp sont la profondeur mémoire et I’ordre de non-linéarité du bloc MP. De maniére
équivalente, Mgyp et Pgyp correspondent a la profondeur mémoire et a I’ordre de non-linéarité du
bloc EMP.

Le pré-distordeur STATIC//FIR (2.14) présenté en Figure 2.6 (b), combinant en parallele un STATIC
polynomial et un FIR

P M
y(k) = Z a; x(O)x (O + Y by x(k — 1), i impair (2.14)
i=1 =1

ou M et P sont la profondeur mémoire et I’ordre de non-linéarité du STATIC et FIR respectivement.

MP STATIC
x (k) ‘ %5 y(k)y  x() ‘ % y (k)
EMP FIR

(a) pré-distordeur HMP (b) pré-distordeur STATIC//FIR
Figure 2.6 : Structure des pré-distordeurs (a) HMP, (b) STATIC/FIR.

Parmi les structures de pré-distorsions présentées dans ce chapitre, celles qui n’ont pas une
structure en cascade (comme les STATIC(s), le MP, et les modeles paralleles, etc.) sont linéaires par
rapport a leurs parametres. Au contraire, les structures ayant deux blocs en cascade (comme Wiener,
Hammerstein et FLUT) sont non-linéaires par rapport aux parameétres et donc le calcul des coefficients
doit se faire d’une fagcon séparée pour chaque bloc.

D’autres structures de pré-distorsion peuvent é€tre mises en ceuvre pour la linéarisation d’un
amplificateur de puissance [Din04] [Rai04] [Mor06b] [Gha09]. D’apres [Gha09], aucun systéme n’est
considéré comme le meilleur, le choix d’une approche spécifique représente un compromis entre les
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performances et la complexité attendues pour la configuration de systéme étudiée. Avant de présenter
la partie dédiée aux premiers résultats de simulation, nous décrivons ci-apres 1’algorithme servant au
calcul des paramétres des pré-distordeurs implémentés.

d. Identification des pré-distordeurs

Pour effectuer I’identification des coefficients (i.e. 1’apprentissage) des pré-distordeurs
numériques, il existe généralement deux approches : I’apprentissage direct [Kim01] [Zho07] [Lil12] et
I’apprentissage indirect [Eun97] [Cho05b] [Luol1] [Abd17]. Considérons le systéme en cascade (pré-
distordeur / amplificateur) illustré¢ Figure 2.7, dans lequel x(k) est I’entrée du pré-distordeur, y(k) est
la sortie du pré-distordeur et I’entrée du PA, yp,4(k) est la sortie normalisée du PA. Nous rappelons
que I’objectif est de trouver les coefficients @ du pré-distordeur définissant une fonction Fpp(.), de
sorte que la sortie yp,(k) soit la plus proche possible de x(k). En conséquence, le vecteur 0

permettant de minimiser I’erreur ||e; || est exprimé par 8 = &M [ley || = &M ||lx — ypall.
Pré-distordeur Amplificateur
x (k) ypa(k)

——>  Fepl)

Figure 2.7 : Systéme en cascade pré-distorsion / amplificateur.

Il faut tout d’abord choisir un modele de pré-distorsion définissant la fonction Fpp. Ensuite, les
coefficients du pré-distordeur sont calculés. Pour ce faire, les deux approches (apprentissage direct et
indirect) destinées a I’identification de ces coefficients sont discutées dans les paragraphes suivants.

Apprentissage direct

L’architecture d’apprentissage direct (DLA : Direct Learning Architecture) est une solution qui

peut étre utilisée dans le cas des modéles de pré-distorsion sans mémoire [Nam90] [Abd17].
L’identification des coefficients de la pré-distorsion peut dans ce cas étre effectuée en boucle fermée
(voir Figure 2.8 (a)) ou boucle ouverte (voir Figure 2.8 (b)) [KimO1] [Zho07] [Li12]. Dans le cas d’une
boucle fermée, on ajuste directement les coefficients du pré-distordeur en minimisant 1’énergie de
I’erreur e, (k) avec un algorithme d’adaptation (Figure 2.8 (a)). Dans le cas d’une boucle ouverte, un
modele comportemental de I’amplificateur est tout d’abord estimé, ensuite le pré-distordeur est calculé
comme étant le modéle inverse du modele d’amplificateur (Figure 2.8 (b)).
Cette approche peut fournir de bonnes performances de linéarisation. Cependant, le calcul direct des
coefficients du pré-distordeur a partir des parametres du modele PA (cas de la boucle ouverte), n’est
pas toujours un processus trivial puisqu’il s’agit en général d’un probléme d’optimisation non linéaire
[Zho07]. Notons que dans le cas des pré-distordeurs avec effet mémoire, 1’apprentissage direct utilise
des algorithmes d’optimisation complexes pour estimer ces parametres, ce qui fait que le calcul est
colteux et la convergence est lente [Nam90] [Bau03] [Abd17]. Pour ces raisons, les pré-distordeurs
polynomiaux étudiés dans cette thése sont identifiés par 1’apprentissage indirect, discuté dans le
paragraphe suivant.
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2. Pré-distorsion

Pré-distordeur Amplificateur

k
x(k) J mo y(k) 60 ypa(k)
Algorithme
(a) d’adaptation
ez (k)
_l_ —
Pré-distordeur Amplificateur
k k k
x (k) Fop() y (k) G0 ypa (k)
A

Mise a jours des |

coefficients |
(b) ' :
Inversion du Modeéle + -
modele amplificateur
1 es (k)

Figure 2.8 : Architecture d’apprentissage direct (a) en boucle fermée, (b) en boucle ouverte [Ghal5].

Apprentissage indirect

Pour éviter de calculer la fonction inverse du modele PA comme dans le cas de I’apprentissage

direct en boucle ouverte, la solution est d’utiliser 1’architecture d’apprentissage indirect (ILA : Indirect
Learning Architecture) en boucle ouverte. L’approche ILA est actuellement la technique la plus
largement utilisée pour identifier les parametres des pré-distordeurs numériques en raison de sa
simplicité et de ses bonnes performances [Eun97] [Cho05b] [Luol1] [Abd17].
Le principe de base de ’architecture ILA est illustré Figure 2.9. Cette approche est basée sur la
modélisation de la fonction inverse de I’amplificateur via le post-distordeur (également appelé modéle
post-inverse de I’amplificateur) et telle que 1’énergie de I’erreur e, (k) entre la sortie du post-distordeur
et la sortie du pré-distordeur soit minimale. Durant la phase d’identification, le bloc de pré-distordeur
est désactivé. Une fois le post-distordeur identifié, ses coefficients sont recopiés dans le bloc de pré-
distorsion qui est alors rendu actif, le bloc post-distordeur étant alors désactivé. Notons que le post-
distordeur est identifié dans notre travail selon une méthode des moindres carrés (LS), discutée dans la
suite.
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2. Pré-distorsion

Pré-distordeur Amplificateur

x(k) T T ® 60 ypa(k)

I €4 (k)

Copie des | + Fopl.)
coefficients | y,- (k)

Post-distordeur
Figure 2.9 : Architecture d’apprentissage indirect.

Nous avons présenté¢ précédemment les approches DLA ou ILA permettant de calculer les
coefficients des pré-distordeurs. L’apprentissage peut aussi étre effectué a I’aide d’une architecture
d’apprentissage itératif (en boucle fermée ou boucle ouverte) permettant une mise a jour périodique
des coefficients du pré-distordeur. L’architecture d’apprentissage itératif permet de s’adapter en
permanence aux variations de la caractéristique non-linéaire de I’amplificateur liées aux variations de
facteurs environnementaux (température, stress mécanique, ...), du vieillissement du composant ou des
caractéristiques du signal injecté (format de modulation). Ce type d’apprentissage permet de mettre a
jour la fonction de pré-distorsion pour maintenir le fonctionnement linéaire du systéme en cascade
(pré-distordeur / amplificateur). L’approche itérative est trés largement adoptée dans le domaine RF,
mais elle est difficilement envisageable pour le cas de systémes optiques (nécessité d’une détection
cohérente en permanence coté émetteur). L’approche itérative n’est a priori pas envisageable en
pratique pour permettre une correction en temps réel. Nous ferons I’hypothése que la caractéristique du
SOA n’évolue pas ou peu au cours du temps et donc que le recours a un apprentissage itératif n’est pas
nécessaire. Le pré-distordeur est ainsi identifié¢ une fois pour toute. Une étude de robustesse viendra
alors montrer que vis-a-vis d’une variation des parameétres des composants du systeme CO-OFDM, les
pré-distordeurs sont toujours utiles et continuent a donner des performances intéressantes.

Identification des pre-distordeurs dans le systéme CO-OFDM

Penchons-nous maintenant sur le probléme de 1’identification des pré-distordeurs dans le cadre
d’un systtme CO-OFDM (voir Figure 2.10). Au lieu de se baser sur un apprentissage itératif,
I’identification du pré-distordeur est effectuée en une seule fois en se basant sur le signal d’entrée de la
pré-distorsion et le signal en sortie du SOA qui est converti dans le domaine électrique.
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Figure 2.10 : Systeme CO-OFDM incluant I’architecture d’apprentissage indirect.

Avant d’expliquer la méthode utilisée dans 1’identification, nous pouvons remarquer que la sortie des
pré-distordeurs de type polynomial peut s’écrire par la relation

y(k) = @(k)0 (2.15)

ou @ (k) est un vecteur lié au modele de pré-distorsion adopté et aux échantillons du signal en bande
de base. Le vecteur O contient les coefficients du pré-distordeur correspondant. Considérons par
exemple le cas du pré-distordeur MP défini dans 1’équation (2.7), on peut exprimer le vecteur @ (k) et
le vecteur @ comme suit
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x (k) 1 -Co1
x () lx ()P~ Cop
x(k—1) C11
ok) = . . 6= : (2.16)
x(k—1)|x(k — 1)|P T C1,p
x(k _ M) Cll:I,l
Lx(k — M)Ix.(k — M)|P1] _C]\/.[’P_

ou [.]7 désigne I’opérateur de transposition.

Nous expliquons maintenant comment sont calculés les coefficients 8 de la pré-distorsion. Les
signaux servant a 1’apprentissage indirect des structures polynomiales sont le signal électrique transmis
y(k) en sortie de la pré-distorsion et le signal électrique recu y,.(k) situé en sortie du bloc « post-
distorsion ». A noter que lors de la phase d’identification le pré-distordeur est désactivé, nous avons
donc y(k) = x(k). L’identification consiste en 1’estimation des coefficients 0,. du post-distordeur qui
minimise au sens des moindre carré (LS : Least-Square) I’erreur ||eg|| = ||y — ¥,-||. Théoriquement, on
cherche a obtenir y(k) = y,.(k) dans un systéme idéal. Les coefficients 8, calculés serviront a définir
le pré-distordeur, i.e. @ = 0,.. Le signal y,.(k) en sortie du post-distordeur est donné par

yr(k) = @ ()0, (2.17)

ou 0, représente le vecteur des coefficients du bloc de post-distordeur et ¢,.(k) est un vecteur défini
similairement ¢@(k) dans 1’équation (2.16) mais en considérant x,(k) le signal a l'entrée du post-
distordeur.

En faisant varier £ sur un intervalle de temps suffisamment grand, on construit un vecteur y et la
matrice ®,. comme suit

(1) @, (1)
y(2) 0, (2)

y=l | e = | 2.18)
(%)) L, (1)

On peut alors calculer les coefficients du post-distordeur via la relation

—

0, = pinv[®, ]y (2.19)

ou pinv[®,] est la matrice pseudo-inverse de ®,..
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Apres I’identification du post-distordeur, une copie des coefficients du post-distordeur est placée dans
le pré-distordeur, i.e. @ = 0,.. Notons que 1’estimation des coefficients par la méthode LS implique un
colt de calcul élevé si les séquences d’entrée-sortie sont longues. D’autre part, I’inversion de la
matrice @,. peut constituer un probléme en cas de mauvais conditionnement. Pour éviter ce probléme,
il est préférable d’effectuer une normalisation des colonnes de la matrice @, avant le calcul de la
pseudo-inverse.

Nous présentons maintenant comment nous avons identifié les coefficients du FLUT (Figure
2.5 (c)). Rappelons que dans le cas d’un pré-distordeur sans mémoire, 1’apprentissage direct est plus
avantageux; c’est pour cela que la partie sans mémoire (LUT) est identifiée avec cette approche
(représentée en orange Figure 2.11). Cependant, en ce qui concerne la partie dynamique (recueil de
filtres), les coefficients sont identifiés avec D’approche indirecte [Jar07]. Nous associons
respectivement pour chaque échantillon du signal OFDM des indices i et [, en entrée de la table et du
recueil de filtres. L’identification des coefficients correspondant a chaque indice i en entrée de la LUT
est effectuée ici par bloc au lieu de considérer I’ensemble des trames x(k) et x,.(k) pour minimiser
Ierreur |leyyr|l [Cav99] [Jar07]. En fait, tous les échantillons indexés par le méme indice i sont
regroupés en un seul bloc pour I’identification de chaque coefficient; les autres échantillons indexés
par d’autres indices sont ainsi isolés.

Pré-distorsion FLUT
—_—— e ——— — Atténuateur

E/O —)@"

=1 177 e
OFDM '—Ll adl JI_>| defiltresJ

N sr— S— —
x(k) S~ 1 —1—4 Yror (k)

Bits d’entrée
¥

Yrur (k) errur(k)
u | . w
yrrour (k . o
O | e )v Yrivr (k) x,(k) >
eryr(K) | V ° : N ([ '
_ ecuei
x, (k) | de filtres H LT }(_
ICopie des \ /| J
parametres |
| _____ Post-distorsion
2
5
3 €— Rx OFDM [€ O/E |€
©
2
o

Figure 2.11 : Systéme CO-OFDM incluant (a) ’apprentissage direct du pré-distordeur LUT, (b ) I’apprentissage indirect du recueil
de filtres.

D’autre part, la Figure 2.11 montre en violet I’approche d’apprentissage indirect utilisée pour calculer
les coefficients du recueil de filtres h;. Ces coefficients sont calculés selon 1’algorithme de moindres
carrés, afin de minimiser I’erreur |leg yrl|. Notons que les coefficients sont calculés d’une fagon
similaire ceux de la LUT, dans le sens ou I’identification est effectuée par bloc correspondant a chaque
indice [ en entrée du recueil de filtres.
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4. Résultats de simulation

a. Modélisation du systeme CO-OFDM

Nous évaluons dans ce chapitre les performances du systéme CO-OFDM (Figure 2.10) sans et
avec pré-distorsion. Au niveau de I’émetteur, les non-linéarités sont principalement engendrées par
I’amplificateur optique a semi-conducteurs (SOA). Les structures de I’émetteur et du récepteur sont
classiques, a I’exception des blocs dédiés a la pré-distorsion. Parmi le grand nombre de pré-distordeurs
étudiés dans 1’état de I’art, nous choisissons une série de la liste présentée dans la section (3) du
présent chapitre. Divers critéres ont été considérés pour effectuer ce choix, incluant complexité
paramétrique, complexité calculatoire, facilit¢é d’implémentation. L’objectif général du bloc de pré-
distorsion consiste donc a réduire I’EVM le plus possible, ainsi que d’augmenter la puissance fournie
par le SOA pour pouvoir augmenter la portée de transmission. En outre, nous cherchons a réduire la
complexité des pré-distordeurs sans que I’EVM se dégrade. Pour ce faire, nous testons plusieurs
architectures de pré-distordeurs numériques, nous les comparons et nous les classons selon les critéres
considérés.

Parameétres Valeurs numériques
Format de modulation 4-QAM

Nombre de sous-porteuses N;. =128

Tension créte-a-créte du modulateur Mach-Zehnder v, = % -1V
Longueur d’onde A=1540 nm

Courant de polarisation Ipias = 150 mA
Facteur de Henry du SOA ay =33

Bande passante du signal OFDM B=5GHz
Fréquence d’échantillonnage Focp =0s.B=20 GHz

Tableau 2.2 : Paramétres du systéme de transmission.

Les parametres du systeme de transmission utilis€és dans ce chapitre sont présentés dans le
Tableau 2.2. Nous nous focalisons sur le cas d’une transmission 4-QAM / OFDM, de bande B = 5
GHz, un facteur 4 de sur-échantillonnage (os = 4) et une fréquence d’échantillonnage de 20 GHz
(Fecn = 08.B). L’impact de la variation de certains parametres, comme Vy,,,, Ng¢, Ipigs, 4, @p,... sur les
performances du systéme CO-OFDM, en présence ou pas d’un pré-distordeur, sera discuté dans le
chapitre suivant. Une simulation de la chaine de transmission est tout d’abord effectuée sans module
de pré-distorsion, en utilisant une séquence d’entrée prédéfinie de 211 symboles 4-QAM. A I’aide de
cette simulation nous effectuons I’identification des pré-distordeurs par l’algorithme des moindres
carrés. Une autre simulation est ensuite effectuée avec une nouvelle séquence d’entrée permettant ainsi
d’évaluer le pré-distordeur identifié.
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b. Pré-distordeurs sans effets mémoire

i. STATIC polynomial et STATIC AM-AM/AM-PM

Dans un premier temps, nous évaluons les performances EVM du systtme CO-OFDM
conventionnel (sans pré-distorsion), en fonction de la puissance optique d’entrée P;,, du SOA (Figure
2.12) . L’¢étude de performance a été réalisée sur une plage de puissance P;, allant de -30 dBm a -12
dBm. Nous distinguons trois zones de fonctionnement : zone linéaire ou faiblement non-linéaire
pour P;, < -22 dBm, zone moyennement non-linéaire pour -22 dBm < P;, < -16 dBm et zone
fortement non-linéaire pour P;, > -16 dBm.

Dans la zone faiblement non-linéaire, ’EVM du systéme conventionnel est a peu prés constante et la
faible puissance délivrée par le SOA ne répond pas aux contraintes de budget optique. Un pré-
distordeur n’est donc pas nécessaire dans ce cas. A noter que dans cette zone le signal est également
trés impacté par le bruit ASE. Dans la zone moyennement non-linéaire, les imperfections du SOA
commencent a apparaitre, dégradant ainsi ’EVM. C’est dans cette zone qu’il est utile d’utiliser un pré-
distordeur, avec pour objectif d’augmenter la puissance injectée dans le SOA sans trop de conséquence
sur ’EVM. Au-dela, les signaux amplifiés sont trés dégradés sous 1’effet des fortes non-linéarités du
SOA avec une EVM tres élevée ce qui ne permet pas d’envisager I'utilisation d’un pré-distordeur.
Nous nous focalisons donc sur le comportement des divers pré-distordeurs dans la zone moyennement
non-linéaire.

45 | T T T
—©—Référence
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35|

5 Il 1 1 1 1
30 28 -26 -24 -22 -20 -18 -16 -14 12

P, SOA(dBm)
Figure 2.12 : Performances du systéme conventionnel.

Dans un premier temps, nous considérons deux pré-distordeurs sans effet mémoire. L’un, le STATIC
polynomial décrit par (2.3), est basé sur un modele polynomial opérant sur les échantillons complexes
du signal OFDM. L’autre, le STATIC AM-AM/AM-PM défini par I’équation (2.4), utilise une
modélisation séparée en amplitude et phase (caractéristiques AM-AM et AM-PM). Généralement, les
pré-distordeurs sans mémoire ont 1’avantage d’une faible complexité paramétrique et d’une facilité de
mise en ceuvre.

Nous avons procédé¢ a I’identification des coefficients des pré-distordeurs de type STATIC. La
puissance d’identification est fixée a Pr.r = -17 dBm. Les Figure 2.13 aFigure 2.15 montrent les

90



2. Pré-distorsion

résultats obtenus en termes d’EVM en fonction de P, pour différents cas : systeme conventionnel
(absence de linéarisation), pré-distorsion via le STATIC polynomial (Figure 2.13) ou via le STATIC
AM-AM/AM-PM (Figure 2.14) et comparaison entre le STATIC polynomial et le STATIC AM-
AM/AM-PM (Figure 2.15).

Pour le STATIC polynomial (Figure 2.13), nous avons balayé 1’ordre de non linéarité P de 1 a
7 en considérant uniquement les termes impairs. Nous observons qu’un ordre P = 5 offre de trés
bonnes performances dans les zones moyennement et fortement non-linéaires. Au-dela de P = 5, nous
constatons qu’il n’y a plus d’amélioration significative de ’EVM. Par conséquent, nous considérons
dans la suite du chapitre le STATIC polynomial avec un ordre P = 5. La Figure 2.13 montre que pour
une EVM cible de 30 %, la puissance optique d’entrée du systéme sans pré-distorsion et avec pré-
distorsion vaut -16,6 dBm et -14,4 dBm, respectivement. En conséquence, le STATIC polynomial
permet une augmentation de la puissance d’entrée du SOA d’environ 2,2 dB.

45 T T T IA
—E&—Référence
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Figure 2.13 : Pré-distordeur STATIC polynomial, influence de I’ordre de non-linéarité, pour P.; = -17 dBm.

Pour le STATIC AM-AM/AM-PM (Figure 2.14), nous avons balayé¢ les ordres de polynomes
d’amplitude (N;) et de phase (N,) de 1 a 5. Nous constatons que ’EVM ne présente plus d’évolution
au-dela de N; = N, = 2. Rappelons que contrairement aux pré-distordeurs polynomiaux (comme le
STATIC polynomial, le MP, le EMP, etc.) ou les ordres pairs sont inutiles, le STATIC AM-AM/AM-
PM apporte un gain de performance supplémentaire si les ordres pairs sont considérés. Dans la suite du
chapitre, nous considérons donc ce pré-distordeur avec les parametres choisis. La Figure 2.14 montre
que pour une EVM cible de 30 %, le STATIC AM-AM/AM-PM offre une marge de puissance
d’environ 2,1 dB. Notons que cette valeur est proche a celle obtenue avec le STATIC polynomial.

Nous comparons maintenant les deux pré-distordeurs Figure 2.15 pour les valeurs de
parameétres fixées précédemment, offrant le meilleur compromis complexité/performance. Dans les
deux cas, nous obtenons un large gain d’EVM par rapport au systéme de référence dans les zones a
effets non-linéaires. Dans la zone fortement non-linéaire, ’EVM croit plus rapidement en raison du
rapprochement de la zone de saturation du SOA. On peut constater aussi que vers les faibles
puissances (P;, < -22 dBm), I’EVM croit rapidement, notamment en raison de 1’éloignement du point
d’identification. Les pré-distordeurs introduisent alors des non-linéarités qui sont parasites dans cette
zone de fonctionnement. D’autre part, aux tres faibles puissances de fonctionnement, le bruit ASE
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devient prépondérant, ce qui dégrade les performances du systéme. Pour surmonter le probléme de
dégradation d’EVM dans cette zone, on peut tout simplement désactiver le pré-distordeur.
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Figure 2.14 : Pré-distordeur STATIC AM-AM/AM-PM : influence des ordres d’amplitude AM-AM et de phase AM-PM pour P,y =
-17 dBm.
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Figure 2.15 : Performances des pré-distordeurs sans mémoire pour P,y = — 17 dBm.

ii. Effet de la puissance d’identification (P,..)

Les résultats précédents sont relatifs a la puissance d’identification P..r = -17 dBm, pour
laquelle les effets non-linéaires sont modérés. Nous considérons maintenant d’autres niveaux de
puissance d’identification. L’une est plus faible (P..; = -21 dBm) et ’autre est plus forte (Pr.oy = -15
dBm). Les paramétres d’ordre sont conservés pour le STATIC polynomial (P = 5) et le STATIC AM-
PM (N; = N, = 2). L’influence de la puissance injectée dans 1’amplificateur sur les performances des
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pré-distordeurs STATIC polynomial et AM-AM/AM-PM est illustrée Figure 2.16. Cette figure montre
que I’identification a proximité de la zone de fortes puissances permet un gain de performance plus
important dans cette zone. D’autre part, la Figure 2.16 (a) montre qu’une identification proche de la
zone faiblement non-linéaire se traduit par un gain de performance trés similaire pour les deux pré-
distordeurs STATIC(s), alors que la Figure 2.16 (b) montre qu’une identification proche de la zone
fortement non-linéaire permet au STATIC AM-AM/AM-PM d’afficher globalement de meilleures
performances sur toute la plage de puissance en entrée du SOA. Notons que pour une EVM cible de 30
%, la puissance optique d’entrée du systéme sans et avec pré-distorsion via le STATIC(s) polynomial
ou via le AM-AM/AM-PM, vaut -16,65 dBm, -14,46 dBm et -14,29 dBm, respectivement. Cela
signifie que le STATIC polynomial et le STATIC AM-AM/AM-PM offrent une marge de puissance de
2,1 dB et 2,2 dB respectivement. Nous constatons alors que le STATIC AM-AM/AM-PM offre par
rapport au STATIC polynomial, un gain de performance sur une gamme de puissance plus étendue.
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Figure 2.16 : Influence de P,..; sur les performances du pré-distordeur sans mémoire pour (@) Prof = -21dB, (b) Prop = -15
dBm.

iii. Amélioration de performance sur une plage de puissance étendue

Pré-distordeur multipoint

Nous avons vu que les pré-distordeurs permettent d’améliorer les performances lorsque le SOA
est utilis¢é autour de la puissance d’identification. Néanmoins, si on s’écarte de la puissance
d’identification, les performances se dégradent, le pré-distordeur devenant méme néfaste pour les
faibles puissances. Pour faire face a ce probléme, nous proposons ici le « pré-distordeur multipoint »,
I’objectif étant d’améliorer les performances sur une plage de puissance plus large en entrée du SOA
(Pin). Le pré-distordeur multipoint est un pré-distordeur unique découlant d’une identification
simultanée sur plusieurs points de fonctionnement. L’avantage de cette technique est donc
I’amélioration globale des performances, sans augmenter la complexité paramétrique du pré-distordeur
considéré. La Figure 2.17 montre les résultats de simulation pour un scénario consistant en
I’identification simultanée pour deux points de fonctionnement (Prerq =-25 dBm et Propp, = -17
dBm). Pour cette identification, les signaux d’entrée et de sortie, obtenus a ces deux puissances, sont
concaténés afin de calculer les coefficients du pré-distordeur. On peut constater que le STATIC
polynomial, identifi€ & P..r; = -17 dBm, dégrade les performances lorsque P;, < -22 dBm, alors que
le STATIC multipoint permet d’élargir la plage de puissance en améliorant les performances a partir
de -25 dBm. Le STATIC multipoint offre ainsi un trés bon compromis robustesse/performance sur une
large plage de puissance.
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Figure 2.17 : Performances du pré—distordeur polynomial multipoint.

Pré-distordeur commuté

Nous présentons maintenant une autre structure de pré-distordeur que nous avons appelée
« pré-distordeur commuté ». C’est une technique consistant a identifier tout d’abord les coefficients du
pré-distordeur pour divers points de fonctionnement. Ensuite, suivant la puissance moyenne injectée
dans le SOA, il suffit d’utiliser le jeu de coefficients correspondant a la puissance d’identification la
plus proche. Ce scénario est envisageable dans le contexte d’une implémentation FPGA. Cette
structure induit une complexité sensiblement plus élevée par rapport a une structure non commutée. La
Figure 2.18 montre I’influence de la puissance injectée sur les performances des pré-distordeurs
STATIC, en commutant les coefficients en fonction du point d’identification. Trois niveaux de
puissances (Pror = -25, -21, -17 dBm) sont considérés pour la commutation des coefficients des pre-
distordeurs.

Nous constatons que les pré-distordeurs multipoint et commuté sont des solutions qui
permettent une meilleure efficacité sur une large gamme de puissance. Le pré-distordeur multipoint
ayant la méme complexité paramétrique que le pré-distordeur STATIC classique, offre une
amélioration globale des performances sur une large gamme de puissance. Cependant, il dégrade
légerement les performances aux puissances d’identification des pré-distordeurs classiques.
Concernant le pré-distordeur commuté, le nombre de parametres stockés augmente
proportionnellement au nombre de puissances d’identification. Celui-ci offre les meilleures
performances sur toute la plage de puissance considérée.
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Figure 2.18 : Performances du STATIC commuté.

c. Pré-distordeurs sans et avec effets mémoire

Les schémas de pré-distorsion intégrent un effet mémoire ou pas. Les résultats présentés
précédemment pour le STATIC polynomial et le STATIC AM-AM/AM-PM correspondent a des
solutions sans effet mémoire. Ces implémentations tres basiques, figurent parmi les structures les plus
simples et les plus communes pour la linéarisation des amplificateurs ne présentant pas d’effets
dynamiques. Structurellement, ces pré-distordeurs compensent uniquement les non-linéarités statiques,
elles ne tiennent donc pas compte de la dynamique potentielle de 1’amplificateur. Cela réduit
I’efficacité de linéarisation si ’amplificateur présente des effets mémoire. Dans cette section, nous
nous sommes intéressés a la pré-distorsion STATIC polynomial // FIR (désigné comme STATIC//FIR
dans la suite du chapitre) de treés faible complexité paramétrique. Cette structure constitue une
amélioration du concept du STATIC polynomial avec le potentiel de compenser les non-lin€arités
dynamiques. Le STATIC//FIR est formé d’une pré-distorsion polynomiale sans mémoire (STATIC) en
parallele a un filtre a réponse impulsionnelle finie (FIR).

La Figure 2.19 montre les performances en fonction de P;, pour différents cas : systeme
conventionnel (absence de linéarisation), pré-distordeur STATIC ou pré-distordeur STATIC//FIR pour
une profondeur mémoire M variant de 1 a 3. On peut voir que les pré-distordeurs STATIC et
STATIC//FIR identifies & Pp..r = -17 dBm améliorent les performances du systeme lorsque Py, > -22
dBm. Notons aussi qu’une profondeur mémoire M = 2 suffit a assurer de bonnes performances sur
une plage de puissance étendue. En effet, au-dela de M = 2, il n’y a plus d’amélioration d’EVM et les
courbes sont confondues. Par ailleurs, on remarque une marge de performance significative de la
structure STATIC//FIR par rapport au STATIC, pour une complexité calculatoire peu élevée.
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Figure 2.19 : Pré-distordeur STATIC//FIR, influence de la profondeur M pour P;, = -17 dBm et pour un ordre de non-linéarité
STATIC égale a P=5.

Nous nous intéressons maintenant a comparer les pré-distordeurs étudiés précédemment (STATIC
AM-AM/AM-PM, STATIC polynomial et STATIC//FIR) avec d’autres pré-distordeurs comme le MP
et le EMP (voir Tableau 2.3). Aprés plusieurs tests effectués en balayant 1’ordre P et la mémoire M des
deux derniers pré-distordeurs, nous avons obtenu les meilleures performances pour P =5 et M = 3.

Il est intéressant de savoir que globalement pour les tres faibles valeurs d’ordre et de profondeur
mémoire des pré-distordeurs (comme c’est le cas des structures considérées tout au long de cette these)
les complexités paramétriques et calculatoires ne sont pas trés importantes et assez similaires. C’est
uniquement pour des ordres plus ¢levés et des profondeurs mémoire plus importantes qu’il y aura une
vraie différence. Prenons I’exemple du STATIC polynomial avec P = 5, nous avons

P

y) = Y ap(®I = x(0). (a + xW (a; + X0 (a5))) (2.20)
iirln_plair

Notons que pour ce pré-distordeur, la complexité paramétrique vaut 3 (3 coefficients) et la complexité
calculatoire vaut 6 (4 multiplications, 2 additions). Ce pré-distordeur possede la plus faible complexité
(paramétrique et calculatoire), mais fournit des performances limitées par rapport aux pré-distordeurs
dynamiques. Regardons maintenant [’autre structure de pré-distorsion sans mémoire (STATIC
AMAM/AMPM). On peut voir que des performances proches sont obtenues par rapport au STATIC
polynomial ; cependant, le STATIC AMAM/AMPM exige une complexité calculatoire supérieure du
fait que le calcul de la phase et de I’exponentielle peuvent étre complexe.
Notons que le STATIC//FIR reste un bon choix puisqu’il offre un bon compromis de performance /
complexité par rapport aux autres structures de pré-distorsion.
En ce qui concerne les pré-distordeurs MP et EMP, ce sont des structures qui offrent les meilleures
performances (en particulier le EMP) par rapport aux autres pré-distordeurs, mais au prix d’une
complexité supérieure.

96



2. Pré-distorsion

Pré-distordeur STATIC STATIC STATIC //FIR MP EMP
AM-AM/AM-PM polynomial

EVM (%) 18,2 % 17,6 % 15,7 % 15,0 % 13,6 %

Tableau 2.3 : Comparaison des performances de pré-distordeurs, pour P,., = —17 dBm.

d. Combinaison pré-distorsion et réduction de PAPR

Plusieurs techniques de linéarisation et de réduction de PAPR ont été proposées séparément
pour I’amélioration des performances de transmission en présence d’amplificateur de puissance
[Lanl1]. Notons que la combinaison des techniques de réduction de PAPR et de linéarisation est d’un
grand intérét puisqu’elle permet d’améliorer a la fois le comportement linéaire et 1’efficacité¢ de
I’amplificateur [Yan02] [Din05] [Ham08b] [Hu09] [Goull] [Shall] [Nadl1]. Dans notre travail, les
valeurs des parametres des techniques de réduction de PAPR ont été déterminées empiriquement afin
d’éviter de mettre en ceuvre une stratégie d’optimisation globale pouvant s’avérer complexe.
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Figure 2.20 : Systéme CO-OFDM incluant une réduction de PAPR et une pré-distorsion.

Le systeme CO-OFDM incluant une réduction de PAPR et une pré-distorsion est illustré Figure
2.20. Nous insérons des blocs de compression et de décompression au niveau de 1’émission et de la
réception, respectivement. En effet les signaux OFDM peuvent avoir des pics d’amplitudes élevés qui
les rendent tres susceptibles aux effets non-linéaires de la chaine de transmission. Rappelons que le
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principe général d’une réduction de PAPR a 1’aide de transformées non-linéaires consiste a modifier
I’amplitude des échantillons originaux x.(k) en bande de base a 1’aide d’une fonction particuliére
permettant de corriger les propriétés dynamiques du signal; les pics de puissance inhérents aux signaux
multi-porteuses sont en particulier atténués. Le signal résultant est alors converti sous forme
analogique. Au récepteur, le signal regu subit alors la transformée inverse pour retrouver x.(k) plus
un terme de bruit. Nous explorons ici I'intérét de la transformée non-linéaire de type loi-p (1.12),
constituant une solution de référence dans la littérature pour la rédaction de PAPR [Azo15].

La Figure 2.21 montre les performances en fonction de la puissance d’entrée Py, du systeme
conventionnel (sans pré-distorsion et sans réduction de PAPR) et du systéme avec réduction de PAPR
via une loi-p pour différentes valeurs de p. Nous constatons que lorsque nous augmentons la valeur de
1, nous gagnons en performance a forte puissance, mais il y a une faible dégradation des performances
en régime linéaire de 1I’amplificateur. Pour ces simulations, la valeur p = 5 se révele étre un bon
compromis.

45 _o-Reference | ' ‘ ‘ ‘ p
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Loip(u=2)
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—¥—Loi p (u=10)
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Figure 2.21 : Performances obtenues en présence du bloc de réduction de PAPR.

Nous considérons maintenant la combinaison de la pré-distorsion STATIC//FIR et la réduction
de PAPR en balayant la valeur du paramétre p. La Figure 2.22 montre les résultats obtenus, en termes
d’EVM en fonction de la puissance d’entrée (P;;,) du SOA, pour divers traitements. Par rapport a une
pré-distorsion  STATIC//FIR seule, nous observons que la réduction de PAPR dégrade les
performances aux faibles puissances. Au contraire, dés que les non lin€arités deviennent fortes la
réduction de PAPR devient trés utile. Nous observons aussi qu’une forte valeur de p se traduit par un
gain de performance plus important a forte puissance mais également avec une dégradation d’EVM
plus importante a faible puissance.
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Figure 2.22 : Effet de u sur les performances en présence du bloc de pré-distorsion STATIC//FIR seul et la combinaison pré-
distorsion/réduction de PAPR.

Nous avons vu que la valeur p = 5 affiche globalement un bon compromis de performance sur
toute la plage de puissance d’entrée du SOA. Les résultats présentés précédemment correspondent a
une identification a Pror = -21 dBm. La Figure 2.23 (a) illustre ce gain de performance obtenu par
combinaison d’une pré-distorsion de type STATIC//FIR et d’une réduction de PAPR via la loi-p.
Nous avons aussi évalué les performances a un autre niveau de puissance d’identification Ppor = -17
dBm, situé¢ dans la zone moyennement non-linéaire (Figure 2.23 (b)). Nous constatons que 1 utilisation
conjointe des deux approches réalise alors un compromis intéressant, permettant d’¢largir la plage de
fonctionnement du transmetteur.
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Figure 2.23 : Performance de la combinaison pré—distorsion/réduction de PAPR, pour (a) P = -21 dBm, (b)
P = -17 dBm.
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6. Conclusion

Nous avons commencé ce chapitre en présentant brievement le principe de la pré-distorsion ;
une classification des techniques de pré-distorsion a été également présentée. Nous nous sommes
intéressés en particulier dans cette thése a la pré-distorsion numérique en bande de base pour la
compensation des effets non-linéaires dans un transmetteur OFDM optique cohérent employant un
amplificateur de type SOA. Résumant ses avantages, la pré-distorsion numérique en bande de base
bénéficie d’un faible colit de mise en ceuvre et de la flexibilité offerte par le traitement numérique de
signal. Elle présente également de bonnes performances par rapport aux autres techniques de
linéarisation. Nous avons présenté par la suite différentes structures de pré-distorsions numériques. On
peut les classés en deux catégories : les pré-distordeurs sans mémoire et les pré-distordeurs avec
mémoire. Les pré-distordeurs sans mémoire sont en fait moins complexes et plus faciles a mettre en
ceuvre que les pré-distordeurs avec mémoire mais au prix d’une performance limitée. Nous avons
présenté trois structures de pré-distordeurs sans mémoire trés connues dans 1’état de 1’art : la table de
correspondance (LUT), le STATIC polynomial et le STATIC AM-AM/AM-PM. En ce qui concerne
les pré-distordeurs avec mémoire ou la sortie dépend des échantillons d’entrée a 1’instant présent et
aux instants antérieurs ; cette catégorie de pré-distordeurs donne généralement de bonnes performances
de linéarisation par rapport au modele sans mémoire, mais au prix d’une complexité paramétrique
supérieur. Différents modeles ont été présentés : les réseaux neuronaux, les séries de Volterra et les
modeles polynomiaux avec mémoire. Nous nous sommes focalisés tout au long de cette these sur les
modeles de types polynomiaux parce qu’ils possédent une complexité paramétrique beaucoup plus
faible tout en offrant néanmoins de bonnes performances. Nous avons choisi différentes structures
polynomiales : le pré-distordeur polynomial & mémoire (MP), le pré-distordeur polyndmial
d’enveloppe a mémoire (EMP), ainsi que des modéles en cascade et en parallele. Ensuite,
I’identification des pré-distordeurs permettant de calculer leurs coefficients est présentée via deux
architectures de références dans I’état de D’art : architecture d’apprentissage direct et architecture
d’apprentissage indirecte. Généralement, ces deux architectures sont considérées pour identifier
respectivement les mod¢les de pré-distorsion sans mémoire et avec mémoire.

Ensuite, nous avons présenté quelques résultats de simulations. Tous d’abord, les performances en
termes d’EVM du systtme CO-OFDM conventionnel sans pré-distorsion ont été évaluées. Divers pré-
distordeurs numériques sans mémoire (STATIC polynomial, STATIC AM-AM/AM-PM) et
avec mémoire (STATIC//FIR, MP, EMP) ont ensuite été¢ évalués. Nous avons d’abord déterminé les
parametres de chaque pré-distordeur permettant d’offrir le meilleur compromis performance —
complexité paramétrique. Une étude comparative des performances du systeme sans pré-distorsion et
avec pré-distorsion a été effectuée. Notons que d’une fagon générale, ’EVM est faible dans la zone
faiblement non-lin€aire, néanmoins, il croit de plus en plus en passant de la zone moyennement non-
linéaire a la zone fortement non-linéaire. Malgré tout, nous nous sommes focalisés sur la zone
fortement non-linéaire parce que d’une part, dans la zone faiblement non-linéaire le SOA ne répond
pas aux contraintes de budget optique et la pré-distorsion a peu d’utilité. D’autres structures de pré-
distordeurs comme le pré-distordeur moyen et le pré-distordeur commuté ont été considérées pour
améliorer le comportement des pré-distordeurs sur une large bande de puissance optique d’entrée du
SOA. Le premier offre un bon compromis de performances par rapport a la pré-distorsion classique
tout en ne changeant rien dans I’implémentation du pré-distordeur et n’augmentant pas la complexité
de ce dernier. La structure commutée offre par rapport au pré-distordeur classique et au pré-distordeur
moyen un gain de performance supplémentaire. Néanmoins, cette structure implique une commutation
entre différents jeux de coefficients correspondant a différentes valeurs de puissance du signal injecté,
ce qui augmente sa complexité paramétrique. Nous avons ensuite effectué une étude comparative des
pré-distordeurs étudiés précédemment en termes de performance et de complexité paramétrique et
calculatoire. Nous avons estimé¢ que le STATIC//FIR offre le meilleur compromis performance -
complexité par rapport aux autres structures de pré-distorsion. En outre, nous avons montré I’intérét
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d’un ajustement des propriétés dynamiques des signaux en bande de base en jouant a la fois sur la
réduction de facteur de créte (via la loi-p) et sur la pré-distorsion. Les résultats montrent que la
combinaison réduction PAPR/pré-distorsion offre un large gain de performance dans la zone fortement
non-linéaire.
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1. Introduction

Nous étudions dans ce chapitre les performances de quelques pré-distordeurs numériques en
bande de base lorsque les conditions réelles d’utilisation différent des conditions présupposées lors de
I’identification. Nous appelons la capacité du systéme a conserver ses performances « robustesse » et
nous analysons cette capacité en faisant varier certains parametres du systéme. Un premier pas est de
faire varier ces parametres un a la fois et de calculer ’EVM pour chaque configuration. Il s’agit d’une
démarche tres classique qui conduira a une premicre évaluation de la robustesse des différents schémas
de pré-distorsion. Nous commencons cette étude dans la section 2 du chapitre ot nous faisons varier la
puissance optique en entrée du SOA pour plusieurs variantes de pré-distordeur. Nous la complétons en
section 3 ou plusieurs paramétres sont pris en comptes (résolution des convertisseurs
numérique/analogiques et analogiques/numeérique, tension créte a créte du modulateur 1Q (), le
courant de polarisation du SOA (I,;4s), €tc.).

Dans la section 4, nous nous intéressons a combiner une loi de réduction de PAPR en amont avec des
blocs de pré-distorsion afin de réduire I’impact du PAPR (Peak-to-Average Power Ratio) qui est
souvent ¢élevé pour les fortes amplitudes du signal (effets non linéaires importants dans cette zone).
Apres avoir présenté I’impact de la variation indépendante des paramétres du systéme dans les sections
3 et 4, nous entreprenons une analyse plus audacieuse en section 5. Il s’agit d’étudier la robustesse du
pré-distordeur lorsqu’un ensemble de paramétres varie simultanément. Nous faisons alors appel a des
outils statistiques permettant d’étudier ce qu’on appelle la propagation des incertitudes. Ce type
d’analyse a regu une grande attention de la part des ingénieurs et des chercheurs dans beaucoup
d’applications : industrie, mécanique, physique des particules, radiothérapie, hydrologie, météorologie
[Shi72] [Liu86] [Gha98] [Os007] [Naj09] [Mail0]. Cependant pour des systémes de communication
optique 1’approche est a notre connaissance inédite. Notons que notre travail est une étude préliminaire
mettant en ceuvre a la fois des techniques classiques d’analyse statistique de type Monte Carlo ainsi
qu’une approche plus récente et plus efficace du point de vue computationnel.

2. Pré-distordeurs étudiés

L’objectif de cette section est de choisir les parametres des pré-distordeurs permettant d’avoir
un bon compromis performance/complexité. Les schémas retenus feront par la suite 1’objet d’une étude
comparative poussée. L’étude repose sur quatre schémas de pré-distorsion a base de polyndmes
(Figure 3.1) : pré-distordeur STATIC AM-AM/AM-PM, pré-distordeur polynomial a mémoire (MP),
pré-distordeur d’enveloppe polynomial & mémoire (EMP) et pré-distordeur PTB. Le PTB est construit
en associant en parallele les structures STATIC AM-AM/AM-PM et MP. La sortie du pré-distordeur
PTB est exprimée comme suit

y(k) = Hprg{x} = Hgr{x} + Hyp{x} (3.1

ou Hgr et Hyp représentent respectivement les structures polynomiales STATIC AM-AM/AM-PM et
MP.
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(a)

x(k) I STATIC I y(k) y(k)
AM-AM/AM-PM EMP '—9
STATIC
(c) (k) AM-AM/AM-PM (k)

_[MP]L“‘B
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Figure 3.1 : Structure des pré-distordeurs étudiés dans ce chapitre.

Le Tableau 3.1 définit de maniere synthétique les notations utilisées dans la suite du chapitre a propos
de ces pré-distordeurs.

Pré-distordeur STATIC AM- EMP MP PTB
AM/AM-PM

Ordre N; (polyndme N, N, STATIC AM-
d’amplitude) AM/AM-PM :

N, (polyndme de Ny, N,

hase
phasc) MP : N
Mémoire Pas de mémoire M, M, M;

Tableau 3.1 : Paramétres des divers pré-distordeurs étudiés.

Nous considérons dans la suite du chapitre les parametres du systeme de transmission présentés
dans le Tableau 3.2. Notons que les valeurs de Ny, V},, et B presentées dans le tableau ci-dessous sont
différentes de celles du chapitre précédent ; 'impact de ces valeurs sur les performances sera détaillé
dans la suite. Des études comparatives pour divers scénarios seront donc discutées. Afin de ne pas
biaiser ces comparaisons, nous utilisons une trame unique pour 1’identification des pré-distordeurs
(incluant 2" symboles 4-QAM). Les validations sont effectuées par la suite avec une deuxiéme trame
(de taille 2" symboles 4-QAM).
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Paramétres Valeurs numériques
Nombre de sous porteuses Ng. =512
Tension créte a créte du modulateur Mach-Zehnder Vp = % V,;V.=6V
Longueur d’onde laser A=1540 nm
Courant de polarisation du SOA Ipias = 150 mA
Facteur de Henry du SOA ay=3,3
Bande passante du signal OFDM B =20 GHz
Fréquence d’échantillonage F.c.n =80 GHz

Tableau 3.2 : Paramétres du systéeme de transmission.

a. Pré-distordeur STATIC AM-AM/AM-PM avec contrainte a I'identification

Nous présentons Figure 3.2, les caractéristiques AM-AM directe et inverse du SOA ; les
signaux d’entrée et sortie du SOA sont normalisés par leurs valeurs maximales. Cette figure montre
que la caractéristique AM-AM directe du SOA, représentée par le nuage de points bleus, est non-
linéaire puisque celui-ci s’écarte de la bissectrice pour les fortes amplitudes. Notons que 1’épaisseur
non-négligeable du nuage de points bleus illustre que le SOA posseéde non seulement des effets non-
linéaires, mais aussi des effets mémoires.

Le nuage de points rouges correspond au comportement inverse du SOA ; autrement dit, ces points
correspondraient au résultat d’une pré-distorsion idéale.

Considérons le cas du pré-distordeur STATIC AM-AM/AM-PM, ses parametres peuvent étre calculés
par régression polynomiale du second ordre a partir de la caractéristique inverse du SOA. Cependant,
I’application de cette méthode sans précautions préalables ne garantit pas toujours d’obtenir un pré-
distordeur performant du point de vue de ’EVM. En effet, la régression polynomiale « aveugle »
produira un pré-distordeur qui accentuera le PAPR déja intrinséquement élevé du systeme OFDM.
Face a ce probléme, pour améliorer la qualité du pré-distordeur identifié, la régression polynomiale est
accomplie en fixant un point de contrainte C(x., y,) sur les fortes amplitudes (pas de contrainte pour la
phase puisque la courbe AM-PM n’impacte pas le PAPR). Une question se pose sur le choix des
valeurs d’abscisse et d’ordonnée, x. et y.. Le choix de I’abscisse x. est guidé par la distribution
cumulative (CCDF) du PAPR. La valeur particuliere x, = 0,87 est adoptée correspondant a un
niveau de puissance instantanée relatif de 12 dB. Notons que ce point de contrainte imposé a
I’identification du STATIC AM-AM/AM-PM a pour intérét de réduire le PAPR dans la zone fortement
non-linéaire, sans recourir a un bloc spécifique. En ce qui concerne 1’ordonnée, la meilleure valeur est
recherchée en variant sa valeur jusqu’a obtenir un EVM minimal.
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Figure 3.2 : Courbe AM-AM directe (bleue) et inverse du SOA (rouge) pour Prop =-11 dBm.

Nous présentons Figure 3.3, les performances du pré-distordeur en fonction de la valeur de
I’ordonnée de contrainte y., pour trois niveaux de puissance d’identification d’entrée (P.or = -18, -14
et -11 dBm), I’abscisse du point de contrainte étant fixée (x. = 0,87 ). On peut clairement observer sur
la Figure 3.3 que I’EVM présente une variation convexe par rapport a y.. La valeur de I’ordonnée sans
contrainte (y,) et la valeur optimale de 1’ordonnée avec contrainte (y,) sont ainsi comparées Tableau
3.3. On peut constater que lorsque la puissance d’identification (Pr.f) croit, I’ordonnée optimale (y;)
diminue. Regardons maintenant le PAPR (Tableau 3.3). On peut voir que le PAPR de la trame
d’identification utilisée est de 8,87 dB; la contrainte imposée a I’identification du pré-distordeur
modifie sa valeur a 9,27 dB pour Pp.r = -18 dBm, a 7,80 dB, pour P..f = -14 dBm et a 7,23 dB pour
Pref = -11 dBm (sans recourir & un bloc spécifique de réduction du PAPR). Par ailleurs, nous
présentons dans le Tableau 3.3 le gain de performance (Agyy) obtenu selon I’approche proposée. On
peut observer que le gain est négligeable dans la zone faiblement non-linéaire (Agyy = 0,01 % pour
Prcs = -18 dBm), alors que ce gain croit quand on s’approche de la zone fortement non-lin€aire (Agyy
= 3,00 % pour P = -11 dBm). Les courbes de performances en fonction de P;;, du STATIC AM-
AM/AM-PM avec contrainte et sans contrainte sont présentées Figure 3.4 (a) pour Pp.r = -14 dBm et
Figure 3.4 (b) pour Pr,r = -11 dBm. On constate que I'imposition d'une contrainte a I’identification
permet d’améliorer globalement les performances du systeme.
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Figure 3.3 : EVM en fonction de y . pour Ppor =-18,-14 et -11 dBm.

| -18 dBm -14 dBm -11 dBm
Ordonnée sans contrainte (y) 0,79 0,81 0,84
Ordonnée optimale (y;) 0,75 0,63 0,45
PAPR de la trame d’identification (dB) 8,87 8,87 8,87
PAPR du STATIC (dB) 9,27 7,80 7,23
Deltagyy (%) 0,01 1,10 3,00

Tableau 3.3 : Paramétres du systéme de transmission.
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Figure 3.4 : Pré-distordeur STATIC AM-AM/AM-PM avec contrainte et sans contrainte en fonction de la puissance optique d’entrée
pour (a) Pr.f =—14 dBm, (b) —11 dBm.
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b. Pré-distordeurs MP, EMP et PTB

Les paramétres des pré-distordeurs polynomiaux MP et EMP (ordre et profondeur mémoire)

doivent étre choisis. Pour cela nous avons étudié I’impact de leur variation sur les performances du
systeme. L’ordre et la profondeur mémoire de ces pré-distordeurs sont balayés de 1 a 5 et seuls les
ordres impairs sont utilisés. Par conséquent, les pré-distordeurs sont identifiés pour chaque valeur
d’ordre et de profondeur mémoire, et ensuite des simulations de validation sont effectuées. Ici
I’objectif consiste a chercher le meilleur compromis performance/complexité paramétrique.
La Figure 3.5 montre 'EVM du pré-distordeur EMP comparé au systétme CO-OFDM sans pré-
distordeur en fonction de P, pour une puissance d’identification de -14 dBm. Nous présentons ainsi
I’impact de la profondeur mémoire de cet EMP sur les performances de I’émetteur CO-OFDM pour
différentes valeurs d’ordre du pré-distordeur EMP : N3 = 1 (Figure 3.5 (a)), N3 = 3 (Figure 3.5 (b)) et
N; = 5 (Figure 3.5 (c)). Nous observons qu’un ordre N3 = 1 est insuffisant pour améliorer les
performances, quelle que soit la valeur de la profondeur mémoire M;. Par contre, pour un ordre N3 > 1,
I’augmentation de la profondeur mémoire jusqu’a M; = 5 est intéressante. En Figure 3.5 (d), nous
faisons varier I’ordre N3 pour une profondeur mémoire fixée M; = 5. On peut clairement voir qu’au-
dela de N3 =3, il n’y a plus d’amélioration notable d’EVM. Les parameétres N3 = 3 et M; = 5 ont donc
¢été retenus pour le pré-distordeur EMP. Notons que nous avons effectué d’autres simulations avec des
valeurs plus ¢élevées de ’ordre N; et de la profondeur mémoire M, nous avons constaté qu’il n’y avait
pas de gain notable de performance au-dela de N; =3 et M; =S5.

En ce qui concerne le MP, nous avons effectué¢ la méme démarche que pour I’EMP afin de
choisir ses paramétres d’ordre et de profondeur mémoire. Nous avons trouvé les mémes valeurs
d’ordre (N, = 3) et de profondeur mémoire (M, = 5). En conséquence, une faible complexité
paramétrique est donc suffisante pour avoir des pré-distordeurs MP et EMP performants.

Concernant le pré-distordeur PTB, il est construit en associant en parall¢le les blocs de pré-
distorsions STATIC AM-AM/AM-PM et MP. Le STATIC AM-AM/AM-PM contraint est mis en
ceuvre pour son potentiel de linéarisation de la caractéristique statique du SOA ; ses parametres restent
ceux calculés précédemment (N; = N, = 2). Nous présentons maintenant Figure 3.6 les performances
du PTB en balayant uniquement les parametres du bloc MP (N5 et M3). L’influence de I’ordre M5 sur
les performances est illustrée pour diverses valeurs d’ordre : N5 = 1 (Figure 3.6 (a)), N5 = 3 (Figure 3.6
(b)), N5 = 5 (Figure 3.6 (c)). On obtient les meilleures performances pour M3 = 5. Pour ajuster
maintenant 1’ordre N5, nous évaluons en Figure 3.6(d) PEVM en faisant varier ce parametre (la
mémoire est fixée a M3 = 5). Il est intéressant de constater que lorsque I’ordre N5 du MP vaut 1, c’est-
a-dire lorsque la dynamique du MP est linéaire, le pré-distordeur PTB est trés robuste. Il convient donc
de considérer par la suite un schéma PTB composé d’un bloc STATIC contraint en paralléle avec un
bloc dynamique linéaire (FIR).
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Figure 3.5 : Complexité paramétriques du EMP pour une puisance d’identification P,..;y = —14 dBm.

Les performances des quatre pré-distordeurs retenus sont comparées Figure 3.7. Nous
comparons aussi, Tableau 3.4, le gain d’EVM apport¢€ par les pré-distordeurs par rapport au systeme de
référence (sans pré-distorsion). Les pré-distordeurs STATIC et MP sont les moins performants pour
Py > Pres = -14 dBm. On peut observer aussi que le MP est plus efficace que le pré-distordeur
STATIC contraint pour -22 dBm < P;;; < -12 dBm. D’autre part, le pré-distordeur EMP offre les
meilleures performances a haute puissance, avec une légere amélioration en termes d’EVM vis-a-vis
du pré-distordeur PTB. Cependant, il n’est pas robuste dans la zone des faibles valeurs de P,
contrairement au pré-distordeur PTB. Ce dernier s’avére donc globalement le plus robuste pour une

variation de la puissance d'entrée P;;,, du SOA.
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Figure 3.6 : Complexité paramétrique du PTB pour P,.; =-14 dBm.
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Figure 3.7 : Comparaison des performances des pré-distordeurs.
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P, -26 dBm -20 dBm -14 dBm -11 dBm
STATIC -1,80 -0,72 3,18 4,45
MP -2,84 -0,32 4,57 3,78
EMP -5,72 -2,60 6,30 6,86
PTB 0,56 2,34 5,84 6,36

Tableau 3.4 : Gain d’EVM des pré-distordeurs pour différents niveaux de puissance optique d’entrée avec P op = -14 dBm.
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3. Etude de la robustesse

L’étude de la robustesse des pré-distordeurs est un sujet rarement abordé dans la littérature
scientifique. Nous nous intéressons tout au long de cette section a analyser la robustesse en se basant
sur sept cas différents. Tout d’abord, la robustesse est étudiée en fonction de la puissance
d’identification des pre-distordeurs (Pror), puis en fonction de la résolution des convertisseurs
(analogique/numérique et numérique/analogique). Ensuite, I’impact de la variation de V,, (du
modulateur 1Q), Ip;4s (du SOA) et A (du laser) est évalué. L’influence de Ny (du signal OFDM) sur les
performances de la pré-distorsion est également évaluée. Enfin, nous effectuons une variation du
facteur de Henry (ay) du modele du SOA pour étudier I’impact d’un comportement non-linéaire plus
marqué sur les performances des divers pré-distordeurs étudiés.
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Figure 3.8 : Systéeme CO-OFDM, incluant la pré-distorsion numérique et les paramétres variables.

a. Influence de la puissance optique d’entrée

Les résultats précedents sont relatifs a un niveau de puissance d’identification Py, = -14 dBm.
La question du choix de la puissance P..; se pose. Nous €tudions par la suite d’autres valeurs : une
faible valeur correspondant a un régime moyennement non-linéaire du SOA (P..y = -18 dBm) et une
forte valeur de puissance correspondant au régime fortement non-lin€aire (Pr.r = -11 dBm). La Figure
3.9 illustre les performances obtenues dans les deux cas, en considérant les mémes parametres

qu’auparavant pour les divers pré-distordeurs (ordres, profondeur mémoire). Les lignes noires
verticales indiquent les niveaux de puissance ou 1’identification des pré-distordeurs a été effectuée.
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La Figure 3.9 (a) montre que les pré-distorsions MP et PTB ont un comportement trés similaire. On
peut remarquer que le pré-distordeur EMP se comporte également trés bien pour By, > -74 dBm, mais
avec une performance moindre a faible puissance. Notons que le STATIC est le moins efficace des
pré-distordeurs considérés. Le PTB affiche globalement la meilleure robustesse sur toute la plage de
puissance en entrée du SOA.

La Figure 3.9 (b) montre que I’identification du pré-distordeur a un point de fonctionnement fortement
non-linéaire se traduit par un gain de performance plus important a forte puissance, mais, selon le
schéma retenu, peut dégrader plus fortement les performances a faible puissance. Les pré-distordeurs
EMP et PTB s’avérent avantageux a forte puissance, ce qui n’est pas le cas du pré-distordeur MP.
D’autre part, les pré-distordeurs MP et EMP offrent de mauvaises performances lorsqu’ils
fonctionnent a une puissance d’entrée largement inférieure a la puissance d’identification. Notons que
le pré-distordeur PTB offre une performance significativement meilleure que MP et EMP a faible
puissance. Par exemple pour Py, = -16 dBm, ’EMP induit 3 % de dégradation de ’EVM, par rapport a
la référence, alors que le PTB offre 2 % de gain de performance. Ainsi, le PTB identifi¢ affiche
globalement la meilleure robustesse vis-a-vis d’un changement du point de fonctionnement.
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Figure 3.9 : Performance des pré-distordeurs pour (a) Prop = -18 dBm, (b) Py.of =-11 dBm.

L’EVM est utilis¢é dans I’ensemble de ce manuscrit en tant que mesure de la qualit¢ de
transmission. Elle présente 1’avantage de pouvoir étre facilement évaluée quel que soit le scenario
envisagé. Mais en pratique, le taux d’erreur binaire (BER) est plus représentatif des performances tout
en étant lourd a calculer. Nous voulons vérifier, sans réaliser des simulations excessivement
encombrantes que le critere EVM est fiable.

Nous avons considéré le cas ou les pré-distordeurs sont identifi€s a Pror = -11 dBm, ce qui donne des
valeurs d’EVM supérieures a 20 % (Figure 3.9(b)). Les résultats de 1’étude statistique du BER sont
présentés en Figure 3.10. On peut voir que le classement des pré-distordeurs est préservé et qu’il y a
concordance entre les criteres EVM et BER. Par exemple, en regardant les courbes « référence » et
«EMP » a P;, = -10 dBm (Figure 3.9(b)), on voit que I’on passe de 34,6 % a 24,7 % tandis qu’en
terme de BER on passe de 4,6e-3 a 1,4e-5 (Figure 3.10). Il est important de noter que pour le cas d’un
canal gaussien, la corrélation entre EVM et BER est démontrée et la relation entre les deux est connue
[Sch12], mais il était important de vérifier que cette hypotheése simplificatrice était viable dans notre
cas.
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Figure 3.10 : BER en fonction de la puissance d’entrée du SOA pour P o = -11 dBm.

b. Influence de Ila résolution des convertisseurs numeéeriques analogiques (CNA)
et analogiques numériques (CAN)

La résolution de 12 bits considérée jusqu’ici pour les convertisseurs (CNA/CAN) est peu
réaliste pour de nombreuses applications pratiques. Dans la suite du paragraphe nous présentons
I’influence du pas de quantification en utilisant cette fois 4 bits de résolution. Cette valeur se traduit
par un changement significatif dans la dynamique du signal et peut conduire & un comportement
différent des structures de pré-distorsion.

La Figure 3.11 montre les performances obtenues pour une forte puissance d’identification (-11 dBm),
avec une résolution de 4 bits. On peut voir dans ce cas que globalement ’EVM augmente lorsque la
résolution des convertisseurs diminue (voir Figure 3.9 (b) et Figure 3.11). On peut voir aussi que le
pré-distordeur MP semble étre I’approche la moins efficace a proximité de la puissance d’identification
(Pres = -11 dBm), et présente peu de robustesse vis-a-vis de la puissance d’entrée Py, . D’autre part, le
pre-distordeur EMP se comporte le mieux au voisinage de Pr.r, avec une performance sensiblement
plus élevée que le PTB, mais au prix d’une robustesse moindre. Le STATIC AM-AM/AM-PM
contraint possede un comportement robuste, et il peut présenter de DI’intérét si une treés faible
complexité est visée. Nous constatons donc que méme avec une faible résolution des convertisseurs,
les pré-distordeurs ont un intérét et en particulier la technique PTB offre encore une fois la meilleure
robustesse.
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Figure 3.11 : Performance des predistordeurs pour une résolution de CNA/CAN de 4 bits avec Po; =-11 dBm.

c. Influence de la tension créte-a-créte du modulateur optique IQ

Rappelons qu’un modulateur 1Q est composé de deux MZM disposés en paralleéle avec un
déphasage de % rad sur ’'un des deux bras du modulateur. La figure 3.12. montre le champ optique et

I’intensité optique dans un MZM en fonction de la tension de polarisation. On observe qu’au point
d’intensité nulle (null point), le MZM est a un fonctionnement linéaire du point de vue du champ,
néanmoins, lorsqu’on s’écarte de ce point les non-linéarités tendent a augmenter. Notons que comme

le deuxiéme bras du modulateur 1Q est déphasé de g, il en résulte que son point de fonctionnement est
au point de quadrature.

Les simulations présentées jusqu’ici ont été effectuées avec une tension créte-a-créte fixe
4

Vop = EV” =8 V (V; = 6V). Nous ajustons ’atténuation optique de fagon a étudier deux situations. La
premiere est a une puissance d’identification de Pp.r = -21 dBm, ou le SOA présente un comportement
faiblement non-lin€aire, et la seconde a une puissance d’identification de Pr..r = -13 dBm, ce qui
correspond a un régime fortement non-linéaire. Nous balayons maintenant V,,, de %Vn =1Va ZV,T =

15 V pour introduire des non linéarités supplémentaires par le modulateur et nous analysons la
robustesse pour ces deux niveaux de puissances. La Figure 3.13 présente la puissance d’entrée P, en
fonction de V,,, pour les deux niveaux de Pp..r. Nous observons une relation non-lin€aire pour les deux
niveaux de puissances.
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Figure 3.12 : Caractéristique de la fonction de transfert du MZM [Shi08] .
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Figure 3.13 : Puissance optique d’entrée en fonction de la tension créte a créte du modulateur optique.

L’¢évaluation des performances pour le premier cas de test (P, = -21 dBm) est présentée
Figure 3.14. Notons que les valeurs d’atténuations fixes considérées lors de 1’identification sont
conservees lors du balayage de V},,,. Pour des valeurs décroissantes sous le seuil de 3 V de 1,,,, ’TEVM
croit rapidement en raison de la faible puissance d’entrée optique (P;, = -35 dBm) et de I’impact
significatif du bruit d’émission spontan¢ amplifi€ (ASE). Pour des valeurs de V},, €levées, le SOA
fonctionne a proximité de son point de saturation ce qui conduit a une dégradation de performance en
raison des effets non-lin€aires. On peut voir que tous les pré-distordeurs identifi€s a Pr..r = -21 dBm et
Vop = 8 V, améliorent les performances du systéme lorsque V,,, > 3 V. Cette figure montre aussi que les
pré-distorsions MP et PTB offrent les meilleures performances et ont des comportements similaires sur
toute la plage de V,,,. Par exemple, autour de V,,, = 14 V, ils offrent un gain ’EVM de 5 % (Figure
3.13).
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Notons que le controle de la tension V,, effectué ici est une maniere indirecte pour régler la puissance
d’entrée Py, (Figure 3.13). Les variations de ’EVM en fonction de la tension V,,,, (Figure 3.14) sont
directement liées aux variations de ’EVM en fonction de P, .
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Figure 3.14 : EVM en fonction de la tension de créte a créte du MZM pour P.op =-21 dBm.

L’évaluation des performances pour le second cas (Pr.r = -13 dBm) est illustrée Figure 3.15.
Nous évaluons également le gain d’EVM Agyy, des pré-distordeurs pour différentes valeurs de V,,,
(Tableau 3.5). Pour P,y = -13 dBm, I’effet de I’ASE (pour des faibles valeurs de Py, ) et I’effet de la
saturation (pour des fortes valeurs de P;, ) sont toujours présents et induisent une augmentation de
I’EVM. L’effet dans la zone de saturation est plus important et ’EVM augmente rapidement avec les
valeurs ¢levées de P;, . Pour une valeur de tension correspondent a un régime fortement non-linéaire
(Vpp = 14 V), le pre-distordeur EMP fournit le meilleur gain de performance (jusqu’a 11,6 %) ; la
puissance P;, équivalente étant proche de -8,5 dBm. Il est suivi par le pré-distordeur PTB (8,40 %), le
pré-distordeur STATIC contraint (6,67 %) et enfin le pré-distordeur MP (5,52 %) (Figure 3.15 et
Tableau 3.5). D’autre part, pour un fonctionnement proche du régime lin€aire (V,, =2 V et P, = -26,1
dBm), aucun pré-distordeur ne permet d’améliorer les performances; néanmoins ce n’est pas
problématique parce que le pré-distordeur peut étre désactivé (la pré-distorsion n’est pas tres utile dans
ce régime). En résumé, nous constatons de nouveau que le PTB offre la meilleure robustesse que ce
soit en faible ou en forte puissance d’identification, sachant que cette fois-ci le balayage est effectué
sur Vpp.
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Figure 3.15 : EVM en fonction de la tension créte a créte du MZM pour P o5 =-13 dBm.

Vyp (V) 2 6 10 14
P;, (dBm) 26,1 -16,0 11,2 -8,52
STATIC (%) 3,38 1,80 6,14 6,67
MP (%) -10,8 -1,74 4,04 5,52
EMP (%) 144 -1,00 9,51 11,6
PTB (%) 2,41 3,57 7,61 8,40

Tableau 3.5 : Gain d’EVM des pré-distordeurs pour différentes valeurs de la tension créte a créte

d. Influence du courant de polarisation

Jusqu’a présent, toutes les simulations ont été effectuées avec un courant de polarisation du
SOA (Ip;qs) fixé a 150 mA. Nous balayons maintenant ce courant de 117 a 221 mA. Nous présentons
(Figure 3.16 (a) et (b)) le gain du SOA pour le systeme de référence (sans pré-distorsion) en fonction
de Ip;4s €t Piy, respectivement. La Figure 3.16 (c) illustre en trois dimensions comment le gain évolue
pour une variation de I;,5 ou P;;, combinée. On peut voir sur cette figure que les variations du I,;,5 ou
P;,, ont un effet direct sur le gain du SOA. En effet, nous remarquons que quel que soit le niveau de
puissance P;,, le gain du SOA est minimal pour I;,; = 117 mA, puis augmente progressivement avec
I,iqs poUr atteindre sa valeur maximale a 221 mA.
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Figure 3.16 : Gain du SOA en fonction de la puissance injectée et des variations du courant de polarisation.

Nous avons vu précédemment que d’une fagon générale, lorsque Ip;,¢ croit, le gain du SOA
augmente. Nous étudions maintenant en Figure 3.17 les performances du systéme de référence en
fonction de P;,, pour plusieurs valeurs de I;,, comprises entre 117 et 221 mA. 1l est intéressant de
rappeler que nous nous intéressons a compenser les effets non-linéaires du systeme de référence
essentiellement lorsque les effets non-linéaires commencent a apparaitre. Décrivons maintenant cette
méme figure. On peut voir une dégradation des performances au-dela de -22 dBm (zone moyennement
et fortement non-linéaire) quel que soit I;,s parce que les effets non-lin€aires deviennent de plus en
plus forts dans cette zone. D’autre part, on peut voir dans cette méme zone que lorsque le courant Ip;4;
est augmenté, ’EVM s’accroit. Cela s’explique par le fait qu’en augmentant I,;,, le gain du SOA
augmente et les non-linéarités aussi. Notons que malgré les trés bonnes performances obtenues a forte
puissance pour Ip;,s = 117 mA, cette valeur n’a pas été considérée parce que si on se réfere a la Figure
3.16, on peut voir que le gain du SOA est minimal pour ce courant. Nous avons mentionné
précédemment que nous ne nous focalisons pas sur la zone linéaire du SOA. Cependant, il est
intéressant de se pencher sur une caractéristique particuliere des performances du systéme vis-a-vis de
I’évolution du courant dans cette zone linéaire (en dessous de -27 dBm). Un autre comportement est
observé dans le sens ou I’EVM tend a s’accroitre avec les faibles valeurs de I,;,5 parce que le facteur
de bruit devient trés prononcé par rapport au signal [Khal2].
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Figure 3.17 : EVM en fonction de la puissance injectée pour différentes valeurs du courant de polarisation.

Nous évaluons maintenant les performances du systéme en considérant les quatre structures de
pré-distorsion pour P..r = -13 dBm (Figure 3.18 et Tableau 3.6). Le pré-distordeur EMP offre les
meilleures performances a haute puissance, mais ne se comporte pas correctement a faible puissance. Il
s’avere qu'a nouveau, le PTB offre globalement la meilleure robustesse.
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Figure 3.18 : EVM en fonction du courant de polarisation pour P,z =-13 dBm.
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Courant I;,s (mA) 120 160 200 220
STATIC (%) 0,11 5,56 6,90 7,39
MP (%) -3,50 3,12 4,31 4,74

EMP (%) -4,53 7,94 10,3 11,1

PTB (%) 1,86 7,33 8,66 9,17

Tableau 3.6 : Gain d’EVM pour différentes valeurs du courant Ip;,.

e. Influence de la lonqueur d’onde optique

Tous les résultats présentés auparavant ont été obtenus avec une longueur d’onde laser fixe (A =
1540 nm). Nous étudions maintenant la robustesse vis-a-vis de ce paramétre en le balayant sur
I’intervalle [1500, 1560] nm. Nous présentons en deux dimensions (Figure 3.19 (a), (b)) et en trois
dimensions (Figure 3.19 (c)) le gain du SOA en fonction de A pour différents niveaux de P;,. On peut
voir que le gain du SOA est maximale a A = 1520 nm quel que soit P;, et que lorsque la longueur
d’onde tend a s’écarter de cette valeur, le gain tend a diminuer. Les simulations ont été effectuées sur
I’intervalle [1500, 1560] nm. La valeur A = 1540 nm est considérée dans nos simulations comme
valeur de référence.

Les performances sont maintenant évaluées en fonction de P;, pour des valeurs de A située
entre 1500 nm et 1560 nm (voir Figure 3.20). Pour P;,, > -22 dBm, on observe une dispersion des
performances qui devient de plus en plus importante parce que I’on s’approche de la zone fortement
non-linéaire. Au contraire, lorsque P;, < -22 dBm, on n’observe plus cet écart important en raison des
effets non-linéaires négligeables dans cette zone. La méme figure montre que les meilleures
performances sont obtenues a A = 1560 nm ; par contre, nous n’avons pas considéré cette valeur dans
nos simulations car en se référant a la courbe Figure 3.19 on voit clairement que le gain est minimal a
cette valeur.

Nous comparons maintenant les performances des pre-distordeurs pour Pp.r = -21 dBm (zone
faiblement non-linéaire) et -13 dBm (zone fortement non-linéaire). A la puissance -21 dBm (Figure
3.21), PEVM de la référence est stable en fonction de A et proche de 12 %. Une EVM quasi-constante
est également obtenue pour toutes les structures de pré-distorsion sur tout 1’intervalle de variation de la
longueur d’onde (Figure 3.21). En effet, ce comportement peut étre expliqué par le fait qu’a -21 dBm
les effets non-linéaires sont faibles dans cette zone. En ce qui concerne les différents scénarios étudiés
les pré-distordeurs PTB et MP possedent les meilleures performances et offrent un gain ’EVM
d’environ 5 % par rapport a la référence (Figure 3.21).
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Figure 3.19 : Gain du SOA en fonction de la longueur d’onde pour différents niveaux de puissance injectée.
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Figure 3.20 : EVM en fonction de la puissance injectée pour différentes longueurs d’onde.
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Figure 3.21 : EVM en fonction de la longueur d’onde pour P.; = —21 dBm.

A une puissance plus élevée (P, 5 = -13 dBm), ’EVM et I’amélioration d’EVM en fonction de
la longueur d’onde A, sont présentés respectivement Figure 3.22 et Tableau 3.7. On peut voir tout
d’abord que lorsque le SOA fonctionne pres de son pic de gain a 1520 nm, ou les effets non-linéaires
sont plus forts, les dégradations sont plus importantes pour toutes les structures. Lorsque A < 1540 nm,
on peut voir que le pré-distordeur EMP offre les meilleures performances. Au contraire, au-dela de
1540 nm on peut voir que les performances de ce pré-distordeur EMP commencent a se dégrader.
Lorsque A est proche de 1560 nm, les pré-distordeurs EMP et MP sont les moins performants et
induisent respectivement une perte d’EVM. En effet, pour P,y = -13 dBm (zone fortement non-
linéaire), le mélange a quatre ondes (FWM - Four-Wave Mixing) est renforcé, ce qui explique la
dégradation de ’EVM proche de 1560 nm. Nous constatons que face aux changements de la longueur
d’onde le PTB offre toujours la meilleure robustesse.
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Figure 3.22 : EVM en fonction de la longueur d’onde pour P,y — 13 dBm.
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A (nm) 1500 1520 1540 1560
STATIC 4,87 5,88 4,73 0,98
MP 3,68 443 2,34 3,43
EMP 8,23 9,21 6,61 -3,29
PTB 6,44 8,04 6,24 2,06

Tableau 3.7 : Gain d’EVM pour différentes valeurs de longueurs d’ondes, avec P = -13 dBm.

f. Influence du nombre de sous-porteuses

Les résultats présentés précédemment ont été effectués avec un nombre de sous-porteuses fixé
a Ny, = 512. Nous considérons maintenant un nombre variable de sous-porteuses allant de 64 a 2048.
Pour ne pas modifier la période d’échantillonnage des pré-distordeurs, nous ajustons le temps de
symbole T,, de 12,8 ns a 409,6 ns (T, = 102,4 ns est initialement pris comme référence). La bande
passante est donc constante. Les simulations sont effectuées avec une séquence de 21> symboles 4-
QAM. Les résultats sont présentés Figure 3.23 pour une faible puissance (-21 dBm) et une forte
puissance (-13 dBm). Nous observons dans les deux cas que, lorsque N,. augmente, ’EVM ne varie
que tres peu. Un comportement tres robuste est donc observé en fonction de N, que ce soit a faible ou
a forte puissance d’identification. Le nombre de sous-porteuses semble avoir trés peu d’impact sur la
qualité de la pré-distorsion.
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Figure 3.23 : EVM en fonction du nombre de sous-porteuses pour (@) Pr.o; =-21 dBm, b) P..f=-13 dBm.

d. Influence du couplage phase-amplitude du SOA

Un couplage phase-amplitude du SOA (facteur de Henry) ay fixé a 3,3 a été considéré comme
valeur fixe dans les simulations précédentes. Il est important de savoir que le parametre ay est, pour
un composant donné, un parametre imposé par sa structure interne et ses dimensions opto-
géométriques. Ici, I'influence liée a ce paramétre est évaluée en balayant artificiellement en simulation
ay de 0,1 2 5. Cela correspond a un scénario pratique ou plusieurs séries de composants sont déployés
sans ré-identifiés le pré-distordeur.

Notons que ce paramétre influe directement sur le mélange a quatre ondes (FWM : Four-Wave
Mixing). En effet, ay exprime la variation réciproque de la phase et de I’amplitude des sous-porteuses.
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En conséquence, de grandes valeurs de aj entraine un élargissement du spectre fréquentiel de chaque
sous-porteuse ce qui accroit les produits FWM.

Nous présentons maintenant ’EVM en fonction de ay et P;, en deux dimensions (Figure 3.24
(a) et Figure 3.24 (b)) et trois dimensions (Figure 3.24 (c)). Focalisons nous maintenant sur la
description de I’effet de ay sur ’EVM, d’une part pour des faibles valeurs de P;,, et d’autre part pour
des fortes valeurs de puissance. Nous constatons que pour des faibles niveaux de P;,,, ’EVM augmente
légeérement quel que soit ay (régime faiblement non-linéaire). Au contraire, lorsqu’on augmente P;,,
I’EVM croit plus fortement avec ay. En effet, comme le régime est non-linéaire, @y induit une forte

augmentation des non-linéarités FWM. Cela dégrade les performances et explique ainsi la montée
rapide de ’EVM [Khal2].
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Figure 3.24 : EVM en fonction de la puissance optique d’entrée et du facteur de Henry.

Nous ré-identifions maintenant la pré-distorsion pour deux valeurs de ay (3,3 et 5), puis nous
¢valuons I’EVM vis-a-vis de P;,. En ce qui concerne le STATIC AM-AM/AM-PM avec contrainte, il
a éte ré-identifie avec les deux valeurs de ay sur trois niveaux de puissances d’identification, P.r = -
18 dBm, -14 dBm et -11 dBm (voir Tableau 3.8). Nous observons que ’ordonnée y. diminue
(équivalant a un niveau de clipping plus faible) lorsque ay augmente de 3,3 a 5, ainsi que lorsqu’on
s’approche de la zone fortement non-linéaire.
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vy P =-18 dBm P.ef =-14 dBm Pref =-11 dBm
ay =33 0,75 0,63 0,45
ay =5 0,69 0,48 0,34

Tableau 3.8 : Ordonnée optimale (y;) du pré-distordeur STATIC contraint pour ay = 3,3 et ay =>5.

Nous présentons maintenant les résultats de performances vis a vis de Py, (Figure 3.25, Tableau 3.9)
pour le facteur de Henry valant ay = 3,3 ou ay = 5. Pour les deux valeurs de ay, les pré-distordeurs
PTB et EMP offrent des performances proches a forte puissance, alors qu’a faible puissance une
grande différence de performances est observée. On peut clairement voir que I’EMP dégrade les

performances lorsqu’on s’¢carte de la puissance d’identification (Py.qf

=-14 dBm), que ce soit avec un

faible ou un fort facteur de Henry. Néanmoins, le PTB reste toujours efficace et offre de trés une
excellente robustesse en fonction de P;;,, méme si ay est éleve.
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Figure 3.25 : EVM des pré-distordeurs PTB et EMP pour (a) ay = 3,3, ay = 5.

P,, (dBm) -25 -20 -16 -12
EMP, ay = 5 11,3 -6,10 4,72 9,71
PTB, ay = 5 -1,63 0,27 4,45 9,89
EMP, oy = 3,3 5,57 2,7 3,15 6,62
PTB, ay = 3,3 0,66 2,28 4,54 5,86

Tableau 3.9 : Gain d’EVM des pré-distordeurs EMP et PTB pour ay = 3,3 et ay = 5, avec Py =-14 dBm
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4. Utilisation conjointe de la pré-distorsion et de la réduction du PAPR

Tous les résultats présentés avant ont été effectués sans avoir utilisé un bloc de réduction de
PAPR dans le systtme CO-OFDM. Nous allons maintenant implémenter une loi de réduction de PAPR
en amont des blocs de pré-distorsion. La réduction de PAPR a pour objectif principal de limiter les
effets non linéaires trop importants lorsque I’amplitude du signal est trés grande. Nous considérons en
particulier les pré-distordeurs STATIC et PTB pour la linéarisation, et la technique d’écrétage (hard
clipping) pour la réduction de PAPR. Il existe d’autres techniques de réduction de PAPR plus
sophistiquées, telles que celle présentées au paragraphe 1.3.c (Réduction du rapport de puissance créte
sur puissance moyenne), mais dans un souci de faible complexité nous n’avons considéré ici que la
technique d’écrétage (hard clipping).

La technique d’écrétage est simple a mettre en ceuvre et I’optimisation de ses performances est
basée sur un seul parametre le Clipping Ratio (CR) [Kim99]. Tout au long de cette section, la valeur
CR =5 dB est utilisé. Des simulations numériques préliminaires nous ont permis d’identifier que cette
valeur offre un bon compromis de performance sur une large plage de puissance en entrée du SOA.
Dans cette partie, nous allons étudier 1I’impact de la réduction de PAPR sur la robustesse des pré-
distordeurs.

a. Performance de la combinaison
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Figure 3.26 : EVM en fonction de la puissance d’entrée pour Pop = -14 dBm.

Nous ¢tudions les performances pour différentes configurations du systéme : référence (sans
pré-distorsion et sans de réduction de PAPR), avec réduction de PAPR via la technique d’écrétage,
avec pré-distorsion via le STATIC ou le PTB, combinaison des scénarios réduction de PAPR/preé-
distorsion. Les performances en fonction de la puissance d’entrée P;,, du SOA pour une puissance
d’identification (P.cf = -14 dBm), sont illustrees Figure 3.26. Observons le cas d’une identification en
régime fortement non-linéaire (P.of = -14 dBm), on voit clairement que 1’introduction du bloc
d’écrétage apporte un bonus de performance aux pré-distordeurs. En particulier, la combinaison du
pré-distordeur PTB avec la loi d’écrétage présente un comportement treés robuste sur toute la plage de
puissance optique (-30 dBm < P;,, < -10 dBm), et offre les meilleures performances quand on tend
vers le régime non-linéaire du SOA.
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b. Influence de la tension du modulateur IQ

Nous présentons maintenant les résultats de robustesse en fonction de la tension V,, du
modulateur 1Q. Nous balayant sa valeur de 1 V = V. /6 a 15 V = 5V,;/2 pour introduire des non
linéarités supplémentaires par le modulateur. La puissance d’entrée P, et 'EVM sont tracés en
fonction de V,,, (Figure 3.27(a) et Figure 3.27 (b)). Comme on pouvait s’y attendre, le pré-distordeur
PTB seul fonctionne mieux que le STATIC seul. La Figure 3.27 (b) montre que pour V,,, < 4V,
I’EVM augmente rapidement en raison du fort bruit ASE. Alors que pour V,,, >4 V, PEVM croit parce
que les non linéarités augmentent. Nous voyons aussi que la combinaison de la pré-distorsion et de la
réduction PAPR offre un gain de performance important sur un large intervalle de V,,, et en
particulier, les meilleures performances sont obtenues quand le PTB est utilisé.
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Figure 3.27 : (a) Puissance optique d’entrée en fonction de la tension créte a créte, (b) EVM en fonction de la tension créte a créte
pour Prop =-14 dBm.

c. Influence du courant de polarisation

Dans les résultats présentés précédemment, le courant de polarisation Ip;, a été fixé a 150 mA.
Dans cette section nous faisons varier Ip;,s entre 120 mA et 220 mA. L’identification du pré-distordeur
est ainsi effectuée a Pp..y = -14 dBm. Nous observons Figure 3.28 qu’un courant de polarisation plus
¢levé conduit comme attendu a une augmentation de ’EVM. En effet, nous avons déja vu que lorsque
I,iqs augmente, le gain du SOA augmente ce qui fait que les effets non-linéaires deviennent plus forts
dégradant ainsi les performances. Les pré-distordeurs STATIC et PTB et leurs combinaisons avec la
loi d’écrétage améliorent les performances du systeme pour tout I’intervalle de Ip;,s considéré. Pour le
faible courant (Ip;qs = 120 mA), des performances tres proches peuvent étre observées pour les deux
types d’implémentation (pré-distorsion simple ou pré-distorsion avec la loi d’écrétage). La
combinaison PTB / écrétage offre la meilleure performance et la meilleure robustesse pour tout
I’intervalle de I,;,s; considéré. Notons que lorsque le courant augmente, le bénéfice découlant de
I’écrétage tend a s’accroitre. En effet, en augmentant le courant I, les effets non-linéaires
augmentent ce qui explique la plus grande nécessité de réduire le PAPR. Au contraire, a tres faibles
valeurs de courant, les effets non-linéaires sont moins forts, la réduction de PAPR est alors moins
nécessaire.
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Figure 3.28 : EVM en fonction du courant de polarisation a P,..s fixe a -14 dBm.

d. Influence de la lonqueur d’onde du laser

Les simulations précédentes ont été réalisées pour une longueur d’onde laser fixe (4 = 1540
nm). Nous étudions ici la robustesse vis-a-vis de ce parameétre pour une variation comprise entre 1500
et 1560 nm, sachant que les coefficients des pré-distordeurs ont été identifiés a A = 1540 nm. On peut
remarquer que l’apport de 1’écrétage est moindre quand A augmente ; au-dela de 4 = 1540 nm le
recours au bloc d’écrétage est inutile car le gain du SOA et les non-linéarités sont plus faibles. Une
fois de plus, la combinaison PTB / écrétage offre globalement les meilleures performances (Figure
3.29).
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Figure 3.29 : EVM en fonction de la longueur d’onde pour Py = — 14 dBm.

131
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e. Pré-distordeurs multipoint et commuté

Deux autres solutions, discutées dans le deuxiéme chapitre, peuvent améliorer la robustesse des
pré-distordeurs.
Tout d’abord le pré-distordeur multipoint est un pré-distordeur moyen dont I’unique jeu de coefficients
a été calculé pour convenir pour diverses valeurs de puissance (-26 dBm et -14 dBm sont considérées
ici). Il posséde donc I’avantage d’améliorer la robustesse du pré-distordeur classique (PTB) sans
augmenter la complexité paramétrique (Figure 3.30). Il offre ainsi un trés bon compromis
robustesse/performance sur une large plage de puissance.
Le pré-distordeur commuté quant a lui suppose 1’existence d’un mécanisme de commutation entre des
jeux de coefficients identifiés a différentes valeurs de puissance (-26 dBm et -14 dBm sont également
considérées ici). Il offre les meilleures performances et la meilleure robustesse du systeme, au prix
d’une complexité paramétrique deux fois plus élevée que le PTB classique et le PTB moyen (Figure
3.30).

r 1 1 1
25 : — Référence : v
. —»—PTB,P_,=-26 dBm 7
: —4—PTB,P_ =-14dBm vy
201 1 PTB commuté l,l ]
! -@® PTB moyen /
1
1
1
1
1

-10

Figure 3.30 : Performances des PTB a commutation et multipoint par rapport a ’implémentation standard.

Nous avons étudi¢ en détail, lors de ce chapitre la robustesse des pré-distordeurs en faisant

varier séparément plusieurs paramétres du systéme. L’intérét de cette étude est d’observer les
performances des différents schémas lorsque les conditions d’utilisation du pré-distordeur different du
scénario choisi a I’identification. Les résultats montrent que la structure PTB est globalement trés
avantageuse. Ses performances peuvent étre améliorées en introduisant un bloc de réduction de PAPR.
Une identification « multipoint » est une solution globalement bénéfique, de plus elle ne change en
rien I’implémentation du pré-distordeur et n’augmente pas la complexité de ce dernier.
Pour obtenir un gain de performance sur toute la gamme de variation de P;, une structure a
commutation peut étre implémentée. Cette dernieére implique qu’un mécanisme de commutation entre
les différents jeux de coefficients soit prévu pour répondre au changement de la puissance du signal
injecté.
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5. La propagation simultanée des incertitudes

a. Introduction

Lors des études précédentes, nous avons considéré que certains parametres du systéme
pouvaient varier et nous avons analysé 1I’impact de ces variations sur les performances du systéme mis
en ceuvre. Par contre, nous avons considéré a chaque fois une variation indépendante d’un parameétre
seul, alors que les autres paramétres étaient fixés. L’exercice mérite d’étre poussé plus loin en étudiant
l’influence combinée de la variation de différents paramétres. Soit le vecteur X = (x4,...,xy) € R®
contenant un ensemble de M paramétres caractérisant notre systéeme — longueur d’onde du laser (4),
facteur d’Henry (@), tension créte a créte du modulateur (V},,,) etc. Tous ces parametres peuvent étre
vus comme des variables aléatoires et les performances du systéme peuvent étre étudiés par des
approches stochastiques lors de la variation conjointe de plusieurs paramétres. Il s’agit d’une analyse
appelée propagation des incertitudes qui aura le mérite d’illustrer ’impact cumulé de différentes
variables sur les performances du systéme.

Ce type d’analyse est généralement effectué avec une approche Monte Carlo (MC). Cependant,
I’analyse MC exige un grand nombre de simulations nécessitant ainsi une charge calculatoire
importante. Notons que dans le cas du systeme étudié durant cette thése, la simulation du SOA est
extrémement lourde. Une simulation unique, pour un nombre de symboles statistiquement significatif
avec un seul jeu de coefficients peut durer plusieurs minutes. Il est généralement accepté qu’un
nombre de 10° a 10° simulations sont nécessaires lors d’une analyse Monte-Carlo pour obtenir des
résultats fiables. Cette difficulté peut étre contournée avec des outils mathématiques plus récents
comme les approches de type « chaos polynomial ».

Les résultats préliminaires présentés par la suite reposent sur 1’utilisation de 1'analyse MC et du Chaos

polynomial et démontre 1’intérét de ce type d’étude poussée de robustesse. Des travaux futurs devront
sans doute compléter cette premicre analyse.

b. Propagation d’incertitude

i. Monte-Carlo

Jusqu’a ce jour, I’approche Monte Carlo (MC) est considérée comme la méthode de référence
pour I’étude statistique de I’impact des incertitudes sur le fonctionnement des systémes [Shi72]
[Liu86] [Gha98] [Oso07] [Naj09] [Mail0]. Elle a été mise en ceuvre pour la premiére fois en 1946 par
S. Ulam [Ula58] pour analyser le probleme de diffusion des neutrons dans la matiere. En pratique,
I’analyse MC est simple & implémenter et tres flexible dans ses applications ; elle est robuste dans le
sens ou le nombre de variables d’entrée n’est pas soumis a des limitations analytiques. Cependant, sa

convergence est trés lente (proportionnelle & 1/v/N, o N est le nombre de simulations).

ii. Chaos polynomial

L’utilisation des méta-modeles [Lozl5] est une approche récente qui apparait aujourd’hui
comme une alternative prometteuse 8 MC. Elle vise a construire un modele approximatif avec un coft
de calcul moindre en s’appuyant notamment sur un nombre réduit de simulations. Parmi les techniques
d’identification de méta-modele nous nous sommes particulierement intéressés a 1’expansion du chaos
polynomial (PCE) [Bla09] [Mail0] [Sud13] [Sah13] [Gid15] [Mar15] [Mail6] [Marl7a].

Notons que de maniére générale il existe deux catégories de méthodes pour 1’étude de la propagation
d’incertitude : intrusives [Her08] et non intrusives [Dool3] [Penl5]. La PCE est une méthode non-
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intrusive, c’est-a-dire que nous pouvons 1’utiliser sans modifier le code qui permet de simuler notre
systéme de communications. Le principe de construction du méta-modéle est énoncé ci-dessous. Soit
une réponse aléatoire inconnue M (X) définie par

X = G ta) > MO~ ) (D) (3.2)

aeNM

ou X = (xy,...,xy) € RM est le vecteur de M variables d’entrées, W,(X) est une base de polyndmes
multidimensionnels orthogonaux, a, sont des coefficients qui seront estimés par une méthode de
moindres carrés [Ber06] et @ correspond aux indices des polyndmes multidimensionnels constituant la
base. Notons que dans notre cas précis M (X) sera tout simplement ’EVM. 1l est également important
de préciser que le code implémentant le principe du chaos polynomial décrit par [Marl5] est librement
disponible et nous 1’avons utilisé afin d’obtenir les résultats présentés par la suite.

c. Décomposition sur une base de polynémes multidimensionnels

Le PC a été développé pour la premiere fois en 1938, par N. Weiner [Wei38] qui a utilisé les

polyndmes d’Hermite multidimensionnels pour modéliser des processus stochastiques a 1’aide de
variables aléatoires qui suivent une loi gaussienne. D. Xiu et al. [Xiu02], ont généralisé I’approche de
construction du chaos polynomial pour différentes familles de polyndmes orthogonaux (par exemple :
Legendre, Hermite, Laguerre, Jacobi), correspondant a des variables aléatoires qui suivent
respectivement diverses lois (uniforme, gaussienne, gamma et beta). Nous considérons ici le cas des
polyndomes de Legendre ou les variables aléatoires d’entrées suivent une loi uniforme.
Nous présentons maintenant, un exemple de construction d’une base W, (X) (M = 2) a partir des
polyndmes monodimensionnels de Legendre de degré p {P,,n = 0,1, ..., p} correspondants a chaque
variable d’entrée. Ces polynomes peuvent &tre représentés avec la formule de Rodrigues suivante
[Pil12]

dn
= Znn'ﬁ(xz — 1", avec Py(x) = 1 (3.3)

P, (x)

Les premieres valeurs des polyndmes de Legendre sont ainsi données par :
P,(x) =x

1
P(x) =5 (3x2 — 1)

1 (3.4)
Py(x) = 5 (5x3 — 3x)

1
P(x) = 5(35x4 —30x2% + 3)

Les polyndomes bidimensionnels sont exprimés par ¥, (x4, x;) = P, (x1)P,(x3), ou les indices m et n
correspondent aux ordres du premier et du second polyndme monodimensionnel. Prenons 1’exemple
d’une base de polynomes bidimensionnels avec un degré p < 3. La Figure 3.1 illustre ces indices
a = (m,n) ou m et n sont compris entre 0 et 3 tels que ’ordre des polynémes bidimensionnels
(exprimé par p = m+n) est aussi compris entre 0 et 3. Par exemple si m =1 alors n < 2;

pareillement si m = 3, n doit impérativement étre égal a 0.

_ (M+p)!

La base ¥, posséde donc un nombre de polynomes Cly v et dans le cas de I’exemple choisi

C3,, =10pourp < 3.
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Figure 3.31 : Base de polynomes bidimensionnels (M = 2) avec un degré p < 3.

On peut voir que si les parametres M et p augmentent, le nombre de polyndmes dans la base
augmente rapidement. En conséquence, il existe plusieurs schémas de troncature qui peuvent réduire
efficacement le nombre des polyndmes dans cette base. Nous considérons en particulier la troncature
hyperbolique [Bla09] (implémentée dans [Marl5] et utilisée lors des simulations que nous avons
effectuées). Cette troncature dépend d’un nouveau paramétre « g » correspondant a la norme de la
troncature et qui est utilisée pour réduire le nombre de polynomes. La Figure 3.31 illustre la maniére
dont g influe sur le nombre restant de parameétres.

p=3, g=1 p=4, q=1 p=5, g=1
6xxxxxx6xxxxxx6xxxxxx

Figure 3.32 : Troncature hyperbolique définie par les valeurs variables p et q [Marl5].
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d. Résultats de simulation

Afin d’étudier la robustesse du systétme CO-OFDM, nous considérons le scénario suivant. Le
vecteur de variable d’entrée contient trois parametres, soit X = (Ibl-as, Vops phi) ou I;4s est le courant
d’injection dans le SOA, V,,, la tension créte a créte du modulateur optique et phi le déphasage entre
les bras I et Q du modulateur optique. Le systéme inclut un pré-distordeur MP identifié¢ a la puissance

Pycs =-17 dBm pour des valeurs nominales Ip;qs = 150 mA, V,,, = 8 V et phi = % Une analyse MC a

¢té menée avec 500 simulations correspondant a une saisie aléatoire des variables d’entrées suivant
une répartition uniforme et une variation maximale de + 5 % autours des valeurs nominales.
Par la suite, un méta-modele est construit a partir de seulement 50 simulations. Afin de réduire le
nombre de polynomes de la base tridimensionnelle (M = 3), nous considérons une troncature
hyperbolique g = 0,75 (avec un degré maximal p = 3). Lorsqu’on dispose d’un méta-modele, '’EVM
peut étre estimé pour n’importe quel tirage de parametres d’entrée avec un coup négligeable en temps
de simulation. Sur la Figure 3.33 nous représentons en abscisse les valeurs d’EVM réelles obtenues par
MC et en ordonnée les valeurs approchées par le méta-modele. La Figure 3.33 (a) correspond au cas ou
le systtme CO-OFDM ne contient pas de pré-distorsion ; d’autre part, la Figure 3.33 (b) illustre le cas
ou le systtme CO-OFDM contient une pré-distorsion MP. Dans les deux cas, I’agglomération des
points correspondants aux différents tirages sur la bissectrice (trait rouge) montre la bonne précision du
méta-modele. Les lignes noires présentent les valeurs minimale et maximale d’EVM dans le cas du
systéme de référence (Figure 3.33(a)) et du systéme avec MP (Figure 3.33(b)). En ce qui concerne le
systeme de référence, I’EVM varie entre 17,6 % et 22,6 % ce qui fait une marge de variation 5,0 %,
alors que lorsque I’on utilise le pré-distordeur MP, I’EVM varie de 15,7 % et 18,7 % correspondant a
une marge de 3,0 %. Nous constatons donc que ’usage de la pré-distorsion MP se traduit d’une part
par un gain de performance significatif et d’autre part par une variation d’EVM moindre par rapport au
systéme de référence.

Notons que grace a la bonne précision du méta-modele, il en résulte que nous pouvons utiliser
le chaos polynomial pour mener des études poussées de robustesse pour des systémes comme le ndtre
tout en gardant des temps de simulation raisonnables.

Apres avoir confirmé la précision du PC estimé, nous nous penchons sur le profil de la densité
de probabilité (PDF) afin d’analyser la réparation de ces valeurs de sorties. Nous présentons donc
Figure 3.34, la PDF obtenue par les analyses MC et PC pour le systeme CO-OFDM sans et avec pré-
distorsion MP. Une fois de plus, une trés bonne similitude est observée entre les analyses MC et PC.
Le maximum de la PDF est situ¢ a 19,8 % d’EVM dans le cas du systéme sans pré-distorsion et 16,6 %
dans le cas du systéme avec pré-distorsion MP, ce qui est trés raisonnable dans notre cas. Dans les cas
les plus défavorables on atteint 22,6 % d’EVM (systeme avec pré-distorsion MP) et 18,7 % (systéme
sans pré-distorsion) ce qui reste tolérable surtout qu’il s’agit de situations trés peu probables.
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Figure 3.33 : Performances estimé PC en fonctions des performances réelles de MC pour le systeme CO-OFDM (a) sans pre-
distorsion, (b) avec pré-distorsion (MP).
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Figure 3.34 : Comparaison de la fonction de densité de probabilité entre MC et PC pour le systeme CO-OFDM sans pré-distorsion et
avec pré-distorsion MP.

Nous souhaitons maintenant connaitre quelle variable d’entrée parmi les trois possede le plus
grand impact sur ’EVM. 1l existe de nombreuses approches d’analyse de sensibilité pour effectuer un
classement quantitatif de I’importance des variables d’entrée sur la réponse du mod¢le [Marl7b]. Nous
considérons en particulier la technique de Sobol [Sob93]. Sans entrer dans les détails mathématiques
de ’approche, observons juste que 1’analyse de Sobol fourni pour chaque parameétre d’entrée un indice
S; =381, la valeur de cet indice étant une mesure quantitative de I'impact du parametre
correspondant. Les résultats pour I’exemple que nous avons choisi sont présentés Figure 3.35. Cette
figure montre que le courant Ip;,, a le plus grand impact sur les performances du systéme, suivi par

Vyp puis phi, qu'il y ait ou pas de pre-distordeur dans le systeme CO-OFDM.

1 . . - 1 . . .

0.8F 1 0.8+

(b)

Ipias Vop phi Ipias Vop phi

Figure 3.35 : Sensibilité de Sobol pour le systeme CO-OFDM (a) sans pré-distorsion, (b) avec pré-distorsion (MP) .
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6. Conclusion

Nous avons commencé ce chapitre en présentant quatre structures de pré-distordeurs
numériques en bande de base que nous avons particulierement étudiées dans le but d’améliorer les
performances d’un émetteur optique CO-OFDM. Le STATIC AM-AM/AM-PM est le premier pré-
distordeur présenté. Nous nous sommes intéressés a améliorer la qualité de ce pré-distordeur en
imposant un point de contrainte sur les fortes amplitudes du signal lors de I’identification afin de
réduire son PAPR. Ensuite, les trois autres pré-distordeurs MP, EMP et le PTB (associant en paralléle
les structures STATIC AM-AM/AM-PM contraint et MP) sont présentés. Les paramétres de ces pré-
distordeurs ont été choisis de fagon a offrir les meilleures performances avec la plus faible complexité
paramétrique possible. Les principaux objectifs de ce chapitre étaient d’évaluer la robustesse de ces
pré-distordeurs et d’étudier leur comportement vis-a-vis d’une variation de certains paramétres de
I’émetteur (Vpp, Ipias, A, Nsc, ). Dans chaque cas de variation de I’un de ces paramétres, nous avons
présenté une étude comparative des performances (via ’EVM) du systéme sans pré-distorsion et avec
pré-distorsion (pour les quatre structures). Nous avons étudi¢ les performances du systéme sur un large
intervalle de puissance optique en entrée du SOA (zone faiblement linéaire a fortement linéaire) en
nous focalisant particuliérement sur la zone fortement non-linéaire. En effet, lorsque P;, augmente,
I’EVM se dégrade parce que les effets non-linéaires seront de plus en plus forts d’ou I’intérét de la
compensation par une pré-distorsion. L’étude menée nous a permis de constater que les pré-distordeurs
continuaient tous a remplir leur role méme si 1’on s’éloignait (modérément) du point de
fonctionnement choisi pour 1’identification. A noter que lorsque le gain du SOA est réduit et que les
non-linéarités sont plus faibles, certains pré-distordeurs peuvent conduire a un accroissement ’EVM a
la base relativement faible, dans ce cas de figure le pré-distordeur est inutile. Parmi les quatre
structures étudiées, le PTB fournit quant a lui la meilleure robustesse vis la variation des parameétres
considérés.

Dans la suite du chapitre, nous avons complété 1’étude de la robustesse en combinant la pré-distorsion
avec un bloc dédié a la réduction de PAPR (via I’écrétage), cela pour réduire I’impact des fortes
amplitudes du signal dans la zone fortement non-linéaire. Nous avons effectué ici une étude
comparative pour différentes configurations du systéme : référence (sans pré-distorsion et sans
réduction de PAPR), avec réduction de PAPR via la technique d’écrétage, avec pré-distorsion via le
STATIC AM-AM/AM-PM ou le PTB, combinaisons de scénarios réduction de PAPR/pré-distorsion.
Les résultats montrent que lorsque la non-linéarit¢ devient de plus en plus forte (du fait qu’on
augmente par exemple V,,, Pi,, ou a 1 = 1520 nm), le beénéfice découlant de I’écrétage tend a
s’accroitre. Les résultats montrent a nouveau que la structure PTB est globalement trés avantageuse
mais aussi que ses performances peuvent étre améliorées en la combinant avec 1’écrétage. Nous avons
présenté par la suite deux autres solutions pour améliorer la robustesse d’un pré-distordeur classique :
le pré-distordeur moyen et le pré-distordeur commuté. Apres avoir considéré lors de cette étude de
robustesse, une variation indépendante des parameétres V., Ipiqs,4, Ngc, @y, nous avons complété
cette ¢étude en considérant que certains parametres du systéme pouvaient varier conjointement. Il s’agit
d’une analyse appelée propagation des incertitudes, généralement effectuée avec une approche Monte
Carlo (MC). La principale limitation de cette approche est qu’elle exige une charge calculatoire
importante et un temps de simulation trés élevé. Pour cette raison, nous nous sommes intéressés a une
autre approche plus rapide de type « chaos polynomial ». Cette derniére approche se basant sur des
outils mathématiques plus récents a 1’avantage de réduire significativement la charge calculatoire et le
temps de simulations requis par la méthode Monte-Carlo. Des résultats préliminaires reposant sur
I’utilisation de l'analyse MC et du Chaos polynomial démontrent I’intérét de ce type d’étude poussée
de robustesse. Des travaux futurs devront sans doute compléter cette premicre analyse.
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1. Introduction

La table de correspondance (LUT : Look-Up-Table) est 1’une des solutions de pré-distorsion
sans mémoire les plus simples et les plus connues dans la littérature scientifique. La LUT compense
uniquement les non-linéarités statiques et donc ne tient pas compte de la dynamique de 1’amplificateur.
Son efficacité de linéarisation est de fait réduite lorsque 1’amplificateur présente des effets mémoire.
Dans ce chapitre, nous nous sommes intéressés a la pré-distorsion par table de filtres (FLUT : Filter
Look-Up-Tables [Jar07]), qui constitue une extension du concept de la LUT avec le potentiel de
compenser les non-linéarités dynamiques. Le FLUT est formé d’une LUT (statique) suivie d un recueil
de filtres a réponse impulsionnelle finie.

Classiquement, dans une pré-distorsion effectuée par une LUT, a chaque instant k, le gain F;
fourni par la table dépend uniquement du module r du signal a distordre, I’impact de la phase étant
considéré comme négligeable (voir Figure 4.1). L’indexation est généralement uniforme c¢’est-a-dire
que I’intervalle de variation de 7 est divisé en N segments de méme largeur, indexés par les indices
i € [0; N — 1]. Cette technique est la plus connue et la plus simple a mettre en ceuvre [Ger78] [Cav90]
[HasO1] [Bou04] [Sel05] [Bal0]. Cependant, c’est une technique basique qui ne tient pas compte de
diverses caractéristiques comme la caractéristique de I’amplificateur ou la statistique du signal
d’entrée, ses performances sont ainsi limitées lorsque la table est de taille réduite.

X Yiut
N-1
r -
—> || —> Gain LUT
i
1 Fy
0 Fo

Look-Up-Table (LUT)
Figure 4.1 : Pré-distorsion Look-Up-Table (LUT).

Face a cette faiblesse, diverses techniques d’espacement non-uniforme ont été proposées au cours des
derniéres années, avec pour objectif d’améliorer les performances du systeme et/ou de réduire la
complexité paramétrique de la table [Cav90] [Bal0]. Le principe de 1’espacement non-uniforme est
d’appliquer a I’amplitude du signal d’entée 7, une fonction de compression définissant les indices en
entrée de la LUT. Son principe est expliqué avec plus de détails dans la suite du chapitre.

Concernant les pré-distordeurs de type FLUT, a notre connaissance seul I’espacement uniforme
est employ¢ [Jar07] [Bejl5] et aucune étude n’a été publiée sur I’optimisation de 1’espacement de ses
seuils d’entrée. Dans ce chapitre, nous présentons une ¢tude détaillée de plusieurs solutions
d’espacement en entrée du FLUT. Nous présentons tout d’abord les solutions déja étudiées avec la
LUT, puis nous mettons un accent particulier sur des techniques d’espacement avancées en entrée du
FLUT. Les simulations effectuées permettront de montrer en fin de chapitre que ces techniques
avancées offrent une large amélioration des performances par rapport aux espacements ¢lémentaires.
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2. Pré-distorsion par table de correspondance

Plusieurs études ont montré que les performances de 1’espacement uniforme peuvent étre
améliorées par certaines approches d’espacement non-uniformes [Sun96] [Ger78] [HasO1] [Bou04]
[Sel05] [BalO]. Nous présentons briévement dans cette section, une liste des solutions publiées sur le
sujet.

a. Fonction de compression

Le principe de 1’espacement non-uniforme consiste a appliquer au module du signal d’entrée
une fonction de compression c(r) a chaque instant k. Cette fonction c(r) permet de définir les indices
entiers i € [0; N — 1] en entrée de la LUT (Figure 4.2), tel que i = |[N.c(r)] ou |. ] désigne la valeur
entiere immédiatement inférieur. Par convention, nous considérons que 1’amplitude du signal d’entrée
r et la fonction c(r) sont définies sur I’intervalle [0; 1[. L’intervalle [0; 1] est divisé en N segments de
largeurs non égales d. Dans le cas particulier c(r) = r, il n’y a pas de compression et 1’espacement d

. 1
est uniforme (avec d = ﬁ).

X YiuTt
N-—-1
r i
—3 |.| > c(r) p—> GainLUT
1 Fy

Look-Up-Table (LUT)

Figure 4.2 : Pré-distorsion Look-Up-Table (LUT) incluant une fonction de compression.

I1 existe diverses fonctions de compression possibles permettant d’obtenir un espacement non-
uniforme. Parmi les solutions d’espacement non uniforme, il y a les solutions basées sur une fonction
de compression prédéfinie comme la loi-u (1.26) ou la puissance du signal a distordre (c(r) = r?)
[Cav90]. Ces solutions ne dépendent ni de la caractéristique de I’amplificateur, ni du format de
modulation ni des statistiques du signal d’entrée. L’intérét réside dans le fait qu’elles sont plus faciles
a mettre en ceuvre, ne nécessitant pas une charge calculatoire importante parce que des algorithmes
d’approximation existent. Par rapports aux fonctions d’espacement présentes dans la littérature
scientifique, nous avons ajouté la loi-A considérée comme alternative par rapport a la loi-u. A notre
connaissance, la loi-A initialement développée pour le traitement de la parole, n’a pas été utilisée dans
les applications de pré-distorsion numérique. Cette loi est définie par

1+ In(Ar) 4.1

Ar < 1
—— r —
1+ n(4)’ A
) z{ (4) !

1+ mn(4)’ A
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Ces fonctions de compression étant choisies plutot arbitrairement, elles ne sont pas optimales et de
meilleures performances peuvent étre obtenues. Nous présentons ci-apres plusieurs méthodes
d’espacements optimales qui ont été proposées au cours des derniéres années. Cavers a été parmi les
premiers auteurs a avoir proposé une optimisation de 1’espacement en entrée de la LUT [Cav99]. La
technique consiste a optimiser 1’espacement par rapport a un critére qui dépend a la fois de la fonction
de gain de I’amplificateur G(.) et de la fonction de densité de probabilité p(r) du signal d’entrée. Son
travail a été suivi par celui de S. S. Boumaiza [Bou04], qui a proposé une solution plus robuste dans
laquelle 1’espacement ne dépend que de la fonction de gain du PA. Cette technique reste néanmoins
nettement avantageuse en termes de performances par rapport a 1’espacement uniforme.

Une autre fagon de résoudre la question de ’espacement non-uniforme est d’utiliser 1’idée de J. Y.
Hassani [Has01]. Cette méthode suppose que la plage d’amplitude en entrée du PA soit divisée en
plusieurs segments, en fonction de la caractéristique non-linéaire du PA. La division de la plage est
effectuée de maniére a séparer les segments a caractéristique fortement non-linéaire de ceux a
caractéristique linéaire, plus d’entrées de la table étant attribuées aux segments non-linéaires par
rapport aux segments linéaires. Notons que cette méthode ignore les statistiques du signal d’entrée.

Ce travail a été repris dans [Jie02], la différence étant que 1’indexation est effectuée en considérant la
fonction de compression définie a partir du module carré du signal d’entrée (c(r2)). Dans cette
méthode, deux tables sont utilisées : 1’'une basée sur les caractéristiques non linéaires de phase (AM-
PM), I’autre basée sur les caractéristiques non linéaires d’amplitude (AM-AM).

Par ailleurs, une méthode adaptative est développée dans [Lin06] pour I’optimisation de 1’espacement
en entrée de la LUT. L’avantage de cette méthode est qu’elle est aveugle dans le sens ou la
connaissance de la caractéristique du PA et du schéma de modulation du signal n’est pas nécessaire ;
elle est également capable de suivre dans le temps les variations de 1’environnement de communication
[Lin06]. Cependant, I’inconvénient majeur est qu’il est nécessaire de prévoir une boucle de correction
dans le systéme de communication.

D’autres auteurs ont proposé des solutions d’espacement avec en plus une interpolation en entrée de la
table [Fau94] [Tei04] [Sel05] [Ba07] [Ba09] [Bal0O] [Fenl3]. L’interpolation permet de réduire les
effets de seuil lorsque I’on passe d’une valeur de gain a une autre dans la table. De plus, I’interpolation
permet de réduire la taille de la table et d’améliorer les performances notamment lorsque la taille de la
table est réduite. Dans [Fau94] [Tei04], la LUT a interpolation linéaire a été expérimentalement testée
pour améliorer les performances de la pré-distorsion. De son coté, S. N. Ba a étudié I’espacement avec
une interpolation linéaire en entrée de la table ayant une configuration polaire ou I’amplitude et la
phase des valeurs de la table doivent étre espacées séparément de maniere optimale via deux fonctions
de compression [Ba07]. L’auteur a complété son travail d’espacement optimal pour une table ayant la
configuration la plus connue (table a coefficients complexes) [BalO]. Dans cette approche,
I’amélioration des performances de la LUT a interpolation linéaire est démontrée théoriquement et a
I’aide de simulations.

b. Espacement optimal des entrées de la LUT

Dans cette thése, nous considérons en particulier, I’approche analytique de S. N. Ba [BalO]
permettant de minimiser les erreurs dues a I’interpolation linéaire pour une LUT. Nous présentons
dans cette section son analyse pour obtenir une LUT optimale linéairement interpolée en entrée.
Notons que son approche tient compte de la fonction de densité de probabilité du signal d’entrée p(r)
et du modele inverse de I’amplificateur.

A un instant k donné, le signal pré-distordu y; ;1 en sortie de la table (Figure 4.3), s’exprime par

Ywr = Fix 4.2)
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ou F; est le coefficient de gain complexe de la LUT d’indicei € [0; N — 1]. La sortie de
I’amplificateur yp4 s’exprime par
ypa = GUyLur)yrur = G(IF;. x| )F. x (4.3)

ou G est le gain complexe de I’amplificateur que 1’on suppose dans ce paragraphe sans effet
dynamique (sans effet mémoire) et insensible a la phase du signal.

X YpA
G(lyrurl)
N-1
r i
— |.| P c(r) p—> GainLUT
1 ' F,

Look-Up-Table (LUT)

Figure 4.3 : Pré-distorsion Look-Up-Table (LUT) avec fonction de compression, suivi d’un amplificateur de puissance.

Idéalement, la LUT est optimisée pour que 1’association pré-distordeur/amplificateur produise

G(rif(Df(r) = Iq (4.4)

ou f(r) désigne la fonction de pré-distorsion idéale. Les coefficients de la LUT sont donnés par F; =
f(r;) (oui €[0; N—1]). La LUT, méme interpolée, introduit donc une erreur d’approximation &,
pour chaque segment

r=n+e& (4.5)
oul<eg <d,avecd = 17,1 — 17
Dans son étude [BalO], S. N. Ba étudie la propagation de I’erreur de quantification &, au travers

I’amplificateur de puissance et cherche la fonction de compression c(r) qui minimise la distorsion
résiduelle totale. Ce facteur €, induit une erreur dans la fonction de pré-distorsion f

f)=f@) +e¢ (4.6)

L’erreur & se propage dans I’amplificateur de puissance et introduit une erreur en sortie a savoir

Vpa = G(Tlf(r)l)f(r)x 4.7)

Aprés quelques approximations linéaires non détaillées ici et en tenant compte de la dérivée de (4.4),
Ba montre que I’erreur €, en sortie de I’amplificateur est obtenue par
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r\er = d
€y = Ypa — Vpa = 8(82—)1/)(7”) (4.8)

avec

f Of @) +jr Im(f")f (1) .
|f ()2 + rRe(f*(r)f' (1))

ou Re (.) et Im (.) désignent les parties réelle et imaginaire.

(4.9)

Y(r) =

Une approximation commune dans 1’analyse de la quantification suppose que la variation de 1’erreur
&- est une variable aléatoire répartie uniformément sur toute la largeur du segment. En premicre
approximation, la largeur des segments est inversement proportionnelle a la dérivée de premier ordre
de la fonction d’espacement c(7) et du nombre d’entrées N [Ger78] [Cav90], c’est-a-dire

1
c'(r)N

(4.10)

~
~

L’espacement optimal en entrée de la LUT est obtenu en trouvant la fonction ¢’(r) qui minimise la
distorsion résiduelle totale [Bal0]. La solution calculée par Ba est donnée par

1

w5(r)
Copt (1) = ——F—— 4.11)
J, ws(rdr
ou
w(r) = [p@)*p() (4.12)

La fonction optimale de compression est I’intégrale de cette derniere expression (4.11). Elle permet de
définir ’espacement en entrée d’une LUT en tenant compte de la loi de pré-distorsion et de la densité
de probabilité de I’amplitude du signal a distordre. Nous utiliserons cette méthode pour également
optimiser 1’espacement d’un recueil de filtres et la comparer a une technique que nous proposons.
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3. Pré-distorsion par table de filtres avec espacement non-uniforme

a. Pré-distorsion par table de filtres

Malgré 1’optimisation de I’espacement présentée dans la section précédente, la pré-distorsion
LUT reste inefficace pour linéariser un amplificateur ayant une dynamique non négligeable. Nous nous
sommes intéressés dans ce chapitre a la compensation des non-linéarités statiques et dynamiques de
I’amplificateur. La compensation des non-linéarités statiques est effectuée grace a une LUT optimale,
telle que présentée dans le paragraphe précédent, tandis que la compensation des non linéarités
dynamiques est effectuée via un recueil de filtres. La combinaison de ces deux blocs de pré-distorsion,
dénommée ici FLUT (Filter Look-Up-Table) est illustrée en Figure 4.4. A un instant k, la relation
d’entrée-sortie du FLUT est donnée par

L-1 L-1
Veuor () = ) Yyl —n) = " hy@) Figen x(k = 1) (4.13)
n=0 n=0
x (k) Yiur (k) YrLur (k ypa(k)
> Hl (Z)
PA
Fi Hl (Z)
|- |
r(k) " B b
>|cLUT (r(k)) > Gain LUT S| cFIR(r(k)) fpr TECUEil de
i | I filtres
1] F 1
Fyo

Figure 4.4 : LUT suivie d’un recueil de filtres.

Les fonctions c¢UT (1) et cFR(r) (Figure 4.4) effectuent le controle d’espacement en entrées de
la LUT et du recueil de filtres, respectivement. Par convention, nous considérons que le gain G de
I’amplificateur est normalisé a ’unité. Nous supposons également que les fonctions c(r) (ctUT(r)
ou cf™®(r)) sont définies sur I’intervalle v € [0; 1[ et qu’elles sont croissantes et monotones de sorte
que c'(r) > 0, [0;1]. Il est a noter que les structures FLUT étudiées dans la littérature scientifique
sont uniquement basées sur un espacement uniforme en entrée [Jar07] [Bejl5], c’est-a-dire
pour ctUT(r) = ¢FIR(r) =7, et qu’a notre connaissance aucune étude n’a été effectuée sur
I’optimisation de ces fonctions d’espacement. Dans ce chapitre nous comparons différentes solutions
pour I’espacement en entrée de la table et du recueil de filtres.
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b. Espacement non-uniforme en entrée du recueil des filtres

Nous nous intéressons dans ce paragraphe a I’espacement en entrée du recueil des filtres. Nous
avons vu précédemment que la méthode de S. N. Ba permet d’optimiser 1’espacement en entrée d’une
LUT. Pour le calcul de I’espacement optimal, cette méthode prend en compte un modele idéal de pré-
distorsion sans mémoire ainsi que la densité de probabilité du signal d’entrée. Pour 1’optimisation de
I’espacement en entrée du recueil de filtres, le développement fait par S. N. Ba ne s’applique plus
puisque 1’on consideére ici que le SOA a des effets dynamiques. Néanmoins, comme pour la méthode
de S. N. Ba, il est également possible de prendre en compte la densité de probabilité du signal d’entrée
pour améliorer 1I’espacement en entrée du recueil de filtres.

La Figure 4.5 montre la densité de probabilité (PDF) du signal écrété et normalisé en entrée du pré-
distordeur. Rappelons que 1’espacement uniforme permet de diviser la plage d’amplitude en entrée de
la table en N segments de méme largeur.

La méme figure montre qu’en raison de la faible probabilité d’une forte amplitude, I’identification des
coefficients des filtres est basée sur un trés faible nombre d’échantillons ce qui rend 1’apprentissage
des coefficients extrémement approximatif (sauf en utilisant de trés longues séquences
d’identification). Notons que la densité est tres faible dans la zone des amplitudes élevées ce qui nous
meéne a écréter les amplitudes situées dans cette zone.

25 . .

—PDF (p(n)
-€) Espacement uniforme

PDF

c%’ 0.2 0.4 0.6 0.8 1
Amplitude r

Figure 4.5 : Densité de probabilité (PDF) du signal écrété et normalisé en entrée du recueil de filtres avec un espacement uniforme
(en rouge).

Pour remédier au probleme d’identification des coefficients des filtres dii a I’espacement
uniforme, nous proposons dans ce chapitre, une nouvelle méthode d’espacement. La Figure 4.6 montre
I’espacement proposé en entrée du recueil des filtres permettant ainsi une répartition égale de la
probabilité d’apparition des échantillons dans chaque segment. L’identification des coefficients des
filtres du pré-distordeur sera améliorée pour les grandes amplitudes puisqu’elle est effectuée avec un
nombre suffisant d’échantillons. Le développement théorique de I’espacement proposé est développé
dans la suite.
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2.5 . .
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-€) Espacement uniforme
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Figure 4.6 : Densité de probabilité (PDF) du signal écrété et normalisé en entrée du recueil de filtres avec un espacement uniforme
(en rouge) et proposé (en bleu).

Le cas spécifique d’un signal OFDM est considéré dans la méthode proposée. La PDF du signal
OFDM suit une loi de Rayleigh comme suit

2
p(r) = Z%exp <— %) (4.14)

ou o2 désigne la variance du signal.
La fonction de densité de probabilité p(r) implique formaxp(r) dr = 1. Sachant que r varie entre 0

aTnax = 1, nous cherchons a assurer que la probabilité qu’un échantillon d’entrée apparaisse dans un
segment spécifique soit la méme pour tous les segments, c’est-a-dire

2

Ti+1 1
r)dr = — 4.15
Jrl p(r) N (4.15)

oul =10, ...., N, — 1] répresente I’indice du filtre dans le recueil des filtres ; r; et 17,4 correspondent
aux seuils des segments d’indices [ et [+ 1; N, correspond au nombre de filtres a réponse
impulsionnelle finie (FIRs) dans le recueil de filtres.

Le seuil du segment d’indice [ + 1 peut étre exprimé par une loi itérative en fonction du seuil du
segment d’indice [ comme suit

N IO S (4.16)
i = 0 |=In(=~+exp(= ) -
avec 1p= 0. La largeur du segment d’indice [ du recueil des FIR(s) est donc définie par la différence

df'® = 141 =7 4.17)

Dans le cas ou le systeme comprend des blocs de compression / décompression (pour la réduction du
PAPR), la PDF du signal ne suit plus une distribution de Rayleigh. L’utilisation de I’expression
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analytique p(r) n’a alors plus de sens. Néanmoins, le principe de 1’équiprobabilité des échantillons
dans les différents segments peut étre appliqué. Les segments sont alors déterminés a partir de
I’histogramme des échantillons d’entrée.

4. Evaluation des performances

Afin d’évaluer les performances des méthodes mises en ceuvre, nous avons considéré les
parametres de simulation indiqués Tableau 4.1. Les phases d’identification et de validation des pré-
distordeurs sont effectuées en utilisant des séquences de 2! symboles 4-QAM, avec 128 sous-
porteuses et une bande passante de 3 GHz, la porteuse optique étant fixé a 1540 nm. Le SOA est
alimenté par un courant de polarisation de 150 mA ; son facteur de henry est égal a 5. La tension créte
a créte du modulateur optique est fixéea 1 V.

Parametres Valeurs numériques
Format de modulation 4-QAM

Nombre de sous porteuses Ny =128

Tension créte a créte du modulateur Mach-Zehnder Vp=1V

Longueur d’onde A =1540 nm
Courant de polarisation Ipyias = 150 mA
Facteur de Henry ay =35

Facteur de sur-échantillonnage 0s =4

Bande passante B =3 GHz
Fréquence d’échantillonnage F..n=12 GHZ

Tableau 4.1 : Paramétres du systéme de transmission.

a. Méthodes d’espacement non-uniforme

Nous avons effectué des essais approfondis sur diverses configurations du pré-distordeur FLUT
(voir Tableau 4.2 et Tableau 4.3). Nous considérons tout au long de 1’é¢tude des LUTs pour lesquelles
les gains sont interpolés linéairement a partir des valeurs de la table. Les structures les plus simples du
FLUT utilisent un espacement uniforme en module (FLUT,). Les espacements conventionnels non-
uniformes suivant la puissance du signal, les loi-u et loi-A sont utilisés par les structures FLUT,,
FLUT; et FLUT, respectivement.

Type d’espacement basique LUT Recueil de filtres
FLUT,4 Module (Uniforme) Module (Uniforme)
FLUT, Puissance Puissance
FLUT; u-law u-law
FLUT, A-law A-law

Tableau 4.2 : Méthodes d’espacements élémentaires.
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D’autres techniques d’espacements plus avancées sont présentées dans le Tableau 4.3. Un nouveau
scénario est considéré via le FLUTs; ou la LUT et le recueil de filtres suivent le principe de la
répartition équivalente des échantillons. Le FLUTj utilise un espacement en entrée du recueil de filtres
qui suit le méme espacement que la LUT optimal. Le FLUT; quand a lui est composé de la LUT avec
un espacement optimal en entrée (calculé selon la méthode développée dans [Bal0]) suivi d’un recueil
de filtres ayant un espacement uniforme en entrée. Enfin, le FLUTg dispose d’un espacement optimal
de la LUT et la solution proposée pour le recueil de filtres. Nous évaluons dans la suite du chapitre, les
huit techniques d’espacements pour divers scénarios. Avant cela il est nécessaire de se fixer la taille
des tables et la profondeur mémoire des filtres.

Type d’espacement avancé LUT Recueil de filtres
FLUT; Identique au recueil de filtres Proposé
FLUT, Optimal Identique a la LUT
FLUT, Optimal Module (Uniforme)
FLUTg Optimal Proposé

Tableau 4.3 : Méthodes avancées d’espacements.

b. Choix des parametres structurels

Rappelons que les coefficients de la table et du recueil de filtres sont identifiés respectivement

par I’apprentissage direct et I’apprentissage indirect tel que présenté paragraphe 2. 3.d. Pour pouvoir
comparer les différents types d’espacement dans les mémes conditions, il est tout d’abord nécessaire
de se fixer les parametres clés des pré-distordeurs (N;, N, et L), I’objectif étant de travailler avec des
pré-distordeurs de trés faible complexité paramétrique. Pour cela les performances du FLUT, ont été
évaluées en balayant le nombre de coefficients dans la table (N;), le nombre des filtres dans le recueil
de filtres (N;) et la profondeur mémoire des filtres (L). Apres plusieurs tests, nous avons constaté
qu’au-dela de L = 3 les performances du systéme ne s’amélioraient plus. Nous avons donc utilisé cette
valeur L = 3 pour la suite des tests.
Nous présentons dans la Figure 4.7, Deffet des parametres N; et N, (avec Ny = N,) sur les
performances du systeme pour L = 3. Cette figure montre que pour un nombre d’entrée supérieur
aN; = N, =6, les performances ont tendance a se stabiliser. Nous constatons que le FLUT; est
performant malgré une faible complexité paramétrique (N; = 6, N, = 6 et L =3). Nous considérons
ces parameétres dans la suite du travail, ensuite nous présentons en fin de chapitre I’impact de la
complexité paramétrique sur les autres structures de FLUT.
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Figure 4.7 : Effet du nombre d’entrées du FLUT;, pour une profondeur mémoire des filtres L = 3.

c. Performances des pré-distordeurs

i. Espacements basiques

Nous ¢étudions ici la robustesse des huit pré-distordeurs afin de comparer leur capacité a rester
efficaces face a des variations de la puissance optique d’entrée. Une étude comparative des pré-
distordeurs est effectuée pour N; =6, N, = 6 et L = 3. La Figure 4.8 donne les EVM obtenues
lorsque les parametres du FLUT sont identifiés a la puissance P, = —18 dBm et pour un balayage
de la puissance d’entrée P, allant de —21 dBm a —15 dBm. Les espacements non-linéaires par la loi-
U et par la loi-A ont été¢ implémentés pour u = 100 et A = 150 respectivement. Apres avoir effectué
des simulations en balayant ces parametres, nous avons constaté que ces valeurs offrent les meilleures
performances. Nous constatons qu’un comportement robuste est observé pour 1’ensemble des pré-
distordeurs lorsque la puissance optique d’entrée change.

La Figure 4.8 montre qu’a proximit€ de la puissance d’identification (Pr.; = —18 dBm), une nette
amélioration des performances est obtenue par rapport a la référence (36,2 %) pour tous les types
d’espacements ¢lémentaires. Nous remarquons aussi que les espacements non-uniformes par loi-u et
loi-A offrent une amélioration de 2 % par rapport a I’espacement uniforme en module.

Notons que pour P;, = —21 dBm, les pré-distordeurs FLUT;, FLUT, et FLUT4 ont des performances
trés proches, alors que le FLUTj; est le moins performant. En outre, pour un niveau de puissance plus
fort (P;, = -15 dBm), on observe que les espacements non-uniformes, méme élémentaires, sont plus
performants que les espacements uniformes. En particulier la loi-pu (FLUT;) offre les meilleures
performances, elle est suivie par la loi-A (FLUT,), puis par les espacements uniformes en puissance
(FLUT,) et en module (FLUT})). Le détail des EVM mesurées est donné Tableau 4.4.
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Figure 4.8 : Performance des méthodes d’espacements élémentaires.

P;, (dBm) 21 -20 -19 -18 17 -16 -15
Référence (%) 21,6 25,9 30,7 36,2 42,0 48,3 54,9
FLUT, (%) 13,9 16,1 20,1 25,4 31,6 38,2 453
FLUT,(%) 12,7 15,1 19,0 24,2 31,1 37,8 45,1
FLUT;(%) 17,3 17,9 20,0 23,3 28,7 34,3 40,7
FLUT4(%) 14,5 15,5 18,6 23,4 29,4 36,0 43,1

Tableau 4.4 : Performance des méthodes d’espacements élémentaires.

ii. Espacements avancés

Nous présentons maintenant les performances des espacements avancés (Figure 4.9), avec une
identification également réalisée a Pr.r = -18 dBm. Regardons maintenant la Figure 4.9, on peut
clairement voir que le FLUTs composé d’une LUT a espacement optimal et d’un recueil de filtres avec
I’espacement propose, offre les meilleures performances a Pr.r = -18 dBm par rapport a la référence
et aux autres pré-distordeurs. Notons que le FLUTg offre non seulement une bonne robustesse vis-a-vis
d’une variation de la puissance P;,,, mais offre également la meilleure performance sur toute la plage
de puissance. Ces résultats laissent a penser que pour la partie LUT, 1’espacement doit étre optimisé
par la méthode de S. N. Ba [Bal0] mais que pour la partie recueil de filtres, la prise en compte de la
densité de probabilité du signal est essentielle. Le détail des EVM mesurées est donné en Tableau 4.5.
Un autre scénario étudié dans la section suivante, implique la ré-identification des parametres du pré-
distordeur FLUT pour différentes valeurs de puissance d’entrée.
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Figure 4.9 : Performance des techniques d’espacements avancées.
P;, (dBm) 21 -20 -19 -18 -17 -16 -15
Référence 21,6 25,9 30,7 36,2 42,0 48,3 54,9
FLUT; 13,9 16,1 20,1 25,4 31,6 38,2 45,3
FLUT; 13,3 15,2 18,6 233 29,0 35,5 42,6
FLUT, 14,5 15,5 18,7 23,7 30,0 37,0 45,0
FLUT, 13,0 14,4 17,9 22,8 28,7 35,2 42,1
FLUTg 10,4 11,5 15,0 20,3 26,7 34,0 41,8

Tableau 4.5 : Performance des techniques d’espacements avancées.

d. Influence de la puissance d’identification

Dans cette section nous étudions la performance des pré-distordeurs identifiés a différentes
puissances allant de -22 dBm a -13 dBm. Cette étude va permettre de voir si le choix des méthodes
d’espacement des entrées des LUT et des recueils de filtres dépend de la zone d’utilisation du SOA.
L’ame¢lioration de ’'EVM en fonction de la puissance d’identification P,..s pour cinq des huit structures
du FLUT est tracée en Figure 4.10. Nous distinguons ici trois zones de fonctionnement en fonction de
Pcs: zone faiblement non-lin€aire (incluant la zone lin€aire) pour Pr.r < -22 dBm; zone
moyennement non-lin€aire pour -22 dBm < P, < -15 dBm; et zone fortement non-linéaire pour
Pref = -15 dBm. Nous rappelons qu’un pre-distordeur n’est pas réellement nécessaire dans la zone
faiblement non-linéaire et donc le pré-distordeur peut étre éteint dans cette zone.
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Figure 4.10 : Effet de la puissance d’identification sur le gain de performance.

P.o; (dBm) -23 20 -18 -16 -15 -14 -13
FLUT, (%) 8,4 10,8 11,0 8,4 6,9 4.8 3,3
FLUT;(%) 6,5 10,1 12,8 13,7 13,1 12,9 12,8
FLUT(%) 9,1 12,4 12,2 10,1 8,7 7.3 6,2
FLUT, (%) 9,0 12,7 13,6 12,9 13,4 13,2 13,6
FLUTg(%) 8,8 12,8 15,8 16,4 16,6 16,2 16,0

Tableau 4.6 : Effet de la puissance d’identification sur le gain de performance.

La Figure 4.10 montre aussi que pour une forte puissance d’identification, les pré-distordeurs
FLUT, et FLUT offrent de mauvaises performances. En fait, nous avons expliqué que I’espacement
uniforme adopté par le FLUT, induit une trés faible précision dans le calcul des coefficients dans la
zone fortement non-lin€aire. Par ailleurs pour le FLUT, I’espacement en entrée du recueil de filtres
suit I’espacement optimal de la LUT, il induit une dégradation de performances sur une large gamme
de puissance d’identification. Ce type d’espacement n’est pas adapté pour le recueil de filtres.

On peut voir aussi que le FLUTSs, obtenu en appliquant la méthode que nous proposons a la fois pour la
LUT et pour le recueil des filtres, offre une large amélioration des performances par rapport aux
FLUT, et FLUTs dans les zones moyennement et fortement non-linéaire. En fait, le FLUT;s est plus
performant que le FLUT, parce que I’espacement proposé est plus performant que 1’espacement
uniforme. D’un autre c6té, le FLUT; est plus performant que le FLUTg, parce que dans la structure du
FLUTs, I’espacement en entrée du recueil des filtres n’est pas adapté parce qu’il suit celui de la LUT.

Malgré les avantages qu’apporte le FLUTs, ce dernier reste limité dans ces performances a cause de
I’espacement non optimal en entrée de la table. Le FLUT;, défini par I’espacement optimal en entrée
de la LUT et I’espacement uniforme en entrée du recueil de filtres est une autre approche qui permet
de remédier au probléme d’espacement en entrée de la table mais n’engendre pas d’amélioration de
performance significative. Dans ce contexte, le FLUTj, défini par I’espacement optimal en entrée de la
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LUT et I’espacement proposé en entrée du recueil de filtres est le plus performant par rapport aux
autres structures.

e. Influence du facteur de Henry

Nous évaluons maintenant les performances dans le cas d’'un SOA présentant un couplage
phase-amplitude ay plus ou moins fort. Rappelons que ay est I’'un des parametres ayant un impact
significatif sur le comportement non linéaire de I’amplificateur. En pratique, ce facteur peut varier
d’un amplificateur a I’autre selon ses caractéristiques non-linéaires; d’autre part, pour une méme
référence de SOA, les composants peuvent présenter une variabilité du facteur de couplage phase-
amplitude. Notons que ce facteur peut changer aussi selon le point de fonctionnement du systeéme.
Tous les résultats présentés jusque-1a ont été obtenus pour un facteur Henry ay = 5. Dans ce nouveau
scénario, on fait varier le parameétre @y auquel nous avons acces via le modele du SOA qui a été
développé dans le cadre des theéses de P. Morel et H. Khaleghi. Nous avons fait varier ce paramétre
entre 1,51 et 7,57 avec un pas de 0,76. Pour chaque valeur de oy les pré-distordeurs FLUT sont ré-
identifiés.

20 . . . . . :

—¥—Référence
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Figure 4.11 : Effet du facteur d’Henry sur le gain d’EVM.

Sur la Figure 4.11, nous constatons qu’au-dela de ay = 3,78, le FLUT, apparait étre le pré-
distordeur le moins efficace par rapport aux autres pré-distordeurs. D’autre part, pour des faibles
valeurs de ay, I’impact de non-linéarités est faible ce qui explique que les structures de FLUT(s) ont
une efficacité assez similaire. En conséquence, un pré-distordeur n’est donc pas forcément nécessaire
pour de faibles valeurs de ay. Pour des valeurs plus importantes de ay, au contraire il est intéressant
d’utiliser les pré-distordeurs car nous voyons que le gain de performance augmente beaucoup. Les
techniques d’espacement évaluées montrent des efficacités différentes. Les pré-distordeurs FLUT; et
FLUTSs sont les plus efficaces sur toute la plage de ay et plus particulierement le FLUTg qui offre les
meilleures performances.

f. Influence du nombre d’entrée du FLUT

Les nombres d’entrées de la table et du recueil de filtres sont les parametres clés des pré-
distordeurs et ont une influence directe sur la complexité du systéme. Les performances des diverses
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structures de FLUT sont présentées Figure 4.12 et Figure 4.13 pour N; et N, variant de 1 a 20, et de 1
a 150 (avec N; = N, et L = 3), respectivement.

La Figure 4.12 montre que les performances s’améliorent logiquement deés que 1’on augmente le
nombre d’entrées. On peut voir aussi que le FLUT; est le moins performant tandis que le FLUTjy offre
les meilleures performances deés que N; = N, = 2. Notons que le FLUTs reste une solution
intéressante en raison de son compromis de performance important par rapport aux autres schémas de
pré-distorsion et sa méthode d’espacement qui est facile a mettre en ceuvre.

40 T T T T T T T T T
—¥—Référence
o FLUT1
359 * * * * * —o-FLUT; -
_|_FLUT6
3 +FLUT7
v30 - ﬁ
s FLUT8
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Figure 4.12 : Effet de la taille du FLUT pour P.o; =-18 dBm.

En complément a cette étude, nous observons €galement les effets de la forte augmentation du nombre
d’entrées des tables (Figure 4.13). On peut voir que pour des valeurs assez ¢levées de N; et N, (>120),
toutes les variantes ont tendance a produire des performances similaires. Cela se justifie simplement
par le fait que le type d’espacement n’a plus d’importance lorsque le nombre d’entrées augmente.
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Figure 4.13 : Effet de la taille du FLUT pour P,..; =-18 dBm
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5. Conclusion

Nous avons étudié¢ dans ce chapitre la pré-distorsion FLUT constituée d’'une LUT pour la
compensation des non-linéarités statiques suivie d’un recueil de filtres pour la compensation des non-
linéarités dynamiques. L’espacement uniforme est le concept classique d’espacement des entrées de la
table de gains et du recueil de filtres mais ses performances sont limitées lorsque les non-linéarités
deviennent importantes. Récemment diverses études apparaissant dans la littérature scientifique ont
traité, mais uniquement, de I’optimisation de ’espacement des entrées d'une LUT. Dans ce chapitre
nous nous sommes intéressés a diverses techniques d’espacement a la fois pour les entrées de la LUT
et pour les entrées du recueil de filtres. La méthode que nous avons proposée pour I’espacement a
I’entrée du recueil de filtres se base sur la densité de probabilit¢ (PDF) du signal a distordre. Elle a
pour avantage d’étre trés simple a mettre en ceuvre. Différentes combinaisons d’espacement a I’entrée
de la LUT et du recueil de filtre ont été évaluées. Les résultats montrent que, pour une méme
complexité paramétrique, les espacements non uniformes améliorent la qualité de la pré-distorsion par
rapport a un espacement uniforme. Le FLUTj, consistant en un espacement optimal pour la LUT et un
espacement basé sur la PDF du signal pour le recueil de filtre, est le plus performant. Il est également
robuste a la variation de la puissance d'entrée du SOA et fonctionne correctement pour des non
linéarités allant de faibles a trés fortes. Si le calcul de 1’espacement optimal, tel que proposé par Ba
[Bal0] pose probléme, par la méconnaissance ou I’incapacité a identifier un pré-distordeur statique
idéal, le FLUTs, reste un bon compromis puisqu’il ne nécessite que la connaissance de la PDF du
signal a distordre et c’est facile a mettre en ceuvre.
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Le travail de thése présenté dans ce manuscrit repose sur un scénario alliant 1I’implémentation d’un
systéme de modulation CO-OFDM performant et 1’utilisation d’un amplificateur SOA bas cott. Afin
que ce scénario soit viable et que les avantages a la fois technologiques et économiques puissent étre
conservés, nous avons ¢étudié la mise en ceuvre de pré-distordeurs numériques en bande de base. Le
SOA choisi est un INPHENIX-IPSAD1501 utilisé en tant que booster de puissance a 1I’émetteur. Le
modele ayant servi en simulation a été proposé pour la premiere fois dans la thése de P. Morel [Mor06]
[Mor09] et a été amélioré par la suite dans la thése de H. Khaleghi [Khal2]. Il a été validé
expérimentalement et refléte de maniére trés précise le comportement du composant réel.

Compte-tenu de la nécessité de conversion optique/électrique dans les communications
optiques, qui n’est pas présente en radiofréquence, il était intéressant de valider des techniques de pré-
distorsion, connues en radiofréquence, dans le contexte optique. En ce qui concerne I’identification des
pré-distordeurs, le fait que 1’on ne fasse pas de mise a jour réguliere du pré-distordeur (apprentissage
itératif), nécessite que 1’on soit sir qu’il fonctionne encore lorsque l’on s’écarte du point de
fonctionnement prévu. Il nous paraissait donc intéressant d’évaluer la robustesse pour mesurer le
comportement du systéme sans pré-distorsion mais surtout avec pré-distorsion.

Il est aussi important de remarquer que dans le cas des communications optiques, la faible
complexité des pré-distordeurs est vitale pour permettre des trés hauts débits de transmission ; c’est
donc une contrainte qui a fortement orienté ce travail. Pour cette raison, nous avons calculé les
parametres de chaque pré-distordeur jusqu’a obtenir un meilleur compromis performance — complexité
paramétrique.

Plusieurs schémas de pré-distorsion avec et sans mémoire ont été implémentés, adaptés et leurs
performances ont été évaluées. Les résultats obtenus montrent que d’un co6té, les pré-distordeurs
apportent un large gain de performance par rapport au systéeme de référence (sans pré-distorsion), sur
une gamme de puissance étendue. D’un autre coté, les résultats montrent que 1’apport de la pré-
distorsion devient de plus en plus important quand on s’approche de la zone fortement non-linéaire. De
plus, dans cette méme zone fortement non-linéaire, la différence de performances entre les diverses
structures devient plus flagrante ce qui nous a permis d’identifier les structures les plus efficaces.

Nous avons également constaté que les pré-distorsions avec mémoire offrent des performances
supérieures au prix d’une complexité 1égerement plus élevée mais néanmoins treés raisonnable. Par
ailleurs, les performances se dégradent lorsqu’on s’écarte significativement de la puissance
d’identification des pré-distordeurs. Nous avons en conséquence propos¢ en deuxiéme et troisiéme
chapitres deux solutions pour améliorer la robustesse d’un pré-distordeur classique sur une large bande
de puissance optique d’entrée du SOA. La premicre solution est le pré-distordeur moyen. Il possede la
méme complexité qu’un pré-distordeur classique, offre un bon compromis de performances, et
n’impose pas de changement structurel dans son implémentation. La seconde solution est le pré-
distordeur commuté. Il offre non seulement un gain de performance par rapport au pré-distordeur
classique, mais aussi par rapport au pré-distordeur moyen, au prix d’une complexité paramétrique
supérieure liée a la multiplicité des jeux de coefficients du pré-distordeur.

L’étude sur la robustesse et notamment 1’analyse stochastique est un aspect inédit de ce travail
de these ; le troisieme chapitre a permis d’aborder cette question. L’étude a portée sur la capacité des
pré-distordeurs a continuer de fonctionner correctement lorsque certains parameétres de 1’émetteur,
considérés lors de 1’identification des pré-distordeurs, varient. Nous montrons de maniére tres claire et
originale que la pré-distorsion apporte une immunité face aux aléas qui affecte le systéme. Les pré-
distordeurs restent toujours utiles et en particulier, le PTB fournit la meilleure robustesse. Apres avoir
étudié une variation séparée des parameétres, nous avons analysé de nouveau le comportement de la
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pré-distorsion mais cette fois pour une variation conjointe des parametres. Nous montrons que les
concepteurs peuvent mener ce type d’analyse de maniére efficace par ’utilisation de méta-modeles de
type Chaos Polynomial. Cette approche constitue une méthode récente pour étudier la variation
conjointe de plusieurs parametres. Cette approche est originale dans ce contexte pour mesurer la
robustesse des pré-distordeurs. Elle permet notamment de surmonter les difficultés de 1’approche
classique Monte Carlo liées a la charge calculatoire importante et au temps de simulation tres élevé,
tout en fournissant des résultats d’une trés grande précision.

Par ailleurs, nous nous sommes penchés sur 1’amélioration des performances en jouant non
seulement sur la pré-distorsion, mais aussi avec une réduction de facteur de créte afin de réduire
I’impact des fortes amplitudes du signal en bande de base (tout en considérant la variation de certains
paramétres du systéme). Nous avons constaté que la combinaison réduction PAPR/pré-distorsion offre
un large gain de performance a forte puissance par rapport au systeéme de référence, a la pré-distorsion
seule ou la réduction du PAPR seule. Les résultats montrent a nouveau que la structure PTB est
globalement trés avantageuse et que ses performances peuvent étre améliorées en la combinant avec
une réduction du PAPR.

Une autre structure de pré-distorsion est plus particuliérement étudiée en dernier chapitre, il
s’agit du FLUT. Nous nous sommes intéressés a étudier I’impact de I’espacement non-uniforme en
entrée de cette structure de pré-distorsion. Nous avons évalué différentes combinaisons d’espacement a
I’entrée de la LUT et du recueil de filtres ; un bilan comparatif a été¢ effectué pour différents scénarios
de fonctionnement. Les résultats de ce travail original montrent que 1’on peut améliorer les
performances du pré-distordeur FLUT, lorsque 1’espacement en entrée du recueil de filtres se base sur
la densité de probabilité du signal d’entrée. Le FLUT a espacement non-uniforme dépasse le cadre de
I’adaptation au domaine optique ; c’est une solution entiérement inédite qui présente de nombreux
avantages tels que I’efficacité de linéarisation et la trés faible complexité.

Tout travail de these, en apportant des réponses, ouvre aussi des perspectives. C’est d’autant
plus vrai que ce travail se situe dans le cadre d’une thématique émergeante au Lab-STICC sur la pré-
distorsion dans les réseaux optiques.

En premier lieu la validation expérimentale menée au laboratoire devra se poursuivre pour
analyser les performances des pré-distordeurs dans des conditions réelles.

L’ensemble des simulations effectuées dans le cadre de cette thése a visé principalement
I’amélioration de la qualité de I’émetteur. Les études futures devront compléter la chaine de simulation
pour fournir une meilleure prise en compte du canal et du récepteur. Il faudra aussi varier les scénarios
et considérer le cas de plusieurs SOA cascadés en ligne (avec pour objectif d’augmenter la portée de
transmission) ou en tant que préamplificateur (afin de diminuer la sensibilité requise du récepteur
cohérent). Dans ces scénarios, on peut s’attendre a des accumulations de bruits et d’effets non-linéaires
apportés par les différents SOA. Il sera donc intéressant d’étudier I’efficacité de la pré-distorsion dans
ces conditions. Il pourrait aussi étre intéressant de chercher a compenser les non-linéarités d’autres
types de composants comme par exemple le RSOA (Reflective Semiconductor Optical Amplifier)
ayant une double fonction de modulateur et d’amplificateur.

Rappelons que ’utilisation d’un bloc de pré-distorsion associé a une réduction de PAPR offre
une amélioration notable des performances de 1’amplificateur. Dans cette thése nous avons testé cette
association avec chaque bloc identifi¢ séparément. On peut espérer gagner encore en performance en
mettant en place une procédure d’optimisation conjointe des deux blocs.
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Les études menées sur la robustesse constituent un apport important de cette thése et
I’utilisation des outils récents d’analyse stochastique représente une véritable nouveauté. Il faudra
explorer beaucoup plus en détail I’utilisation de méta-mod¢eles et varier les scénarios. Il faudra aussi
essayer de pousser cette thématique au-dela de la simple analyse et essayer de mettre en place un
processus d’optimisation du pré-distordeur afin d’augmenter la robustesse du systéme.
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Techniques de pré-distorsion numérique pour 'optimisation des réseaux d’accés optiques

Mots clés : Communications numériques, réseaux de télécommunications optiques, amplification
optique, systémes non linéaires, pré-distorsion numérique en bande de base.

Résumé : La montée en débit et la flexibilité
d’acces sont des enjeux majeurs pour les futurs
réseaux de télécommunication. Dans cette
perspective, la fibre optique constitue un support
de transmission incontournable permettant a ce
jour des débits symétriques de I'ordre du Gb/s.
La détection cohérente et 'emploi de formats de
modulation multi-porteuse ont récemment eu un

impact profond dans le domaine des
communications optiques et Il'une des
implémentations les  plus remarquables

concerne 'OFDM optique cohérent (CO-OFDM).
Cependant, 'OFDM présente un facteur de
créte important, ce qui constitue un inconvénient
notable limitant ses performances, en raison des
non-linéarités diverses du canal.

Cette thése a eu pour objectif d'optimiser les
performances d'un systéme de transmission
CO-OFDM, en explorant la piste de la pré-
distorsion des signaux numériques en bande
de base en vue dune linéarisation de
I'émetteur, et principalement de I'amplificateur
optique a semi-conducteurs (SOA). Divers
algorithmes de preé-distorsion ont été comparés
et ont montré leur intérét au regard du
compromis performance — faible complexité
parameétrique. Le systéme de pré-distorsion
étant non adaptatif, sa robustesse aux
variations de caractéristiques de I'émetteur et
du point de fonctionnement de I'amplificateur a
été évaluée. L’optimisation d'une structure
particuliere de pré-distorsion a également été
proposée.

Pre-distortion techniques for optimizing optical access networks

Keywords : Digital communications, optical telecommunications networks, optical amplification,
non-linear systems, baseband digital pre-distortion.

Abstract : The increase in bandwidth and
access flexibility are major challenges for future
telecommunication networks. In this context,
optical fiber is an essential transmission medium
that nowadays allows symmetrical data rates in
the Gb/s range. The coherent detection and use
of multi-carrier modulation formats has recently
had a profound impact in the field of optical
communications. One of the most notable
implementations is the coherent optical OFDM
(CO-OFDM). However, OFDM has a significant
peak factor due to the various non-linearities of
the channel, which is a downside limiting its
performance.

The objective of this thesis was to optimize the
performance of the CO-OFDM transmission
system by exploring the pre-distortion of digital
baseband signals for linearization of the
transmitter, and mainly of the semiconductor
optical amplifier (SOA). Various pre-distortion
algorithms were evaluated and have shown
their impact on the trade-off between
performance and low parametric complexity.
As the pre-distortion system is non-adaptive, its
robustness with respect to variations in
transmitter  characteristics and  amplifier
operating point was evaluated. The
optimization of a particular pre-distortion
structure has also been proposed.



