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Résumé

Ce mémaoire présente I’étude et la réalisation d’un lien optique performant assurant le transfert
de la stabilité des références de fréquence disponibles sur le site de Besancon.

Dans ce cadre, nous avons développé et testé trois dispositifs d’asservissement qui permettent
de corriger les fluctuations de phase des signaux qui transitent dans la fibre optique. Ces trois
systémes sont ensuite comparés en termes de performances, de stabilité et de leurs limitations
respectives.

Une des applications concrétes de ce systéme, consiste a réaliser une horloge composite tirant
profit des meilleures stabilités accessibles, utilisant un oscillateur a quartz synchronisé simulta-
nément sur une horloge a césium et un maser a hydrogéne. La méthode proposée est originale
et est basée sur une boucle a verrouillage de fréquence (FLL).

Enfin, nous avons proposé une réalisation physique d’une échelle de temps en intégrant les
données de BIPM dans notre algorithme.

Mot-clés : Transfert de fréquence par fibre optique, horloge composite, métrologie du temps et
des fréquences, bruit de phase, asservissement électronique, boucle a verrouillage de fréquence,
traitement du signal, échelle de temps.

Abstract

This work consists of the study and realization of a powerful optical link ensuring the transfer of
the references for frequency stability available on the site of Besancon. Within this framework,
we developed and tested three electronic systems of control which make it possible to correct
the fluctuations of the phase signals which pass in optical fiber. These three systems are then
compared in terms of performances, stability and respective limitations. One of the applications
of this system, consists in producing a composite clock benefitting from best accessible stabili-
ties, using an quartz oscillator synchronized simultaneously on a cesium clock and a hydrogen
maser. The suggested method is original and is based on a frequency locked loop (FLL).
Several other, we proposed a physical realization of a time scale by integrating the data of BIPM
in our algorithm.

Key words :Optical fiber frequency transfer, composite clock, time and frequency metrology,
phase noise, electronic control, frequency locked loop, signal treatment, time scale.
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Introduction

Les références de temps et de fréquences sont les instruments de base de la métrologie du temps et
de fréquences. On distingue :

- Les références “primaires” provenant directement des étalons atomiques. Elles fournissent

un signal dont la fréquence est fixée par I’écart énergétique entre deux niveaux d’une espece ato-
mique ou moléculaire, comme par exemple 'atome de Césium ou I'atome d’hydrogene.

Cette derniere est 1’étalon le plus stable sur des périodes courtes, pour lesquelles il atteint une

instabilité relative de fréquence de 2-10~%°

pour une durée de ’ordre d’un jour. Mais sa stabilité a
long terme n’est pas aussi bonne que celle de 'horloge a Césium, ce qui explique le choix de celle-ci
comme étalon de temps.

Les étalons primaires, choisis par la Conférence Générale des Poids et Mesures de 1967, utilisent
le Césium 133. Ces derniers permettent de réaliser la définition de la seconde (unité de temps), et
d’élaborer des échelles de temps. Ces échelles atomiques sont obtenues en comptant des périodes
de la transition du Césium. Quand le compteur atteint le nombre de 9192631770, par définition
une seconde s’est écoulée. Les secondes sont a leur tour dénombrées, et ’'on déduit les minutes, les
heures et les jours.

- Les références “secondaires ” qui utilisent une référence de fréquence, comme par exemple

un résonateur a quartz ou un résonateur diélectrique (par exemple le résonateur saphir & mode de
galerie). La fréquence du signal délivrée dépend ici principalement des caractéristiques physiques
du résonateur (dimensions, vitesse de propagation des ondes ---). Ces références ne peuvent pas
rivaliser en terme d’exactitude avec les précédents, mais présentent généralement une stabilité de
fréquence a court terme bien supérieure a celle des étalons atomiques.

Ces étalons sont nécessaires pour de nombreuses applications, civiles ou militaires, allant des té-
lécommunications (positionnement et synchronisation) a la physique fondamentale (vérification de
la théorie de la relativité).

De nombreuses recherches ont été effectuées dans le domaine du transfert de temps et de fréquence,

de 'analyse et du traitement des signaux de références et de la comparaison entre horloges.
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Les premieres techniques mises au point utilisaient des liaisons par cables coaxiaux ou des liaisons en
espace libre. Le transfert de fréquence par fibres optiques est le plus récent. Il est né principalement
de la mise au point de la fibre optique et du laser & semi-conducteur, au début des années 70.

Il constitue une alternative qui offre de nombreux avantages : en terme de colt (au niveau génie
civil), de la réduction sensible du poids et de 'encombrement, en terme de perturbation, de I'excel-
lente isolation du signal (aucune interférence avec les circuits électroniques). Cependant la fibre est
sensible a son environnement mécanique (vibration) et thermique. La sensibilité est due au change-
ment du chemin optique qui est de l'ordre de 7ppm /°C pour les fibres monomodes. Cette sensibilité
est meilleure pour les fibres spéciales qui est de l'ordre de 0,1ppm /°C. Les fibres se caractérisent
par une trés large bande passante et une faible atténuation de l'ordre de 0,5dB/km & 1300nm et
0,2dB/km & 1550 nm.

Toutefois, la liaison optique doit respecter certaines contraintes vis a vis de la qualité du signal
transféré, en particulier en terme de stabilité.

Un réseau de fibres optiques de qualité métrologique est installé entre les trois laboratoires Bi-
sontins : le Laboratoire de Physique et Métrologie des Oscillateurs LPMO, le Laboratoire de
Chronométrie Electronique et Piézoélectricité LCEP (c’est deux derniers faisant partie de I'Ins-
titut FEMTO-ST) et le Laboratoire d’Astrophysique de I’Observatoire de Besangon LAOB. Ces
trois laboratoires disposent de références de temps et de fréquence complémentaires : Un Maser a
hydrogene au LCEP, des oscillateurs micro-ondes cryogéniques au LPMO et des horloges atomiques
a jet de Césium au LAOB. De plus ces dernieres horloges sont reliées au Temps Atomique Francais
(T.A.(F)) et au Temps Atomique International (TATI).

L’objectif de I’étude présentée dans ce manuscrit est double :

- mettre en place un lien optique performant assurant le transfert de la stabilité de fréquence

de différents horloges et oscillateurs disponibles sur le site bisontin.

Nous cherchons a transférer la fréquence des références a 100MHz avec une instabilité relative
de fréquence de l'ordre de 2-10~% sur la journée et de 2-1071* sur quelques semaines. Dans ce
cadre, nous avons développé plusieurs dispositifs d’asservissement qui permettent de corriger les
fluctuations de phase des signaux qui transitent dans le fibre optique.

- réaliser une horloge composite locale tirant profit des meilleures stabilités accessib-

les. Pour cette raison, nous avons étudié une nouvelle méthode basée sur 'intercomparaison entre
les fluctuations relatives de fréquence de trois références : un excellent oscillateur a quartz controlé
en tension, un Maser a hydrogene et une horloge a césium. Ces différentes sources présentent une

stabilité optimale pour des durées différentes : la premiere est stable a court-terme, la seconde est



stable a moyen-terme et la derniere est stable a long-terme.

A partir d’intercomparaisons croisées on estime l'instabilité de fréquences de ces trois sources. On
montre ensuite qu’il est possible de générer un signal qui présente pour chaque durée d’intégration,

la stabilité de la meilleure de ces trois sources.

L’aboutissement de ce travail permettra la mise au point d’une nouvelle référence ultra-stable,
qui permettra de caractériser la stabilité de fréquence d’un oscillateur avec la meilleure référence
possible. Pour les services de métrologie accrédités, cet acces doit permettre a terme d’améliorer les
incertitudes et d’étendre la gamme des mesures réalisées. Il est a noter que le systeme de navigation
par satellite européen Galileo (équivalent du GPS), utilise de la méme maniére une combinaison de

différents types d’horloges.

Ce mémoire se divise en quatre chapitres :

Dans le premier chapitre, nous définirons les objectifs en terme de performances du lien inter-
laboratoires. Une étude théorique des limitations d’une liaison analogique par fibre optique sera
présentée. On présentera également un état de l'art des différentes solutions proposées par d’autres

laboratoires.

Nous décrirons par la suite, les différentes méthodes qui permettent d’estimer des instabilités de fré-
quences des trois horloges a partir de leurs intercomparaisons. Nous illustrons quelques réalisations

des échelles de temps effectuées dans les laboratoires de métrologie du temps.

Le deuxieme chapitre est une introduction aux méthodes expérimentales utilisées pour la mesure
de bruit de phase du lien optique et de la stabilité des oscillateurs. Nous examinerons les différents
modes de fonctionnement d’un mélangeur équilibré qui est I’élément essentiel des montages réalisés.

Nous analyserons par la suite, les effets des intermodulations engendrées par cet élément.

Dans le chapitre III, nous présenterons tout d’abord le systéme optique émetteur-récepteur et les
fibres mis en place. Ensuite, nous caractériserons ce lien en terme de stabilité a court et a long
terme en mesurant le délai de trajet aller- retour dans les fibres optiques. Une partie importante de
cette étude est consacrée a I’analyse des perturbations lentes introduites par la fibre optique. Ces

dernieres seront corrigées par le développement de trois systéemes d’asservissement électronique.

Nous détaillerons les différents systemes, leurs résultats et leurs performances en terme de bruit de

phase et de la stabilité temporelle et thermique.
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Le chapitre IV est consacré a la conception et la réalisation d’une référence composite a partir
d’un ensemble constitué d’une horloge atomique a césium et d’un maser a hydrogene possédant
une stabilité de fréquence optimale quelque soit la durée d’intégration. Une réalisation physique
de I'échelle de temps par l'asservissement d’un oscillateur & quartz commandable en tension sera
proposée.

Nous décrirons tout d’abord, les principes de base du dispositif d’asservissement, en développe-
ront une méthode originale basée sur le principe d’'une boucle de verrouillage de fréquence, une
description des détails de cet asservissement sera étudiée. Nous validerons cette méthode par des
simulations d’un oscillateur a quartz sur '’horloge & césium et un maser a hydrogene. Enfin, nous
exploiterons tous ces éléments afin de proposer une réalisation de notre dispositif d’asservissement
physique d’horloges.

Les conclusions relatives aux résultats de nos travaux seront présentées et des perspectives seront

alors avancées.



Chapitre 1

CADRE DE L’ETUDE ET ETAT DE
L’ART

1.1 INTRODUCTION

Le contenu de ce premier chapitre est le cadre principal de cette these. I décrit les motivations
ainsi que les objectifs qui nous ont conduit a réaliser le lien optique inter-laboratoires de transfert
de fréquence des signaux de référence.

Les parametres essentiels dont nous disposons sont les instabilités relatives de fréquence et les bruits
de phase des horloges disponibles dans les laboratoires temps-fréquence bisontins.

Nous donnons un apergu global du principe d’une liaison analogique par fibre optique, ainsi que les
différentes bruits affectant le signal a transfert, en détaillant les mécanismes dégradant la stabilité
de fréquence de ce lien.

Nous décrivons par la suite les travaux réalisés par différents laboratoires dans ce domaine.

Le travail original de cette étude est d’élaborer une horloge composite basée sur les horloges ato-
miques a césium et sur un maser a hydrogene. Nous présenterons les principales échelles de temps

ainsi que leur état de l'art.

1.2 CONTEXTE DE L’ETUDE

1.2.1 Lien inter-laboratoires

Les trois laboratoires : LPMO, LCEP et LAOB sont situés sur le site universitaire de la Bouloie a
Besangon. La figure [T représente schématiquement 'implantation de ces laboratoires.

Ces trois laboratoires menent des recherches complémentaires dans le domaine de la métrologie
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LCEP
1100 m Maser—H

/ 1300 m

LPMO | LAOB
Oscillateurs | 200 m Horlogesa |« T.A.(F)

cryogeniques -l Césium TAl

LA BNM 2.13 LA BNM 2.06)

Fi1G. 1.1 — Lien inter-laboratoires.

du temps et des fréquences. Pour deux d’entre eux, le LPMO et le LAOB, leurs recherches sont
relayées par des activités de service en « Métrologie ». Ce sont des centres d’étalonnage agrées dans
les domaines de la mesure du bruit de phase, de fréquences et d’intervalle de temps. Ces mesures sont
certifiées ISO 17025 et associées a la chaine d’étalonnage LNME- COFRAC (Laboratoire National
de Métrologie et d’Essai Comité FRancais d’ACcréditation) (LA BNM 2.13 et LA BNM 2.06). Ces
deux laboratoires délivrent des certificats d’étalonnage attestant de ’exactitude et de la stabilité
de fréquence d’oscillateurs, d’horloges atomiques ou encore de synthétiseurs de fréquence. De plus

le LAOB participe a la génération du T.A.(F) et contribue a I’établissement du TAI.

Les différentes références de temps et de fréquence disponibles dans ces trois laboratoires sont
complémentaires : Un Maser a hydrogene EFOS-21 au LCEP, deux oscillateurs micro-ondes saphir

cryogéniques au LPMO et trois horloges atomiques a jet de Césium HP5071A opt 001 au LAOB.

Chacune de ces horloges présente son maximum de stabilité sur des durées différentes. Les perfor-
mances en terme de stabilité de fréquence et de bruit de phase de ces sources sont représentées sur
les figures et Les définitions de la variance d’Allan 0)2,('[) et de la densité spectrale de bruit
de phase sont données en I’Annexe 1.

Sur le court terme (durées inférieures a une heure), les oscillateurs micro-onde Saphir cryogéniques
(11.5 GHz) du LPMO sont les plus stables. Ils présentent une instabilité relative de fréquence de
I'ordre 7-1071 (1 < 1000 s) [8]. Sur le moyen terme (quelques dizaines de secondes & un jour), le

Maser & Hydrogene du LCEP domine. L’instabilité est de I'ordre 2-107%° (10% < 1 < 10 s). Les

signaux générés par le Maser sont a 5 MHz, 10 MHz et 100 MHz.

Enfin sur le long terme (durée supérieures a quelques jours), ce sont les horloges & césium (5 MHz, 10

MHz) du LAOB qui assurent la meilleure stabilité relative de fréquence de 1'ordre 2-10~1 (1 > 107

s) (voir figure [[2).
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0" ! 80 EFOS-C5MHz
— HP5071A option 001 . EroaC 20z
‘= EFOS-C N ool > — EFOS—C 100 MHz I
= = Oscillateur cryogénique - ++ Oscillateur micro-onde & 9 GHz
HP 5071A opt 001
ol -100
~
I -110
—_~ Q
) s
o =
c £ -120
2 3
g 107" 2
2 £ 130
"g S
S 3
< 5 -140
o
14|
10 -150
-160 q
-15 [ )
10 ‘ ‘ ‘ 170 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
10° 10° 10° 10° 10° 10° 10" 10° 10° 10" 10° 10
1(s) Fréquence(Hz)
Fia. 1.2 — Comparaison de la stabilité tem- Fia. 1.3 — Comparaison du bruit de phase
porelle (déviation d’Allan oy(t)) des trois du MASER a hydrogene a celui des oscilla-
références. teurs micro-ondes.

Les sources de signaux disponibles au sein de ces laboratoires sont représentatives de I’état de ’art

en terme de références de temps et de fréquence.

Ces différentes références ne peuvent pas étre déplacées pour des raisons scientifiques (participation
aux TATI et T.A.(F)) et surtout techniques. Il convient donc de mettre en place un moyen de transfert
permettant a chacun des laboratoires d’accéder a une stabilité de fréquence optimale quelque soit

la durée d’intégration.

Dans ce travail nous nous intéresserons principalement au transfert de la stabilité sur des temps
long (T > 10 s). L’objectif est de pouvoir transférer sans dégradation les trois signaux de référence
avec une instabilité relative de fréquence de l'ordre de 2-107% sur la journée et de 2-10~% sur

quelques semaines.

Nous somme orientés donc naturellement vers un systéme de transfert par lien optique qui possede
la potentialité de réaliser cet objectif. Nous avons choisi de transférer un signal de référence a 100

MHz.

1.3 LIMITATIONS DU LIEN OPTIQUE

1.3.1 Principe d’une liaisons analogique [1] [2]

Une liaison analogique par fibre optique se compose : d’'un émetteur, un récepteur et d’une fibre

optique.
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Photodiode —T—

Popt fibre optique nr _
—a._ () <=

L. o I:)det ]

)

Nt —1—

Diode laser -
/J Amplificateur RF

Fia. 1.4 — Lien optique analogique.

1.3.1.1 Emetteur

L’émetteur est constitué d’une diode laser monomode et de son circuit de polarisation. Un courant
continu Ip; est appliqué a la diode laser. Un signal analogique RF module directement 'intensité
de ce courant et ainsi module la puissance optique émise. Un circuit d’adaptation spécifique permet

de présenter a ’entrée modulation une impédance Rg = 50Q.

Le courant alternatif RF qui traverse la diode est :

il ZUPRLI;:. (1.1)

On définit 'indice de modulation de la diode laser par :

_ da
IpL’

ou IpL est le courant de polarisation. On utilise la linéarité de la caractéristique puissance courant

d’une diode laser.

L’amplitude de modulation popt du signal optique est alors proportionnelle au courant de modula-

tion (figure [CH).
Prr

e (1.2)

Popt = r]T-idl =nNr.

avec Nt est la sensibilité de la diode laser qui est de l'ordre de 0,1 W/A.
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Puissance optique
émise

Popt [/\/ -

p Courant
de polarisation

Fiag. 1.5 — Caractéristique puissance optique en fonction du courant de polarisation de la diode
laser.

1.3.1.2 Fibre optique

La fibre optique est un guide diélectrique permettant de conduire la lumiere, constitué d’un coeur
dans lequel se propage 'onde lumineuse et d’'une gaine. On utilise des fibres monomode a 1,3um.
Cette fibre est caractérisée par une longueur L et une atténuation o (dB/m) qui est de l'ordre de

0,2 dB/km. En plus des pertes de la fibre, il est nécessaire de prendre en compte :

— Les pertes de couplage diode laser- fibre (yp. ~ 1 dB),
— Les pertes de couplage fibre- photodiode (yph ~ 1 dB),
— Les éventuelles pertes de raccordement, sur le trajet de la fibre sont dies, entre autres, aux

connecteurs (pertes Y ~ 0,5 dB/ paire) et aux épissures (pertes Yep >~ 0,1 dB).

Typiquement sur nos trajets les pertes totales y= 0L+ YpL + Yph + Yc + Yep sont de I'ordre de 3 dB.

Finalement 'amplitude de modulation vue par la photodiode est :

Paet = % ~ % (1.3)

1.3.1.3 Récepteur

Le récepteur est une photodiode PIN polarisée en inverse (figure [[4]). Elle permet de convertir le

signal optique en signal électrique.
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Le photocourant généré par la photodiode est proportionnel a la puissance optique transmise :

iph = NR-Pet (1.4)

avec N la sensibilité de la photodiode, qui est de l'ordre de 0,9 A/W.

La photodiode est associée a un préamplificateur de type transimpédance, munis d’une contre-
réaction. La puissance électrique RF a la sortie de ’amplificateur est alors :

Re .o

Ps — 7'|ph'

avec R. impédance de contre réaction.

Combinant les équations (L2Z), (L3) et (CZ) dans cette derniere :
R _y\2
Ps = 76 (anopt-lo 10) )

R P
Py = -Sn2n210-1 RF. (1.5)
2 Re

1.3.2 Qualification du bruit de phase du lien optique

Les trois différents modules : émetteur, récepteur et la fibre optique, contribuent au bruit du systéme

de transfert.

1.3.2.1 Bruit de ’émetteur

- Le bruit de I’émetteur est principalement di au bruit d’amplitude ou d’intensité de la diode laser
(RIN) :

Il existe a I’émission un bruit de grenaille, dii au caractere aléatoire des interactions photon-

électrons. Il se caractérise par le bruit relatif d’intensité ou RIN “relative intensity noise” définit par

9] [0 -
(OP(f))?

RIN(f) = oz
op

(1.6)

avec (AP(f)) fluctuation moyenne de la puissance optique Popt, mesurée dans une bande de 1 Hz,
et il ’exprime en dB Hz 1.

Le spectre des fluctuations relatives de puissance n’est pas celui d’un bruit blanc. La valeur de
RIN(f) n’est pas constante en fonction de la fréquence [II] : aux basses fréquences (de DC a 10

kHz) le bruit RIN est un bruit de flicker en f~1 [T2]. Il est suivi d’un palier jusqu’a plusieurs centaines
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de mégahertz, puis d’'un pic (au dela de 1 GHz) dont le maximum correspond a la fréquence de
résonance de la diode laser, puis une décroissance rapide. Dans le plancher du bruit blanc de phase,

RIN atteint sa plus faible valeur.

Le bruit en courant du au RIN est :
(i%,) =RIN(f)15,Af, (1.7)

AT est la bande passante de bruit.

Le rapport signal sur bruit SNR ’Signal to Noise Ratio” a I’entrée du récepteur est :

s i3 m?13
=g DL (1.8)
N (iZ,) RINIZ Af

1.3.2.2 Bruit du récepteur

Trois différents bruits sont & considérer :
- Bruit de grenaille (Schottky) :

Il est du a la fluctuation du courant dans la jonction PN. Le courant généré par la photodiode est :

1) = ipn + in(), (L.9)

isn(t) correspond au courant de bruit Schottky.

La valeur quadratique moyenne du courant de bruit Schottky est :
(i%) =29 (Iph+1g) Af, (1.10)

ou lg est le courant d’obscurité qui est en général peut étre négligé par rapport au courant Ipn et

est la charge de ’électron, 1,6-1071° C.
- Bruit thermique (Johnson) :

Le bruit thermique est du a 'agitation des électrons dans la résistance de charge de la photodiode,
sous l'effet de la chaleur. Cette résistance génére un bruit thermique se traduisant par un courant

supplémentaire.

La valeur quadratique moyenne du courant de bruit thermique s’écrit :

. 4KT
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Avec la constante de Boltzman k=1,37-10723 J/K, T la température & I’équilibre thermodynamique
en K, Rpp la résistance de la photodiode.
De plus, 'amplificateur placé en aval du photodétecteur apporte un bruit supplémentaire qui est

pris en compte en introduisant son facteur de bruit F, dans ’équation précédente (ILTTI).

1.3.2.2.1 Bruit total dans le récepteur : Le bruit blanc du courant total généré dans le

récepteur est la somme de chaque bruit, la puissance s’écrit :

Po = [() + (1) + () + ()] R (L12)

ou , <i§mp> est le bruit d’amplificateur qui provient de sa source de courant.

1 F-
Pg = [2q|ph +4kT <—+ .
Rph c

1
) +RIN(f) |§h] AfR..
Avec R; 'impédance d’entrée de I'amplificateur.
Le rapport signal sur bruit est donné par :
_x
P, Rengnf10 i =

SNR= = = .
Po [2atpn +4kT (L + Bt +RIN() 12| A TR,

La densité spectrale du bruit blanc de phase est alors :

—SNR[dB]

Sy(SNR[dB]) =10 1 . (1.13)

La figure (ICH) représente la densité spectrale de bruit de phase a la sortie du récepteur en fonction
des pertes optiques.

Celle-ci a été obtenue avec les parametres suivants : Pre = 8 dB, Popt =3 mW, nr =0,9 W/A,
Nt =100 mW/A, Rg =50Q, RIN = —155 dB/Hz.

Cette simulation montre qu’a partir de quelque 13 dB et jusqu’a 20 dB d’atténuation de la fibre
optique, le bruit grenaille est dominant, au dela de cette limite, c’est le bruit thermique qui prend
le dessus. Dans le cas des faibles atténuations (longueurs de cable relativement courtes introduisant
moins de 3 dB d’atténuation), le bruit d’intensité de la diode laser (RIN) reste la principale cause
de la dégradation du rapport signal sur bruit SNR de notre lien optique en court terme qui est de
'ordre de 137 dBrad? /Hz.

La figure (7)) représente les variations du SNR pour différentes valeurs de la puissance RF. Elle

montre que 'augmentation de la puissance RF permet d’améliorer le SNR.
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Calculons maintenant la déviation d’Allan correspondant :

Le calcul de la déviation d’Allan pour un bruit blanc (voir tableau B en I’Annexe 1), montre que :

0,276. /Sy (SNR)
ay(1) = oV

(1.14)

Vg et f;, sont respectivement la fréquence du signal RF et la fréquence de coupure haute du systeme

de mesure.

Remplagant ’équation (LI3]) dans cette derniere :

—SNR(dB]
0,276 \/10~ ™
(1) = Vi

O h-
y Vo

Pour un SNR = 137dB donne une stabilité temporelle de 'ordre de :

Sy(f) [dB rad”/Hz]

F1G. 1.6 — Densité spectrale de bruit de phase en fonction des pertes optique.

-120

-125

-130

-135

-140

-145

~150 L=

oy(1) =1,23-10 M1,

T

Bruit RIN ------
Bruit grenaille -----#
Bruit thermique /4

Bruit total 4~

Pertes optique (dB)

1.3.2.3 Conversion du FM-AM dans la fibre optique

(1.15)

(1.16)

Une conversion du bruit de phase optique en bruit d’intensité se produit lorsqu’il existe des réflexions

multiples du signal émis. Celles-ci provoquent des interférences entre les signaux réfléchis sur les
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Fi1a. 1.7 — Densité spectrale de bruit de phase en fonction des pertes optique et de la Puissance

RF.

connecteurs d’extrémités [I3] [T4], qui sont retardés les uns par rapport aux autres (figure [CH]).
Ces multiples réflexions fournissent un photocourant qui a pour expression :

ipn(t) = Nr-Paet [1+R1+2v/R1cos (2mv(t))],

avec R, le coefficient de réflexion de ’onde optique, T est le retard différentiel entre deux signaux

qui interferent.

Av _
Puissance
isolateur incidente
> L_—
Diode laser ~__Réflections A Photodiode
partielles  pyissance
rétrodiffusee

F1G. 1.8 — Phénomene de double réflexion dans une fibre monomode.

Ce bruit est provoqué par le mélange sur le photodiode de la lumiere provenant directement du
laser avec la lumiere réfléchie deux fois sur des discontinuités. Dans la pratique ce bruit est produit

par des réflexions multiples dans des connecteurs. Ala fréquence f, le bruit relatif d’intensité
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supplémentaires rin () est fonction de la largeur de raie Av du laser, du temps d’aller-retour T de

la lumiére entre les discontinuités et des coefficients de réflexion Rq et Ry aux discontinuités :

. 16
ring (f) = FRlerzA\) (thv <« 1),

Av

. 4

(tAv> 1) [Hz Y.

La valeur des fluctuations maximales d’intensité converties sont respectivement proportionnelles a
T2AV et & 1/Av. Dans notre cas, ce type de bruit est proportionnel & T?Av (courte distance).

Pour diminuer l'influence de bruit rinf, nous avons utilisé des connecteurs FC/APS (angle polished
connector) qui présente un coefficient de réflexion de 70 dB.

Soulignons ici 'augmentation significative de rins lorsqu’une fraction de la lumiére émise est ren-
voyée dans la diode laser. Ce retour de la lumiére dans la diode est désigné par le terme de “feedback”
optique. Pour éliminer ce phénomeéne optique I'utilisation d’un isolateur optique entre la diode laser

et la fibre s’impose dans le cadre d’une transmission de haute performance.

1.3.2.4 Limite fondamentale

On cherche a évaluer la performance ultime du lien.
Pour simplifier les calculs, nous considérons seulement les pertes du lien optique et le bruit thermique
du récepteur qui dégrade le rapport signal sur bruit SNR d’un lien.
Soit :

Ps RCPozptn%/yz

SNR=— =
4T ’
PB RC R_phAf

(1.17)
avec T=300 K, y= 3 dB, Pyt =3 mW et pour une largeur de bande de 1 Hz, le rapport signal-
sur-bruit est de l'ordre de 164 dB qui correspond & une limitation de stabilité temporelle de :

0y(1) = 5,36 - 101811 (voir figure [CH), le fréquence de coupure haute est de f, = 1,9 MHz est la

fréquence de filtre la plus haut de notre dispositif.

1.3.3 Perturbation thermique [3]

La phase @ d’une onde optique se propageant dans une fibre de longueur L est donnée par : ¢= L,

ou B représente le nombre d’onde dans la fibre d’indice de réfraction n et de longueur d’onde A.
_2

Avec B= 5T,

Les fluctuations thermiques sur la fibre optique entrainent une modification de n et L, si bien qu’en
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sortie, le déphasage de 'onde optique s’écrit :

AQ = BAL + LAB.

Le premier terme est di au changement de longueur de fibre (coefficient de dilatation thermique)
tandis que le second correspond au changement de l'indice de réfraction du coeur. En exprimant

les variations de phase relative induite par une variation de température par :

ﬂ_{loﬂ. 1dn]N1dL 118)

@T _ |LdT " ndT) "~ Lat’
AL
La fibre optique standard a une sensibilité thermique o = z+ de l'ordre de 7- 10*6/0(3, ainsi un
changement de la température d’un degré sur une fibre de un metre cause un changement L de
Tum.
Pour une fibre de longueur L, une variation de température AT occasionne une variation de phase

AQ:

Ap= 2)\lHO(LAT. (1.19)

Il est intéressant de simuler 'effet des fluctuations de température qui peuvent avoir lieu au cours

de la journée. Pour cela nous modélisons la variation de température comme [[15] :

VAL
AT (t) =dT sin —,
Tp

dT et Tp sont respectivement 'amplitude et la période de la modulation.

2T 21t
A= —0oLdT sin —.
=" T,

Par définition, la densité spectrale de bruit de phase est :

1 2
Se(f) = lim ! [/2 A(p(t)expjzmtdt}
2

T—+o00 T

_ 4rn?a?L 2T [6(f —1/Ty) +3(f +1/Tp>]2
= Az 2 *

La densité spectrale bilatérale d’écart de fréquence est :

_ Pn?a?L2dT2f2

o [B(f—1/Tp)+8(f+1/Tp).

Sy(f)
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La densité spectrale unilatérale est alors :

212n202L2d T 2£2
- A3

S°(f) [B(f—1/Tp))%.

La variance d’Allan est donc :

o ain 24212472 f2
oz(r)zz/ sin*(mf) 2202 L2dT2 f
0

g (T f)2 AoV B(f —1/Tp))?df

4sin? <Tﬂp> n202L2dT?

A2y312
Par conséquent,
2L.adT.n | . , /M
Oy(T) = — |SIn e . 1.20
(1) = T s (1) (1.20)

C est la vitesse de la lumiere.

Pour une distance de 1 km de fibre, et un indice de réfraction de 1,429, avec une variation sinusoidale
d’amplitude de la température de dT=10°C, et une sensibilité de la fibre a de 7 ppm/°® C, la

déviation d’Allan est :

oy(1)=3,33-10 ¢ L. [sin2 (n_%p)] . (1.21)

Une évaluation théorique de la déviation d’Allan d’un lien optique a été réalisée, en effectuant une
combinaison des fluctuations a court terme dies a la dégradation du SNR du signal RF recu et
ceux a long terme dies & des variations de la température ([CI6 et [CZT]).

La figure (L)) représente la limitation du systéme optique des deux fluctuations citées au paravent,
pour des périodes de modulation thermique d’une heure et de quatre heures.

Les limitations a court terme, sont diies principalement au bruit d’intensité de la diode laser, alors
qu’a long terme (T > 100 s) elles proviennent des fluctuations thermiques de la fibre optique.
Dans ce travail nous nous intéressons uniquement a corriger les fluctuations de la fibre a long terme.

Pour cette raison, nous avons réalisé des dispositifs de correction qui seront détaillés dans le chapitre

3.

1.4 ETAT DE L’ART DANS LE DOMAINE

Plusieurs laboratoires ont réalisés des systemes de transfert par fibre optique, citons :
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Fic. 1.9 — Evaluation théorique de la déviation d’Allan d’un lien optique, sous l'effet de perturba-
tions thermiques sinusoidales.

1.4.1 Le laboratoire JPL

Les premiers systemes de transfert de référence par fibre optique ont été développés aux USA dans
le laboratoire JPL ’Jet Propulsion Laboratory’ vers les années 1970. L’objectif est de transmettre
le signal de référence a 100 MHz d’un maser a hydrogene sur une distance allant de 16 a 29 km,
pour l'expérience Cassini et le Deep Space Network DSN de JPL/NASA, pour des applications a
la physique relativiste et a la navigation spatiale [15].

Les premieres performances de ce lien optique en terme de déviation d’Allan obtenues en 1987,
sont de l'ordre de 6-107% pour un temps d’intégration de 1 s [I6] [I7]. Ces systemes utilisent
des dispositifs de compensation des variations de phase dans la fibre [I7], (voir chapitre 3). Une
dégradation de la stabilité transférable du maser a hydrogéne est constatée a partir d’'une minute.
En 1989, une amélioration est obtenue la stabilité est alors de 8-1071° pour un temps d’intégration
de 1 s [I§].

Par la suite, le lien optique a été modifié pour transmettre des signaux de fréquence micro-onde [[I9]
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sur une distance de 29 km. Dans cette version I’émetteur est constitué d’une source laser (Nd : YAG)
pompée par une diode laser suivie d’'un modulateur externe (réalisé en LiNbO3z). Ce modulateur
externe introduit beaucoup moins de conversion AM/FM.

Ce lien est caractérisé par un bruit de phase S¢(f) = —112 dBc/Hz @ 8,1 GHz et une instabilité
relative de fréquence de oy(T) =1,5- 107% sur 10% s & 10% s. Ces systemes utilisent aussi des
dispositifs de compensation des variations de phase dans la fibre.

Cependant leur derniére réalisation de systeme de transfert développé pour le DSN utilise la mé-
thode de conjugaison de phase [20]. Il présente les performances en terme de stabilité temporelle
de Tordre de 5-107% & 10° s.

La méme méthode a été mise en application par I’Observatoire de Mizusana au Japon, pour des

mesures de VLBI "Very Long Baseline Interferometry’ [21].

1.4.2 Le laboratoire LNME-SYRTE

Dans le cadre d’un contrat européen, le LNME-SYRTE réalise une étude d’un lien optique spatial en
espace libre ultra-stable pour I’échange de signaux de comparaison et de référence entre oscillateurs
locaux et horloges. Partager ces oscillateurs locaux, cela signifie pouvoir choisir celui qui présente
le plus faible bruit de phase et permet un acces répondant aux moyens de comparaison avec les
horloges terrestre afin d’obtenir une lecture directe de fréquence relative des différents étalons.

Un systeme de controle de phase a été réalisé au LNME-SYRTE [22] (voir chapitre 3) utilisant deux
fréquences de modulation & 100 MHz pour laller et 110 MHz pour le retour, dans le but d’isoler ces
deux voies. Le systeme optique utilise une modulation directe de la diode laser pour transmettre le
signal RF. A la réception ce signal est démodulé grace a une photodiode InGaAs connectorisée a
un télescope.

Parmi les objectifs visés par ce systeme :

0—14

- Transférer une stabilité de fréquence relative de ’ordre de 1-1 sur une seconde,

- la densité spectrale de bruit de phase doit étre inférieure a :
Sp(f)=10"12f"14+10724f9  [rad?/Hz] & 100 MHz,

- la stabilité de phase a long terme du lien doit étre de 'ordre de 10ps par jour. Un coefficient de
température de l'ordre de 1ps/°C doit étre obtenu pour avoir une stabilité a long terme de cet
ordre.

Au-dela du spatial, cette étude est reprise pour une application terrestre permettant de relier par

fibre optique de nombreux laboratoires (de métrologie ou autres), pour disposer de signaux de

référence de fréquence comprise entre 100 MHz et 1 GHz. Ce type de transfert par fibre optique
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se fait entre le LNME-SYRTE et le Laboratoire Physique du Laser LPL (distance : 44 km) [23] ;
LNME-SYRTE et le Laboratoire Kastler Brossel LKB pour une distance de 4 km.

L’objectif de ces liens est de transférer des signaux issus d’un maser & hydrogene et d’un oscillateur
a saphir cryogénique (4 K LHE) du LNME-SYRTE sans dégradation en terme de stabilité de phase

pour des applications de la physique fondamentale.

Le LNME-SYRTE a développé ces deux dernieres années des systemes de compensation des varia-
tions de phase dans la fibre (vibrations mécaniques, fluctuations de distance...) utilisant le méme
principe que celui du JPL. Les performances de ce lien ont une meilleure stabilité de phase & long
terme, en effet, en terme de la stabilité thermique, un taux de rejection de 'ordre de 400 (46 dB) a
été mesuré [24]. La figure [[T3] représente les performances de ces liens optiques en terme de stabilité

temporelle.

1.4.3 Le laboratoire LAAS-CNRS

L’étude présentée au LAAS concerne la réalisation et la caractérisation de systemes de transfert de
fréquence RF et micro-ondes (10 MHz, 800 MHz et 3,5 GHz) sur des temps cours. L’application
vise a distribuer les signaux de référence & bord d’un satellite de télécommunication. Ces liaisons
ont été testées avec plusieurs systeémes de réception : liaison simple, photo-oscillateur (oscillateur
synchronisé par 'onde optique modulée) a réception indirecte et directe. Les avantages de 1'uti-
lisation d’un photo-oscillateur assure un filtrage naturel du bruit de phase loin de la porteuse et
maintient une puissance de sortie constante, dans le but d’améliorer le bruit de phase de la liaison
optique [25].

Le photo-oscillateur a réception indirecte, consiste a détecter le signal optique modulé a ’aide d’une
photodiode rapide et a utiliser ce signal électrique pour le verrouillage par injection d’un oscillateur
[26].

L’autre solution, a réception directe, consiste a réaliser 1’oscillateur lui méme a ’aide d’un transistor
sensible a I'onde optique (photo-transistor), et a controler I’élément actif de l'oscillateur.

La partie émission adoptée est une diode laser modulée directement, de longueur d’onde A= 1,5
Hm, et d’une performance en RIN de —155 dBc/Hz entre 0,5 GHz 3 GHz.

Les tests des mesures du bruit de phase & 10 MHz pour les trois configurations : photodiode+amplificateur,
photodiode+amplificateur+filtre (figure [LI0]) et photodiode+amplificateur+filtre+photo-oscillateur
(figure [LTT]) ont montré que 'on obtient le meilleur résultat avec la derniere configuration, un plan-

cher de bruit de 'ordre de —165 dBc/Hz & 10 kHz de la porteuse [25].
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TaB. 1.1 — Les performances en terme de stabilité du lien optique pour les trois fréquences du
maser.

1.4.4 Le laboratoire TF du CNES [4]

Un systeme de transfert de fréquences du maser a hydrogeéne EFOS 16 par fibre optique monomode
de longueur de 1 km est réalisée dans le cadre de la future intégration du Projet d’Horloge Atomique
par Refroidissement d’Atomes en Orbite (PHARAO) par le CNES a Toulouse.

Le systeme optique de transmission de type RFO/201000-DFB est réalisé par RFPA, commercialisé
par la société Matech. Nous avons dans le cadre de ce travail de these testé le méme systeme utilisé
par le CNES (voir chapitre 3).

Les évaluations ont été réalisées a trois fréquences, 5, 10 et 100 MHz. Ces trois fréquences sont
celles susceptibles d’étre transmises.

Trois tests ont été effectuées dans ce cadre : mesures du bruit rajouté sur le transfert de fréquence
par comparaison entre 1 et 1000 secondes, mesures de sensibilité thermique et enfin des mesures
comparatives du bruit de phase sans et avec la transmission par fibre.

Le tableau ([CII) résume les résultats obtenus avec les trois fréquences du maser, de la stabilité
temporelle et de la densité spectrale de bruit de phase.

Les mesures de sensibilité thermique de la fibre entre 410 et +30 °C ont montré une rotation de

phase de —0.15°/°C pour 1 km. Cette mesure a été réalisée & 10 MHz sans systéme de controle.
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1.4.5 Performances

Les meilleures performances en stabilité du lien par fibre optique dans les différents laboratoires

sont résumées dans les deux figures ([LT2) et (LT3 :

O 7 T T
| | | CNESa100 MHz =
LNME-SYRTE 2 100 MHz
. LAAS 210 MHz
. JPLA100MHz  *
-80
100
N
<
N
i}
©
m
2 -120
< |
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~140
~160
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Fréquence (Hz)

FiGc. 1.12 — Etat de 'art du transfert de fréquence par fibre optique en terme de bruit de phase.

1.5 ECHELLE DE TEMPS

1.5.1 Etat de art

Le transfert de signaux de référence dans les différents laboratoires bisontins n’est pas la seule
application envisagée. Nous souhaitons également utiliser ces horloges pour élaborer une échelle de
temps locale basée sur 'horloge & césium de I’Observatoire et le maser a hydrogene du LCEP. Pour

I'instant ’oscillateur cryogénique ne fonctionnant que périodiquement ne sera pas intégré dans cette

échelle.

Le principe général consiste a comparer la fréquence d’'un VCO a quartz a celles délivrées par

10°
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Fic. 1.13 — Etat de I'art du transfert de fréquence par fibre optique en terme de la déviation d’Allan.

I’horloge & Césium et par le maser a hydrogéene par un dispositif de triangulation. Avec quelques
hypotheses que nous détaillerons par la suite, il est possible de tirer de ces inter-comparaisons un
signal de correction utilisable pour controler 1’oscillateur a quartz.

En choisissant correctement les parametres de ’algorithme de traitement du signal on peut obtenir
un signal qui combine les performances de l'oscillateur & quartz, du Césium et du maser.

La méthode que nous proposons s’apparente a la “Three cornered-hat method” (ou méthode de

triangulation) utilisée pour la mesure d’oscillateurs ou horloges [27] [2§8]. La triangulation est ici

horloge
CS

horloge
MH

horloge

Q

Fi1G. 1.14 — Méthode de triangulation.
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réalisée par la méthode utilisant 2 mélangeurs et dénommée DMTD (Dual Mixer Time Difference)
[29] car elle permet d’accéder a la stabilité d’un seul oscillateur par des mesures dans le domaine

temporel.

La méthode DMTD compare simultanément les instabilités relatives de fréquence de deux références

par I'intermédiaire d’un excellent oscillateur.

Cette méthode effectue des inter-comparaisons d’un ensemble de 3 horloges (un VCO, un maser et

une horloge a césium). On obtient les instabilités relatives de fréquence yg — Ymh, Yes —YQ €t Ymh — Yes-

La derniere inter-comparaison est liée aux deux précédentes et n’apporte donc aucune information

supplémentaire :

Ymh —Yes = — (Yos —YQ) — (YQ — Ymh) - (1.22)

Nous obtenons un systeme sous-déterminé de deux grandeurs indépendantes Yq — Ymh, Yes — Yq avec

les trois instabilités de fréquences des 3 horloges Yq, Ymh et Ycs inconnues.

L’objectif de cette partie du travail consiste donc a utiliser une méthode qui permet d’obtenir une

estimation des instabilités de fréquence des 3 horloges a partir des inter-comparaisons d’horloges.
Plusieurs techniques peuvent étre utilisée dans cette perspective :

- La premiere méthode proposée par Gray et Allan [30] consiste a estimer les variances d’Allan
des 3 horloges a partir des inter-comparaisons de ces 3 horloges.

et 02

2
o Ymh—Yes

: 2
Soient O Yes—Yo

- les variances d’Allan des différentes d’instabilités de fréquence de

loscillateur et le maser; de ’horloge a césium et 'oscillateur ; enfin celle du maser et I'horloge a
césium respectivement.
Si on admet 'indépendance des instabilités de fréquence des 3 horloges (bruits non corrélés), ces

variances vont s’écrire :

O-B%Q_Ymh (1) = 0-3Q (1) + 03,“,, (1).
O yo(T) = 03 (1) + 05 (T). (1.23)

2 ) 2
Fn—yes (1) = Oy (1) + 07 (D).
Dans le second membre du systeme d’équation ([CZ3)) figurent les variances propres a chaque réfé-
rence, la résolution de ce systeme linéaire, donne acces a la stabilité d’un seul oscillateur :
_1(~2 2 2
Oyo (1) = 3 <GYQ—Ynh T O0y—yo — 03’mh‘ch> :
2 _1(42 2 a2
O (1) = 3 (O-YQ*Ymh T Omn—yes chryo) ' (1.24)

2 oy 12 > 2
GYCS(T) -2 (GYmh—YCs + GYCS_yQ on_ymh> ’

Toutefois, les résultats du calcul ne sont valables que si les mesures des variances des inter-
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comparaisons sont réalisées de fagon simultanée.
- La seconde méthode proposée par Fest, Groslambert et Gagnepain [31] [32] similaire & la pre-
miere qui s’appuie sur la méthode de la co-variance d’Allan, permet d’atteindre le méme objectif.

Par définition la co-variance d’Allan de Y¢s et Ymh est :

CoVyeoym = % ((Yes (tk +T) = Yes () (Ymh (& +T) = Ymh(t))) - (1.25)

En appliquant cette co-variance d’Allan a des inter-comparaisons d’un ensemble de 3 références, on

obtient :
COVyg—yunym—yes = 3 { (Yo (tk +T) = Ymn (tk +T) — Yo (t) + Ymn (tk)) (Ymn (t + T) — Yes (b +T)
—Ymh (t) +Yes(t))) -
COVypyyeoyee vo = 3 {Yimh (b +T) = Yes(tk +T) — Ymn (t) + Yes (b)) (Ves (b +T) — Yot + 1) (1.26)
—Yes(t) +Yo(t))) -
COVyee—yoyo—ym = 3 {(Ves(tk +T) — Yot -+ T) — Yes(t) + Yo (k) (Yo (tk + T) — Ymn (b +T)
=YQ(t) + Ymh(t))) -

Nous considérons que les 3 références sont décorrélées. Le systeme ([LZ6]) devient plus simple :

COVygyunym—yes = 3 {(—Ymh (b +T) + Ymn (t)) (Ymh (tk +T) = Ymn(t))) -

COVYmh*chNcs*YQ = % ((—Yes(tk + 1) +Yes(te)) (Yes (tk +T) — Yes(t))) - (1-27)
1
2

COVys—yo.yo—ym = 3 (=Yt +T) +Yo(tk) (Yo(tk + T) —Yo(t))) -

Nous obtenons les résultats souhaités.

1.2
COVyo—ymymn—Yes = — 20y
1.2
COVy i —yesyes—Yo = — 30 (1.28)
_ 1.2
CoVy—yoyo—ym = — 30y,

Il faut bien distinguer les deux premieres méthodes de la noétre :

Ces deux premieres méthodes fournissent bien une estimation du 0§Q(T), Gimh (T) et OZs(T) mais pas
celle de yq, Ymn et Ycs, alors que dans notre étude, on souhaite estimer directement yq, Ymnh et Yes.
Pour cela, on fait '’hypothese que le bruit BF est di au maser (MH) et le bruit HF a I’horloge a
césium (Cs) dans Ymh — Yes-

Il faut donc réaliser un filtre récursif sur ymn — Yes pour séparer la contribution de MH de celle du

Cs.
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- Nous avons proposé une nouvelle technique tirant profit des meilleures stabilités accessibles a
partir des inter-comparaisons des 3 références. On asservit un oscillateur sur les 2 horloges (Cs
et MH) [33].

On estime yg(t) & partir de Yo —Ymh €t Yes —Yg & t-T, t-2T ---

avec YQo, Ymh et Ycs représentées les instabilités relatives de fréquences de I'oscillateur libre, du maser

et de ’horloge a césium respectivement.

Ymn (F) =H(F)ymh—cs(f), (1.29)

ou H(f) la fonction de transfert passe-bas et y(f) la TF de y(t) (voir chapitre 4).

1.5.2 Les principales échelles de temps [5] [6]

Le fonctionnement d’étalons atomiques permet des 1955 le calcul de références de temps atomique.
En 1958, Markowitz et al avaient montré que le temps atomique d’un étalon a jet de césium est
plus stable que I’échelle de temps astronomique alors en vigueur, le temps des Ephémérides.

Cette conclusion a été confirmée ultérieurement par d’autres expériences et le TAI fut adopté
en 1967. La seconde recut une nouvelle définition lors de la 13°™¢ conférence générale des poids
et mesures : la seconde est la durée de 9192631770 période de la radiation correspondant a la
transition entre les deux niveaux hyperfins de I’état fondamental de ’atome de césium 133.
Chaque horloge atomique fournit son propre temps, sa propre échelle de temps. Il existe plusieurs
échelles de temps atomiques : locales, nationales et internationales.

La réalisation de ces échelles consiste & comparer régulierement les horloges participant a 1’échelle
de temps, les lectures de ces horloges sont introduites dans un algorithme de calcul de 1’échelle
moyenne.

Nous allons illustré quelques réalisations des échelles de temps effectué dans les laboratoires de

métrologie du temps.

1.5.2.1 TAI

La définition du TAI est sous la responsabilité de la section “temps” du Bureau International des
Poids et Mesures. Le TAI correspond & une moyenne pondérée de plus de 250 horloges réparties
dans les laboratoires de métrologie du monde.

Le TAI est une échelle de temps dite 'papier’, qui consiste en une correction diffusée périodiquement

par courrier a appliquer aux datations effectuées grace a une échelle de temps locale. Ce calcul est
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effectué a l'aide de I'algorithme ALGOS. En France, le TAI est disponible sous la forme TAI-T.A.(F)
ou TAI-UTC(OP). Ce dernier écart doit rester inférieur a 0.9 secondes, afin de rester en phase avec

le temps lié & la rotation de la terre.

1.5.2.1.1 Le calcul du TAI L’algorithme de calcul du TAI se compose de trois étapes comme

I'indique schématiquement la figure [LTH] : En premier lieu, on obtient une échelle atomique libre

| 1
IJ |
Horloges | _lajgorithmg—| EAL correction )3 @

atomiques
étalons a CS
de laboratoire

Fi1Gc. 1.15 — Les trois étapes du calcul du TAL

EAL a partir des lectures des horloges atomiques fonctionnant dans divers laboratoires, pondérées
en fonction de leur stabilité. Puis I'inexactitude de ’échelle EAL est estimée par rapport aux
étalons primaires des laboratoires. La derniere étape du calcul est constituée par ’application

d’une correction d’inexactitude & 1’échelle EAL.

1.5.2.2 UTC

Le Temps universel coordonné UTC ’Coordinated universal time’ est une échelle de temps, main-
tenue par le BIPM et le Service international de la rotation terrestre (IERS), qui constitue la
base d’une diffusion coordonnée, des fréquences étalons et des signaux horaires. L’UTC a la méme
marche que le TAI, mais il en differe par un nombre entier de secondes. On ajuste ’échelle UTC
par insertion ou omission de secondes (secondes intercalaires positives ou négatives) pour assurer

sa concordance approximative avec 1’échelle UT1 'Temps universel’.

1.5.2.3 T.A.(F)

L’Observatoire de Paris maintient deux échelles de temps atomique UTC(OP) et T.A.(F) :

— UTC(OP) est une réalisation physique d’'UTC (Temps Universel Coordonné), matérialisé par les
impulsions-secondes d’'un étalon de césium qui est associé a un 'micro-phase stepper’ a haute
résolution et a une horloge numérique.

L’écart de temps |[UTC —UTC(OP)| est maintenu & moins de 100 ns. Des corrections de fréquence

de T'étalon qui génere UTC(OP) sont appliquées par l'intermédiaire du micro-déphaseur afin de

satisfaire la coordination avec UTC.
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— L’échelle de T.A.(F) est une échelle de temps scientifique qui vise les qualités de stabilité et
d’exactitude.

Elle est calculée mensuellement, en comparant un ensemble d’horloges qui fonctionnent dans les
laboratoires de métrologie Francais par la méthode de vue commune des signaux du GPS, avec
I'horloge maitresse du LNME-SYRTE, UTC(OP).

Les données relatives de ces horloges sont introduites dans un algorithme de Temps Atomique
Calculé TAC qui a pour objectif d’assurer la stabilité de fréquence & moyen terme (environ un
mois) de T.A.(F).

L’algorithme TAC est utilisé pour calculer une Echelle de Temps Atomique Libre EAL. Le T.A.(F)

est déduite de celle-ci.

1.5.3 Quelques réalisations A’UTC

Le temps UTC est a la base de la plupart des temps légaux. La synchronisation des réalisations
physique ’'UTC dans chacun de ces pays : UTC(OP) pour la France, UTC(USNO) pour les Etats-
Unis et UTC(IEN) pour I'Ttalie, etc.

1.5.3.1 UTC(OP)

La fréquence du T.A.(F) est ajustée pour compenser sa dérive et ramener son exactitude, apres
comparaison a celle des meilleurs étalons primaires de laboratoire (fontaine atomique a atomes de

césium et rubidium et ’horloge PHARAO) [34], (voir figure [CT6). Le LNME-SYRTE est équipé

Rb

X68,34...

0 MHz
x 91,92...

Fontaine
PHARAO

F1G. 1.16 — Les comparaisons entre la fontaine de Cs et Rb utilisent ’ensemble des horloges.
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d’un maser a hydrogene relié aux autres laboratoires de métrologie grace a un lien utilisant la phase
des porteuses du GPS (en cours d’étude). Le maser délivre un signal & 100 MHz qui sert de point
de départ pour la synthese des fréquences d’interrogation des fontaines. Sa stabilité de fréquence

(voir figure 1.2) est insuffisante pour une utilisation directe sur les fontaines.

L’utilisation d’un filtre suiveur remédie a ce probleme. Un oscillateur possédant une trés bonne
stabilité a court terme, est asservi en phase sur le maser. En optimisant la bande passante de
I’asservissement, on obtient un signal qui combine la bonne stabilité a court terme de 'oscillateur

et la stabilité a long terme et ’exactitude du maser a hydrogene.

La sortie du maser a hydrogene est corrigée de maniere presque continue grace a un micro-déphaseur
a haute résolution pour corriger ses variations a long terme. Ces variations sont mesurées par rapport
a Doscillateur de filtrage asservi sur le maser qui joue le role d’un oscillateur d’interrogation commun

aux trois fontaines.

En synchronisant le fonctionnement des fontaines, on peut rejeter efficacement les fluctuations de

cet oscillateur et faire une comparaison directe entre fontaines.
Les données obtenues par comparaison entre maser et les horloges ¢ dans les laboratoires L sont :
H(L,t) —H(i,t).

L’équation de définition de T.A.(F) est la suivante :

X() =X (1) + ip(i,tw(i,t)—H<i,t1>+<t—t1>.%[x<t>—H<i,t>]t_tl,

ou X(t) est I’écart de temps entre I’échelle de la référence et celle de laboratoire & l'instant t,
H(i,t) — H(i,t1) changement de I'horloge i dans le temps, p(i,t) est le poids normalisé de 1’horloge
7 a linstant ¢, N est la moyenne des données des horloges qui participent a 1’échelle et %(X (t)—

H(i,t))i_t, est la prédiction de la différence d’horloge et I’échelle.

X(t) est constitué de deux termes, le premier caractérisera la stabilité a court terme et le seconde

caractérisera la stabilité a long terme.
La fonction de I'algorithme est de minimiser la divergence de |X(t) — X(0)].
Le T.A.(F) est accessible par I’écart |T.A.(F) —UTC(OP)|.

Néanmoins, cette méthode présente I'inconvénient de présenter des micro-sauts de phase qui, mal-
gré leur tres faible valeur, correspondent a des discontinuités qui posent des sérieux problémes,

notamment pour les mesures de fréquence basées sur cette échelle de temps.

A coté de ces références francaises, il existe des références internationales.
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1.5.3.2 UTC(USNO)

L’USNO (US Naval Observatory) de Washington maintient en fonctionnement continu un ensemble
important d’horloges a jet de césium et de masers a hydrogene, sur lequel est basée 1’échelle de temps
UTC(USNO,).

L’algorithme de calcul de cette échelle destiné a prendre en compte les performances respectives

des deux types d’horloges, qui est décrit par L.A.Breakiron [35] :

N
X(t) =X(t1) + Z p(i,t). [H (i,t) —H(i,ty) + (t —tq).r(i,ty) — %(t —t1)2d(i,ty) |,

d(i,t —tq) est la dérivée de fréquence de I’horloge .
La particularité du calcul de cette échelle par rapport au T.A.(F), concerne la modélisation des
marches moyennes des différences horloges-échelle. Elles sont caractérisées par leurs variances a

deux échantillons calculées en négligeant les dérives de fréquence des masers.

1.5.3.3 UTC(IEN)

L’institut national d’électrotechnique du département temps-fréquence IEN Impliqué aussi dans le
projet européen GALILEO,

Un algorithme de calcul d’échelle de temps basé sur le filtrage de Kalman apporte une grande
souplesse [36].

Ces filtres fournissent une estimation optimale selon les criteres définis de ’état du systéme qui est
étudié. Cette estimation est basée sur un modele et sur les propriétés statistiques liées aux systemes

et aux mesures effectuées.

1.6 CONCLUSION

Cette étude bibliographique nous montre tout le potentiel des systemes de transfert de fréquence
par fibre optique et des nouvelles générations d’échelles de temps.

Le tableau (CZ) résume des possibilités typiques de raccordement et démontre les performances
des autres moyens de transfert de temps (cable coaxial, micro-onde...). Les systemes optiques de
transfert par fibres optiques présentent de meilleures stabilités que les autres moyens de transfert
pour une durée d’observation d’une journée.

Le transport d’horloge permet une trés bonne incertitude de comparaison mais cette technique ne

permet pas le raccordement permanent.
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Service incertitude du temps de fréquence
navigation satellite - vue commune 3—20 ns 1078 31075 ( > 1 jours)
navigation satellite, porteuse phase carrier 10- 1 (Tt > 1h)
communication satellite, aller-retour (two-way) 0,8—10 ns 107% 31070
fibre optique 10 —50 ps 100510
lien micro-onde 1—-10 ns 107¥ 5107
cable coaxial 1—10 ns 1074 51071

TAB. 1.2 — Les performances en terme des incertitude du temps et de fréquence des moyens de
transfert de temps et de fréquence.
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Annexe 1

1 Caractérisation de la stabilité d’un oscillateur [7].

1.1 Définition.

Le signal généré par un oscillateur de fréquence instantanée nominale Vo peut étre représenté par :

V(1) = Vo -+ &(t)]sin 2ot + (1)), 1)

ou &(t) est le bruit d’amplitude autour de la valeur nominale Vg et ¢ (t) qui représente les variations
de phase du signal qui peuvent traduire des phénomenes de dérives, des variations périodiques, et

de fluctuations aléatoires.

Le bruit d’amplitude dépend de la sensibilité a la modulation d’amplitude. Il ne contribue pas
directement aux instabilités de fréquence. Toutefois des conversions de modulation d’amplitude
en modulation de phase peuvent se produire notamment dans les composants de type mélangeur

utilisés pour la mesure de la stabilité [37]. Dans la description qui suit on néglige £(t).

La fréquence instantanée de ce signal s’écrit alors :

(1) = e S (omugt +0(0) = vo+ -T2 o 4 av(e), )

ou Av représente les fluctuations de fréquence instantanées.

A partir de cette relation on définit la variation relative de fréquence y(t) :

La relation (l) peut étre écrire de la fagon suivante :

o in o 1+ 2]}
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Ot le deuxieme terme en temps représente 'erreur de marche temporelle, qui est définie par :

10

N 2Tl\)o'

(4)

C’est cette quantité, qui a la dimension d’un temps, est utilisée pour caractériser les fluctuations

de phase de notre lien optique.

Les deux grandeurs X et y se déduisent l'une de I’autre, grace a la relation (4) :

y(t) = TR (5)

Toutefois, une fréquence instantanée n’est pas une grandeur observable. Seule sa valeur yx sur un

intervalle de temps T commencant a U'instant ty peut étre atteinte. Celle-ci est donnée par :

=1 [y (6)

La caractérisation d’un signal s’effectue a la fois dans le domaine temporel et dans le domaine

spectral :

- Dans le domaine temporel, on utilise : 0y(T) la déviation d’Allan des variations relatives de
fréquence y(t) moyennées sur un temps T et Ox(T) la déviations des écarts de temps X(t) moyennée
sur un temps T. Ces représentations sont utilisées pour caractériser les fluctuations a moyen et a
long terme (T > 1s).

- Dans le domaine spectral, on utilise la densité spectrale de puissance des fluctuations relatives
de fréquence Sy(f), la densité spectrale de puissance d’erreur de marche temporelle Sx(f) ou la
densité spectrale du bruit de phase Sy (f), ces trois densités spectrales étant mesurées dans 1 Hz
de bande.

Ces représentations sont utilisées pour caractériser les fluctuations rapides (f > 1 Hz).

1.2 Caractérisation dans le domaine spectral

Travailler dans le domaine spectral avec les grandeurs définies au paravent, revient a effectuer
les transformées de Fourier de ces grandeurs. Un inconvénient majeur de cette méthode est qu’est
utilise une fonction aléatoire (le bruit b(t)) et redonne une fonction aléatoire. Pour pallier ce défaut,
nous utilisons la fonction d’autocorrélation Ry(t) (équation [d) de cette grandeur, ainsi la fonction

obtenue n’est plus aléatoire. De plus, la transformée de Fourier de la fonction d’autocorrélation
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d’une grandeur aléatoire est la densité spectrale d’énergie de cette grandeur SE(f)

Ro(T) = / T b()b* (t — 1), (7)

—00

avec b*(t) le complexe conjugué de b(t).

SE(f) = / +°° Rp(t)e~ 2™ dt. (8)

—00

Toutefois 1’énergie pouvant étre infinie et donc entrainer une divergence de la densité, nous considé-
rerons plus volontiers les densités spectrales de puissance Sp(f) (voir équation [) qui représentent,

grace a ’hypothese d’ergodicité, une moyenne temporelle de la densité spectrale d’énergie.

2
SIS(1) = = , (9)

/ “ptge-2mtgy
=

I
2

avec T le temps de mesure total. Il est encore utile de noter que la fonction d’autocorrélation est
une fonction réelle, ceci permet de travailler sur une densité spectrale bilatérale (two-sided). A ce

moment, il est judicieux d’introduire la densité unilatérale définie par :
ZSgs(f) si 0<f<+4o

Sp(f) = _ (10)
0 si —w<f<O

Il est encore assez évident de monter que :
TS 1 2
Sp>(f) = ?|T.F.(b(t))| . (11)

Nous définirons toutes les densités bilatérales par I’équation ([[I) que nous transformerons grace
au systeme (), et comme pour les grandeurs temporelles, ces fonctions fréquentielles sont reliées
entre elles. Ainsi, avec toutes les formules de liaison entre les différentes grandeurs précédents, nous
pouvons relier les Sp(f) entre elles. Nous écrivons donc pour Sy(f) et S¢(f), les densités d’écart de

marche temporelle et de phase,

Se(f) = % ITF(x(t))]% (12)
et avec 1’équation (B])
1 ON!
Sd(f) = 'T.F.(zmo) = 4T[2V(2)S¢(f). (13)

Il en va évidement de méme pour les autres relations :
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Type de bruit Sy(f)
Bruit blanc de phase h, f2
Bruit de scintillation de phase hyft
Bruit blanc de fréquence ho
Bruit de scintillation de fréquence | h_¢f~1
Marche aléatoire de fréquence h_of2

TAB. 1 — Les différent types de bruit du modele en lois de puissance.

Pour les densités d’écart de fréquence et d’écart de marche temporelle.
Sy(f) = 412 £25,(f). (14)
Pour les densités d’écart de fréquence et de phase.

()= 7% (1) (15)

On admet en général qu'un oscillateur présente une densité spectrale de puissance Sy(f) peut
étre représentée par la somme de cing bruits indépendants, chaque un correspondant & une loi de
puissance différente décrit par une loi de puissance.
+2
Sy(f) = z ha f® o entier.
a=-2
pour fp < f < fy, fy les basses fréquences et fh les hautes fréquences.
A chacun des coeflicients a correspond un type de bruit spécifique. La dénomination de ces différents

bruits est donnée dans le tableau ().

Le spectre de phase qui est le plus souvent utilisé présente alors 'allure :

B=0
Sp( =S kef®,
B=—4

ouf=a-2, kB:V%hg
On utilise également le spectre radiofréquence (ou pureté spectrale) Sy(f), mis en évidence lorsque
le signal est caractérisé au moyen d’un analyseur de spectre.

Sv(f) caractérise les fluctuations d’amplitude et de fréquence, qui correspond a la densité spectrale
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du signal V (t) délivré par Poscillateur ().
On démontre que la pureté spectrale du signal est estimée par :
i

Sv(f) == [3(f —vo) +S4°(f — Vo) +SA>(f —vo)] .

La pureté spectrale du signal est la somme d’un pic de Dirac 8(f) centré sur sa fréquence nominale
Vo (la porteuse) et de sa densité spectrale de phase S§3(f) et d’amplitude SE5(f) de fagon & étre

aussi centrées sur V.

1.3 Caractérisation dans le domaine temporel.

La variance vraie est une autre représentation de la stabilité d’un oscillateur. Elle correspond au
carré de I’écart moyen a la moyenne d’une grandeur (voir équation [[@). De plus, grace a la variance
vrai ainsi qu’a la valeur moyenne de cette grandeur, nous pouvons décrire totalement la distribution

gaussienne du bruit.

0?(x) = ((x—(x))?) = () = (x)*. (16)

2 ; 19 18 2
o°(x) = lim N Z(Xj—ﬁ; Xi)“| . (17)
N représente le nombre d’échantillons pris pour calculer la variance et X;j les différents échantillons

de la variable aléatoire x.

Nous utilisons comme estimateur de cette variance, la variance de Allan. Elle peut étre calculée

dans le domaine temporel par :
/o o2
03(0) = 5 (- 7). (18)

avec Y, et Y, définis par ’équation (B). Ou encore dans le domaine des fréquences par :

o 4
oi(r):/o Sy(f)zsz?_ﬂi%ﬂ;)df. (19)

On peut ainsi la définir soit par sa séquence de calcul temporelle soit par sa fonction de transfert :

elle agit comme un filtre.

Il est possible de modéliser la variance d’Allan par une loi de puissance en T incluant les coefficients
hq. Ainsi, par I’étude des différentes pentes de la variance, nous pourrons remonter aux coefficients

du modele de la densité spectrale et ainsi caractériser ses différents bruits. On définit une loi de
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puissance pour la variance :
05(1) = Cut* avec p= —1— o et C, définis dans le tableau B2l (20)

Il est & noter qu'un des facteurs limitant de la variance d’Allan est : La variance de Allan est tres
sensible aux bases fréquences, elle semble ’étre beaucoup moins aux hautes fréquences. La variance
de Allan est lié au fait que le bruit blanc de phase et le bruit de scintillation de phase suivent
tous les deux une loi en T72. On définira f dans le tableau B comme la fréquence de Shannon, une

fréquence de coupure haute : f, = %

Pour caractériser les bruits basses et hautes fréquences. Il est possible d’utiliser d’autres estimateurs
de la variance vraie, dont les résultats pour chaque type de bruit suivent une loi de puissance
différente, permettant ainsi de mesurer simultanément tous les types de bruits. Nous ne citerons

que les principaux utilisés dans cette étude.

— La variance de Allan modifiée [38] [39] [40] :
Elle constitue une amélioration de la variance de Allan classique, en effet la variance d’Allan
modifiée distingue les bruits de fréquence en ™1 et en 12, et converge pour ces deux types de
bruits sans prendre en compte la fréquence de coupure haute.

Elle est définie par la séquence de calcul suivante :

Modaj(t) = 2—:]2 <_i(7i+n —Vi)2> : (21)

et sa fonction de transfert est :

sin®(tr f)

2 _
IF (DI = (e f)2n2sin?(me f)’

(22)

ou Tp étant le pas d’échantillonnage des écarts de fréquence et n = T/Tg.
La réponse de la variance d’Allan modifiée pour les différents type de bruit est donnée dans le
tableau
— La variance temporelle [41] :
Elle constitue un estimateur de la stabilité temporelle basé sur la variance d’Allan modifiée.
La variance temporelle est définit par :

02(1) =

Moda?(1). (23)
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Sy(f) h,2f_2 h,]_f_l hofo h+1f+l h+2f+2
2T[2h_2'[ ho h+1 [1,038+3In(2nfhr)] 3h+2 fh
oy(1) 3 2In(2)h, 21 ATRT2 ATRT2
11T[2h,2'[ h,1[27ln3—32ln2] hg h 1[24"’]2—9“’]3] 3h.o
2 + +
Moday (1) | g 8 at 8TET2 had
0_2(_[) 11T[2h,2'[3 h,]_'[2 [27In3—32|n2] M h+1[24ln2—9ln3] h+2
X 60 24 12 2412 8T

TaAB. 2 — Réponses de la variance d’Allan classique, de la variance d’Allan modifiée et de la variance
temporelle pour les différents types de bruit du modele en lois de puissance.

Elle est définie par la séquence de calcul suivante :

N—3nn-1 2

1
2 ; %Xi+2n+j—2Xi+n+j+Xi+j . (24)
=0 j=

(V) = g —an 1)

La réponse de la variance temporelle pour les différents type de bruit est donnée dans le tableau B
En pratique, la méthode de calcul basé sur la derniere équation a été appliquée. Nous avons vérifié

la concordance entre les résultats théoriques et expérimentaux suivant la variance employée.
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Annexe 1




Chapitre 2

METROLOGIE DU BRUIT DE
PHASE

Avant d’aborder 1’étude de notre lien optique en bruit de phase, nous allons examiner dans ce
chapitre les différents modes de fonctionnement d’un mélangeur équilibré “mixer” qui est 1’élément
principal des différents dispositifs employés pour cette étude. Nous analysons les effets des inter-
modulations engendrés par cet élément, qui seront mis en évidence par une série d’expériences.
Nous introduisons par la suite les principales méthodes de mesure de stabilité du lien optique en
employant le mélangeur comme détecteur de phase.

Enfin, nous décrivons les méthodes de mesure de stabilité des oscillateurs. Nous présentons plus
particulierement les imperfections inhérentes a la méthode utilisée pour comparer nos horloges entre

elles.

2.1 MELANGEUR

Le mélangeur est un composant essentiel des différents montages que nous avons réalisés. Il nous
parait important d’en rappeler le principe et les limitations.
Nous l'utilisons suivant deux modes de fonctionnement : en transducteur de fréquence et en détec-

teur de phase.

2.1.1 Présentation générale

La figure (21I) représente le principe d’un mélangeur doublement équilibré (Double Balanced Mixer
DBM) : Il est constitué d’un pont de diodes de caractéristiques aussi voisines que possible et de

deux transformateurs. Le nombre des spires des transformateurs est dans le rapport 1 a 2 entre
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]

F1a. 2.1 — Schéma interne du mélangeur équilibré.

FI

.

primaire et secondaire, la prise intermédiaire s’effectuant au milieu.

Le mélangeur se présente donc comme un dispositif a trois bornes d’acces (2 entrées, 1 sortie).
L’application principale de ce composant est la détection superhétérodyne. Dans ce type de fonc-
tionnement, I’acces “oscillateur local” (acceés OL) est celui sur lequel on applique le signal de niveau
le plus élevé. L’acces d’entrée RF est celui sur lequel on applique le signal radiofréquence de faible
puissance. L’acces FI est celui ou I'on obtient le signal résultant : signal & fréquence intermédiaire
(figure Z2).

Comme nous le verrons par la suite, nous utilisons les mélangeurs dans des modes de fonctionne-
ment différents de la détection superhétérodyne. En pratique les deux acces d’entrée sont dans nos
applications toujours saturés. D’autre part dans certains cas il est possible d’inverser les fonctions
de deux bornes comme montré sur la figure (E3]).

La borne FI est différente des autres bornes OL et RF par le fait qu’elle laisse passer le continu.

RF Fl Fl RF

*OL *OL

F1G. 2.2 — 1% configuration. FIG. 2.3 — 2¢™¢ configuration.

2.1.2 Principe de fonctionnement en superhétérodyne :

Bien que n’étant pas le mode de fonctionnement utilisé dans nos expériences, le mode superhété-
rodyne a l'avantage d’étre le plus simple a analyser. Sur cette base il est aisé de comprendre le
fonctionnement du mélangeur dans d’autres conditions. Le mode superhétérodyne est utilisé pour
transposer un signal de faible puissance Vgg (t) = /PreRoC0OSwrrt, Rop = 50Q de fréquence wrg & une

fréquence intermédiaire wg|. Ce signal est appliqué sur 'acces RF. Un signal de pulsation wop et
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RF FI
Vre (t) = v/PrrRoCOS WRrt —> %J —> Vi (1)

T

Vi (t)

oL
VoL (1) = v/PoLRoCOS o t J

Fi1G. 2.4 — Fonctionnement d’un mélangeur comme un superhétérodyne.

d’amplitude suffisante pour bloquer les diodes : VoL = /PoLRpC0S ot est appliqué sur ’acces OL.
La tension de sortie FI est :

Vi (t) = Vrr (1) signVoL ()], (2.1)
ou sign[VoL (t)] est la signe de la tension Vo (c’est a dire +1 ou -1)
En décomposant en série de Fourier, On peut écrire :
. 4 1 1
sign[VoL (t)] = . coswort — 3 cos3wo Lt + 3 cosbuwo t— -+ |.

Soit :

4 1 1
Vig(t) = EVRF(t). {coso)OLt - §cos3ooo|_t + 5 cosbwopt —---4-- } . (2.2)

Le mélangeur est équivalent a un multiplicateur analogique. La tension de sortie V|g(t) est la

superposition de signaux centrés sur les pulsations (2n+ 1)wor, N est un entier :

V||:(t) = %\/PHRO iCOS[(2n+1)Q)OLﬂ:(A)|QF]t. (23)

Dans le cas de la détecteur superhétérodyne, la seule composante utile est :

2
Vie(t) = =V PriRoCOS (oL — WrF)t.

Elle est extraite par filtrage.

2.2 TRANSDUCTEUR DE FREQUENCE :

2.2.1 Principe

Dans les différents montages que nous avons mis au point il est nécessaire d’effectuer des transposi-
tions de fréquence. La figure (2.5) montre un exemple de transducteur de fréquence réalisé avec un

mélangeur. Deux signaux de puissance suffisante pour saturer les diodes sont appliqués aux acces
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|||| FI RF

"1
e

VoL

—
VRF = VoL & VFy

KR

F1G. 2.5 — Fonctionnement d’un transducteur de fréquence.

OL et FI:
Vig (t) = /PriRo cos [wr t + ¢ (t)],

VoL (t) = v/PoLRo €os [wort + dor (1)],

En présence de deux signaux de forte puissance, I’analyse des fonctionnements est beaucoup plus

complexe que précédemment et en particulier I’équation (E3)) doit étre modifiée.

En premiere approximation, on peut assimiler la fonction du mélangeur a la multiplication analo-

gique des signaux d’entrée :

VRre (t) = +/PreRg Ccos [(—(JL)OL +(A)|:|)t — (I)QL(t) + ¢F|(t)] ++/PreRg CcOS [((JL)OL +(A)|:|)t +¢o|_(t) + ¢FI (t)] .

La puissance Prg dépend des puissances d’entrée et des pertes de conversion du mélangeur. L’équa-
tion précédente ne tient pas compte des harmoniques d’ordre élevé générés dans le mélangeur par

les non linéarités des diodes.

Finalement le signal utile est extrait par filtrage :

Vs = /PreRo €0s [(WoL + k)t + oL (1) + dri ()] (up mixer) (2.4)

Vs = v/PreRg COS [(—(JL)OL —+ WF| )t — (I)QL(t) +¢F) (t)] . (dOWﬂ mixer)

Dans le premier cas on parle de 'up mixer’, la fréquence est transposée a une valeur supérieure.

Inversement le ’down mixer’ abaisse la fréquence du signal.
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(n,m) VRe (t)

(1,1) V11008 [211(we; + WoL) + §ri (1) + dor (1)
) | Viacos[2m(we — WoL) +§Fi(t) — o (t

3,—1) V3,;|_ CcoS [21'[(30\)|:| — oL
)
)

l.

)]-
+3¢F (t) — doL(1)].
+ ¢r1(t) — 3oL ()]
+5¢F(t) — 3oL (1)].

V1_3€0s[2TT(Wr| — 3oL
V5308 [2T1(50F | — 3woL

~— | — | — |~ —

TAB. 2.1 — Les effets des intermodulations sur le signal de sortie du transducteur.

2.2.2 Les intermodulations :

Dans ’analyse du comportement réel, il est nécessaire de tenir compte des harmoniques des signaux

d’entrée [A2]. Seules les harmoniques impaires sont & prendre en compte. On obtient :

VRe(t) = z z Vim€os [(Nwg + Mo )t +nde (t) +mbor ()] (2.5)

neN impaire meZ impaire

Les Vym dépendent de la puissance de signaux d’entrée et des pertes de conversion du mélangeur.
L’analyse approximative précédente ne retient que les harmoniques tels que n=1 et m=1. Nous
voyons que d’autres harmoniques peuvent participer au signal de sortie (voir Tab EI).

Par exemple, supposons que 'on désire transposer un signal & 10 MHz portant une information
sous forme d’une modulation de phase a une fréquence double de 20 MHz.

Différentes intermodulations vont engendrer un signal a 20 MHz dans la bande du filtre.

Le signal de sortie est la somme vectorielle de ces différentes composantes. Seul le mélange n=1 et
m= 1 est intéressant, il transforme l'information ¢ (t). Les autres mélanges viennent perturber la

transmission de I'information en rajoutant des termes supplémentaires 3¢ g, 5¢F; - -

2.2.2.1 Mise en évidence expérimentale d’effet des intermodulations :

Apres avoir introduit le fonctionnement d’un transducteur, une série des expériences nous permet
de le mettre en évidence.

Un signal de battement de 'ordre de 20 kHz est obtenu par mélange entre les deux synthétiseurs
identiques pilotés par la méme référence (voir figure [Z0).

A la sortie du mélangeur le spectre du signal & 20 MHz, contient un signal & 20 MHz + Af qui
correspond au signal souhaité n =1, m= 1. Mais 'on observe également des raies & 20 MHz — Af
n=1 m=-1et 3Af n=3, m=—1 (—Af, 3Af,...). Les deux tableaux (22 et 3] représentent la
pureté spectrale mesurée a ’aide d’un analyseur de spectre pour les deux configurations possibles

(figure et Z3).
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LO (dBm) | RF (dBm) | 20 MHz —Af | 20 MHz +Af | 20 MHz +3 Af
8 8 ~19,8 —4,2 ~18,8
8 0 —20,3 ~7.3 —39,9
8 5 —23,6 ~11,6 46,75

TAB. 2.2 — Pureté spectrale mesurée a ’aide de la lére configuration : entrées LO et RF.

Le meilleure taux de réjection est constaté pour la deuxieéme configuration ou les acces d’entrée
sont OL et FI. Il est de l'ordre de 19,7 dB (ordre n=1, m=—1) et 26,4 dB (n =3, m= —1). Dans
la premiere configuration, le taux de réjection est de l'ordre de 15,6 dB (n=1, m= —1) et 14,6

dB(n=3, m=-1).

50Q
| 10MHz+Af dﬁ 21,4 MHz
; /\/ out RF@ IF \ Analyseur
Af= 11 6 dBm g 8 dBm de spectre
2

0 kHz - T-1000 SLP-21.4 HP 8591A
! ref | 10 MHzi
| @) ext
. 13415Bm |
. + T-1000
110 MH |
S int
| 4% ; 8,1 dBm
. 1136dBm
- Synthetiseur
- HP8e62A | 00

20MHz —Af 20MHz+Af 20MHz + 3Af

F1a. 2.7 — Spectre a la sortie du mélangeur (20 MHz).

Pour mettre en évidence l'influence de ces intermodulations [42] sur les performances de nos sys-

temes de controle du trajet optique, nous avons réalisé I'expérience décrit sur la figure (E§). Ce
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LO (dBm) | IF (dBm) | 20 MHz —Af | 20 MHz +Af | 20 MHz +3 Af
8 8 —22,3 —2,58 —29,3
8 0 ~26,5 ~6,96 —38.,7
8 5 —35,4 ~11,5 48,38

TAB. 2.3 — Pureté spectrale mesurée a ’aide de la 2 éme configuration : entrées OL et FI.

montage simule I'un des correcteurs que nous avons étudiés (voir chapitre 3).

La fibre optique est simulée par un déphaseur commandable en tension (DCT) au quel on applique
une modulation. Le premier mélangeur est un transducteur de fréquence qui permet de porter
Iinformation utile & 20 MHz. Le deuxiéme mélangeur démodule le signal. A sa sortie la tension

doit étre une recopie de la modulation appliquée au DCT.

Les deux courbes (Z9) et ([ZIM) représentent les effets des intermodulations engendrées dans le
premier mélangeur (M1). Dans la premiere configuration ot le signal RF de faible puissance (0 dBm)
est appliqué au l'acces d’entrée FI du mélangeur M1 (mode en superhétérodyne), on constate que le
signal démodulé a la méme forme que le signal modulé. Cependant lorsqu’on applique une puissance

RF de 8 dB (mode en transducteur), nous constatons une déformation du signal démodulé.

— _[T1000 [(T-1000 fatematr
Q L — J L = J Lvarlable

U =100 MHz

Modulateur
de phase

200 MHz

Démodulateur
de phase

VS
Oscillo

Fic. 2.8 — Modulation et démodulation de la phase.

Cette analyse tres simple nous a permis de mettre en évidence 'influence des intermodulations.
Nous verrons au chapitre 3 que méme dans le cas de la configuration 2, ces intermodulations vont

limiter les performances des systemes de controle de variation de phase de la fibre.
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Fiag. 2.9 — Effets d’intermodulations, 1 ere Fig. 2.10 — Effets d’intermodulations, 2
configuration : mode en superhétérodyne. eme configuration : mode en transducteur.

2.2.2.2 Propriétés de conversion

Par définition, les pertes de conversion y du mélangeur sont définies comme le rapport entre la

puissance du signal obtenu a la fréquence intermédiaire et celle du signal RF :

Pri 4
= — = — =3,9dB.
Pre 14 ’

En pratique les pertes sont supérieures a cette valeur. D’une part la fonction qui multiplie le signal
Vre differe de la fonction sign(Vo (t)). La saturation des diodes n’est en effet pas toujours complete.

D’autre part il faut également tenir compte des pertes des diodes et des transformateurs.

Le graphe suivant présente les pertes d’un mélangeur mesuré a 200 MHz en fonction de la puissance

Prr. Dans nos montages pratiques les mélangeurs sont utilisés en mode saturé :

5 dBm < Pgrr < 11 dBm. Les pertes de conversion du mélangeur sont donc de 'ordre de 8,5 &4 9 dB.

2.2.2.3 Isolation :

C’est le rapport des puissances appliquées a 'une des voies et la résiduelle existante sur les autres

voies, on Iexprime en dB. Le meilleur isolement s’obtient entre les voies OL et RF.

Ces isolements sont de 'ordre de 57 dB entre les voies LO-RF et 54 dB entre LO-IF pour une

fréquence de fonctionnement a 100 MHz.
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Pertes de conversion en dB
|
{=)
T
1

10 i i i ; ;
2 4 6 8 10 12 14
Puissance source 100 MHz (dBm)

F1G. 2.11 — Les pertes de conversion d’un mélangeur.

2.3 DETECTEUR DE PHASE :

Les deux signaux d’entrée appliqués au mélangeur sur les acces RF et LO sont de méme fréquence

et en quadrature de phase (figure ZT2).

FI RF
Ve(t) = sinfct + ()] > % -/ (t)ad (1)

sinfoot 4 7]

Fi1G. 2.12 — Fonctionnement d’un mélangeur comme un détecteur de phase.

Un filtrage passe-bas élimine les termes centrés sur les pulsations 2nwoy .

Si ¢ <« 1 rad on obtient alors le signal démodulé :

V(1) = kg Sind(t) ~ kod(t). (2.6)

ko est la sensibilité du mélangeur, elle s’exprime en V/rad, elle dépend des puissances d’attaque du

mélangeur.
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La sortie du détecteur de phase est donc directement proportionnelle & la déviation de phase ¢ de
son entrée. Le détecteur de phase a également une sensibilité a la modulation d’amplitude due au

déséquilibre des diodes, en effet la tension Vs(t) dépend a la fois de 'amplitude A(t) et de ¢(t).

2.3.1 Mesure du bruit de phase de quadripdle
2.3.1.1 Synoptique du banc

Considérons un quadripole (DST) dont on souhaite caractériser le bruit de phase. On utilise le
montage suivant :

La puissance d’une source stable est partagée entre les deux bras du banc de mesure. Dans I'un de
ces bras on place le DST. Dans l'autre un déphaseur manuel permet d’assurer la quadrature des
signaux aux acces du détecteur de phase. Il est parfois nécessaire de placer des amplificateurs pour
isoler les deux bras et pour fournir une puissance suffisante pour saturer le mélangeur.

Apres filtrage passe-bas, les fluctuations de phase A apportées par le DST sont converties en

fluctuations de tension AV.

DST

L5h>
_1 AV S (1)
Vs FFT

\\ HP 3562A

Vo = Amplificateu
0 =100 MHz L faible bruit Ox(T)

Oscillateur local —
) ’—ZT —D Multimétre
Sefram 7400

+_

——

déphaseur Amplificateur
d’isolation

Fi1c. 2.13 — Le banc de mesure du bruit de phase.

Cette tension est ensuite amplifiée par un amplificateur faible bruit, a sa sortie le signal Vg s’écrit :

Va(t) = G [k (1) +en(1)] (2.7)

avec G est le gain de 'amplificateur faible bruit et en(t) le bruit de tension provenant du mélangeur
et de 'amplificateur. Ce bruit va limiter la sensibilité de la détection.
Deux méthodes de mesure spectrale et temporelle permettent de caractériser la stabilité du DST

a court et a long terme, en mesurant la tension a la sortie de I’amplificateur faible bruit, soit par
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Panalyseur FFT (transformée de Fourier rapide) on obtient alors directement la densité spectrale
de puissance de fluctuations de phase Sy(f), soit a 'aide d’un voltmetre on mesure les variations
de tension Vs, qui sont traduits en variation de phase Ad, on obtient apres la déviation des écarts

de temps Ox(T).

2.3.1.2 Calibrage du ky

Pour mesurer la sensibilité du mélangeur kg, on utilise le montage (Fig. 214 :

Oscillateur local

500 |

211(V — Vp)t Oscilloscope

Synthétiseur

Fic. 2.14 — Calibrage de la sensibilité du mélangeur.

On réalise un battement de fréquence vy, entre les deux signaux d’entrée. On obtient alors en sortie

un signal périodique dont on détermine la pente % au passage par zéro. On en déduit

1 AV
¢_2Tl\)b At

Typiquement pour les mélangeurs que nous utilisons k¢ est de I'ordre de 0,2 V/rad.

2.3.1.3 Bruit du banc

Pour déterminer la limite de sensibilité du banc, on réalise une mesure sans DST. Un exemple de
mesure de palier est donné figure (ZI0)). Le palier de bruit blanc de ce banc pour des fréquences
de Fourier supérieures & 1 kHz est de —162 dB rad?/Hz. Pour les faibles fréquences de Fourier ce

palier est degradé par un bruit en 1/f avec Sy, = —134 dB rad®/Hz & 1Hz.
Soo(f) =3,98.10 M1 +1.1071°  [rad?/Hz], (2.8)

ce qui correspond a une densité spectrale des fluctuations relatives de fréquence de :
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dBrad?Hz 1

A

vy
| L i P

| S O ] ] T
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Fi1G. 2.15 — Bruit de phase du mélangeur et de 'amplificateur UFB.

3,98.10%0f + 1.10~2f2.

Sy(f)

tion des écarts de temps pour

évia

3

, la d

Annexel)

9

En considérant les résultats du tableau (Tab.2

ces différents types de bruit est :

(2.9)

Ox(T) = 3,56.10 33172 1 4,92.10 6.

Dans nos expériences nous utilisons un amplificateur faible bruit (UFB) congu par F.Lardet-

Vieudrin [43].

Nous avons mesuré le bruit de tension de I'amplificateur a faible bruit, qui se traduit par un bruit

blanc de phase rameéne & 'entrée de l'ordre de 1,58 nV /rad, équivalent & 7,92 nrad/+/Hz compte

tenu de la sensibilité du mélangeur (voir Fig. 2.15) :

La sensibilité ultime d’un tel banc est donnée par le bruit de 'amplificateur faible bruit dont

I'impédance d’entrée est égale a I'impédance de sortie du mélangeur équilibré.
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2.3.2 Mesure d’un oscillateur

La méthode de mesure par asservissement de phase est tres utilisée (figure ZT0]). Elle consiste a
démoduler le signal pour avoir acces aux fluctuations de ¢(t) ou aux fluctuations de fréquence %
de Toscillateur a étudier.

La boucle de phase consiste a asservir un oscillateur de référence de méme fréquence que le signal
a tester dont la fréquence puisse étre commandée électroniquement, au moyen d’une boucle de

verrouillage de phase. L’asservissement de phase maintient en quadrature les signaux issus des

deux oscillateurs [44].

Oscillateur en test

Sin((ﬂt + (I)l)

—\ Analyseur
FF

Oscillateur
de référence

sin(wt + §ref)

Fi1c. 2.16 — Maintient de la quadrature par une boucle de verrouillage de phase.

Le détecteur de phase délivre une tension V7 :

Va(t) = kg [92(t) — drer ()], (2.10)

1 et drer sont respectivement les fluctuations de phase du signal & mesurer et de la référence.
Ce signal d’erreur est amplifié, V, est proportionnel aux fluctuations de fréquence des deux oscilla-
teurs pour les fréquences de Fourier situées a l'intérieur de la bande passante d’asservissement et

proportionnel aux fluctuations de phase a 'extérieur. En notation de Laplace, le signal V5 est de la

forme :
Va(p) = 15 [91(0) b () (2.11)
2p_l—|—H 1(P) — Pref (P)], .
ol Kg le gain de l'amplificateur et H = %, avec ki la sensibilité de l'oscillateur VCO. Cette

équation est démontrée dans I’Annexe 2.
La densité spectrale des fluctuations de phase ou des fluctuations de fréquences s’obtient a partir

du spectre de la tension V3 et en tenant compte de I’équation (ZITI).
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La limitation de la pureté spectrale mesurable est évidemment celle de 'oscillateur de référence,
mais si l'on tient compte du bruit de 'amplificateur faible bruit et de la sensibilité du mélangeur,
il apparait que dans le meilleur des cas le palier de bruit S¢(f) mesurable est de 'ordre de —170

dBrad?Hz 1.

2.4 METHODES EXPERIMENTALES DE CARATERISATION
DES OSCILLATEURS DANS LE DOMAINE TEMPOREL.

Nous examinons dans ce paragraphe les méthodes de mesure faisant appel soit a deux oscillateurs
(asservissement, battement), soit a trois oscillateurs (méthode qui utilise 2 mélangeurs et une
triangulation). Les comparaisons de trois oscillateurs réalisées simultanément, donnent la possibilité

d’obtenir le bruit propre de chaque oscillateur.

2.4.1 Mesure par battement

On peut décaler les deux oscillateurs de fagon a obtenir une fréquence de battement vy (voir
figure ZI7). Cette fréquence vy, sera comptée avec une résolution de I'ordre de 2-107°1~1 (horloge
interne du compteur réciproques est de 500 MHz) si ’on augmente la pente du signal BF par une
amplification suffisante (G=1000 typiquement). Cependant, cette fréquence v, étant une fraction
de la fréquence de l'oscillateur, la résolution sera augmentée d’autant, si bien que la résolution du
compteur n’est plus une limite de mesure. En effet, si ’on considére la mesure de deux oscillateurs a

100 MHz pouvant étre décalés de 1 kHz, 'amplification est alors de 5000 et la résolution compteur

de Pordre de 4-10"1311,

Oscillateur 1
2TVt
Fl
RF % Compteur
~ de fréquence
Oscillateur 2 Vb Amplificateur f
oup faible bruit clock

Fia. 2.17 — Mesure par battement.
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2.4.2 Mesure de 3 oscillateurs utilisant deux mélangeurs.

La méthode de mesure DMTD (dual mixer time difference) a été développée au NIST ’National
Institut of Standards and Technology’ [45]. Ce dispositif, qui permet la caractérisation dans le
domaine temporel, nécessite une paire d’oscillateurs de méme fréquence et un synthétiseur. Le

schéma de principe de comparaison est présenté dans la figure (2ZZT5]).

Oscillateur DST

: C t
sin(2rvet + (1)) % omparateur
Oscillateur local 3> A start
- compteur = calcul
Sin(2m(vo — vy )t + B(t)) T stop
. Y
Oscillateur de référence . Comparateur

sin(2mvot)

F1a. 2.18 — Schéma de principe du systeme de mesure a deux mélangeurs.

L’oscillateur de référence et 'oscillateur sous test (DST) génerent respectivement des signaux a la
fréquence Vo : sin(2mvot) et sin(2mvot + ¢ (t)). Un oscillateur local génére le signal a la fréquence vo—
Vp : SiN(21(vg — Vp )t +-6(1)). Deux transducteurs de fréquence “down-mixer” délivrent respectivement
chacun signal sin(2rvpt — B(t)) et sin(2mvpt + ¢ (t) — O(1)).

Ces deux signaux de battement vy, sont amplifiés et des impulsions sont engendrées a chaque passage
a zéro du signal. Les impulsions ainsi produites sont utilisées pour déclencher un compteur utilisé
en intervallometre. L’écart de temps entre les passages a zéro de deux signaux de battement est

donné par :

Vp o
— 4+ —,
Vo 2Tvg

X(t) = At

ou At =t — 1ty est le temps affiché par le compteur, ® est la différence de phase totale entre les deux

voies introduites par le systeme.
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Le bruit de ce systeme de mesure est donné par :

oy(1) =10 Bt1, pour 0,1 < T < 103

Les différents systémes de mesures précédemment décrits ne permettent pas de caractériser un seul
oscillateur mais seulement une paire d’oscillateurs. Pour déterminer la stabilité d’un seul oscillateur,
si ces oscillateurs sont de construction identiques, alors le résultat doit étre divisé par v/2. Si 'un
des deux est meilleur que 'autre, il ne peut donc pas étre mesuré. Nous proposons dans la suite

une méthode qui permet d’avoir acces aux fluctuations d’un seul oscillateur.

2.4.3 Mesure par triangulation

La méthode de mesure par triangulation consiste a effectuer des mesures par couple de deux oscil-
lateurs, en utilisant le schéma de principe de la figure ([LT4] chapitre 1). Elle permet d’avoir acces
aux caractéristiques de chaque oscillateur et, ce qui est le plus important, au meilleur d’entre eux.
Chacune des sorties est mesurée simultanément par un compteur qui fournit des échantillons de
fréquence relative y et I'on calcule la variance d’Allan oy(T).

La non simultanéité des mesures conduit a des résultats erronés comme par exemple des variances
négatives [46].

Si les sources de bruit sont corrélés, un algorithme de “cross-variance” a été développé par J.Groslombert
H1).

géme

La méthode de triangulation s’apparente a la méthode DMTD, car la comparaison est implicite

pour le banc de la figure (EZI5]).

2.5 Conclusion

Apres avoir examiner les deux modes de fonctionnement d’un mélangeur comme un transducteur
de fréquence et comme un détecteur de phase, nous avons mis en évidence des effets des intermodu-
lations engendrés par un transducteur de fréquence. Ces phénomenes limiteront les performances
des systemes de controle de variation de phase de la fibre optique.

Nous avons introduit, par la suite des méthodes de mesure de bruit de phase permettant de ca-
ractériser notre lien optique. Une sensibilité ultime du banc de mesure est de 'ordre de —162 dB
rad? /Hz est donné par le bruit de amplificateur UFB.

Enfin, nous avons étudié des méthodes expérimentales de caractérisation des oscillateurs permettant

de restituer directement les variations relatives de fréquence de chaque oscillateur a partir de leurs
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inter-comparaisons.
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Annexe 2

1 Mesure par asservissement de phase

Les signaux attaquant le mélangeur équilibré sont en quadrature, le signal V1 a la sortie du filtrage

est :

Vi(p) =ko[d1(p) — drer (P)],

La tension de sortie Vo de 'amplificateur est :

Va(p) = kokg[1(p) — d2(p) — bc(p)];

Kg le gain de 'amplificateur.

La correction appliquée a 'oscillateur de référence est :

Ks
¢C = _VZ(p)7
p
avec K¢ la sensibilité de l'oscillateur VCO,
soit
e = T [91(p) — 02(D)]
c — 1+H 1 p 2 9
avec H = kfkpgk‘p. ce qui conduit a :
kgkg

En termes de densité spectrale :

2
Sef) = (124 ) [5(1)=S4.(1)].

Pour les fréquence de Fourier situées a ’extérieur de la bande passante de ’asservissement
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(kikgky > p) : H — oo

41

(1) = G 1 [S0a(1) ~ Sux(1)]

Pour les fréquence de Fourier situées a l'intérieur de la bande passante de I'asservissement

(kikgky < p) :H—0

Sv, () ~ k3kg [Spy () — S, ()] -

La connaissance du spectre de phase Sy, a mesurer passe par la mesure de la densité spectral de
tension Sy, au moyen d’un analyseur de spectre et par la connaissance des coefficients : Kg, k¢ et la

. 1
fonction du transfert G-

1.1 Calibrages :
1.1.1 Coefficient kj :

La détermination du gain de 'amplificateur de contre réaction fait appel a la mesure de sa fonction

de transfert. Dans une bande de 100 kHz, correspond a un bruit blanc de phase.

1.1.2 Coefficient ky :

En boucle ouverte, on mesure la sensibilité du mélangeur de la méme facon que décrit dans le

paragraphe précédant.

1.1.3 La fonction 1/(1+H) :

<:>___

\ 2 % % iy

X -G 8
_|V3 =,

m= % S

F1G. 1 — Injection du bruit dans la boucle.

A la sortie de I'amplificateur de la boucle en insére un sommateur et a ’aide d’'un FFT en introduit

une tension ey de bruit blanc dans la boucle.
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= (1) So0+ (299) o0 500

. . Sv. .
On mesure entre les deux voies de 'analyseur la fonction de transfert S_ez’ comme il montre le

montage ([I).
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Chapitre 3

LIEN OPTIQUE ET
PERFORMANCES

Nous présentons tout d’abord le systéme émetteur-récepteur et les fibres mis en place pour réaliser
notre lien optique.

Ensuite, nous avons caractérisé ce lien sur un aller-retour en terme de stabilité a court et a long
terme. La stabilisation a long terme du lien sera analysée, en développant trois systemes électro-
niques de controle. Les descriptions détaillées de ces systemes, leurs résultats expérimentaux et leurs
performances seront présentés en terme de bruit de phase et de stabilité temporelle et thermique.

Enfin nous proposerons des perspectives futures.

3.1 DESCRIPTION DU LIEN

3.1.1 Systeme optique choisi

Le systeme d’émission-réception utilisé est composé d’un émetteur et d’un récepteur commercial
de type RFO 51000-DFB de RFPA [4§].

L’émetteur est constitué d’une diode laser a contre réaction distribuée DFB ’Distributed Feed
Back’ "fibrée”, de type FU-4365SDF de chez Mitsubishi. Elle présente les caractéristiques suivantes :
longueur d’onde A =1,3 pm, courant de modulation Imeq typiquement de 'ordre de 20 mA, puissance
optique typiquement de l'ordre de Popt =3 mW et un rendement nt =100 mW/A. Son spectre
d’émission est monomode. Un circuit spécialement congu permet la modulation directe du courant
de la diode dans la gamme 5 MHz-1 GHz.

Les fibres optiques utilisées sont des fibres standard télécom SMF 28 monomode a 1,3 pm, munies

de connecteurs FC/APC ou SC/APC. Elles sont caractérisées par un diametre de coeur de 9 pm,
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Plage de fréquence (MHz) 5-1000
Longueur d’onde (nm) : 1360

Typ. 1310

Min. 1290

Puissance optique de sortie (mW) 2 <Popt <4

Puissance maximale d’entrée (dBm) 20

Bruit d’intensité relatif RIN (dB/Hz) —135

Type de connecteurs optique SC/APS ou FC/APC
Perte die a la fibre optique (dB/km) 0,4
Perte diie aux connecteurs optiques (dB/paire) 0,5
Plage de température ( C) -20 C +-60 C

TaAB. 3.1 — Caractérisation du module d’émision-réception de chez RFPA.

et une gaine de 125 pm.

Le récepteur est constitué d’une photodiode PIN InGaAs polarisée en inverse, munie d’un circuit

de polarisation et d’'un amplificateur RF a faible bruit.

Le tableau ci dessous récapitule les principales caractéristiques de ces dispositifs.

3.1.2 Mise en place du réseau de fibres

Un réseau de fibres optiques reliant les trois laboratoires Bisontins a été installé sur le site univer-
sitaire par I'entreprise RSI. Les fibres optiques sont enterrées a une profondeur de 30 cm dans une
gaine qui passe dans une canalisation.

Nous avons schématisé les connections optiques existantes entre les laboratoires (voir Annexe 3),
en prenant le soins de tester les fibres optiques ainsi que les épissures, nous avons mesuré les pertes
des lignes ainsi que les coefficients de réflexion du systeme optique. Par ailleurs, nous avons vérifié
les systemes optiques en terme de réflexion Si; et en transmission Sp1. Le résultat de ces tests est

présentée dans les figures ( BI).
Sur chaque lien optique, il existe trois épissures, une a chaque bout et une intermédiaire.

Le nombre de fibres du faisceau est 24 et autorise d’autres applications (par exemple : application

au réseau informatique entre ces mémes laboratoires) qui peuvent étre étendues a d’autres projets.

3.2 CARACTERISATION DE LA STABILITE DE LA LIAISON

Nous exploitons la méthode de mesure du bruit de phase décrite dans le chapitre 2, pour caractériser

la stabilité de notre lien.



3.2 CARACTERISATION DE LA STABILITE DE LA LIAISON 67
CH1 S44/M 10g MAG 10 dB, REF O dB e —285.001 dB
CH2 S54/M log MAG 5 dB/ REF -5 dB en=lbEFd  dB
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i B e e ~ 1 -25.718 dB
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1.000 00Q MHz

STOP

| | |

000.000 000 MH=z

F1a. 3.1 — Les parametres S12 et S21 du systéme optique (a4 100 MHz S11=-29 dB et Sy;=-4,5 dB.

3.2.1 Mesures sur un aller-retour

La caractérisation d’un lien optique a été réalisée grace au montage suivant :

L’émetteur situé au LPMO est modulé par un signal de référence a 100 MHz. Ce signal est démodulé

au LAOB puis réinjecté dans une autre fibre. En sortie du récepteur du LPMO, le signal a 100 MHz

aura effectué un aller-retour. On suppose que le déphasage ¢ ; apporté par une fibre est le méme

pour tout le faisceau car les fibres sont identiques et installées dans la méme gaine.

Le détecteur de phase 'DP’ fournit une tension Vs proportionnelle & 2¢ ¢ (voir chapitre 2 section 2).

En pratique, il est nécessaire de respecter les niveaux de puissance de chaque composant. Pour cela

on ajoute des amplificateurs et des atténuateurs, afin de saturer I’entrée du mélangeur avec des

signaux de 'ordre de 8 dBm.
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Oscillateur loca LPMO ¢ LAOB

(o)== 1.0

U =100 MHz <|)f Utilisation
3 O
[Zj A ; E
DP ' fibre!
OL RF
Ampli  FI
d'isolation

—~How

F1G. 3.2 — Banc de mesure de bruit de phase d’un lien optique entre le LPMO et le LAOB.

Un oscillateur de référence a la fréquence 100 MHz de marque AR électronique délivre un signal
d’une puissance de 'ordre de 9 dBm. Ce signal est réparti en deux voies par un diviseur de puissance
de type T-1000 (Mini-circuits) qui présente une atténuation 3,4 dB. Le signal issu de 1'une de ces
voies effectue un aller-retour entre le LPMO et le LAOB via la liaison optique. Le systéme optique
émetteur-récepteur présente une perte de 3 dB sur une longueur de 1 km. Ce signal est alors
amplifié par un amplificateur a faible bruit (type AM de Macom), de gain 12 dB afin de saturer la
voie RF du mélangeur. Cet amplificateur joue aussi le réle d’isolateur. L’autre signal de sortie du
diviseur de puissance est utilisé comme référence pour la mesure de bruit de phase. Un déphaseur
manuel permet de régler la quadrature de phase. A la sortie de déphaseur, le signal est amplifié

pour attaquer la voie LO du mélangeur qui est alors saturée.

Le signal BF délivré par le mélangeur est filtré (filtre passe-bas a 1,9 MHz), puis amplifié par un

amplificateur ultra faible bruit (UFB) avant d’attaquer le systéme de mesure (FFT ou voltmetre).
Nous avons mesuré les fluctuations rapides de phase avec et sans le lien optique (voir figure B3).

Sans le systeme optique, on trouve le plancher du banc de mesure qui correspond au bruit du
mélangeur : bruit flicker de phase de 'ordre de —134 dB [rad?/Hz] &4 1 Hz et un bruit blanc de
phase —162 dB [rad?/Hz].

Avec le systeme optique, le bruit de phase est donnée par :
So(f) =7,94-10"13F1+1,99.10 " [rad?/Hz]. (3.1)

La limitation du bruit blanc de phase & —137 dB rad?/Hz est diie au RIN de la diode laser (voir
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f) dBrad’Hz 1!
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Fia. 3.3 — Comparaisons du bruit de phase avec et sans liaison optique.

figure dans chapitre I), & partir des fréquences de Fourier (f> 10 kHz) on dégrade la stabilité de
transfert du maser a hydrogene (figure B3).

Le bruit flicker de phase & 1 Hz est de I'ordre de —121dB rad? /Hz. Ces fluctuations proviennent
essentiellement du bruit d’intensité du laser (RIN) (voir chapitre 1). Cette limitation est jugée
acceptable. En effet, nous cherchons a transmettre la stabilité a moyen et long terme. L’amélio-
ration de la stabilité a court terme (bruit de phase) passera par l'utilisation de sources laser plus
performantes.

La densité spectrale des fluctuations relatives de fréquence est :
Sy(f)=17,94-10"%f"1 11 99.10 %
ce qui correspond & une déviation des écarts de temps :
Ox(1) = 1,5-10 154 1,59 .10 1672, (3.2)

Par la méme, nous avons effectué un relevé de la température sur la fibre optique durant une semaine

entre le LPMO et le LAOB. La figure (B4]) représente la mesure des fluctuations thermique de la
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fibre optique. On note des variations journalieres de l'ordre de 1°C et également une dérive a long
terme de plusieurs °C. Ces résultats sont données ici seulement a titre d’exemple. Suivant la période

de I'année des variations plus important peuvent avoir lieu.

Température
-~ (Sa}
T T

w
T

9 i ! i ! i i !
00:00 00:00 00:00 00:00 00:00 00:00 00:00 00:00 00:00
Date HH:MM

F1G. 3.4 — Fluctuations thermique de la fibre optique.

3.2.2 Mesure de la stabilité a long terme

Un multimetre est placé a la sortie de 'amplificateur UFB. Il permet de mesurer les fluctuations
de tension proportionnelles aux fluctuations de phase introduites par la fibre optique.

V()

q)f = m, a 2kTt prés (33)

D’apres la relation (4) en annexe 1, I'écart de temps est :

V()

= 794210 2V1). 4

avec Ky = 0,2 V/rad vo =100 MHz et G = 501.

L’écart type des fluctuations temporelles “Time deviation”0y(t) est présenté dans la figure (B5]) sans
correction en fonction du temps d’intégration. Ces fluctuations temporelles vont limiter la "stabilité
transférable”. Cette limitation est présentée sur la figure (BH).

A partir de 100 s, le lien sans correction entraine une dérive, qui sera corrigée lorsque ’asservissement
de phase est activé.

Le passage du domaine temporel au domaine spectral nous conduit a vérifier la mesure du bruit de

phase Sy (f) du systeme optique donnée dans le figure
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F1c. 3.5 — Stabilité temporelle (déviation d’écart de temps Ox(T)) sans correction.
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F1G. 3.6 — Stabilité temporelle (déviation d’Allan oy(T)) sans correction.

La figure B représente le transformée de Fourier rapide (FFT) des données temporelle brutes et

son dérive. Un filtrage de Kalamn a été utilisé pour supprimer la dérive quadratique de phase.
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Fi1c. 3.7 — Bruit de phase sans la correction.

Il semble que le spectre de la dérive déterministe masque le bruit. Si 'on considere le spectre des
résidus apres élimination de la dérive on trouve un bruit de phase en f 1 tel que
Se(f)= —120 dBrad?/Hz & 1 Hz ce qui & 2 dB pres est cohérent avec la mesure de bruit de phase

présenté sur la figure 3.4.

3.3 STABILISATION A LONG TERME.

3.3.1 Introduction.

La stabilité a long terme du lien optique est essentiellement limitée par les variations de la phase
du chemin optique du réseau fibré. Pour corriger ces variations, il est nécessaire de compléter le
dispositif par un systéme électronique de contréle qui corrige les fluctuations de phase introduites
par la fibre. Evidemment, ce systéme de compensation ne doit en aucun cas ajouter des bruits
supplémentaires. Plusieurs systemes de controle peuvent étre envisager. Nous avons testé trois

techniques de correction qui sont décrites dans la suite.

3.3.2 Principe général des correcteurs.

Les deux premiers correcteurs sont basés sur le principe suivant :

Le signal de référence est envoyé au site de réception via une fibre. Le signal regu est divisé en
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Oscillateur local v
m—e—CO TR
DCT L
utilisation
Détecteur || R O E

de phase

L

F1c. 3.8 — Le principe du compensateur de phase.

deux voies : une pour l'utilisation, I’autre est envoyée au site émetteur via une deuxieme fibre
optique. Au site émetteur, la phase du signal qui a effectué un aller-retour est comparée a celle de
Poscillateur de référence. Un dispositif de détection de phase (voir figure B8] qui sera détaillé par
la suite génere une tension d’erreur qui apres intégration, commande un déphaseur commandable

en tension inséré dans la voie principale.

On admet que les variations de phase pour les deux fibres qui sont positionnées dans la méme
gaine sont identiques et completement corrélées. Le détecteur de phase ne peut pas étre un simple
mélangeur. En effet le schéma de la figure (BI0) utilisant une détection directe & 100 MHz ne peut

pas fonctionner.

b

Oscillateur local v
¢ref Aq) E O R
DCT l_>¢out
DP utilisation
X)+— R O E

Lone]

F1G. 3.9 — Le principe du compensateur de phase qui utilise un DP a 100 MHz.

On peut représenter les variations de phase par le schéma de la figure (BI0) :

La phase du signal regu est :

bout = Pret +Ad + P+ (3.5)



74 LIEN OPTIQUE ET PERFORMANCES

> kV A¢
¢ref _46—{) E R

& o
H(X){ O R

V.
ng

Fi1a. 3.10 — Schéma synoptique de la variation de phase du compensateur qui utilise un DP a 100
MHz.

— Qout

D=

La phase du signal qui a effectué un aller-retour est :

¢r :¢ref +A¢+2¢f- (3-6)

La tension fournie par le détecteur de phase est :

V= —kg (A0 +201). (3.7)

Cette tension est intégrée puis injectée au niveau de la commande électronique du déphaseur DCT.

Ad = —kikyg (Ad +2¢+)

ky étant la sensibilité du DCT et ¢ est la fonction de transfert de I'intégrateur, soit :

T os
On a donc au site de réception :
e = bt + T b (39
En terme de densité spectrale :
S0 1) = S0 (14| 1S ), (3.10)
1+kokyg(f)
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L’intégrateur est tel que pour les basses fréquences on a kykyg > 1, et donc :

Stou (F) = Sprer (F) + S (). (3.11)

La fluctuation ¢+ n’est donc pas corrigée. Il est évident que ce dispositif ne convient pas. Il faut

donc complexifier le systeme.

3.3.3 Premiere version du systeme de base pour la compensation de phase

Pour contourner le probleme précédent, le montage le plus simple utilise un “up-mixer” avec une

détection a 200 MHz (voir figure BIT]).

Oscillateur locale ¢+

—1 Ad E C> R

utilisation
Vo DCT b .

M1
FI
X2 OL@* R O E
RF
X0
v

DP

oL
RF

Fl

o
7

Fia. 3.11 — Schéma de principe d’un compensateur de phase basique.

Intégrateur

3.3.3.1 Détermination des équations du systéme

En terme de fluctuations de phase. On peut se contenter d’une analyse statique ou I'on néglige le
retard apporté par la fibre. En effet ce retard n’influencera le montage que pour les fréquences de

Fourier supérieures a %, ou T~ 10 s est le retard de la fibre.
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Fi1G. 3.12 — Schéma synoptique du compensateur de phase.
La phase du signal utile dans le site récepteur est :
dout = Pref +A + b5, (3.12)
La phase du signal dans le site émetteur est :
Or = Orer +A0 + 205, (3.13)

Le signal est mélangé dans le premier mélangeur RF (M1) au signal de référence cos(wot +Ad), wo
la pulsation de la référence.

Ce mélangeur délivre alors apres filtrage un signal : Vi (t) o cos (2eot + ¢ret + AP + §r)

Vi (t) o cos (2mot + 2¢ret + 200 +2¢ ) . (3.14)

Ce signal est comparé par l'intermédiaire d’un détecteur de phase avec le signal de référence mul-
tiplié par 2 :
V (t)asin (2ept + 2¢ e ) €OS (200t + 2¢ret + 200 + 2¢7) .

Le détecteur de phase fournit alors apres filtrage une tension :

Vo(t) a kg sin(—2¢¢ — 2A9). (3.15)
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Pour des faibles variations de phase (¢ > 1 rad), on obtient :

Vo (t) ~ —2k¢ (0 +A00). (3.16)

Cette tension est intégrée puis injectée au niveau de la commande électronique du DCT.

Ad = kygV2(t) = —2kikeg (¢ 1 +Ad),

—2kyk
Ap = 7"‘1’94”.
On a donc dans le site récepteur :
Bout = Bret + ————0 (3.17)
out = Pref 1+2kvk¢g f- .
Sa densité spectrale est alors :
1 2
S fy=S f ————| Sp, (). 3.18
b () =0 0+ | 707 | S0 (9) (3.18)
pour les basses fréquences kykyg > 1, La condition d’asservissement : Ap = —¢ .
S¢out = S(I)ref : (319)

Par conséquent, la fluctuation ¢ est compensée.

3.3.3.2 Les tests de la boucle d’asservissement

Nous avons procédé a une série de tests de I'ensemble des fonctions RF caractérisant les différents

éléments constituants la boucle d’asservissement.

3.3.3.2.1 Déphaseur de correction de phase : Le déphaseur électronique utilisé est de type
JSPHS-150 de chez-Mini-circuit. Il fonctionne dans une gamme de fréquences allant de 100 a 150
MHz, et sur une plage de tensions allant de 0 & 12 V, ce qui correspond & une gamme de 'ordre de
200° en terme de déphasage.

Les deux figures (BI3] et BI4]) représentent respectivement la phase en fonction de la tension de
commande ¢=f(V) et les pertes. Ces mesures sont obtenues a la fréquence 100 MHz. On remarque
que nous avons une zone linéaire de fonctionnement se situant dans une gamme de 5 a 7 V,

correspondant a une sensibilité k, de 0,733 rad/V. Au cours de cette étude nous avons polarisé
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F1G. 3.13 — Phase en fonction de la tension
de commande.
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Fic. 3.14 — Les pertes de déphaseur élec-
tronique.

le déphaseur autour de 6 V. Dans ces conditions les pertes sont de 0,5 dB.

3.3.3.2.2 Multiplicateur de fréquence par 2 :

par 2 A9 ! que nous avons adopté est présenté dans la figure (BIH) :

100 MHz 2~ SE
96
H119 » ”’%b | 200 MHz
B D
FI
500

Fi1G. 3.15 — Schéma synoptique du multiplicateur de fréquence par 2.

Le schéma du multiplicateur de fréquence

12

Le signal d’entrée 100 MHz (voie A de ’hybride H119) est présenté avec une version déphasée de 90°
a lentrée d’un mélangeur de type TFM-2. Aprés élimination par filtrage des raies supplémentaires
a 100 MHz a la sortie du mélangeur, on récupere le signal & 200 MHz. La figure (BI6l) représente

le bruit de phase de notre multiplicateur qui a été mesurée & 200 MHz.

LCe type de multiplicateur a été mis en point par F. Lardet-Vieudrin
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Fi1G. 3.16 — Bruit de phase du multiplicateur de fréquence par 2.

Cette mesure a été réalisée a l'aide du banc d’interférométrie développé par le LPMO [K0], car les

niveaux de bruit ramenées & 100 MHz du multiplicateur sont tres faible.

3.3.3.2.3 Intégrateur : L’asservissement de la phase est réalisé par un intégrateur classique
qui ajuste son signal de sortie jusqu’a obtenir une tension nulle au niveau de son entrée. Pour
éviter que le systeme d’asservissement ne se mette a osciller, il faut ajuster le gain de l'intégrateur
pour obtenir la fonction de transfert adéquate. Au départ, nous avons remplacé le systeme optique
émetteur/récepteur par un cable. Cette expérience a permet de mettre en évidence les points de
fonctionnement de I'asservissement.

Le schéma (BI1) représente le montage de test de la boucle de I'asservissement. Une tension aléa-
toire (bruit blanc) Ve(t) est générée par analyseur FTT, puis appliquée au déphaseur électronique
DCT. 1l en résulte une modulation aléatoire de phase dans la boucle, avec Ap = kyVe(t).

A partir de I’équation (BIG]), la tension a la sortie du détecteur de phase s’écrit :
Vo =2 koAd = 2 kykgy Ve(t). (3.20)

Le calcul de la fonction de transfert Vo(t)/Ve(t) est réalisé directement par I’analyseur de spectre
FFT, en tenant compte de la sensibilité k, du DCT, et celle du détecteur de phase ky a 200 MHz.

Pour une sensibilité kg de I'ordre de 0,17 V/rad, ky & 0,73 rad/V et un gain Gamp de 'amplificateur
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Y kV
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F1G. 3.17 — Schéma de test de la boucle d’asservissement.

a faible bruit de l'ordre de 40 dB.

Le gain du systeme d’asservissement théorique en boucle ouverte est :

La figure (BI8) montre le diagramme de Bode d’asservissement en boucle ouverte. La premiere
courbe représente le gain de la boucle alors que la deuxiéme représente la phase en fonction de la
fréquence.

La fréquence de coupure du systeme est de 'ordre de 10 kHz avec un gain constant sur la plage de
fréquence [1 Hz; 50 kHz] de l'ordre de 25,2 dB et une phase nulle. Ces résultats sont concordant
avec la théorie. Au dela de cette plage le systéme est instable et se met & osciller.

La figure (BI9) montre le diagramme de bode de I'intégrateur (figure B20), ou la pente de gain est
de 20 dB/décade.

La figure (BZI]) montre I'ensemble des éléments constituants la boucle. Nous y avons ajouté des
amplificateurs afin de respecter les niveaux de fonctionnement des différents composants et la
saturation des entrées des 3 mélangeurs. Le déphaseur électronique DCT fonctionne avec des signaux

d’entrée faibles de 'ordre de 0 dBm.

Nous avons caractérisé I’ensemble des fonctions RF indépendamment 'une de 'autre en fonction
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Fia. 3.20 — Schéma synoptique de I'intégrateur.
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Fia. 3.21 — Les différents éléments constituants le compensateur de phase de base.
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du bruit de phase. Ces tests ont montré que le seul élément du banc de mesure qui nous limitait

était le mélangeur.

3.3.3.3 Bruit de phase

Pour évaluer les performances de la correction, quatre trajets fibrés sont ici nécessaires pour com-

parer le signal utile au signal de référence sur le méme site (voir figure B:22).

~|I ntegrateur

detecteur de phase R
100 MHz

Oscillateur local LPMO | 0} LAOB
| |
( : — N e O
_: q) | |
U =100 MHz | cfshhaseur : (I)f :
' O
| 1 '
: X2 up mixer R ' ;
I
K : I q)f !
I detecteur de phase E ! O I
I 200 MHz T
| |
| @
i :
| |

e O

fibres:

signal utile

S
Analyse

Fi1a. 3.22 — Schéma du performance du compensateur de phase.

Par un raisonnement similaire a celle du principe de fonctionnement du compensateur de base, nous
démontrons que le signal en sortie du détecteur de phase € est : Vo(t)o — 2Ko (AG +2¢¢).

La condition d’asservissement devient :

Ad = —2¢5. (3.22)

L’équation (BI9l) reste valide.

Une vue globale du systeme de compensation est représentée par le figure (B2Z3)).

On caractérise le signal d’erreur € (voir figure B22) du systeme optique en effectuant une analyse
fréquentielle :

Cette analyse spectrale de la tension a la sortie du détecteur de phase a 200 MHz est ramenée & 100
MHz. La figure (B224]) représente les niveaux de bruits mesurées en boucle ouverte (interrupteur K
figure ouvert) et en boucle fermée (K fermé).

On remarque dans cette figure qu’ en boucle ouverte on a les méme niveaux de bruit de phase
(lamplitude & 100Hz est de P'ordre de —137 dBrad?Hz™1) que 'on avait obtenus grace au banc

représenté dans la figure (B3]). Cela prouve que le dispositif d’asservissement de la figure (B:22))



3.3 STABILISATION A LONG TERME. 83

-96 i R i P i | El

| B G EEE | (e e 1 R N

[ [ Ol s I8 I T I IR O TG

I G I L 57 L2 I =i bl | e e P

| TR L i | I E T | T W ST e

| EOE A | i R I I i

i R S S o i Ry P i

i [ o i B A | T

i B E i i s | PP

i [ s i i e R | [ T

i (S i T | O El
T i b B S i

div 10 Wil g 1 i 1i1]  Sans absdrvisbdmbnt . L {81

R i = v o g e N s L I i . Tt oy LT

i EEhiieaeas T T i | I Lo T

i P [ T il | IR T T

Il | | | o T T T | L L 11[[!!

i Il I (| [ e

| I 1 I i VE RS [ e G

| T i [ [ R

| T P [ o I [

| ] ] I | R O

| L1 AvecrassérvisS@I:ﬂ?I]'lﬁ T

1 } } =ttt f 1 11

I K1 | I 7 ] [ A I

| I R | I N T H ] 1 ST

_176 — 1 g | | Y e e [ | [ | | L] O] P B

100 H Fréquence 100 kHz

Fia. 3.24 — Signal d’erreur avec et sans asservissement.

n’introduit pas d’autre sources de bruit.

En boucle fermée, erreur sur la correction est réduite & des niveaux inférieurs & —166 dBrad?Hz !
dans la bande de fréquence de fonction de I’électronique de compensation. La fréquence de coupure
du systeme correspond a celle de I'intégrateur, qui est de 'ordre de 20 kHz.

Le bruit de phase mesuré a la sortie utile du détecteur de phase (signal d’erreur S figure B22)

avec et sans la correction est le méme que celui représentés dans la figure (3.2). Cela montre une

corrélation des fluctuations de phase ¢ . Les niveaux de bruits de phase restent valables (voir B3)).
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Il est évident, que la mesure de bruit de phase ne permet pas de caractériser le comportement du

dispositif a long terme. Il est nécessaire alors d’effectuer des mesures de la stabilité temporelle et

de la stabilité thermique.

3.3.3.4 Stabilité temporelle

Une analyse temporelle du signal de comparaison s (voir figure B222)) permet de caractériser le

comportement du systeme de compensation a long terme.

La figure (B:44]) présente I’écart type des fluctuations temporelles “Time deviation” 0(t) en boucle

ouverte et en boucle fermée en fonction du temps d’intégration. Nous constatons une amélioration

par rapport au systéme sans correction (figure B6l). Avec la correction, le systéme optique entraine

une marche alétoire de fréquence a partir de 200 s (fig.B26]).

En boucle ouverte, il est impossible de réaliser des acquisitions de mesure sur des temps longs, car

Pentrée de 'amplificateur UFB est rapidement saturé (T < 1000 s).

A partir de 2-10%, le lien optique dégrade la stabilité du maser & hydrogene qui représente une

instabilité relative de fréquence de 'ordre de 2-1
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F1G. 3.25 — Stabilité temporelle (déviation d’écart de temps Ox(T)) avec et sans la correction.
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F1G. 3.26 — Stabilité temporelle (déviation d’Allan 0y(T)) avec et sans la correction.
3.3.3.5 Sensibilité thermique
3.3.3.5.1 Principe de mesure de la sensibilité thermique des fibres optiques. La me-

sure consiste a faire varier d’une maniére sinusoidale (sur une période d’une heure par exemple),

dans une plage de +10 & +30°C la température de I’étuve (enceinte thermostatée) ot deux bobines

de fibres de 1 km sont placées.

La mesure proprement dite a été réalisée par comparaison de phase entre le signal de référence et le

signal corrigé (voir figure B27)). A partir de ces mesures de phase ont été reconstituées des mesures

temporelles qui ont ensuite été traitées.

Asservissement
o SRR

______

o

U =100 MHZ

détecteur de phase

Fi1c. 3.27 — Banc de mesure de la sensibilité thermique.
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3.3.3.5.2 Mesure de la sensibilité : D’apres la relation (1.18 chapitre 1), les fluctuations de
phase de la fibre sont directement proportionnelles aux variations de la température de la fibre. En
effet une longueur de fibre de 1 km correspond & une variation de phase de Ap = 22-1073AT.

Ces fluctuations se traduisent en variation de tension a la sortie du détecteur de phase.

Vs o k¢(A¢+¢f) = k¢[A¢+2Tm(XLAT].

Deux configurations, avec et sans ’asservissement sont réalisées, pour déterminer la sensibilité
thermique.

On observe qu’en ’absence de I'asservissement, une variation de la température moyenne de 15°C
se traduit en variation de phase de 0,27 rad au lieu de 0,33 rad (voir figures 3.29 et 3.30).

Alors qu’avec l'asservissement, on constate une amélioration de 'ordre de 10, mais avec une oppo-

sition de phase (figure 3.30).

22
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Fia. 3.28 — Sensibilité thermique en BO. F1a. 3.29 — Sensibilité thermique en BF.

3.3.3.5.3 Simulation de phase du lien : Cette étape nous permet de mettre en évidence sur
le fonctionnement de ’asservissement.

Nous avons simulé le déphasage introduit par le systeme optique, en remplagant les deux couples
émetteur-récepteur par deux déphaseurs électroniques. C’est deux déphaseurs sont controlables en
tension. Ils sont polarisées par une tension continues de 6 V a la quelle est superposée une tension
de bruit blanc ep.

Le signal de comparaison Vg entre la référence et le signal utile, est traité par un analyseur FFT
qui calcule la fonction de transfert LL;"

On remarque, qu’en boucle ouverte, le gain est de 'ordre de 37 dB V?/Hz, alors qu’en boucle fermée
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Fia. 3.30 — Simulation de phase du lien optique.

le gain est constant et de I’ordre de 25 dB V?/Hz sur une plage de fréquence allant jusqu’a 10 kHz.
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Fia. 3.31 — Correction apportée par le systeme de controle.

L’asservissement ne corrige pas parfaitement les fluctuations de phase de la fibre. Le gain de 12

dB observé ici corrobore les différents tests effectués sur le systéme de base en terme de stabilité

temporelle et thermique qui montrent une amélioration d’un facteur 10 quand l’asservissement est

activé. Pour comprendre la cause de cette limitation il est nécessaire d’analyser plus finalement le
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fonctionnement du transducteur a 200 MHz et en particulier tenir compte des intermodulations.

Ce systeme n’est donc pas optimal dans le long terme puisque la stabilité du maser a hydrogene

est dégradé des 10 s.

3.3.3.6 Effets des intermodulations di au mélangeur :

up—mixer
oL Fl

¢ref +A¢ ¢r

% 200 MHz

Fi1G. 3.32 — 1 er mélangeur : transducteur a 200 MHz.

Le premier mélangeur “up-mixer” & 200 MHz génére 'information fondamentale souhaitée (équation
3.14).

2A¢+¢ref +¢f~

En réalité, il est nécessaire de tenir compte des harmoniques des signaux d’entrée. La figure (B32))

représente I’élément qui limite les performances du dispositif de base.

La phase du signal dans le site émetteur ¢, est mélangé dans le premier mélangeur 'up-mixer’ (M1)

avec la phase de référence ¢ret +A¢d. Ce mélangeur délivre apres filtrage un signal V4 (t) & 200 MHz :

Va(t)aVig cos [200t + Gref + AP + br] +V3 10 [20pt + 3dref +3A¢ — br] +V_1,3€08 [20ot — Prer — A + 3¢r].
(3.23)
Dans cette analyse, nous nous sommes limité a l'ordre 3 des harmoniques, le tableau (BZ) donne

les contributions des harmoniques d’ordre supérieur.

Le signal Vi est comparé par 'intermédiaire d’un détecteur de phase avec le signal de référence

sin(2wot + 2¢ref ). Le détecteur de phase fournit alors apres filtrage une tension Va(t) :

Vzk—g) @ — 2250 (B~ Gror +50) ~ 50N (Brr +380 — 0) — 250N (30, ~ Wyer ~ A9).




3.3 STABILISATION A LONG TERME. 89

(0,m) 0
(1,1) Vllsin(Zu)ot+2¢ref+2A¢+2¢f).

(3,-1) | Va_1sin (20t + 2¢ret + 200 + 6¢¢) .
( ) V,135in(2(1)0t—|—2¢ref+2A¢+—2¢f).
(5,—3) Vs5_3Sin (200t + 2§ et + 2A¢ + 10(|)f) .
( ) V_35sin (2000t+2¢ref +2A¢—6¢f).

TAB. 3.2 — Contribution des harmoniques & 200 MHz.

On remplace 'expression de ¢, (équation BI3]) dans cette derniére équation et on obtient :

. Va_
V—Z(t)a—\ﬂsm(ZdeJrZAq))— 31
Ko 2 2

Sin (=20 + 2A¢) — V—21’3 sin (60 + 2A0) . (3.24)

Le premier terme, —\% Sin(2¢ ¢ + 2A¢) est 'information souhaitée, alors que les deux autres termes

correspondent aux perturbations de I'information.

Pour des faibles variations de phase (¢t < 1rad), on obtient :

Vo(t
qui peut s’écrire sous la forme :
Va(t)
T = Vuladr +bAg],
¢
_ V3-1—3V_ 13 _ V3 1+V_13
avec a—l—\/i11 et b_1+T‘

Cette tension est intégrée puis appliquée au DCT. Le déphasage Ad qui compense les fluctuations
de la fibre est donné par :
A = —Vikikoglad s +bAG],

—aky k¢ oV11

Ap=— 0
¢ 1+ bkykpgVy ' '

La phase du signal utile est donc :

1+ bkykpgVa (1—2)

bout = Gret +AP + Gt = Grer + 1+ bkykgQVis (3.26)
Sa densité spectrale est alors :
1+ bkukeg(p)Vua (21— 8) |
Stou (P) = Spees (P) | — 17 51 S,(p). (3.27)

1+ bkyksg(p)Vi1
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Pour les basses fréquences : kykypg > 1, I'équation (3.27) devient alors :

a\ 2
S¢out - S¢ref + <1 - B) S¢f (328)

On définit le facteur du taux de réjection de la boucle par : 1— 8,

si @ ="D alors Sgy, = S¢e -

Nous avons donné dans le chapitre 2 (tableau 2.2 et 2.3), la puissance relative des différents har-
moniques en sortie d’'un mélangeur a 10 MHz. En admettant qu’a 100 MHz ces résultats ne sont
pas modifiés, on a pour un mélangeur saturé aux entrées OL et FI

On trouve ici une limitation a la rejection des fluctuations de phase de la fibre de I'ordre de —20 dB.
Expérimentalement la réjection est de 10 dB. La différence entre ces deux valeurs peut s’expliquer
par la différence de comportement du mélangeur & 10 MHz et a 100 MHz et/ou par la présence
d’harmoniques d’ordre supérieur. D’autre part, dans le modele tres simple que nous avons adopté,

nous n’avons pas pris en compte les phases relatives des différents harmoniques.

3.3.3.7 Problémes rencontrés et solutions

Les effets d’intermodulations constituent I'inconvénient majeur de ce type de systemes de controle
de phase. Ces effets d’intermodulation peuvent étre sensiblement réduites en faisant en sorte d’avoir

a l'entrée du mélangeur deux fréquences décalées.

3.3.4 Deuxieme version du systeme de compensation 100-110
3.3.4.1 Principe de fonctionnement du compensateur de phase a 110 MHz

Pour remédier au probleme des effets d’inte-modulation du mélangeur, nous avons développé un
systéeme de compensation de phase & 110 MHz [22] plus performant que celui du systéme de com-
pensation de base méme s’il est basé sur le méme principe (figure BF). Ce dispositif a été proposé
par LNME-SYRTE pour les mémes objectifs que les notres, qui sont d’obtenir un controle de la
phase indépendamment des effets d’inter-modulation.

Le principe du compensateur 100-110 est présenté dans la figure (B33)).

3.3.4.1.1 Détermination des équations du systéme : Au niveau des variations de phase,
le dispositif de la figure (B33]) est symboliquement représenté par le schéma de la figure (3.33) :
Le signal regu dans le site émetteur est : Vy a c0S[wot + Pres + AP +2¢¢]. Ce signal & 100 MHz est

converti & 110 MHz a ’aide d’un convertisseur de fréquence (figure B33]).
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Oscillateur local Lpmo @ ' LAOB
! signal utile
@ —— A E M O g
, | U =100 MHz
U =100 MHz beT ! ¢f |
. 110 convertisseur | | ! O :
W N = Tow0f] R -1 F
fiber
down mixer 210 » 1
200 froauence. | —
11
"ntegrateur|—q—}
Fia. 3.33 — Principe du compensateur de phase 100-110 MHz.
Nous démontrons par la suite, que ce convertisseur génere le signal suivant :
11 11A¢ 226+
Ve O COS t —_— 3.29
ov 10000 ‘|‘ ¢ref+ 10 10 ( )

Ce signal est mélangé dans le premier mélangeur “up mixer” au signal de référence :

Vo C0S (ot + dret +AD).

Ce mélangeur délivre alors apres filtrage un signal donné par :

q)out

OF

cvi¥ | R + E

“l

VCV
L

11

up mixer
down mixer

detecteur de phase
7 div

V*

Fi1a. 3.34 — Représentation symbolique de la variation de phase du compensateur de phase 100-110
MHz.

210M0 220

10 10 (3.30)

21
(*)Ot+ ¢ref +—

V7 O cos
1 10

Ce signal est mélangé ensuite dans le deuxieme mélangeur “down mixer” au signal de référence
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multiplié par 2 Vpcos (200t + 2¢rer) Ce mélangeur délivre alors apres filtrage le signal suivant :

ot + ¢ref (3.31)

0

2100 | 221
Vzacos[l 10 1—0]'

Celui-ci est comparé avec le signal généré par le convertisseur 110 MHz (équation B29l) divisé par

11:
1 AP 20+
Vgivy O COS t — . .32
div [10000 += ¢ref + 5 10 + 10 ] (3.32)
Le détecteur de phase a 10 MHz fournit alors apres filtrage la tension :
V3 aky sin[2A¢ +2¢+]. (3.33)

V302|(¢G (A¢+¢f).

Ce signal est alors utilisé pour controler un déphaseur électronique commandable en tension.

Ad = kpkygVa(t) ~ 2kikeg (1 +A0).

Ap = —bs.
$=T%k ke g b
On a donc au site récepteur la phase :
Bout = rot + ———0 (3.34)
out = Pref 1—2kvk¢g f- .
Sa densité spectrale est donnée par :
1 2
Spoy =S ——| Sy.. 3.35
Dout Dref + ' 1— 2kvk¢g ol ( )
pour les basses fréquences kykyg > 1, On a alors :
S¢out = S(I)ref : (336)
La condition d’asservissement est : A¢p = —¢ ¢ La fluctuation ¢t donc ce cas est compensée.
3.3.4.1.1.1 Le convertisseur 100-110 MHz : Le VCO a 110 MHz est asservi sur le signal

recu dans le site émetteur. La figure (B30 schématise le convertisseur de fréquence 100 & 110 MHz.
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down mixer VCO
100 MHz 110 MHz
signal récu - 110 MHz
% 10 MHz
A,
1110
10

diviseur de fréquence DP

F1G. 3.35 — Schéma du convertisseur 100-110 MHz.

Nous allons maintenant démontrer I’équation (B:229). Détermination des équations du convertisseur :

&Y
V

1

10

Y

Fia. 3.36 — Représentation symbolique de la variation de phase du convertisseur 100-110 MHz.

Le signal délivré par le VCO en boucle ouverte s’écrit :

V (t) o Vocos (ot + Peo) (3.37)

avec Wy et §co respectivement la pulsation et la phase de oscillateur libre.
Ce signal est mélangé dans le premier mélangeur ’down-mixer’ au signal requ dans le site émetteur.

Ce mélangeur délivre alors apres filtrage un signal a la pulsation intermédiaire wj = Wy — Wp qui
est donné par :

VM1 o cos (it — ¢r + deo) - (3.38)

A son tour, ce signal est comparé avec le signal regu divisé par 10 Vy, par I'intermédiaire d’un

détecteur de phase.

Vg a cos <?—g+%>
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Le détecteur de phase a 10 MHz fournit alors une tension proportionnelle a :
110+ 11¢+
Vpp G—k¢ sin (T—q)co) (X—k¢ <1—0_¢C0 . (339)

Cette tension d’erreur qui apres intégration est appliquée au VCO.

La condition d’asservissement est alors :

beo = 11% = % (DD + 2 + bref) - (3.40)

Donc le signal délivré par le VCO est donné par 1'équation (B24I)

3.3.4.2 Tests de la boucle d’asservissement :

Deux éléments sont introduits de plus dans le systeme de compensation : le convertisseur de fré-
quence 100-110 et le diviseur de fréquence par 11 (les composantes du convertisseur 110).
Les deux figures (B37) et (B38]) représentent le bruit de phase respectivement une paire d’oscilla-

teurs & 110 MHz et d’une paire de diviseurs de fréquence par 10 type SP 8401 (chez Zarlink).

-60 \/\MWA

|
~
o

| | |
= = = 1 1
N = o © o]
o o =} =] =]
—
=

S{f [dB rad %/Hz]

-130 \
W

=

-140

A\

e

-160 ——

-150

-170
10° 10* 102 10° 10* 10°
Fréquence (Hz)

F1a. 3.37 — Bruit de phase de l'oscillateur libre a 110 MHz.

3.3.4.2.1 Bruit de phase du VCO 110 MHz asservi : Maintenant, nous cherchons a dé-
terminer la configuration optimale de la chaine de synthése de conversion de fréquence. Nous avons
pour cela développé un programme de simulation dans lequel on associe a chaque élément (oscilla-

teur, diviseurs, mélangeurs, amplificateur faible bruit.) de son propre bruit. Le programme calcule
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Sy (f) dBrad?Hz !
-85.3
div 10[,,
iy
=
w. :
B | i
-165.3 |
1hz Fréquence (Hz) 100 KHz

Fi1G. 3.38 — Bruit diviseur de fréquence par 10 de type Zarlink.

alors les contributions de chaque module aux fluctuations de phase du signal de sortie. En déduisant

la constante de temps optimale de la boucle d’asservissement.

3.3.4.2.2 Modélisation de la boucle d’asservissement du VCO : Nous avons modélisé
des spectres de phase des convertisseurs de fréquence en considérant deux schémas classiques d’une

boucle d’asservissement & verrouillage de phase PLL comme l'illustre dans les deux figures (B39

et (B39).

3.3.4.2.2.1 Premiére version du PLL (figure 3.38) : La fréquence de sortie est fournit par
un VCO libre est . Un détecteur de phase compare la phase du signal de sortie du VCO, divisé
par M, avec une fréquence de référence Wyef, divisé par N. Le signal de sortie du détecteur est un
signal d’erreur qui, apres filtrage et amplification, est appliqué au VCO dans le sens réduisant la
différence de phase entre le signal de référence et le VCO.

Déterminons le spectre de bruit de phase du VCO asservi :

Les différents facteurs de la division sont : M =11 et N = 10.

La fréquence du VCO s’écrit :

x(p) = wxa(p) + 2 V(p), aveo p— (3.41)
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€dn Em

Ky

Wyef

FiG. 3.39 — Schéma synoptique d’une PLL 100-110.

ki la sensibilité de VCO et V est la tension de correction appliqué au VCO, égale a :

V(p) =kg[eg +Va(p)], (3.42)

kg est le gain de 'amplificateur de la boucle, eq le bruit de 'amplificateur BF et V; est la tension

de sortie de détecteur de phase, qui s’écrit :

Vi(p) =em+kg wr%(p)‘i’edn—%‘Fedm . (3.43)

ol e, €dn et €qp sont les bruits du mélangeur, diviseur de fréquence par N et M respectivement.

On remplacent I"équation (BZ3]) dans les équations (BAT) et (B42)), nous obtenons :

k e
wxm:ﬂ%dp%+ﬁ*gFg+em+k¢<ﬂ{fm-—mam-+%p+em>]- (3.44)

Apres arrangement,

__1p
C1+1p

[edn(P) +€dp(P)].-
(3.45)

0o (P) + s (p) + kg [eg(p) +em(p)] +

o (P) N1+1p

T
1+1p 1+tp

avec T = —M_ est la constante de la boucle.
Kokgko

La densité spectrale des fluctuations de phase du VCO corrigé est :

41122 M2 1 k#k3T?

Secl!) = T zrarzrz S (1) + {2 T rerzre S (0 + Tygrerzre (D) + Sem(D]
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2
+# [Sedn () + Sedp(T)]. (3.46)
Ol Seory (T), Sener ()5 Seg(T), Sem(T), Sedn(T) et Sedp(T) sont les densités spectrales de puissance (DSP)
des fluctuations du VCO libre, les fluctuations de la référence (le signal recu dans le site émetteur),
les fluctuations du mélangeur et les fluctuations introduites par les diviseurs par N et M respecti-
vement.

Le programme calcule a partir des caractéristiques spectrales du VCO et du signal de référence la
constante de temps optimale de la boucle d’asservissement. Puis par une procédure analogue a celle
qui vient d’étre décrite, il calcule le spectre de bruit de phase du signal de sortie en tenant compte
des différentes sources de bruit présentes dans le circuit. La figure donne le bruit de phase du
VCO asservi.

Cette figure est obtenue avec les parametres suivants : kg =60; ky = 0,2V /rad ; kf =200 Hz/V et

eg = 3,5 mV/vHz (op 27).

-80 T T T T T ML T T ML T T N T T
. : : VCO 110 libre ------—-

:\ VCO 110 asservi
_90 Mélangeur -------- |
} Amlificateur -~
-100
-110
[
=4
0
g -120
®
<
[<}
3 -130
E
o
-140
-150
-160
_1700- ..1. "2' -.3,._Ii\4l Ils
10 10 o ” - J

Fréquence (Hz)

F1a. 3.40 — Bruit de phase de VCO a 110 asservi.

La constante de temps est de 'ordre de 4,6 ms :

3.3.4.2.2.2 Deuxieéme version du PLL : On ce qui concerne la deuxieme méthode d’asser-
vissement du VCO, nous améliorons le bruit de phase par la technique de la figure (B30]).

La tension de sortie de détecteur de phase s’écrit :
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Vbp = em +Kg (wl:IEf

On remplagant cette équation dans les équations (BTl et (B22)), nous obtenons la fréquence du

VCO asservi qui s’écrit alors :

k
(p) = 6a() + o + e+ y | XL+~ Gu(p) + vt ().

Apres arrangement :

p 1 1 1
— 1+ = - = . A4
(P) = 17 Wo(P) + 1+Tp< +N>wref(p)+ Toipkg (0P Hem(Pl+ orrea(p). (347)
avec T= W
La densité spectrale des fluctuations de phase du VCO corrigé est alors :
41122 1\? 1 k2k2T?
Sol1) = gmeerraSol 0 (1) TgmaeepsSont (0 1 g ()
()] e Seq(F)). (3.48)
1+ 411212

La figure (B:41]) donne le spectre de bruit de phase du signal du VCO asservi.

Celle-ci est obtenue avec les parametres suivants : kg = 20; kg = 0,2V /rad; kf = 200 Hz/V et
eg = 3,5 mV/v/Hz (op 27), la constante de temps de la boucle est de I'ordre de 1,25 ms.

Apres validation du modele, nous optons pour 'intégration de celui-ci dans notre systéme de com-
pensation.

Nous avons réalisé les mémes tests du dispositif de controle que précédemment, en terme de bruit

de phase ainsi que de la stabilité temporelle et thermique.

3.3.4.3 Bruit de phase

Les évaluations des performances de la correction, nécessiteront quatre trajets fibrés en comparant
le signal utile au signal de référence (voir figure BZ3).
L’équation (B36]) devient :

S¢0u1 = 2S(I)ref ‘ (349)

L’analyse spectrale du siganl d’erreur (€ voir figure BZ3]) & la sortie du détecteur de phase a 10
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-80 T T T T T T T T T T T T T
AN VCO 110 libre -------
VCO 110 asservi
-90 Mélangeur |
N Amlificateur -
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FiG. 3.41 — Bruit de phase de VCO a 110 asservi.

Fia. 3.42 — Vue global du systéeme de compensation.

MHz montre qu’on garde les méme niveaux de bruit de phase sans et avec asservissement qu’avait

obtenu grace a la premiere version du systéme de compensation de phase (voir figure B.24).

Ainsi, le bruit mesuré a la sortie du deuxieme détecteur (signal S figure BA3)) montre aussi une
corrélation des fluctuations de phase ¢t qu’on avait constaté au premiere version. Les niveaux de

bruits de phase représentés dans la figure (3.2) restent valables. Donc notre dispositif de correction
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Analyse

F1G. 3.43 — Schéma, du performance du compensateur de phase 100-110 MHz.

ne rajoute pas d’autre sources de bruit.

3.3.4.4 Stabilité temporelle

Une analyse temporelle du signal de comparaison S de la référence au signal utile (voir figure B43))
permet de caractériser le comportement du systeme a long terme.

Les deux figure (B43) B44] présentent la déviation d’Allan oy(t) et la déviation temporelle Oy(t)
respectivement en boucle fermée en fonction du temps d’intégration.

Avec la correction, le systéme optique entraine une marche aléatoire de fréquence. Nous somme
capable de transférer la stabilité du maser & hydrogene sur un temps d’intégration de l'ordre de

0—14

1-10° s. Nous espérons une maintien de la stabilité au dessous de 1-1 Sur un mois.

3.3.4.5 Sensibilité thermique

Le banc de mesure de la sensibilité thermique représenté dans la figure (3.24) permet de carac-
tériser le comportement du systéme d’asservissement. La figure (3.44) montre une variation de la
température de 29°C qui se traduit en variation de phase de 0,6 rad en boucle ouverte. Alors quand

I’asservissement est appliqué, nous constatons une amélioration d’un gain de 20.

3.3.4.6 Simulation de phase du lien :

Apres avoir remplacer les deux coupleurs E/R par deux déphaseurs électroniques (DCT), afin de

simulé le déphasage introduit par le systeme optique. En utilisant le banc de mesure décrit dans la
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F1G. 3.44 — stabilité temporelle (déviation d’écart de temps 0Ox(T)) avec correction.

—— —
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o . ./,,o’.
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F1G. 3.45 — stabilité temporelle (déviation d’Allan 0y(T)) avec correction.

figure (3.27). Nous avons mesuré la densité spectrale du signal du comparaison Vs entre la référence

et le signal utile. La figure (3.45) montre qu’en boucle ouverte, un gain est de l'ordre de
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F1G. 3.46 — Sensibilité thermique en BF.

37 dB V? /Hz qu’avait obtenu grace du banc (figure 3.28), alors qu’en boucle fermée une améliora-
tion d’un facteur 20 du gain est constaté.

La méme amélioration est observée aussi pour les autres tests sur le systeme de controle en terme
de stabilité temporelle et thermique.

Malgré cette amélioration d’un facteur 10 par rapport au systéme de base (premier version), ce
systeme n’est donc pas optimal dans le long terme puisque la stabilité du maser est dégradé des 5

jours.

3.3.4.7 Effets des intermodulations dii aux mélangeurs :

Le spectre en sortie du premier mélangeur "up-mixer” saturé aux entrées OL et FI apres filtrage a
210 MHz, contient des raies a 190 MHz, 210 MHz et 230 MHz de puissance respectivement —40
dBm, —1,5 dBm et —35 dBm (figure BZF)).

La raie a 190 MHz se mélange avec le 200 MHz par I'intermédiaire du deuxieme mélangeur "down
mixer” pour introduire une erreur de phase supplémentaire & 10 MHz, qui est détecté par le détecteur
de phase.

La raie a 230 MHz se mélange avec 200 MHz pour fournit 230 — 200 = 30MHz. Il en est de méme
pour I’harmonique 3 de la raie a 190 MHz 3 x 200 — 3 x 190 = 30MHz. Ces fréquences a 30 MHz

vont étre comparée avec I’harmonique issu du diviseur par 11. Elles vont détectées par le détecteur
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Fia. 3.47 — Correction apportée par le systeme de controle.

190 MHz 210MHz 230 MHz

Fi1G. 3.48 — Spectre en sortie du 1 ére mélangeur apres filtrage.

de phase. Le tableau (3.3), donne les termes de phase supplémentaire a la sortie du premier et

ieme mélangeur.

deuxi

L’amélioration du systeme de controle passe par la conception, la réalisation d’un filtre réjecteur a

210 MHz qui filtre les fréquences non souhaitables.

Nous avons fabriqué le filtre passe-bande a 210 MHz qui suit le premier mélangeur en cascadant un

filtre passe-bas et un filtre passe-haut. Cette solution n’est pas optimale, car ces filtres possédant

une pente de coupure de 20 dB /dec, laissent passer d’autres fréquences autour de la fréquence 210

MHz en particulier les fréquences 230 et 210 MHz ne sont pas filtrées efficacement.

Afin de monter simplement 'effet de ces termes supplémentaires nous tiendrons compte des inter-

modulations seulement dans le premier mélangeur.
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M1

Oref +A9 OL i
b

FI
oL \A

RF \VA

2(I)ref

RF
M2 % 210 MHz
L.

Fi1G. 3.49 — Effets des intermodulations di aux Mélangeurs.

(n,m) Vma(t) Vima(t) Vb (t)
(171) %(Q)Ot+¢ref +A¢)+ 10¢f- 1_10(030 )+¢ref + 1(1)A¢+ ¢f %A¢+%¢f-
(3-1) | 2 (et + frer +00) + 3 %8 2 (ot + brer) + 9A¢+ 501

(-1,3) | 15 (wot + Pret +Ad) — : —%(wot)er)reer Ap — ¢f. —2Np + Dops.
(5/3) | 2 (ot + dres +A0) + 11¢f. 5 (wot) + bref + 10A¢ +11¢f

(-3,5) | 15 (coot+rer +A0) — —%(ubt)+¢ref+ 1600 — Lo

TAB. 3.3 — Contribution des harmoniques.

Le signal delivré par M1 est alors :

Vl(t)O(Vllcos[2 ooot+ ¢ref+ <|>+ ¢f}

10

3
+V3,_1c08{ Owot+ ¢ref+ ¢+ ¢f]
19 19
+V_13¢0s 10000t+ ¢ref+ ¢——¢f (3.50)

Comme dans le paragraphe (3.3.3.6), nous nous sommes limités a l'ordre 3 des harmoniques, le

tableau (3.3) donne les contributions d’ordre supérieur.

Ce signal Vi est mélangé dans le 2 eme mélangeur “down mixer” au signal de référence multiplié

par 2. Ce mélange délivre alors apres filtrage le signal suivant :

1
V,(t)a Vs cos [

1Owot+ ¢ref‘|‘ <I>+ ¢f}

3 3 23 66
+V3,-1C08 [_Q)Ot + E(I)ref + EA(I) + E(bf] +

10
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1

1 19 22
10(*30t+1—0¢ref _1_0A¢+1_0¢f . (3.51)

+V_13c0s
Une comparaison de phase de ce signal V2 avec le signal regu dans le site émetteur divisé par 11.

Vf(_ma\%sin 20 + 261] +V3é‘1 sin[—2A¢ + 241 (3.52)
¢

Le premier terme de tension V3 est 'information souhaitée, alors que 'autre terme vient perturber

cette information. Apres approximation, I’équation (3.53) devient :

Vi—f:)avll(q)f —|—A¢)+V_1’3(¢f —Aq)) (353)

qui peut s’écrire sous la forme suivante :

Vf(—it) =V [aA¢+b¢f], (3.54)

Vo3 Vois

avec a:1+v—n, = _V—ll

Cette tension V3 est intégrée, puis appliquée au DCT. Le déphaseur Ad s’écrit alors :

bV]_l kv k¢ g

A8 0 T kg

La phase du signal utile est donc :

1 —akykpgVas (1-2)

¢0ut = ¢ref ‘|‘A¢ + ¢f = ¢ref + 1_ akvk¢gV11 (3'55)
Sa densité spectrale est alors :
1— akykogVas(1— )|

Spoy =S a2 Sy, . 3.56
bout Dref + 1— ak\/ k¢ ngl b+ ( )

Pour Les basses fréquences, kykyg > 1, I'équation (3.57) devient alors :

b 2

S¢out = S¢ref + <1 - 5) S¢f : (357)

b

Le facteur de taux de réjection est 1 — 2, si a=Db alors : Sy, = S -

On trouve une limitation a la rejection des fluctuations de phase de la fibre de 'ordre de —33 dB.

Expérimentalement la réjection est de 20 dB. La différence entre ces deux valeurs peut s’expliquer
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par la présence d’harmoniques d’ordre supérieur.

3.3.5 Troisieme version du systéme de compensation
3.3.5.1 Principe de fonctionnement du conjugaison de phase

Le troisieme systeme du compensation utilise la méthode du conjugaison de phase qui a été déve-
loppée par le JPL [17].

Ce principe de fonctionnement est schématisé sur la figure (B50)

L’oscillateur controlé en tension VCO est asservi sur le signal de référence, permet de maintenir la
conjugaison de phase (antisymétrique) des signaux aller et retour dans le site émetteur.

La phase de correction modulo (21®) apportée par le systéme est :

(¢c+¢f)— (¢c_¢f)
2

o (e — )+ = b (3.58)

La relation de conjugaison est réalisé (équation B8], la phase du signal utile est la méme que la
phase de la référence.

Le systeme de conjugaison de phase est divisé en trois principaux modules (figure BE0) :

— un module de synthese de fréquence RF générant les fréquences 110 MHz et 90 MHz,

— un module d’asservissement de l'oscillateur intermédiaire a 100 MHz,

— Enfin, un dernier module, le systeme optique.

up—mixer VCO (PC _q)f

Synthése ¢f
filtres E O R
Oscillateur locale (I) q)c
U, =100 MHz d . utilisation

gétetr:lteur

e phase

+
¢c q)f
‘—
up—mixer

F1G. 3.50 — Le principe du conjugaison de phase.

La figure (BAI) schématise le compensateur de phase.
L’oscillateur local fournit un signal a 100 MHz, divisé par 10.
Le mélange de ces deux signaux produisant ’ensemble des signaux a 90 MHz et 110 MHz.

Un diviseur de puissance réparti en deux voies le signal délivré par le premier mélangeur.
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g [l 4y

LO

2z
M1 RF VCO
o

Oscillateur local 1 FI

L | = E
10 circulateur
dviseur PLL — optique
de fréquence 90
Lo FI
L R =
ibre —‘
M3 circulateur \
optique R £
Utilisation

F1G. 3.51 — Schéma de principe du compensateur de phase.

Deux filtres sélectifs PLL permettent de séparer les fréquences 90 MHz et 110 MHz dans chaque
voie.

Le signal a la sortie de la PLL 110 MHz est multiplié par le signal VCO a 100 MHz fournit un
signal & 10 MHz, par l'intermédiaire du deuxiéme mélangeur (M2).

De méme, le mélange du signal a la sortie de la PLL 90 MHz avec le signal aller retour dans le site
émetteur, produit un signal a la fréquence de 10 MHz, par 'intermédiaire du troisieme mélangeur
(M3).

Un détecteur de phase (DP) compare les deux signaux & 10 MHz et fournit une tension proportion-
nelle & ¢ . Cette tension est filtrée puis appliquée au VCO.

Un diviseur de puissance divise la sortie du signal VCO en deux signaux, attaque le deuxieéme
mélangeur, tandis que I’autre module la porteuse optique de I’émetteur.

Le signal optique modulé propage dans la fibre optique. Ala réception ce signal optique est démo-
dulé.

Ce signal utile est renvoyé dans la méme fibre optique via un circulateur optique. Un récepteur

dans le site émetteur démodule le signal, par conséquent la boucle de systeme est verrouillée.

3.3.5.2 Equations du systéeme

Cette analyse démontre la réponse du systeme en boucle fermé en fonction du bruit rajouté par

notre systeme, en tenant compte des constantes du temps de I’asservissement.
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M2
¢110 q)c
o 5@ &
~Z
M1 v, oy 9
1 e E
= PLL = o
f
90 ¢
90
|—>® R 528 ,\) fibre —‘
M3 ¢ \
R|| E
O 3
Utilisation

F1c. 3.52 — Représentation symbolique de la variation de phase du compensateur.

Le signal de référence fournit par un oscillateur et divisé par 10 est :
Vo O cos wot+ L (0 (3.59)
10 10 10 ref | - .

Ce signal est mélangé dans le premier mélangeur M1 au signal de référence.

Ce mélangeur délivre alors apres filtrage sélectif PLL deux signaux séparés, s’écrivent :

Vgo(t) a cos [1—90(0)0‘[ + ¢ref):| (3.60)

11

V
110(t) @ cos [10

((*)Ot‘f’q)ref)] . (3.61)

Le signal délivré par loscillateur libre VCO s’écrit :

C0S (ot + c) (3.62)

Weo et P¢ sont respectivement, la fréquence angulaire et la phase de oscillateur libre.

Ce signal est mélangé dans le deuxieme mélangeur M2 au signal Vgg.
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Ce mélange délivre apres filtrage passe-bas un signal proportionnel a :
1 11
VM2 O €OS | =— )t + 1—0¢ref — o] - (3.63)

10

Le signal récu dans le site émetteur est :
o cos [t + ¢ + 2¢¢] .

Le mélange de ce signal avec le signal Vii9 dans le troisieme mélangeur M3 fournit un signal
proportionnel & :

1 9
V, — 20— — : 64
W3 0 €08 | 700t + G+ 201 — 7o ref (3.64)

On comparant les deux signaux générés par les mélangeurs M2 et M3 par 'intermédiaire de détec-

teur de phase a 10 MHz. Ce détecteur fournit alors une tension proportionnelle a :
VOP rsin (20 + 20 — 2
Par approximation, I’équation (B63]) devient :
Vbp
Kaz(q)f +&c — bret) (3.66)
Cette tension est intégrée puis appliquée au VCO,

\ :2k¢g(¢f +¢c—¢ref)a

g est la fonction de transfert d’un pseudo-intégrateur. Comme ¢¢(p) = kF“’.V(p)7

La phase du VCO est donc :

2k k g
Be(P) = = (01 + e — brer).
Apres arrangement,
2kfk¢g ((I)
—p Wi (I)ref)
be(p) = ° 1 2Krkyg (3.67)
— =
La phase du signal utile est donc :
K k
¢f _2 f[Jq)g(l)ref

Pout = b + 1 = 1 kg
p
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Longueur d’onde de fonctionnement 1310 nm
configuration de propagation port 1->2, 2->3
perte d’insertion dB 0,48
perte de retour dB 60
isolation 55

TAB. 3.4 — Caractérisation du circulateur optique.

Sa densité spectrale est :

1 2kfk¢g 2
Spoy = ———5 § So — S .
dout ‘1_ 2kfk¢g ‘2 { bt ’ p ’ Dref

p

Pour les basses fréquences, I’équation (B67]) devient :

dc(p) =t — Pres-

La phase du signal utile est donc :

¢out :¢c+¢f = ¢ref-

3.3.5.3 Tests de la boucle d’asservissement :

Trois nouveaux éléments sont introduits dans le systeme de compensation : un oscillateur a 90 MHz

et a 100 MHz, ainsi qu’un circulateur optique.

3.3.5.3.1 Circulateur optique : Le circulateur a fibre optique est un composant passif d’en-
trée multi-port et de sortie qui dirige un signal optique entrant du port 1 au 2 et un signal séparé
du port 2 au port 3. Le circulateur optique utilisé est de type CIR-3-131-P-09 de Accelink. Elle
présente les caractéristiques suivantes :

des pertes optique de 'odre de 1 dB, une puissance optique maximale de 500 mW.

3.3.5.3.2 Bruit de phase : Les deux figures et B0 représentent le bruit de phase d’une
paire d’oscillateur libre respectivement a 90 MHz et & 100 MHz.

Nous avons calculé les constantes de temps optimales de la boucle d’asservissement, en utilisant le
programme de simulation décrit dans le paragraphe (3.3.4.2.2).

Les constantes de temps de la boucle sont : 11 =1,1ms (PLL 110), 12 = 0,625ms (PLL 90) et
T3 =20ms (PLL 100).
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Fi1G. 3.53 — Bruit de phase de l'oscillateur AR libre & 90 MHz.
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F1G. 3.54 — Bruit de phase de l'oscillateur AR libre & 100 MHz.

Les figures (B03)), (Bh0) et (BR1) donne des simulations de spectre de bruit de phase des signaux
du VCO asservi respectivement a 110, 90 et 100 MHz.

Nous avons vérifié a 'aide d’un synthétiseur de fréquence, utilise comme référence, que les signaux
délivré par les trois oscillateurs 90, 110 et 100 MHz sont asservi sur la référence.

La figure (B58) représente le schéma du performance de la correction.

L’analyse spectrale de la tension a la sortie du détecteur de phase avec et sans asservissement est

représentée dans les figures (BRJ) et B60).

3.3.5.3.3 Pureté spectrale de la boucle d’asservissement : Des modifications ont été

effectuées apres analyse des spectres sur différents endroits de la boucle d’asservissement (voir figure



112 LIEN OPTIQUE ET PERFORMANCES

-80 T T T 7 T —
VCO 110 libre --------
VCO 110 asservi
-90 ‘
-100
-110
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S
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© -120
@
<
o
3 -130
E
m
-140
-150
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Fia. 3.55 — Bruit de phase simulé de VCO a 110 asservi.
-80 T T T ™7 T —
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F1G. 3.56 — Bruit de phase simulé de VCO a 90 asservi.

BET). Sur les tableaux (B3 B B), nous remarquerons que : les oscillateurs VCO présentent

des harmoniques autour de la fréquence 100 MHz, au niveau des mélangeurs, ces harmoniques

contribuent a des effets d’intermodulation.
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Fia. 3.57 — Bruit de phase simulé de VCO a 100 asservi.
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Fi1G. 3.58 — Schéma du performance du compensateur de phase.

Ces mesures sont effectuées a 'aide d’un analyseur de spectre HP 8591E, avec un ’span’ de 50 kHz,
une atténuation de 10 dB dans une bande passante de 300 Hz. Un soin particulier est apporté a
notre systeme. Pour éliminer les raies harmoniques indésirables qui sont générés dans le processus

non linéaire de mélangeur. Il faut utiliser des filtres, en prenant en compte des variations de la
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F1c. 3.59 — Bruit de phase avec asservissement.
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F1a. 3.60 — Signal d’erreur avec asservissement.

N
H23397
S loloo|m ||
L0 |00 _44
S| [ ] 1
N~
N
H34707
= oo | |w B |
< o0 | |7 |0
|11 _
©
N
H47534
S| ||
< |© _43
S| [ ] 1
el
N
H47469
Sl |ad oo’ | (1o
<t [© (N _4
|11 _
<
o
© — |
0| |~
=N 0 [N W | <F
_2 _33
S _ [ ] 1
™
=
~ [©
~| ~| ~l©o|m
=N oo | |o
ol N[N 1]]
S [ ] 1
139
o
= mw,uu ~ Aﬁmw
o |3 N~ |00 |
o
—
o
.2 o ~
= [V ™
g |
o)
A

TaAB. 3.5 — analyse de la pureté spectrale de la carte d’asservissement.

température, au vieillissement, la fréquence centrale de ces filtres cela entraine une dérive de phase.
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Osillateurlocss| Es
[ ]

Fi1a. 3.61 — Schéma pratique de la compensateur.

Position 10 20 30 40 50 60 70 80
Es —-2,6 -61 | —11,7| —-60 | —16,3 | —55,6 | —19,2 | —56,6
Es —-2,6 | —66,6 | —76,4 | -110 —-100 | —117 | —-105 | —117
Eg —46 | —54,5 -63 —78 —57 —75 | —49,8 | —58,6
E; —-29,5 | —-35,6 | —69,5 | —66,5 | —62,9 | —64 | —37,8 | —45,7
Esg -116 | -105 | —111 | —-119 | —-110 | —117 | —111 | —117
Eg —-29 -39 —46 —65 —41 —55 —34 —42

TaAB. 3.6 — analyse de la pureté spectrale de la carte d’asservissement.

Position 90 100 110 120 130 140 150 200
Es —-208 | —24,5| —28,2 | -59,5 | —28 | -58,3 | —29,5 | 27
Es -105 | —-101 | —110 | —117 | —110 | —109 | —109 | —102
Es —-133 | -52,2 | —13,6 | —56,6 | —46,7 | —75,5 | —76,1 | —57
E, 3,7 —33,2 3,4 —-43,7 | —30,7 | —67,8 —37,6
Eg —110 | —102 6.7 —110 —94 —114 | —106 —97
Eg 3,88 —-35 3,58 | —39,9 | —29,5 | —59,3 | —48,7 | —-37
TaB. 3.7 — analyse de la pureté spectrale de la carte d’asservissement.

3.3.5.3.4 Sensibilité thermique :

Nous avons soumis la fibre optique & une variation de la

température moyenne de 35°C qui se traduit en boucle ouverte en variation de phase de 0,77 rad.

En appliquant I’asservissement nous constatons une réjection des effets thermiques d’un facteur 40

(32 dB).

Remarque : Nous n’avons pas pu effectuer les mesures de la stabilité temporelle de ce dernier

systeme de controle a cause d’une indisponibilité du signal du maser a hydrogene. Ces expériences

seront reprises par

la suite.



116

LIEN OPTIQUE ET PERFORMANCES

Fia. 3.62 — Sensibilité thermique en BF pour une variation de la température de 1'ordre de 35°

Température (C)

45 T T

T
Température
Phase --------

L4

5
50000 55000 60000

65000

70000

Temps : second

75000 80000 85000

oy(1) (103 ™ Gain thermique
Sans controéle 2-10°1 ~ 103 1
1 6-1071° | ~10% 10
2 2.100% | >10%s 20
3 - - 77

TAB. 3.8 — Les performances des trois systemes de compensation.

0.014

0.012

1 0.01

0.008

0.006

0.004

0.002

Phase (rad)

3.4 Conclusion

Nous avons testé 3 systemes de compensation des effets thermiques sur les fibres. Ces 3 systemes

de complexité et de performances croissantes. Le tableau résume ces performances.

Le premier dispositif limite le transfert de la stabilité du maser sur des durées supérieures & 104 s.

Plusieurs améliorations sont envisageables pour la suite de ce travail :

- L’amélioration de la pureté spectrale des oscillateurs a quartz a 90, 100 et 110 MHz.

- La réduction des effets d’intermodulation des mélangeurs. Ceci nécessite une étude approfondie

du comportement réel du mélangeur. En particulier nous devrons inclure dans le modele les

déphasages respectifs des différents harmoniques.

- Enfin, pour transmettre la stabilité a court terme de 'oscillateur cryogénique, il sera nécessaire

d’utiliser une source laser plus performante qui possede un bruit d’intensité RIN de l'ordre de

—165 dB/Hz. 1 est également possible de corriger en partie le bruit de phase provient des émet-
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teurs (voir figure 3 de I’Annexe 3).
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Annexe 3

1 Mise en place du réseau de fibres

Chaque laboratoire est équipé d’un rack de 24 fibres, avec des connections de type SC/SC ou FC/FC

a chaque bout de fibre.

Le schéma suivant montre la connexion optique inter-laboratoires réalisée.

F1G. 1 — Numérotation du réseau de fibre optique.

Chaque laboratoire se départage a part égale de 12 fibres, pour étres connectés aux autres labo-
ratoires. Une plaque désigne leur bifurcation avec l'indication de la destination, qui sont notées

comme suite de C1 a Cos.

Par exemple les fibres C; a Cq1» partant de 'observatoire respectivement vers C; a C12 du LPMO

(chacune avec celle qui correspond C; avec Cy).
Les fibres C13 a Cy4 parte du LPMO respectivement vers Cy3 a Coq du LCEP.
Par contre, vers la destination LPMO, les fibres arrivants C1 4 C1o du LCEP sont reliés a Cy3 & Cog.

Seules les deux fibres Cy3 et C14 du LPMO ont des connecteurs de type FC/APC/ FC/APC.
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C, a G, LPMO

1 2 3 4 5 6 7 8
9 10 1 12 13 14 15 16
17 18 19 20 21 22 23 24

Ciza G, ENSMM

Fia. 2 — Carte fibre optique.

2 Principe d’un lien optique avec suppression du bruit de phase

de la source laser.

Pour étre indépendants du bruit de phase géneres par la diode laser nous proposons un schéma

amélioré de lien légerement plus complexe, qui est décrit en figure (B]).

Au niveau du site émetteur, nous allons prélever a la sortie de I’émetteur via le récepteur pour

attaquer le premier mélangeur. Ce signal contient le bruit de phase induit par ’émetteur et il va

étre corrigé par la boucle de controle. Une fois corrigé le bruit de I’émetteur il reste a supprimer

le bruit introduit par la source laser de renvoi qui peut étre vu comme un amplificateur optique.

Pour réaliser cela nous allons ajouter une boucle d’asservissement au récepteur.

Le signal recu est comparé au signal prélevé a la sortie de I’émetteur par un mélangeur. Avec cette

information nous commandons un DCT, qui va compenser le bruit et les fluctuations de phase de

I’émetteur. Les seuls bruits qui ne seront pas corrigés sont ceux associes aux récepteur et a leur

amplificateurs.
A¢2 = _A¢Iaser2-
Aq)l = _Aq)laserl - ¢f-
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F1G. 3 — Schéma. de principe d’un lien optique avec suppression du bruit de phase de la source laser.
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Chapitre 4

ECHELLE DE TEMPS

4.1 Introduction

Le transfert de fréquence des signaux des références des horloges a césium et du maser a hydrogene
n’est pas la seule application envisagée. Nous souhaitons également exploiter ces deux types de ré-
férences pour réaliser une échelle de temps physique unique locale qui présente la meilleure stabilité
de fréquence accessible quelque soit la durée d’intégration. Pour cette raison, nous avons étudié et
développé une méthode nouvelle et originale basée sur le principe d’'une boucle a verrouillage de

fréquence 'Frequency locked loop” FLL.

Cette méthode consiste a asservir un oscillateur contrélé en tension VCO simultanément sur une
horloge a césium et un maser a hydrogene. Les deux horloges disponibles dans chaque laboratoire

sont libres (on ne peut pas asservir le maser sur le césium ni le césium sur le maser 2).

Dans ce chapitre, nous définissons d’abord, les principes de base du dispositif d’asservissement. A
partir d’'un schéma de principe, nous présentons d’une part, les outils de simulation utilisés pour
modéliser ces éléments et d’autre part, la description des détails de ’asservissement d’un oscillateur
idéal sur deux références idéales, en validant la méthode par des simulations montrant la stabilité

de l'oscillateur asservi.

Une simulation réaliste d’oscillateur a quartz, césium et maser a hydrogene sera effectuée, afin

d’intégrer tous ces éléments pour proposer une réalisation physique d’un dispositif d’asservissement.

2Le maser est utilisé pour mesurer la stabilité d’oscillateur & quartz et le césium participe au TAI et au T.A.(F).
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4.2 Principe et simulation

4.2.1 Principe de la boucle a verrouillage de fréquence

Nous avons défini dans le chapitre 2, section 2.3.2, le principe de la boucle a verrouillage de phase.
Une PLL permet d’asservir la phase d’un oscillateur local a celle d’une référence. Le comparateur
de phase compare la phase de loscillateur local ¢osc & la phase de la référence §res. Lorsque la
boucle est verrouillée, soit Vose = Ve les fréquences de 'oscillateur et de la référence sont égales, la
tension en sortie du comparateur de phase est filtrée, seule la composante basse fréquence a I'image

du déphasage sera directement appliquée au VCO.

comparateur de phase filtre passe-bas VCO

F(p) | ko [ Vos(P)
V(p)

Vref (P)| 2n Ky

— = —>

\ 4

¢ref (p

dosc(P)

Fig. 4.1 — Schéma fonctionnel de I'asservissement de phase d’un oscillateur par rapport a une
référence.

Le passage de la fréquence a la phase se fait en multipliant par %" figure (ECTI). Le déplacement des
blocs permet d’aboutir & la figure (E2)). La boucle a verrouillage de phase (PLL) permet également
un asservissement de fréquence (FLL).

La différence avec une PLL, consiste en un bloc de traitement du signal d’erreur, correcteur (partie
'intelligente’ de la boucle). Ce bloc est constitué d’un traitement numérique et d’un convertisseur

numérique analogique CNA.

mélangeur VCO

Vosc(P)

—>

Vref (P)

correcteu

Fi1G. 4.2 — Schéma fonctionnel de 'asservissement de fréquence d’un oscillateur sur une référence.

La tension de la commande délivrée par ce dernier, permet de controler I'oscillateur VCO qui fournit

ainsi un signal de fréquence corrigée Vs doit converge en régime établi vers celle de la référence

Vref.
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Le signal a la sortie de l'oscillateur peut combiner la stabilité a court terme de 'oscillateur libre,

et 'exactitude de la référence a long terme.

4.2.2 Asservissement d’un oscillateur sur deux références.

Pour asservir un oscillateur sur deux références, on peut réaliser deux boucles a verrouillage de
fréquence (Figl3]). Cette boucle d’asservissement est réalisée de fagon & actionner l'oscillateur
VCO pour minimiser les signaux Vref, —Vosc €t Vref, —Vosc dans leur gamme respective de meilleure
stabilité. Si par exemple la référence 1 est stable a long terme, alors en cherche a minimiser les
variations Vyef, — Vosc, dans le cas ou la référence 2 est stable a court terme, alors en minimise les

variances Vref, — Vosc-

mélangeur

Vrefl(p) X

A 4

VCO

correcteur

Vosc(P

Vref2(P) @ >

Fi1a. 4.3 — Systeme d’asservissement d’un oscillateur sur les deux fréquences de références.

Expliquons comment faire pour que la boucle actionne 'oscillateur de maniere intelligente :

lasservissement comporte quatre étapes comme 'indique schématiquement la figure (4 :
1. génération de deux signaux d’erreur Yref, — Yosc €t Yref, — Yosc,
2. signal d’erreur des deux références par soustraction,

3. discrimination de Yret, €t Yret, par filtrage, (décrit dans 4.4.1)

W

. génération du signal d’erreur final Yosc par soustraction, action sur l'oscillateur.

4.2.3 Principe de la discrimination des deux horloges de référence.
4.2.3.1 Simulation d’horloges de référence.

On modélise comme le montre la figure ([EEH)? les fluctuations relatives de fréquence de deux horloges

de références dont 'une est stable a moyen terme Yyet,, et I'autre est stable a long terme Yey,. La

3Une translation est appliqué au courbe pour avoir une bonne lisibilité.
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yrefl lYOsc Yrefz
_’
yref2 — Yosc
+
Yref; — Yosc -

M

yref2 - Yrefl
discriminateur de

yl'Ef]_ et yl'Efz
par filtrage

200 T T T T T
: : : référence 1 .
référence 2‘ M
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100

50

Ecart fréquentiel y(t)
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F1G. 4.5 — Bruit blanc et marche aléatoire.

comparaison des deux références, nous permet de connaitre la différence Yret, — Yrer, (figure ELHI).

En transformant les séquences temporelles simulées, en densités spectrales, I'intersection des deux
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F1G. 4.6 — Différence d’écart de fréquence du bruit blanc et la marche aléatoire.

courbes donne la fréquence de coupure (voir Fig : ET).

L’application d’un filtre récursif passe-bas au signal d’écart fréquentiel a la fréquence f. =0,03Hz,
permet d’isoler les fluctuations a long terme d’intercomparaison d’instabilité des deux références, ré-
férence 1 et référence 2. Nous obtenons alors le signal de I'oscillateur présentant de fortes instabilités

a long terme.

4.2.3.2 Calcul du filtre numérique de discrimination

L’objet de ce filtre est d’estimer Yref, connaissant Y21 = Yret, — Yref,- On note Yret, cette estimation.

Nous nous intéresserons ici aux filtres numériques récursifs, capables de discriminer les horloges des

références.

Représentant la séquence discréte 4 du signal d’entrée par Yo1(p) et celle du signal filtré par YArefz(p)7

on a :

Yrer,(P) = G(p)Y21(p) (4.1)

avec G(p) la fonction de transfert d’un filtre et p = jw= j2mf ( j2= —1).

Prenons par exemple la fonction de transfert d’un filtre passe-bas et celle d’un filtre passe-haut qui

46chantillonné par le discriminateur
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1010 —— ———— —
% s g référence 1 +
| référence 2 x

Densité spectrale de puissance Sy(f)

fréquence : f/Hz

Fi1a. 4.7 — Densité spectrale d’horloges de référence.

s’écrivent respectivement comme suit :

2mife
Galp) = p+ 2mf;
Et
. p
Ga(p) = p+2mfe’

Rq : Les criteres de stabilité de la boucle d’asservissement dépendent essentiellement du choix des
fonctions de transfert du filtre.

On choisit de filtrer yp1 par un passe-bas de fagon a estimer Yret,.

Pour programmer ces fonctions de transfert et ainsi filtrer la différence des signaux d’erreurs, nous
introduisons les fonctions de transfert en Z (voir Annexe 4).

L’équation (1)) devient alors :

1—pc,

Pc Pc
1+ prZl(tn) + 1+ pcyZl(tn—l) + myrefz (tn—l)- (42)

yre f2 (tn) =

Pour calculer la valeur filtrée a 'instant i, on a besoin de cette valeur a I'instant i-1, ainsi des valeurs
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non filtrée a 'instant i et i-1.

C’est cette derniere équation récursive que nous programmons par la suite.

4.2.3.3 Simulation du discriminateur

200 T T T T T T ' ' '

Y21
Yrer, €StiMe

T e P A e e

100

50

Ecart fréquentiel y(t)

-50

~100 a a a a a a a a a
0 500 1000 1500 2000 2500 3000 3500 4000 4500 5000
Temps:s

Fic. 4.8 — Signal d’erreur et signal d’erreur filtré passe-bas.

On appliquant un filtre passe-bas, on constate une diminution d’amplitude du signal haute fréquence

tout en gardant le bruit basse fréquence (figure ELF).

De méme, si on applique un filtre passe-haut, on diminue le bruit BF mais on garde 'amplitude du

bruit HF (inverse du cas précédent) figure (E9).

A la sortie du filtre passe-bas numérique on trouve Yref, estimé (voir figure EI0).

4.2.4 Simulation de I’asservissement d’un quartz idéal sur deux références idéales

On appelle Yref, ,Yref, €tYosc (OU Yes,Ymn€tyq) les écarts relatifs de fréquence respectivement de la
référence 1, la référence 2 et loscillateur a quartz. On modélise :

~ Yref, par un bruit en f*2 (bruit blanc dérivé),

~ Vref, par un bruit en O (bruit blanc de fréquence),

— Yosc par une marche aléatoire (bruit blanc intégré).
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F1G. 4.9 — Signal d’erreur et signal d’erreur filtré passe-haut.
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Fi1ag. 4.10 — Signal estimé.
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F1G. 4.11 — Bruit blanc, marche aléatoire et intégrale de la marche.

Cette modélisation est une représentation tres idéalisée du bruit de fréquence d’un césium (Yret,)
stable a long terme, d'un maser a hydrogene Yyret, stable a moyen terme et d’un oscillateur a quartz
Yosc stable a court terme (voir figure EETTI).

Pour des données réelles, aucun de ces signaux n’est accessible. Seule 'intercomparaison entre deux
oscillateurs est accessible : on ne peut observer que la différence des instabilités de fréquence entre
deux oscillateurs, Yref, — Yosc, Yref, — Yosc €t Yref, — Yref, = — [Yref, — Yosc — (Yref, — Yosc)]-

Nous obtenons ainsi, les deux signaux d’erreur Yret, — Yosc €t Yref, — Yosc (voir figure ELI2)) en comparant
respectivement, la référence 1 avec 'oscillateur, et la référence 2 avec 'oscillateur. On finit par une
troisieme comparaison entre les deux signaux d’erreurs obtenues, pour trouver 'erreur yz1 de la

fagon suivante :

Y21 = Yret, — Yosc — (Yret; — Yosc) = Yref, — Yref; - (4.3)

4.2.4.1 Critere de choix de la fréquence du filtre

Pour atteindre notre objectif, obtenir un oscillateur qui combine les performances de l'oscillateur a

quartz (oscillateur), du césium (référence 1) et du maser a hydrogene (référence 2), deux fréquences
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Fi1a. 4.12 — Générations des signaux d’erreurs.

de coupure doivent étre judicieusement choisies :

— fréquence échantillonnage (la lere fréquence de coupure) %, To est le pas d’échantillons. Pour les
fréquences supérieures a la fréquence d’échantillonnage (f = %), Ioscillateur est libre.

— fréquence de coupure du filtre (voir figure ET]).

La fréquence d’application du filtre doit étre comprise entre la fréquence de coupure basse fnin et

celle de la fréquence haute frax.

avec fmin = NTo

ou N définit la taille des échantillons.

Ici on prend donc comme fréquence d’application du filtre, approximativement f, = 0,03Hz pour

To= 1s.

5000
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4.2.5 Intercomparaison des deux références

Les deux signaux observables directement sont les intercomparaisons de chacun des deux références
avec l'oscillateur a quartz : Yref, — Yosc €t Yref, — Yosc- L'intercomparaison des deux références Yref, —

yref; peut donc étre obtenue par : Yret, — Yref; = — [Yref, — Yosc — (Yret, — Yosc)] (voir figure 4.6).

4.2.5.1 Discriminateur

Supposant que les instabilités a long terme sont dues seulement a la référence 1, par application d’un
filtre passe-bas & Yret, (t) — Yret, (1), nous pouvons évaluer la quantité Yres2(t). La fréquence de coupure

fc est choisie de telle maniere que Sy, (f) > Sy (f) pour les fréquences de Fourier inférieures a fc
(voir figure ET]).
4.2.6 Asservissement

On soustrait I'estimation Yret,, a I'intercomparaison Yref, — Yosc. On obtient ainsi une estimation de
la fréquence instantanée du quartz Yosc : Yosc = Yret, — (Yref, — Yosc)-
Nous obtenons alors Yosc qui peut étre employé pour corriger le VCO (voir figure ELT3)).

Appelons & ce signal de correction. A la sortie du correcteur, nous avons donc :

€ = [Yref, — Yref,) * 91(t) — [Yret, — Yosc] (4.4)

ol Q1 est la réponse impulsionnelle du filtre passe-bas.

F1G. 4.13 — L’asservissement d’un oscillateur VCO sur deux références.

Nous obtenons donc par traitement numérique, la correction qu’on applique a 'oscillateur, qui est
commandable en tension (voir Fig E14).

La qualité de la discrimination entre les instabilités de la référence 1 et de la référence 2 dépend de
la pertinence du choix de la fréquence de coupure f. du filtre passe-bas. Si f. est trop faible, on perd
les fluctuations & moyen terme de la référence 1; si fc est trop grande, on attribue les fluctuations
a moyen terme de la référence 1 a la référence 2.

Le paragraphe suivant décrit une méthode permettant d’ajuster la fréquence de coupure fe.
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F1G. 4.14 — La correction appliquée a 'oscillateur.

4.2.6.1 Méthode

On considere un VCO commandé par un signal électrique appliqué & son entrée.

Notons Yosc, la fréquence relative propre, qui peut évoluer librement, et V la tension de commande

du VCO.

La fréquence relative de sortie s’écrit a tout instant t sous la forme :

t
Yosc(t) = Yosco (t) + K¢ /0 v(0) dO , (4.5)

ou K, représente la sensibilité du VCO et v(t), la tension a la sortie du correcteur.

Gréace a 4.4, cette tension de correction s’écrit :

V(t) =kg {[yrefz —Yref,) *91(t) — [Yret, — YOsc]} ) (4.6)

ou Kq est exprimée en rad/V.

5000



4.2 Principe et simulation 135

Le signal de sortie du filtre récursif, est (voir (4.3)) :

~ C

Ya1(th) =

1-pc.
[yrefz(tn) - yrefl(tn)] + L [yrefz (tn—l) - yrefl(tn—l)] + pcy21(tn—l) ) (4'7)
c

14+ pc 1+p 1+ pc

ou pc est la pulsation de coupure basse.

Le développement d’équations d’asservissement reliant 1’oscillateur asservi, celui libre et les deux
autre oscillateurs passera par deux analyses : une analyse spectrale par une transformée de Laplace,

et une analyse temporelle par une transformée en Z.

4.2.6.2 Transformée de Laplace :

La transformée de Laplace de I’équation (EEH]) donne :

Yosc(P) = Yosco (P) +% V(p) - (4.8)

On remplagant la transformée de Laplace de I'équation (Bl dans 1’équation précédente, nous

obtenons :
KtKkg
Yosc(P) = Yosco (P) + T Yret, — Yref,] .G1(P) — [Yret, —Yrefl]} (4.9)
Apres arrangement :
P Ga(p) 1—Ga(p)
Yosc(P) = m Yosco (P) + 1+1p Yref, () + TTD Yret,(P) 5 (4.10)
avec T = ﬁ, et Gi1(p) est la fonction de transfert du filtre.
Cette équation montre deux cas limite :
- A long terme (p — 0), I'équation (4.10) devient :
Yosc(p) - Gl(o) Yrefl + [1 - Gl(o)] Yrefz = Yrefl ) (4-11)
par ce que G1(0) = picpc — 1.
- A court terme (p — ), 'équation (4.10) devient :
G 1-G
Yosc(p) - +Yoscoﬂ-Yrefl + AYrefz = Yosco . (4-12)

Condition pour trouver P¢ : Yref, (Pe) = Yref, (Pe) = Yosc(Pc)-



136 ECHELLE DE TEMPS

4.2.6.3 Transformée en Z

La transformée en 7 de I’équation (EEQ) est :

yOSC(Z) = Yosco (Z) + ka [(yrefl(z) - yrefz(z)) Gl(p) +Yref2(z) - yosc(z)] : (4-13)

on pose p= %—11,

=

yOSC(Z) = Yosco (Z) + ki g [(Yrefl (Z) — Yref, (Z)) Gl(p) + Yret, (Z) — Yosco (Z)] :

Par définition : z71y(z) par y(ty_1)

Apres arrangement, :

_ 1+pc 1-pc ks

Yosc(th) = 1+ Kr + pe Ki Yosco (tn) 11 Ks + po ke Yosco (tn 1)1—|—kf T+ pok; Yosco (tn 2)+1—|—kf ks Yref, (th)+
Ky Kfpe 2(1— pcks)

_l—|—kf ¥ peky Yref, (th—2) + 1+ Kr + Dok Yref, (tn) +2Yref, (th—1) + Yref, (th—2)] + T+Kr + pe kaosc(tnfl)‘F

Pec+Ki —kipc—1

Tk pok; et (4.14)

C’est cette équation que nous utilisons par la suite, en calculant la variance d’Allan des trois
oscillateurs, ainsi que l'oscillateur asservi présenté par la derniere équation.

Quand la fréquence de Fourier est supérieure & la fréquence de coupure fc, le quartz est verrouillé
sur la référence 1. Si elle est inférieure a f¢, le quartz est verrouillé sur la référence 2. Nous obtenons
la stabilité de 'oscillateur qui est stable a moyen et long terme.

Si la fréquence de Fourier est supérieure a la fréquence d’échantillonnage fg alors 'oscillateur libre

reste stable & court terme.

4.2.7 Validation par des simulations
4.2.7.1 Procédure :

Pour valider notre méthode, nous avons procédé par quatre étapes :

1. Nous générons des instabilités de fréquence des trois oscillateurs Yret,, Yref, €t Yosc-
2. par soustraction deux a deux de ces oscillateurs, nous obtenons des intercomparaisons :

Yret; — Yosc, Yref, — Yosc €t Yref, — Yref, -
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3. La 3eme étape se compose d’un filtre passe-bas numérique récursif. A la sortie du filtre on

trouve : Yret,.

4. Nous fournissons la correction de fréquence qu’on soustrait a Yref, — :
el 0sC

Yosc = Yref, — (Yref, — Yosc) -

4.2.7.2 Stabilité de l’oscillateur asservi :

Le signal de sortie (fréquence asservie) que nous obtenons est décrit par ’équation (EI0).

Yeorrig = Yosc — Yosc- (4.15)

C’est la stabilité de ce signal que nous allons étudier.
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Fi1G. 4.15 — Oscillateur stable a moyen terme et instable a long terme.

Nous constatons que la stabilité du signal de sortie est fonction de la fréquence de coupure f. du
filtre numérique et de la sensibilité d’oscillateur k. La fréquence de coupure f; permet de choisir
sur quelle source le VCO est verrouillé. L’équation (EEJ]) montre que la fréquence verrouillée Yosc(P)
est 'intégrale du signal v(p) de correction. Elle est ainsi liée a la fréquence base, qui dépend de K.
Les trois oscillateurs ont été simulés directement a partir de différent bruit blanc. Nous avons varié

les valeurs de Kk et f¢ et puis calculé Yeorrig (équation EETH), aussi bien que la déviation d’Allan de
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Fi1G. 4.16 — Oscillateur instable a moyen terme et stable a long terme.
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Fi1a. 4.17 — Oscillateur stable a moyen et long terme.

loscillateur corrigé. Les deux figure et représentent les plus mauvais résultats, nous avons

obtenu ces deux courbes pour les valeurs des couples (K¢, fc) respectivement (0,2, 0,08) et (0,5,
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0,03). Le meilleur résultat (figure ELIT) est obtenus quand f; =0,03Hz et ks =0,2.

D’aprés la figure (EIT), on constate que l'oscillateur corrigé prend la stabilité a court terme de

loscillateur libre, sa stabilité au moyen terme en suivant le deuxieme oscillateur, enfin sa stabilité

a long terme est basée sur la derniere référence.

Remarque :

— Nous considérons lors des générations des séquences temporelles, que le pas d’échantillonnage et
invariable au cours du temps. Cette hypothese n’est pas toujours vraie dans la réalité, il est lié

a la mesure d’horloge et au délai introduit par les appareillages de mesure.

F1c. 4.18 — Les 4 étapes d’asservissement.

— Nous avons également testé par des simulations, qu’il est possible de calculer le signal de correc-
tion, en appliquant un filtre passe-haut numérique récursifs, permet d’estimer yyef, connaissant yoq
(voir figure EEI8]). On soustrait cette estimation Yref, a 'intercomparaison Yref, — Yosc. On obtient
ainsi une estimation de la fréquence instantanée du quartz Yosc. Les résultats de ces simulations

sont données dans les figures ELT9, EL20 et EE2T1

4.3 Simulation combinant une horloge a césium et un maser a
hydrogene

Nous appliquons la méthode précédente sur des simulations réalisant d’oscillateur a quartz (VCO),

d’horloge & Césium et du Maser a hydrogene.

4.3.1 Simulation des signaux des étalons

Il a été montré expérimentalement que les fréquences des étalons atomiques de fréquence avaient
des variations bien modélisées par :

Y (t) = Dt +y(t)

ou D est la constante de dérive linaire de fréquence et les y(t) représentent le bruit aléatoire de

Y(t)°.

5Thorloge & césium ne présente pas la dérive donc D=0.
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Fic. 4.21 — La correction appliquée a ’oscillateur.

Identifions d’abord les différents types de bruit, puis estimons les niveaux de bruit hg caractérisant
la stabilité de chaque étalon & partir des courbes de déviation d’Allan (Fig : E222).

La premiere courbe HP5071A, correspond a I’horloge & césium, la deuxieme EFOS-C correspond
au maser a hydrogene avec dérive, tandis que la courbe EFOS-C ( drift removed) est obtenue a
partir de la derniere courbe, en soustrayant la dérive. Enfin la derniere courbe VCXO est celle d'un
oscillateur a quartz commandé en tension.

En terme de stabilité, l'oscillateur le VCXO est le plus stable a court terme (durées inférieures a la
seconde), le maser présente la meilleure stabilité & moyen terme jusqu’a environ quatre jours (3-10°

secondes). Enfin le Césium prend le relais & long terme (supérieures & 3-10° seconde).

4.3.1.1 Calcul des coefficients hq

On peut associer & 0y(T) un tracé asymptotique de pente variant entre —1 et % (T*l, T%, 10 et T%).
Ces différents modeles de bruit en loi de puissance nous permettant facilement de distinguer les
instabilités de fréquence de nos références, en mesurant 'intersection des courbes avec la verticale
correspond & T=1 s. On calcule ensuite les coefficients hy correspondants (voir Annexe 4). On
déduit facilement le spectre des fluctuations relatives de fréquence & partir de la variance d’Allan

(voir Tableau 1.1 de I’Annexe 1).
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Fi1G. 4.22 — Déviation d’Allan des horloges de fréquence.

VCO MH Cs
h.y| 9-100%® [1,44.107%| 7.107%
ho | 2,5-100® | 3.100% [1,6-10%
hy |6,25-107%® | 1.10~%
h, 4.10°% 3,6-10%®

TaB. 4.1 — Modélisation des horloges.

A partir de ces différents coefficients hg, il est possible de recalculer la déviation d’Allan théorique
de chaque référence, a partir du tableau 1.1.

On génere deux séquences avec deux pas d’échantillonnage de 0,1s et 103s pour éviter d’avoir un
temps de traitement plus long.

Les deux courbes d’Allan qui nous intéressent sont les courbes des pas T compris entre 1-1071 s et
55, 1-10° et 1-108 correspondant aux intersections des courbes de stabilité des différentes horloges.
Cette méthode n’est pas satisfaisante lorsqu’il y a dans le signal en plus du bruit aléatoire, une
dérive (bruit déterministe), (voir figures et E20).

Afin de soustraire en temps réel, la dérive présente dans le signal du Maser on utilise, un filtre de
Kalman [51] [62] qui est analysé dans I’Annexe 4.

En appliquant le filtre de Kalman sur toute la séquence, nous obtenons le tracé des écarts fréquentiels

y(t) de la figure ([@Z7). La courbe intéressante en T devient une courbe en T2, ce qui prouve que
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A oscillateur a quartz
* maser a hydrogene
horloge a césium
-11
10 J
E 12
0710 | 4
=
I}
<=( A
ko]
5
= _ *
8 10} * f,
> *
3 *
*
*
*
*
-14 *
10 7 F % J
*
* %
*
*
* ook o5 x ¥
-15 L M| L MR L M| L MR
10 -1 0 1 2 3
10 10 10 10 10

F1a. 4.23 — Stabilité a court terme de 1'horloge a Césium, du Maser et de 1’Oscillateur VCO.
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horloges a césium

maser a hydrogéne

Déviation d’Allan oy(r)
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F1a. 4.24 — Stabilité a long terme de I’horloge & Césium et du Maser.

s 7

la dérive du maser a été éliminée par filtrage.

Réalisons maintenant 1’asservissement, apres soustraction de la dérive du Maser.

4.3.2 Correction

Une fois la dérive enlevée, il suffit alors de calculer la correction a appliquer a l'oscillateur com-

mandable en tension (VCO), comme nous 'avons faite au paragraphe précédent.
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F1G. 4.25 — Densité spectrale d’horloge a césium et maser a hydrogene avec la dérive.

10711

* maser a hydrogene
horloge a césium *
* oscillateur asservi * *
*
* ¥
* %
102k * 4
* * ]
= * *
= * *
© * %
c x * *
<
=z 13 * L
S 10 T * * -
° *
g * * * *
2 * *
.g * x ok ok ok ok X %
3 . *
[a) Tk
* . . . .
- * EE
10 14| . i
* 1
*
*
* *
*
§ % X
10’15 MY MY MY MY i
10° 10* 10° 10° 10 10°
(s)

Fi1G. 4.26 — Oscillateur instable & moyen et long terme.

On considére que les instabilités d'un oscillateur a quartz sont essentiellement & moyen terme, celles
d’un maser le sont & long terme alors que celles d’un césium le sont & court terme (voir figure EL2J]).
Il suffit alors de filtrer I'intercomparaison entre 1’horloge & césium et le maser grace a un filtre
passe-bas, dont la fréquence de coupure a été judicieusement choisie pour séparer les fluctuations
a long terme, que l'on assimile au bruit du maser a hydrogene (voir figure EL24I).

La stabilité de 'oscillateur asservi comparé a la stabilité du maser et a celle du césium est présentée
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dans la figure pour des valeurs de kf =5 (courbe a gauche) et de ks

Ecart fréquentiel y(t)
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Fia. 4.27 — Dérive enlevée du maser.
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Fia. 4.28 — Instabilités de fréquence du césium, du maser et de l'oscillateur a quartz avec un pas

échantillonnage 0,1 s (& gauche) et un pas de 10% s (& droite).

Pour choisir la fréquence de coupure, connaissant les coefficients hy, nous pouvons tracer la densité

spectrale de fréquence théorique du maser sans dérive, et tracer la densité spectrale de fréquence

du maser et de césium.

D’apres la figure ([E31]), on voit que la fréquence de coupure doit se situer entre 1-10~7 et 1-107°

Hz.

La meilleure fréquence de coupure est celle pour laquelle la courbe de la variance d’Allan de ’horloge

corrigée est la plus satisfaisante En faisant plusieurs fois la correction avec des fréquences de
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F1a. 4.30 — Oscillateur instable & moyen et a long terme (& gauche), oscillateur stable & moyen et
long term (& droite).

coupures différentes, on choisit f, =5-107% Hz (estimée la meilleure).

4.3.2.1 Résultats et discussion

Une fois I'asservissement effectué, on obtient une horloge dont la courbe de déviation d’Allan est
tracée sur la figure Nous avons obtenu cette courbe pour les valeurs de f¢ et ki respectivement
de Vordre de f, =5-10"8 Hz et k; = 2.

On voit clairement que ’horloge corrigée prend les caractéristiques a court terme du maser et a
long terme du césium.

L’influence des parametres de filtrage (type de filtrage, gain de filtre et fréquence de coupure)

nécessite encore une étude exhaustive, notamment dans le cas de signaux présentant une forte

dérive.
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Fi1a. 4.31 — Densité spectrale d’horloges a césium et de maser a hydrogene.
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F1a. 4.32 — Générations des signaux d’erreurs (a gauche), intercomparaisons des 2 signaux d’erreurs
(& droite).

4.4 Reéalisation physique du systeme d’asservissement

4.4.1 Introduction

Dans l'intérét d’élaborer une échelle de temps physique, nous proposons des solutions techniques a
la méthode exposée précédemment.

Il est possible de générer physiquement a partir des inter-comparaisons des trois oscillateurs (horloge
a césium, maser a hydrogene et oscillateur a quartz) un signal de correction utilisable pour controler
loscillateur a quartz.

En choisissant correctement les parametres de 'algorithme de traitement du signal, on peut obtenir
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Fi1a. 4.33 — Oscillateur stable a moyen et long terme.

un signal qui combine les performances de l'oscillateur libre, du maser a hydrogene et du césium.

A partir de la méthode DMTD "Dual Mixer Time Difference” [référence], on propose la méthode
DMFD ”Dual Mixer Frequency Difference”, compare simultanément les instabilités relatives de
fréquence de deux références (en l'occurrence horloge & césium et maser a hydrogene) par Uinter-

médiaire d’un oscillateur controlable en tension.

Pour des besoins de comparaisons de ’horloge a césium avec le maser a hydrogene a 100 MHz, nous

avons étudiés deux méthodes d’asservissement, dont le schéma général est représenté dans la figure

B34

@ VCO

@ 7 =

. Signal utile
Lien
——P

@ optique

Comparaison [—#|Asservissement

!

F1G. 4.34 — Asservissement d’un oscillateur & quartz sur 2 références.

\

Nous divisons ce paragraphe en deux sous-paragraphes : Intercomparaison et asservissement.
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x3

x10

F1G. 4.35 — Synthése numérique direct de fréquence.

4.4.2 Intercomparaison
4.4.2.1 Synthétiseur numérique direct DDS

A Taide d’un multiplicateur par trois, le signal d’horloge du Maser fournit un signal & 300 MHz qui
sert d’horloge au synthétiseur numérique DDS délivrant un signal a 100 MHz.

Le mélange de ce signal avec le signal de référence de ’horloge & Césium multiplié par dix permet
apres filtrage d’asservir le DDS "Direct Digital Synthesizer’.

Cette premiere méthode a certes 'avantage d’étre simple, mais le grand inconvénient réside dans
lapparition de nombreuses raies parasites du DSS [63]. L’autre inconvénient majeur est le niveau

de bruit trop élevé. Nous n’avons donc pas utilisé cette méthode.

4.4.2.2 Systéme a 2 mélangeurs avec oscillateur décalé

Le systéme & 2 mélangeurs avec oscillateur décalé (voir chapitre 2, section 3) est un banc de mesure
trés commode pour mesurer la stabilité de fréquence des horloges. Toutefois, les performances
131

usuelles de ce type de banc de mesure se situent au mieux a quelques 10~ en court terme,

lorsqu’on effectue la comparaison entre 2 signaux a la fréquence de 100 MHz [54].

4.4.2.2.1 La méthode de comparaison de temps : DMTD Cette méthode consiste a
comparer a la fois ’écart temporel entre l'oscillateur et le Césium d’une part, et 'oscillateur et
le Maser d’autre part. Les fluctuations de 'oscillateur, intervenant de la méme facon sur les deux
comparaisons, sont éliminées par soustraction. Un compteur mesure sur sa propre échelle de temps,
I'intervalle de temps AT, qui s’écoule entre le passage a zéro du battement césium- quartz et le
passage a zéro de battement maser-quartz.

Ce systeme est indéterminé : la connaissance Xcs —Xmh = (Xecs —XQ) — (Xmh — XQ) ne permet pas d’ob-

tenir Xq, I’écart temporel de I'oscillateur.



150 ECHELLE DE TEMPS

x10 @ 1{_\]&—[ ZCD ]_——t—[Comgteur J:

Clock ‘

Clock :

Lien Optique ——|:
@ Systéme de "‘ \ 0 ZCD Compteur
compensation

v=100 MHZ D—

\
@

O

X

o

Traitement numérique

T
I

$\nu_b1$

Fi1G. 4.36 — Comparaison d’une horloge a Césium, d’un maser et d’un Oscillateur a quartz.

4.4.2.2.2 La méthode de comparaison de fréquence : DMFD Cette méthode est iden-
tique a la précédente, a cette différence pres que la partie intelligente du correcteur numérique
prend en compte les écarts des fréquences ymn —Yq d'une part et yes — Yo d’autre part, mesurés par
deux fréquencemetre.

A partir du schéma de principe (figure E36l), nous allons détailler et analyser les différents blocs le

constituant.

4.4.2.3 Description détaillé des différents modules :

4.4.2.3.1 Asservissement de phase 10-100 MHz (multiplicateur par dix) Le premier
probleme que 'on doit résoudre au cours de cette réalisation est ’asservissement de phase de 1’os-
cillateur a quartz a 100 MHz sur I'horloge a césium a 10 MHz. Ce dispositif permet de transmettre

sur notre lien optique la stabilité du césium. Nous avons réalisé une chaine de synthese PLL (figure

E3T).

O e

Fi1G. 4.37 — Schéma synoptique d’une PLL 10-100.
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La figure (E38) montre la comparaison de la densité spectrale de bruit de phase S¢(f) d’un multi-
plicateur commercial 10-100 MHz Wenzel [référence] et les spectres de bruit de phase calculés pour

une boucle optimale, comme nous avons pu réaliser dans le chapitre 3, section 5.
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F1G. 4.38 — L’oscillateur VCO asservi comparé au césium a 100 MHz.

4.4.2.4 Oscillateur VCO a décalage :

Un dispositif automatique de recalage en fréquence, permet de recaler I'oscillateur sur une référence
(chapitre 2, section 3). La fréquence de battement vy est de l'ordre de quelques 100 MHz (la

fréquence de coupure du bruit blanc du mélangeur).

4.4.2.5 Electronique de traitement du signal de battement ZCD :

La figure représente la chaine électronique de traitement du signal de battement ZCD (Zero-
Crossing detector) délivré par le mélangeur.
L’électronique de traitement du signal de battement ZCD a pour fonction :

— accroitre la pente du signal de battement Pg, en transformant, un signal sinus d’entrée en un
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Fi1a. 4.39 — Traitement du signal BF délivré par le mélangeur.

signal carré avec des temps de montée courts afin de rendre négligeable 'erreur de trigger du
compteur,

— délimiter la bande de fréquence f¢, car la mesure effectuée prendra en compte la totalité du bruit
superposé au signal utile de 100 MHz de bande large (le compteur qui effectue la mesure, & une
bande passante tres élevée de 'ordre de 100 MHz) et pas seulement dans la bande vp. Un filtrage
associé a la mise en forme permettra de réduire cette bande passante.

La figure suivante représente la répartition spectrale du bruit existant a la sortie de I’électronique

de traitement (entrée du compteur) lorsque le signal est au voisinage de zéro.

A

\/

vp fe bmr

F1G. 4.40 — Répartition spectrale du bruit existant au voisinage de zéro sur le signal d’attaque du
compteur.

4.4.2.6 Limites liée au banc de mesure :

Ce banc de mesure, comporte plusieurs éléments susceptibles d’introduire des bruits additifs, donc

de limiter le plancher de bruit du systeme.

4.4.2.7 Effet du bruit de Voscillateur décalé :

On montre que la contribution de bruit de 'oscillateur & quartz est notablement rejetée sous réserve
que le temps Ot, séparant les fronts (montants par exemple) des deux battements, soit trés petit

par rapport & la période Tg de ces battements. Dans une configuration réelle de mesure, ot varie et
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surtout dérive lentement en raison des écarts de fréquence des horloges.

‘VQ — Vs > [Ves — Vinn|

Dans notre cas, 'oscillateur décalé est asservi sur 1’échelle de temps élaborée a partir des deux

horloges, afin de réduire 'effet du bruit de 1’oscillateur.

4.4.2.8 Effet du bruit de I’électronique de traitement du signal de battement :

On simplifie le raisonnement en considérant uniquement les bruits BF blancs de tension, et en

supposant que l'erreur de trigger du compteur est négligeable.

4.4.2.8.1 Limitation ultime du systéme de mesure : Soient 0%, 07 et O les niveaux de
bruit blanc des densités spectrales, respectivement du mélangeur, du filtre et de la mise en forme.

Le signal d’attaque du compteur possede une pente Ps = G1G2P, ou Pe est la pente du signal de

A

\/

;
s

F1G. 4.41 — répartition spectrale du bruit existant au voisinage de zéro sur le signal d’attaque du
compteur.

battement, Gy et G les gains respectifs du préamplificateur et du dispositif de mise en forme ce
qui permet d’expliciter Atg, lequel contient les fluctuations des instants de passage a zéro, donc la
limitation du systéme de mesure.

Les fluctuations des instants de passage a zéro sont alors :

Ve \/ (G1G2)202, f, + G202, Bur + G202 1
t = — =
° Ps GlGZPe
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soit

o, fe

\/O 1 0%:Bur +0%f
Aty = M\/ M (4.16)

avec fc Byr la bande passante de la mesure et celle de la mise en forme.

Le premier facteur de la relation (EEI6]) correspond au bruit Gﬁ,l fc associé a la pente P;. On

constante que s’il n’y a pas de préamplificateur avant le filtre Gy = 1, le facteur prépondérant

Gﬁ,”: Bmr +0? fe

> au lieu de 'unité.
oy fe

devient {/1-+

Dans I'hypothese ou fo =100 Hz, bt =13nV /v/Hz, b¢, bug, on constate une dégradation théorique

de dB par rapport a l’effet du bruit blanc.

L’utilisation d’une fréquence de signal vg plus élevée va réduire d’autant la contribution du banc au
plancher de stabilité. En effet dans ces conditions, la perturbation de phase équivalente au bruit du
banc ramené a la fréquence Vo (via le gain ky du mélangeur) donnera une densité spectrale relative
de phase inversement proportionnelle & \)(2), ce qui correspond a une amélioration du ”plancher de

stabilité” proportionnel a 1/vo.

La limitation théorique de la stabilité est :

o _ V3haty 1 0MFBMF +offe
y(1) = ATPT? oy f.

4.4.2.9 Réalisation de la carte ZCD [54] [55] :

Le dispositif est constitué d’un amplificateur a un étage et d’un limiteur qui sera connectés a la
sortie du mélangeur RF. La bande passante ainsi que le front montant (slew rate) de chaque limiteur

sont supérieurs a ceux du limiteur précedent.

L’analyse ZCD est basée sur la détermination du front montant (slow rate SR). Le calcul de ce
parametre est réalisé par simulation grace a un simulateur type SPICE (voir circuit électronique
AT,

Les résultats de simulation et de mesures sont données dans les figures (45 et EEAG]).

La réalisation d’un tel systeme électronique doit se conformer a certaines exigences :

L’étanchement du boitiers aux signaux RF, la bonne adaptation des filtres d’alimentation, la sup-
pression des signaux “hors bande” sur les éléments actifs, I’équipotentialité optimum de I’ensemble
du montage et 'utilisation éventuelle d’une alimentation sur batteries (régulateurs) pour réduire le

”50 Hz” résiduel.
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F1G. 4.42 — Simulation d’un circuit électronique ZCD (1 ére version).

4.4.3 Asservissement
4.4.3.1 Numérisation et filtrage de boucle

Les deux signaux analogiques sont envoyés sur une carte d’acquisition insérée dans un PC. Apres
traitement, on génere le signal d’erreur. Ce signal d’erreur généré est ensuite envoyé sur un conver-
tisseur analogique afin de le rendre exploitable. Un filtre passe bas permet de lisser la sortie du
convertisseur. On obtient alors le signal de correction qui est enfin appliqué au varactor de 1’oscil-

lateur a quartz a 100 MHz.

4.4.3.2 Distorsion due a la conversion numérique analogique

La conversion numérique analogique va entralner une dégradation du signal délivré. En effet la

tension de sortie ne peut prendre que 2" valeurs, n étant le nombre de bits du convertisseur.

ify

Des raies parasites vont naitre aux fréquences f telles que [réf] : f = 535, fp est la fréquence d’échan-

tillonnage i =1,2,3---
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F1G. 4.43 — Simulation d’un circuit électronique ZCD (1 éme version).

Pour notre réalisation pratique, nous devrons vérifier expérimentalement que le spectre du signal

généré est compatible avec de spectre de 'oscillateur a quartz.

4.4.3.3 Limitation ultime

L’oscillateur a quartz VCO dispose une commande en tension permettant une variation relative de
fréquence ATf de lordre de 107 pour une tension continue variant de 1 &4 10 V.

Le VCO étant légerement décalé en fréquence (environ 1kHz), on mesure la fréquence des battements
grace a un ZCD relié & un compteur de fréquence. Ce dernier transmet la mesure sous forme
numeérique a un ordinateur qui calcule le signal de correction.

La résolution d’un convertisseur numérique analogique CNA est de 24 bits, et de tension de sortie :

Ug,‘?‘ = 2—%4.10 =5,96-10"7 V. pour avoir une instabilité relative de fréquence y de 1.107*® nous

devons pouvoir mesurer des fluctuations de tension :
AV = ﬁ—;’ = %, avec K¢ la sensibilité de 'oscillateur VCO.

Pour ki =50 Hz/V AV =2uV.
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(O dntd3. dat

L ——Ll LI LN L A A Aif E -

0Os 0.2s 0.4s 0. 6s 0.8s 1.0s
o V(Vin) o V(Voutl) v V(Vout2) a V(Vout3)

F1G. 4.44 — Résultat de la simulation de la carte ZCD.

Nous avons adopté les CNA de type : BB 149 chez Philips SC et BB 833 chez Infinea technologie.

4.5 Conclusion

La réalisation physique de I’échelle de temps repose sur ’asservissement d’un oscillateur a quartz
commandable en tension VCO sur un signal de correction calculé par notre algorithme et réalisé
physiquement par un convertisseur numérique analogique a tres haute résolution. Il faut donc
augmenter les niveaux de quantification de ce dernier. La sensibilité de I'oscillateur et la résolution
de la fréquence nominale doivent également étre amélioré afin d’obtenir des sauts de phase plus
faibles.

Il a été démontré dans ce travail que I'asservissement d’'un VCO simultanément sur un césium et
sur un maser grace a la boucle de verrouillage de fréquence (FLL) est une technique permettant de
mettre en oeuvre une échelle de temps qui répond aux exigences d’une introduction dans le TAIL
En effet, les simulations que nous avons réalisées ont permis de valider cette technique.

Le travail qui reste a faire concerne le choix des éléments de ce dispositif d’asservissement, d’une

part, et le développement du circuit et I’élimination de toutes les sources de bruit potentielles,
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(A) dntd3. dat

4
100nHz 1. 0Hz 10Hz 100Hz 1. OKHz 10KHz 100KHz
| P(V(Vout 3)/ V(Vin))
Frequency
AL (200. 447, -50.868) A2: (100.000m - 32. 750m DI FF(A) : (200. 347, - 50. 836)

F1G. 4.45 — Résultat de la simulation de la carte ZCD.

gl

‘6e-06 -5e-06 -4e-06 -3e-06 -2¢-06 -le-06 0 le-06 2e-06 3e-06 4e-06 5e-06

F1G. 4.46 — Les tests effectuées sur de la carte ZCD.
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d’autre part. La mesure des performances de notre systeme en terme d’exactitude et de stabilité
pourra étre effectuée par 'introduction d’une horloge composite participant au TAI. Cela permettra
de suivre ses caractéristiques sur le tres long terme.

I1 est possible de généraliser cette étude, afin de concevoir des horloges composites (constituées de

plusieurs oscillateurs ou horloges de méme type o complémentaires).
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Annexe 4

1 Transformée en Z

On transforme les fonctions de transfert G; et G2 de p en fonctions de transfert Z. L’équation (4.2)

devient alors :

En posant p= Z—% et en effectuant la transformation sur la fonction de transfert d’un filtre passe-bas

G1(p), on obtient :

Gi1(2) = ¢ , avec p;=2nf,
7+1 C
et V()= DRy

-1+ (z+1)pc’

Apres développement, nous obtenons :

Y(2) =2 (2) + peY (2) + pez 1Y (2) = peX (2) + pez X (2).

Sachant que :

On obtient :

Pc
1+pe

_ P
1+0pc

1—
X(th_1) + ——Cy(t_1).

X(th) + 171,

y(ta)

De la méme maniere nous démontrons que dans le cas d’un filtre récursif passe-haut, ’équation

s’écerit :
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2 Coefficients hg

Césium : On distingue deux bruits :

1. Le bruit blanc de fréquence 12 correspond au coefficient ho(fo), coupe ’axe des ordonnées
A T=1, on préleve la valeur de 6-1012.

D’apres le tableau ( Tab :1, Annexe 2),

On en déduit donc la valeur hg.

Le méme procédure sera effectuée sur les autes bruits.

2. Le bruit de flicker de fréquence 1° correspondant au coefficient h_.
Maser : On distingue quatre bruits :

1. un bruit flicker de phase T~ correspond au coefficient hy,
2. un bruit blanc de fréquence 13 qui correspond au coefficient hg,
3. un flicker de fréquence en T° qui correspond au coefficient h_j,

4. une marche aléatoire de fréquence 12 correspondant au coefficient h_5. Il y a aussi une dérive

linaire de fréquence.

Oscillateur : On distingue aussi quatre bruits comme le précédant :

un bruit flicker de phase T~1, un bruit blanc de fréquence T_%, un bruit de flicker de fréquence 1°
et une marche alétoire de fréquence 13.

La dérive de fréquence du maser est en 1! car Gi(T) = 2C212 avec C; le coefficient de dérive linéaire
de fréquence.

Nous avons les coefficients :

pour le césium : hg=7,2-1072 et h_1=1,6-10"%°

pour le maser : hy =2,3-107%, hg=2,5-10"%", h_1=4-10"% ¢t h_,=1,4-10* et C,=5-10"2

pour loscillateur : hy =4-10"2 et hg=6,3-107%, h.1=2,5-10P et h_ ,=9-10"%
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3 Filtre de Kalman

Rappelons les systemes linéaires décrivons ce filtre.

3.1 Rappel

Le filtrage de Kalman est un procédé de traitement du signal.

Il consiste & estimer les valeurs de X(t) (vecteur d’état) a l'instant t, alors qu’il a été mesuré ou

observé durant l'intervalle de temps [0,t] & 'aide du vecteur d’observation Z(t).

Les deux vecteurs X(t) et Z(t) sont gouvernés par les systemes linéaires suivants :
X({t+1)=qt)X(t)+Q(t). (Systeme d’état)
Z(t+1)=H(t)X(t)+V(t). (Systéme d’observation)

Retrouvant ces systemes d’état et d’observation dans notre cas précis.

3.2 Modele mathématique

On assimile la dérive d’écart temporel du Maser par une dérive linéaire de fréquence d’une forme

quadratique.

L’équation différentielle s’écrit :

L’intégrale de cette équation donne :

X (t2) = X (tz) +Y (tz). 3t +W (t1) Zt +£(ty).
Y(tz) = Y (t1) +W (t1)dt +n(ty). 3)
W(tz) = W(tl) +G(t1).

Nous définissons le vecteur d’état par :

X =X phase quadratique
Y =x fréquence lineaire

W =X vieillissement

En adoptant le systeme précédant sous la forme :
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X(tz2) 1 -ty % X(t2) g(t)
Y (tz) = 0 1 to—11 X Y (tl) + n (tl)
W (t2) 0 0 1 W (t1) a(ty)

On note par @ la matrice de transition entre 'instant t1 et I'instant t5 :

1oty Gk
Pt))=]1 0 1 th—t
0 0 1
Par simplification de calcul, on prend d =ty —t; =15

Le systeme d’observation réduit est le suivant :

X G(ta)
Z1(th) —Z1(t2) /0 ] = |: 1 00 ] XY |+ gt)
W G(ts)

Car seulement I’écart temporel qui nous intéresse, avec H est la matrice de mesure s’écrit : < 100 >
Les autres valeurs d’état Y et W seront nuls.

Avant d’exécuter ce filtre, utilisant la méthode d’interpolation de polynomes de Tchebytchev.

3.3 Interpolation : polynémes de Tchebytchev

L’interpolation nous permet d’estimer les N premiéres valeurs de X(t), qui est approximé par une
dérive linaire de fréquence qui s’écrit : x(t) =Co+Cit +Cot? et de calculer leur coefficients Cg, Cq et

C, ainsi que la variance de l'erreur R.

Nous utilisons les trois premiers polynoémes de Tchebytchev comme fonction d’interpolations :

3 t
@) - \/(N N 2 VD)

5 t?
o= \/(N N ONNF N2

t
3 —B(N—1)—+(N-2)(N-1)).
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Le polynome d’interpolation est le suivant :

X(t) = Po@o(t) + P11 (t) 4 Paa(t), (4)

avec P = ZJ 1@ (tj)x(tj), ou tj = jTo

Ensuite, nous calculons les coefficients Cg, C1 et C, a l'aide des formules suivantes :

3(N N-D)

:_PO_\/ N+1P1+\/ DN+2) 2

2 3 6 5(N_1)
Cl_r_o\/(N—l)N(N+l)Pl+ \/(N INNTDN12) 2

6 5
C2= r_g\/(N (N DN(NFL)(N+2) 2

0.12 T
00
__ 90

0.1

0.06

—-0.02

-0.04

-0.06

—-0.08
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500

t/t 0

F1G. 1 — Les trois 1éré termes du polynéme de Tchebytchev.

Soient Xpn(t) et Xint, I’écarts temporels respectivement mesuré et calculé.
La variance de la différence entre ces deux écarts est noté par R = var(Xy — Xint)
On note aussi par Xg la valeur mesuré avant le filtrage et par Xg la valeur estimée par I'interpolation.

On défini la matrice de covariance de lerreur P(t) :
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1 0 0
Po=E(Xo— Xo)(Xo—X0)'=] 0 v, 0
0 0 V3

ces valeurs propres sont :

V1= (Xm(N) = [Co+C1x N+Cax (N)?])2.
Vo = (O — [C1—|—202 X (N)Z] )2.
vz = (0—2Cy)2.

Rq P(0) =CovXp

3.4 Filtre de Kalman

Observations

—{ro ]

Fi1G. 2 — Schéma de principe du filtre de Kalman.

Dynamique du systeme
filtrage

On part de Xk,l/k,l et 'on aboutit a Xk/k- Pour calculer la valeur au temps t+1 de X(t) (voir figure

B). On utilise :

P = ®P 4 ®T.
Kir1=PraHT (HP HT +R) 5

Pt = Proat — KiraHPa e
Xis1te1 = PX g+ K(Xi(t) — HX ).

La matrice K s’appelle gain de Kalman.
Xm(N)
On part Xo= 0

0
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On soustrait & la valeur mesuré au temps t+ 1 la valeur calculée avec le filtre de Kalman X +1t41(1).
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Conclusion générale

L’objectif de ’étude présentée dans le cadre de cette these est double :

- Tout d’abord, mettre en place un lien optique métrologique performant assurant le transfert
de fréquence des différents oscillateurs et horloges disponibles sur le site de Besancon, pour
démontrer la faisabilité de ce transfert sans dégradation des signaux de référence & 100 MHz avec

0~ gur 10

une instabilité relative de fréquence de 'ordre de 2.107® sur une journée et de 2.1
jours.

Ainsi, nous avons construit trois dispositifs de compensation du déphasage du a 'effet d’instabili-
tés introduit par les fluctuations thermiques au niveau des fibres. Les meilleurs resultats obtenus
par ces systemes montrent une diminution d’un facteur de 'ordre de 46 de la sensibilité thermique
de la fibre.

- Enfin, réaliser une échelle de temps physique composite d’un systeme constitué d’horloges com-
plémentaires d’un maser a hydrogene stable a court terme et d’une horloge a césium qui est stable
a long terme. Cet ensemble permet de réaliser une horloge possédant ces deux caractéristiques.
La réalisation d’horloge a oscillateurs multiples est un concept extrément prometteur en terme
de gain de stabilité et d’exactitude. Ce concept peut se décliner de plusieurs manieres suivant le
type d’oscillateur et les spécifications voulues. On peut constituer une échelle de temps & partir
d’un ensemble d’horloges atomiques, ce qui consiste a calculer 1’écart de chaque horloge avec
I’échelle ainsi constituée. On peut aussi matérialiser cette échelle de temps par une réalisation
physique obtenue en asservissant un oscillateurs a quartz pour obtenir une horloge composite

alliant stabilité et robustesse.
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