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à Emmanuel, Cédric et Caroline





2

Ceci est l’étude menée au Laboratoire d’Analyse et d’Architecture des Systèmes du CNRS
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Introduction

Le secteur spatial est toujours demandeur de nouvelles technologies susceptibles d’améliorer

les performances de ses systèmes en terme de Masse/Consommation/Volume. Par exemple,

trouver une alternative aux harnais de câbles coaxiaux qui assurent la distribution et le routage

électrique d’un oscillateur local vers différents sous-systèmes ; une alternative plus légère, moins

volumineuse, améliorerait sensiblement les charges utiles des satellites.

Les liaisons optiques sont un candidat sérieux au remplacement des câbles électriques

pour la transmission de données ou de signaux analogiques[2][3][4]. Que ce soit pour des liaisons

intrasatellites guidées[5] ou en espace libre[6][7], les systèmes optiques s’affirment comme une

technologie de rupture à bord des nouveaux satellites. Les liaisons par fibres, en particulier,

permettraient une réduction significative de la taille et de la masse des systèmes de distribution

de signaux à bord des nouveaux satellites.

La fibre optique remplace avantageusement les harnais de câbles coaxiaux classiques pour

de nombreuses applications analogiques, comme la distribution d’un oscillateur mâıtre vers

différents sous-systèmes de la charge utile. L’isolation électromagnétique du signal véhiculé est

en outre un point fort très important, et les comportements en environnement spatial de cette

technologie déjà très développée pour les réseaux terrestres ont aussi été bien étudiés[8][9].

Dans le futur, les applications Térahertzs seront parfaitement compatibles avec la fibre optique

dont la bande passante est très large. Enfin la faible atténuation linéique des fibres peut être

également mise à profit pour des applications au sol, comme le partage d’une horloge ou la

synchronisation d’un réseaux de stations sols ou d’antennes[10].

Plusieurs systèmes spatiaux ont donc été déjà conçus en utilisant des technologies photo-

niques, que ce soit le satellite SMOS ou le module Columbus de la Station Spatiale Interna-

tionale, dont les lancements sont prévus en 2007.

Cette thèse est consacrée aux liaisons par fibre optique pour le transport de signaux analo-

giques à haute pureté spectrale en gamme micro-ondes. Elle propose en particulier des alterna-

tives à l’émission et à la réception du signal, c’est-à-dire lors des conversions électrique/optique
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Fig. 1 – Architecture de réseaux optiques de distribution de références de fréquences de type

passif (a) et actif (b) (d’après [11])
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et optique/électrique, et poursuit une étude déjà menée sur des récepteurs optiques à faible bruit

de phase à 10 MHz et 875 MHz[12]. Il s’agit cette fois d’étudier des systèmes de transmission

optiques complets optimisés en bruit en bande Ku.

Ces liaisons pourront par exemple être utilisées pour la distribution de signaux radiofré-

quences ou hyperfréquences depuis un oscillateur mâıtre ultrastable vers différents sous-systèmes

de la charge utile d’un satellite, ce qui a particulièrement intéressé notre partenaire industriel

du secteur spatial. Les nouveaux satellites de télécommunications pourraient ainsi bénéficier

prochainement de ces nouvelles technologies photoniques.

La première partie est une description générale et une évaluation des performances in-

trinsèques des liaisons optiques analogiques. Elle décrit les briques de base des liaisons optiques,

puis évalue leurs performances en termes de bilans de liaisons et de bruit. Enfin, elle justifie le

choix des composants et de la technique de modulation retenus.

La deuxième partie concerne l’optimisation du sous-système d’émission de ces liaisons,

constitué basiquement d’une diode laser pour télécommunications et d’un modulateur électro-

optique, pour une technique de modulation particulière : la modulation par annulation de

porteuse optique, ou DSB − CS. Les modulateurs à Niobate de Lithium généralement uti-

lisés, les interféromètres de Mach-Zehnder, voient leurs caractéristiques dériver grandement au

cours de leur utilisation. Nous proposons donc dans cette étude un système de maintien de la

polarisation du Mach-Zehnder à l’annulation de porteuse optique : en fait un asservissement

sur le signal de l’oscillateur à transmettre, sans superposition de signal basse fréquence, ce qui

permet la transmission de signaux de très haute pureté sans dégradation du spectre à basses

fréquences.

La troisième partie optimise le dispositif de réception, généralement assumé par une simple

photodiode amplifiée ou non. En effet, lors de la distribution d’un signal sur un grand nombre

de récepteurs, le bruit de phase du signal reçu est largement dégradé loin de la porteuse par

la simple réduction du rapport signal à bruit. En sortie de photodiode, on a donc choisi de

conditionner le signal reçu en synchronisant un oscillateur dont la fréquence d’oscillation libre

est proche de celle du signal reçu. Grâce à ce système, le bruit de phase est amélioré car son

plancher est imposé par l’oscillateur, et le niveau du signal est d’autre part largement relevé.

La principale application envisagée ici est la synchronisation et le contrôle à distance en bande

Ku des éléments d’une antenne active embarquée. Un tel oscillateur, synchronisé par l’onde

optique modulée, est appelé photo-oscillateur. Par la suite, l’élément actif du photo-oscillateur,

c’est-à-dire le transistor, a été éclairé grâce à une diode laser émettant dans le visible. Cela a
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permis de contrôler la phase du signal de sortie, ce qui trouvera des applications pour le contrôle

des antennes actives embarquées.

Enfin la dernière partie explore une application annexe des liaisons optiques faible bruit :

une liaison optique a été utilisée pour remplacer la ligne à retard électrique d’un banc de

mesure du bruit de phase des oscillateurs micro-ondes ultrastables (principe du discriminateur

de fréquence à ligne à retard). La faible atténuation linéique des fibres permet en effet de

constituer des bobines de fibre retardant un signal de plusieurs microsecondes. La détectivité du

banc a ainsi été améliorée par l’apport de l’optique, et le plancher de bruit de phase également.

Les performances de ce banc de mesure du bruit de phase sont aujourd’hui supérieures à celles

de tous les bancs commerciaux, et sont susceptibles d’être encore optimisées.



Chapitre 1

Evaluation des performances de

liaisons optiques

Les systèmes de communications sont composés de trois blocs principaux permettant le

transfert de l’information : l’émetteur permettant la conversion électrique-optique du signal,

le canal de communication optique et le récepteur assumant la conversion optique-électrique.

Notre but étant le transport optique de signaux micro-ondes, l’émetteur est constitué d’une

diode laser à semiconducteur associée ou non à un modulateur ; le canal de transmission est

une simple fibre optique ; le photorécepteur est une photodiode rapide.

Cette partie décrit les caractéristiques des composants classiques des liaisons optiques

hyperfréquences, ainsi que les performances de liaisons complètes, principalement en bande Ku

[13][14][15]. Nous les avons plus particulièrement étudiées en termes de bilan de liaisons et de

bruit de phase pour deux techniques de modulation réalisées à l’aide d’un modulateur externe.
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1.1 Composants d’une liaison optique

1.1.1 L’émetteur

La source optique la plus utilisée dans les systèmes de communications optiques est la

diode laser. Elle est composée d’une cavité comprise entre deux couches de semiconducteurs.

Pour favoriser l’émission stimulée, le matériau constituant la cavité doit posséder assez de

porteurs de charges excités dans la bande de conduction : c’est le courant injecté dans le semi-

conducteur qui provoque le pompage électrique du matériau et l’inversion de population. Les

photons sont partiellement confinés dans la cavité résonante, et quand ils sont suffisamment

nombreux, il y a émission laser[16][17].

Les différents types de diodes lasers

Il existe trois principaux types de diodes lasers, ou lasers à semi-conducteurs[18] :

– les lasers Fabry-Pérot (FP) sont peu performants en bruit mais sont peu coûteux ; ils

sont multimodes et leur longueur d’onde atteint les 1550 nm ; on les utilise par exemple

comme source de puissance optique continue ou dans les liaisons numériques ;

– les lasers Distributed Feedback (DFB) ont des très bonnes performances en bruit et sont

largement utilisés pour les télécommunications ; ils sont monomodes et leur longueur

d’onde atteint les 1550 nm ;

– les lasers Vertical Cavity Surface Emitting Laser (VCSEL) ; leur longueur d’onde atteint

pour l’instant les 1310 nm et leur intérêt principal est d’être plus adaptés à la fabrication

en grand nombre.

Une diode laser Fabry-Pérot est constituée d’une simple cavité laser encadrée par deux

miroirs plans (figure 1.1). Cette cavité est comprise entre deux couches de semiconducteurs.

Certains modes d’émission sont favorisés ; si k est un nombre entier naturel, alors les longueurs

d’ondes λ telles que :

kλ = 2nL

où n est l’indice de la cavité et L sa longueur, pourront être émises. Un laser Fabry-Pérot est

donc multimode.

Un laser DFB est aussi constitué d’une cavité laser placée entre deux couches de semicon-

ducteurs[19] (figure 1.2). Afin de le rendre monomode, on a gravé un réseau de Bragg tout le

long de la cavité : la modulation périodique de l’indice favorise une longueur d’onde particulière,

par interférences constructives (figure 1.3). Il n’est pas indispensable de placer des miroirs aux

extrémités de la cavité puisque les réflexions nécessaires à la réalimentation optique sont assurées
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Fig. 1.1 – Schéma d’un laser Fabry-Pérot

Courant électrique

Cavité Laser
Miroir Miroir

Lumière émise Lumière émise

Semiconducteur

Semiconducteur

Réseau

Fig. 1.2 – Schéma d’un laser DFB

Fig. 1.3 – Spectres comparés d’un laser multimode et d’un laser monomode
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Miroirs

Lumière émise

Semiconducteur

Semiconducteur

Cavité

Fig. 1.4 – Schéma d’un laser VCSEL

par le réseau. La température agissant sur l’indice optique des matériaux semiconducteurs, elle

influera aussi sur la longueur d’onde émise et l’on pourra se servir de cette particularité pour

accorder le laser.

Dans un laser VCSEL, les miroirs sont placés parallèlement à la cavité et aux couches

de semiconducteurs[20] (figure 1.4). Le fonctionnement d’un laser VCSEL est similaire à celui

d’un laser DFB, sauf que l’émission laser se fait par la surface du composant. Les VCSEL sont

donc pratiques à fabriquer et intégrables sur plaque.

Les équations du fonctionnement d’une diode laser

Le fonctionnement d’une diode laser est décrit par les équations d’évolution, ou équations

de conservation des porteurs et des photons[18][21]. Ces équations expriment l’interaction entre

les populations d’électrons N et de photons P présents à l’intérieur de la cavité. Pour une diode

laser monomode, ces équations sont exprimées par :{
dN
dt

= I
q
− N

τn
−G.P

dP
dt

= G.P + Rsp − P
τp

(1.1)

où :

– I est l’intensité du courant injecté dans la cavité ;

– q = 1, 6.10−19 C est la charge d’un électron ;

– τn et τp sont respectivement les durées de vie moyenne des électrons et des photons ;

– G est le gain modal de la cavité ;

– Rsp est le taux moyen d’émission spontanée ;
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Fig. 1.5 – Caractéristique typique d’une diode laser

La première équation traduit l’accroissement du nombre d’électrons : il est égal aux électrons

injectés moins ceux qui disparaissent lors de l’émission spontanée et lors de l’émission stimulée.

La seconde équation traduit l’accroissement du nombre de photons : il est égal aux photons qui

apparaissent par émission stimulée et par émission spontanée moins ceux qui disparaissent à

cause des pertes de la cavité.

En régime stationnaire, le courant de seuil Ith s’exprime donc par :

Ith =
qNth

τn

(1.2)

Lorsque le courant injecté dépasse le courant de seuil, il vient :

P =
τp

q
(I − Ith) (1.3)

Cette équation traduit bien la caractéristique d’une diode laser : la puissance optique émise

est une fonction croissante de l’intensité du courant appliqué à ses bornes. Le laser n’émet

pas jusqu’à son courant de seuil, typiquement de l’ordre de quelques milliampères à quelques

dizaines de milliampères, puis entre dans une zone où sa réponse est linéaire, c’est-à-dire que

la puissance optique émise est proportionnelle au courant de polarisation (figure 1.5). Suivant

les modèles de diodes, on peut les polariser jusqu’à quelques centaines de milliampères. Pour

des informations complémentaires, on pourra se reporter à la référence [18].
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Fig. 1.6 – Caractéristique de la diode laser FU − 68PDF

Les composants testés

Les diodes laser DFB pour télécommunications sont généralement conditionnées en bôıtier

avec élément Peltier pour le contrôle en température. La caractéristique de la diode laser

2, 5 Gbit/s émettant à 1, 55 µm FU68−PDF de Mitsubishi est reportée en figure 1.6. Dans des

conditions normales d’utilisation, cette diode peut émettre jusqu’à 22 mW optiques, c’est-à-dire

13, 5 dBm. Son plancher de bruit d’amplitude est très faible (inférieur à −155 dB/Hz).

Le laser DFB 15 Gbit/s à 1, 55 µm FU641 − SEA de la même marque a aussi été ca-

ractérisé. Dans le bôıtier de la diode un modulateur à électro-absorption est déjà intégré. Cette

technique de modulation est très prometteuse[4][22], même si ce module ne supportait que de

faibles puissances d’attaque (de l’ordre de la dizaine de milliWatts).

Les bandes passantes des lasers FU68−PDF et FU641−SEA ont été mesurées grâce à

un analyseur de réseau et une photodiode bien calibrée (figure 1.7) ; les mesures ont d’ailleurs

été corrigées de la réponse de cette photodiode. Ces bandes passantes sont en fait les S21 électro-

optiques des lasers, c’est-à-dire qu’ils représentent le rapport de la puissance optique émise à la

puissance électrique reçue, ou le gain d’une liaison optique idéale réalisée avec une photodiode

à réponse en fréquence constante.
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Fig. 1.7 – Bandes passantes des lasers FU68− PDF et FU641− SEA (S21 électro-optiques)

La sensibilité du laser FU68−PDF est d’environ 0, 23 W/A en continu, ce qui explique la

perte de liaison d’au moins 13 dB ; au-delà de 2 à 3 GHz, le bôıtier du laser entrâıne une forte

dégradation de la transmission. Le laser FU641 − SEA entrâıne une perte d’au moins 27 dB,

cependant sa caractéristique reste relativement plate jusqu’à 13 GHz, voire même 24 GHz si

l’on tolère une dizaine de dB de pertes.

Le laser Fabry-Pérot HL8325G d’Hitachi émettant à 0, 83 µm a aussi été testé, mais a été

vide abandonné car ses nombreux modes dégradent grandement ses caractéristiques en bruit.

Enfin deux VCSEL en puce ont été caractérisés en bruit, l’un fabriqué par le groupe Photonique

du LAAS, l’autre par Ulm Photonics et prêté par le groupe Micro − ondes et Optique pour

Systèmes Embarqués de SUPAERO, mais là encore, le niveau de bruit d’amplitude mesuré

se prêtait mal à notre application.



CHAPITRE 1. EVALUATION DES PERFORMANCES DE LIAISONS OPTIQUES 19

1.1.2 Le modulateur

Le rôle du modulateur est de convertir le signal électrique à transmettre en signal optique

modulé. Pour les liaisons optiques micro-ondes, les diodes laser peuvent être modulées directe-

ment, ou en utilisant un modulateur à électroabsorption, ou associées à un modulateur externe

à base de Niobate de Lithium (LiNbO3) (modulateur de Mach-Zehnder)[16][23]. Un modulateur

externe est généralement préféré pour des liaisons à hautes fréquences car la bande de modula-

tion du laser est limitée par la résonance de son bruit d’intensité[4][24], et pour des liaisons sur

de longues distances à cause du phénomène de chirp[25], les effets de dispersion chromatique

engendrés par la modulation directe limitant par exemple ses applications en multiplexage en

longueur d’onde (Wavelength Division Multiplexing).

Les modulateurs de Mach-Zehnder sont des interféromètres que l’on place directement en

sortie du laser. L’un des bras est constitué de Niobate de Lithium : en le polarisant on modifie

son indice, et l’on peut ainsi moduler le signal optique continu fourni par le laser[16].

Nous avons testé le Mach-Zehnder 10 Gbit/s de JDS Uniphase. Il comprend une entrée

RF pour la modulation, adaptée sur 50 Ω (en fait 42 Ω), et une entrée DC pour la polarisation,

haute impédance. On a éclairé le Mach-Zehnder par des puissances optiques incidentes de 22, 10

et 5 mW et l’on a relevé le photocourant continu en sortie d’une photodiode dont la détectivité

S est d’environ 0, 8 A/W . On a ainsi pu obtenir la caractéristique du Mach-Zehnder, ou plutôt la

puissance optique qu’il émet en fonction de la tension de polarisation appliquée, pour différents

éclairements (figure 1.8). Elle est conforme à la théorie[13] :

Popt =
Plas

2Lins

(1 + η cos(π
(VDC − V0)

VπDC

+ π
VRF (t)

VπRF (f)
)) (1.4)

où :

– Popt est la puissance optique en sortie du modulateur ;

– Plas est la puissance optique en entrée du modulateur ;

– Lins représente les pertes d’insertions, environ 5 dB dans notre cas ;

– η est le taux d’extinction du Mach-Zehnder ; il est proche de 1 ;

– V0 est la tension de polarisation pour le premier maximum de transmission ;

– VDC est la tension de polarisation appliquée au Mach-Zehnder ;

– VRF est la tension de modulation appliquée au Mach-Zehnder ;

– VπDC est la tension demi-onde de l’électrode DC ; elle est typiquement de quelques

volts ;

– VπRF est la tension demi-onde de l’électrode RF ; elle est aussi de quelques volts, mais

dépend de la fréquence de modulation.
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Fig. 1.8 – Courant relevé en sortie d’une photodiode en fonction de la tension de polarisation

appliquée au Mach-Zehnder pour différentes puissances optiques

Les fabricants de modulateurs de Mach-Zehnder fournissent généralement le paramètre Γ, ty-

piquement de l’ordre de −20 dB ou −25 dB, qui permet de remonter au taux d’extinction η :

η =
1− Γ

1 + Γ
(1.5)

d’où l’on tire : η ≈ 0, 99. Dans notre cas Γ ≈ −35 dB.

La distinction entre VπDC et VπRF est légitimée par les différences physiques entre les

ports DC et RF de l’interféromètre. En outre VπRF varie avec la fréquence de modulation. Il y a

plusieurs explications susceptibles de justifier ces différences : elles peuvent être attribuées à des

capacités parasites, aux fils d’accès (par exemple des bondings assimilables à des inductances),

à une capacité série pour séparer l’accès RF de la polarisation, à une interaction entre les

ondes optiques et hyperfréquences... Les ports DC et RF sont tout simplement différents,

en particulier les cristaux sur lesquels s’appliquent la polarisation et la modulation ne sont

a priori pas identiques. Cependant le Mach-Zehnder utilisé a été conçu de telle manière que

VπDC = VπRF (1 GHz).

Sur la figure 1.8, On remarque tout d’abord que le VπDC est bien égal à la valeur donnée

dans les spécifications, c’est-à-dire 5, 5 V . De plus, la transmission est maximale autour de 1V

mais non-linéaire, quasi-linéaire autour de 3, 75 V , et nulle et non-linéaire autour de 6, 5 V (on
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Fig. 1.9 – Fonction de transfert d’une liaison optique autour d’un Mach-Zehnder utilisé en

régime linéaire de 40 MHz à 20 GHz

se trouve alors à l’annulation de porteuse). Le courant maximal mesuré en sortie de photodiode

est 6 mA, ce qui est bien conforme aux spécifications du constructeur pour un laser émettant

13, 5 dBm : les pertes d’insertion étant de 5 dB, la puissance optique maximale en sortie de

Mach-Zehnder est alors de 7 mW . Cependant, ces valeurs de points de polarisation particuliers

sont amenées à varier au cours du temps, en particulier du fait de l’accumulation de charges

électrostatiques dans le cristal en Niobate de Lithium[26]. Pour donner un ordre de grandeur, le

minimum de transmission peut par exemple se trouver décalé de 6, 5 V vers 5, 5 V au bout d’en-

viron un quart d’heure d’utilisation à température ambiante. Cela pose un problème important

de stabilisation.

A l’aide du synthétiseur MG3694A d’Anritsu (40 GHz), nous avons attaqué l’interféromètre

de Mach-Zehnder avec une puissance RF assez faible pour qu’il fonctionne en régime linéaire

(0 dBm), et nous avons relevé sa fonction de transfert de 40 MHz à 20 GHz à l’aide de l’ana-

lyseur de réseaux 360B de Wiltron (figure 1.9).

A l’avenir, afin de s’affranchir des limites des modulateurs aux fréquences millimétriques,

on pourra par exemple utiliser des battements de lasers qui permettront la génération de

fréquence Terahertz[27][28].
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1.1.3 Le récepteur

Principe de fonctionnement d’une photodiode

Le photorécepteur est le dispositif qui réalise la conversion du signal optique en signal

électrique. Lorsqu’un matériau semiconducteur reçoit un photon dont l’énergie hν dépasse

le niveau de sa bande interdite, une paire électron-trou est générée. Sous l’effet d’un champ

électrique appliqué au matériau (par exemple par une différence de potentiels entre deux

contacts), les électrons et les trous bougent en sens opposé à travers le semi-conducteur et

un courant électrique est ainsi généré[29]. Le photocourant I est donc proportionnel à la puis-

sance optique incidente Popt :

I = SPopt (1.6)

où S est la sensibilité de la photodiode en A/W . S est typiquement proche de 0, 9 A/W , mais

peut être un peu plus faible suivant le photo-détecteur et la longueur d’onde d’attaque λ . En

effet, S s’exprime en fonction du rendement quantique η :

S =
ηq

hν
=

ηq

hc
λ (1.7)

Un photo-détecteur est enfin caractérisé par son courant d’obscurité Iobs, qui représente le

courant généré en l’absence de flux optique par les effets thermiques ; dans la plupart des

applications ce courant est négligeable (Iobs < 10 nA). Les meilleurs photodétecteurs actuels

sont utilisables jusqu’à plus de 100 GHz[30].

Le canal de transmission

Le signal optique modulé est acheminé par une fibre optique (le canal de transmission)

jusqu’au photorécepteur. Dans sa configuration la plus simple, la fibre est constituée d’un coeur

cylindrique de Silice entouré par une gaine dont l’indice de réfraction est plus faible que celui du

coeur. On distingue principalement deux catégories de fibres : à saut d’indice si le changement

d’indice à l’interface entre coeur est gaine est brusque, ou à gradient d’indice si l’indice de

réfraction décrôıt graduellement à l’intérieur du coeur. La fibre optique monomode classique

9/125 µm présente des pertes très faibles à 1, 55 µm, proches de 0, 2 dB/km, permettant des

transmissions sans répéteurs sur des centaines de kilomètres (figure 1.10), même si les effets

de diffusion Rayleigh, de biréfringence ou de dispersion chromatique limitent ses performances.

Si l’on doit transmettre un signal sur de très longues distances ou vers un grand nombre de

récepteurs, on pourra néanmoins ajouter en sortie de modulateur un amplificateur optique

(Erbium Doped F iber Amplifier) fournissant un gain d’une vingtaine de déciBels[4].
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Fig. 1.10 – Profil spectral des pertes d’une fibre monomode (d’après [13])

Quant à la répartition du signal vers plusieurs sous-systèmes d’un satellite, elle se réalise

typiquement à l’aide de coupleurs optiques classiques, mais on pourra également, dans le cas

où il faut faire évoluer dans le temps cette répartition du signal, mettre à profit des matrices

de commutateurs MOEMS[16][31][32].

Les composants testés

Des liaisons optiques peuvent aussi être réalisées en espace libre. Nous n’avons fait qu’ef-

fleurer le problème en caractérisant une photodiode en puce, la PDCS32T d’Optospeed, c’est-

à-dire en couplant le signal du laser FU68−PDF modulé sur cette photodiode. Les pertes sont

donc très importantes, au mieux de l’ordre de −17 dB, et il aurait mieux valu utiliser un laser

très peu divergent (figure 1.11). A l’origine, notre but était de reporter sur un même circuit

une photodiode et un transistor faible bruit, mais cette technique sera aussi d’un grand intérêt

pour réaliser des liaisons intersatellites telles que le projet SILEX[33].

La photodiode que nous avons utilisée pour la plupart de nos expérimentations est la
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Fig. 1.11 – S21 opto-électrique de la photodiode PDCS32T (après couplage)

Fig. 1.12 – S21 opto-électrique de la photodiode DSC30S
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DSC30S de Discovery (figure 1.12), qui présente une résistance de 50 Ω incluse dans son

bôıtier. La présence de cette résistance permet d’obtenir un composant montant plus haut en

fréquence (pour information le modèle DSC30, sans résistance interne, a une bande passante

de 9 GHz), mais dégrade le bilan de liaison de 6 dB si le récepteur final est adapté à 50 Ω - la

photodiode débitant au final sur 25 Ω. Le choix d’une photodiode PIN s’imposait car le rapport

signal à bruit est généralement meilleur qu’avec une photodiode à avalanche, pour peu que le

niveau optique d’attaque soit assez fort.

Pour optimiser le dispositif de réception de ces liaisons optiques, on aurait pu tenter

d’utiliser un phototransistor comme récepteur[34][35][36], mais nous n’avons pas pu disposer de

ce type de composant, qui réalise simultanément la réception optique et l’amplification.

1.1.4 Composants retenus

Pour la plupart des études qui suivent, nous avons retenu le laser FU68 − PDF (figure

1.13) associé au modulateur 10Gbit/s JDSUniphase et à la photodiode DSC30S (figure 1.14).

Un modulateur externe est en effet préférable pour des liaisons hautes fréquences (par exemple

en bande Ku), et le laser FU68−PDF émet une puissance assez forte, jusqu’à environ 22 mW .

Le modulateur 10Gbit/s fournit donc jusqu’à 8, 5 dBm optiques modulés. En outre, il accepte

jusqu’à 24 dBm RF . Le choix de la photodiode DSC30S s’impose enfin car sa bande passante

est très large[37] (environ 25 GHz).
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Fig. 1.13 – Photo du laser FU − 68PDF et son dispositif de polarisation

Fig. 1.14 – Principe d’une liaison optique avec modulateur de Mach-Zehnder : le laser (DFB)

émet un signal continu, modulé par l’interféromètre, et ce signal est réceptionné par une pho-

todiode (PD)
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1.2 Bilans des liaisons

Partant de l’équation caractéristique du Mach-Zehnder, on peut évaluer les bilans de

liaisons hyperfréquences pour différentes techniques de modulation (i.e. polarisations du Mach-

Zehnder). On pose[38] :

a =
π(VDC − V0)

VπDC

et :

b =
πVRF

VπRF

et l’on modélise le champ optique atteignant la photodiode par la fonction d’onde[39][40] :

Eopt(t) =
√

1 + η cos(a + b sin ωt) (1.8)

La puissance optique reçue par la photodiode est alors :

Popt(t) =
Plas

Lins

E2
opt(t) cos(ωoptt)

2 (1.9)

Par l’approximation η ≈ 1 il vient :

Eopt(t) =
√

2 cos(
a

2
+

b

2
sin ωt)

d’où :

Eopt(t) =
√

2[cos(
a

2
) cos(

b

2
sin ωt)− sin(

a

2
) sin(

b

2
sin ωt)]

Eopt(t) =
√

2[cos(
a

2
)(J0(

b

2
) + 2J2(

b

2
) cos 2ωt + 2J4(

b

2
) cos 4ωt + ...)

− sin(
a

2
)(2J1(

b

2
) sin ωt + 2J3(

b

2
)) sin 3ωt + ...)]

où les fonctions J sont les fonctions de Bessel :

Jn(a) = (
a

2
)n.

∞∑
p=0

(−1)p.a2p

22p.p!.(n + p)!
(1.10)

pour tout entier naturel n positif.

On appelle E(n) l’harmonique d’ordre n de Eopt. On a donc :

E(0) =
√

2 cos(
a

2
)J0(

b

2
)

et lorsque a ≈ π l’approximation locale :

E(0) = signe(cos(
a

2
))
√

1− η
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E(1) = −2
√

2 sin(
a

2
)J1(

b

2
) (sin ωt)

et pour tout n > 1 :

E(2n) = 2
√

2 cos(
a

2
)(J2n(

b

2
) (cos 2nωt)

E(2n + 1) = −2
√

2 sin(
a

2
)J2n+1(

b

2
) (sin(2n + 1)ωt)

Soient Pélec/ω et Pélec/2ω respectivement les puissances RF de pulsations ω ou 2ω obtenues

en sortie d’une photodiode de sensibilité S suivie d’un amplificateur de transimpédance Zt et

d’impédance d’entrée R.

Pélec/ω =
Z2

t

8R
(
SPlas

Lins

)2(2E(0)E(1) + E(1)E(2) + E(2)E(3) + E(3)E(4) + ...)2 (1.11)

Pélec/2ω =
Z2

t

8R
(
SPlas

Lins

)2(−E(1)2

2
+ 2E(0)E(2) + E(1)E(3) + E(2)E(4) + ...)2 (1.12)

Deux techniques de modulations ont été étudiées : la modulation linéaire (pour a ≈ π
2
)

et la modulation à l’annulation de porteuse, ou Double Side Band-Carrier Suppression (pour

a ≈ π) (figure 1.15).

1.2.1 La modulation en régime linéaire

Ce type de modulation est bien sûr le plus simple et le plus efficace : on obtient en sortie

du modulateur un signal qui est proportionnel au signal appliqué sur son entrée RF. Supposons

que l’on applique au Mach-Zehnder la tension :

V = V0 +
VπDC

2
+ VRF sin 2πft = V0 +

VπDC

2
+ m

VπRF

2
sin 2πft (1.13)

c’est-à-dire dans notre cas environ 3, 75 V sur l’entrée DC et un signal de fréquence f sur l’entrée

RF correspondant à un taux de modulation m. On a donc a = π
2
. En première approximation,

la puissance en sortie de châıne du premier harmonique est alors donnée par :

Ps/f = 2
Z2

t

R
(
Plas.S

Lins

)2.J2
0 (

π

VπRF (f)
.

√
RMZPe/f

2
)J2

1 (
π

VπRF (f)
.

√
RMZPe/f

2
) (1.14)

qui pourra être approximée à 5 % près pour des puissances d’attaque vérifiant b < 1, 3 (dans

notre cas inférieures à 20 dBm) par :

Ps/f =
1

2
.
Z2

t

R
.(

Plas.S

Lins

)2.J2
1 (

π

VπRF (f)
.
√

2RMZ .Pe/f ) (1.15)
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Fig. 1.15 – Points de polarisation du Mach-Zehnder pour une modulation linéaire (LM) ou à

l’annulation de porteuse (DSB-CS)
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Fig. 1.16 – Fonction de correction des bilans de liaison et réponse en fréquence typique du

modulateur

avec :

– Pe et Ps respectivement les puissances RF d’entrée et de sortie en dBm ;

– Zt la transimpédance de l’amplificateur de la photodiode ;

– RMZ la résistance d’entrée du Mach-Zehnder.

Tant que l’on restera dans la zone linéaire, c’est-à-dire pour des taux de modulation en

gros inférieurs à 0, 3, on pourra considérer que le gain de liaison ne dépend pas de la puissance

d’attaque et qu’il est donné par la réponse en fréquence du modulateur. Pour tenir compte

de la réponse en fréquence du modulateur, on peut définir la fonction de correction C de la

fréquence f définie par le graphe 1.16. Cette fonction de correction, mesurée à l’analyseur de

réseau, correspond approximativement à la caractéristique donnée par le constructeur. On aura

alors :

Ps/f =
1

2
.
Z2

t

R
.(

Plas.S

Lins

)2.J2
1 (

π

VπDC

.
√

2RMZ .Pe/f )− C(f) (1.16)
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1.2.2 La modulation à l’annulation de porteuse

La modulation à l’annulation de porteuse optique, ou DSB-CS[41], présente de nombreux

avantages : le bruit Schottky rajouté par la photodiode est beaucoup plus faible (le photocourant

moyen est l’amplitude du courant RF de sortie), et donc le bruit de phase de la liaison est réduit ;

surtout, on bénéficie du doublage de fréquence et l’influence de la dispersion de la fibre sur le

signal est réduite[42][43]. Dans notre cas, le doublage de fréquence est avantageux puisqu’avec

un modulateur conçu pour le 10 Gbit/s, on pourra réaliser des liaisons en bande Ku à moindre

coût, par exemple la distribution d’oscillateur local à 16 GHz à bord d’un satellite. Le taux

d’une telle modulation est naturellement 100 %.

Le bilan de liaison est cette fois un peu différent ; on applique maintenant au Mach-Zehnder

la tension :

V = V0 + VπDC + VRF sin 2πft (1.17)

c’est-à-dire dans notre cas environ 6, 5 V sur l’entrée DC et un signal d’amplitude VRF sur

l’entrée RF . La puissance en sortie de châıne de l’harmonique 2 est alors donnée par :

Ps/2f = 2
Z2

t

RS

(
Plas.S

Lins

)2.J4
1 (

π

VπRF (f)
.

√
RMZPe/f

2
) (1.18)

qui pourra être approximée à 5 % près tant que b < 1, 3 (puissance d’attaque inférieure à

20 dBm) par :

Ps/2f =
1

2
.
Z2

t

RS

.(
Plas.S

Lins

)2.J2
2 (

π

VπRF (f)
.
√

2RMZ .Pe/f ) (1.19)

Lors d’une modulation à l’annulation de porteuse, la puissance optique véhiculée est uni-

quement due à la puissance RF injectée dans le Mach-Zehnder. Grâce aux formules précédentes,

nous avons calculé la puissance optique en sortie du Mach-Zehnder en fonction de la puissance

d’attaque RF du Mach-Zehnder (en considérant que la puissance d’obscurité de la photodiode

est d’environ 1 µW ). Les résultats sont semblables aux mesures réalisées par Alcatel Alenia

Space (figure 1.17).
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Fig. 1.17 – Puissance optique en sortie du Mach-Zehnder polarisé à l’annulation de porteuse

en fonction de la puissance d’attaque RF

1.2.3 Modélisation et comparaison des deux techniques de modula-

tion

Les puissances RF en sortie de châıne optique et les gains calculés ont été reportés en

figures 1.18 et 1.19 ; elles sont à corriger suivant la fréquence émise par la réponse du modulateur.

En-deça de 10 dBm en entrée, la technique d’annulation de porteuse est très pénalisante : les

puissances de sortie et les gains restent très faibles (< −30 dBm), alors que la modulation en

régime linéaire fournira un gain d’environ −21 dB pour des taux de modulation inférieurs à

0, 3. Dans le cas de l’annulation de porteuse, le maximum de transmission apparâıt pour une

puissance plus forte qu’en régime linéaire, ce qui parâıt logique puisqu’en gros la puissance de

sortie maximale sera obtenue à l’annulation pour une amplitude crête d’attaque de VπRF et en

régime linéaire pour une amplitude crête d’attaque de VπRF

2
.

On regrettera seulement de ne pas avoir pu disposer d’une photodiode à forte résistance

de sortie, ce qui aurait permis d’améliorer le bilan des liaisons de 6 dB.

Grâce aux équations 1.11 et 1.12, on peut calculer la puissance transmise à la même

fréquence que la puissance d’entrée et celle convertie à la fréquence double pour VπRF = 5, 6 V

et une puissance d’attaque de 15 dBm à 8 GHz (figure 1.20). Les calculs effectués ont été validés

par des mesures, et sont bien sûr à refaire pour des puissances modulantes différentes.
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Fig. 1.18 – Puissances de sortie en fonction de la puissance d’entrée pour un VπRF de 5, 6 V

Fig. 1.19 – Gains de liaisons en fonction de la puissance d’entrée pour un VπRF de 5, 6 V
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Fig. 1.20 – Modélisation des puissances de sortie des premier et deuxième harmoniques en

fonction de la polarisation du modulateur, et comparaison avec la mesure (pour 15 dBm injectés

à 8 GHz)
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1.3 Bruit des liaisons

1.3.1 Les perturbations extérieures

Causes des perturbations

Les causes de perturbations d’une transmission optique sont diverses :

– bruit du canal de transmission (fluctuations de température de la fibre...) ;

– couplage de signaux parasites au niveau du récepteur (blindage, CEM...) ;

– bruit lié aux alimentations (secteur mal filtré...) ;

– vibrations mécaniques (vibrations des connecteurs optiques, de la fibre...)

. Aux basses fréquences, on retrouve en particulier les perturbations dues aux alimentations,

aux vibrations ou aux variations de température.

Techniques de protection

Plusieurs techniques permettent de durcir les liaisons optiques :

– contre les vibrations : mises en bôıtier des composants, collages, protections contre les

poussières, nettoyage préalable des fibres ;

– contre les fluctuations thermiques : isolation, modules Peltier sur le laser ;

– contre les signaux parasites : blindage type cage de Faraday, filtrage des alimentations

par capacités de découplage.

Les perturbations sont surtout nuisibles aux basses fréquences et donc près de la porteuse. Avec

une bonne mise en bôıtier des composants et des alimentations sur batteries, on évite déjà une

part importante des perturbations de l’environnement.

1.3.2 Le bruit propre des éléments de la châıne optique

Le signal optique émis par le laser est bruité en amplitude et en fréquence, principalement

à cause de l’émission spontanée et des recombinaisons électrons-trous. En effet, l’évolution du

nombre d’électrons N et de photons P dans la cavité laser est perturbée par les forces de

Langevin[18][44] et les équations 1.1 deviennent :{
dN
dt

= I
q
− N

τn
−G.P + FN(t) + FN,1/f (t)

dP
dt

= G.P + Rsp − P
τp

+ FP (t)
(1.20)

où FN(t), FN,1/f (t) et FP (t) sont les forces de Langevin. La résolution de ces équations décrivant

les fluctuations d’amplitude optique du laser.
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On appelle bruit d’intensité réduit ou RIN (pour Relative Intensity Noise) le rapport entre

la densité spectrale des fluctuations de photons et le carré du nombre de photons, ou entre la

densité spectrale de fluctuation de puissance et le carré de la puissance moyenne :

RIN(f) =
< ∆P 2

opto >

P 2
opto

(en Hz−1) (1.21)

Le plancher de bruit d’amplitude du laser FU68 − PDF est inférieur à −155 dB/Hz, valeur

classique pour les diodes laser pour télécommunications.

Le photodétecteur apporte quant à lui deux types de bruit : le bruit de grenaille (ou bruit

Schottky) et associé à sa charge, et le bruit thermique (ou bruit Johnson). On négligera ici de

considérer le bruit en 1/f de la photodiode[45].

La densité spectrale de bruit de grenaille est définie par :

2.q.(Iph + Iobs) (en A2/Hz)

où :

– Iph est le photocourant ;

– Iobs est le courant d’obscurité ;

– q = 1, 6.10−19 C est la charge d’un électron.

Le bruit de grenaille est dû au flux du photocourant dans la jonction P-N de la photodiode

(bruit électrique causé par la traversée de la barrière de potentiel).

La densité spectrale de bruit thermique est définie par :

4.k.T

R
(en A2/Hz)

où :

– k = 1, 38.10−23 J/K est la constante de Boltzmann ;

– R est la résistance de charge ;

– T est la température de cette charge.

Le bruit thermique est dû aux fluctuations aléatoires des porteurs à l’intérieur de la résistance

de charge de la photodiode. C’est en fait un cas particulier de la relation de Planck :

E =
hν

2
+

hν

e
hν
kT − 1

où E est l’énergie dans la résistance et h la constante de Planck. Lorsque hν
kT

est petit, il vient

E = kT .
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S’il est possible d’évaluer la contribution des bruits dus au photodétecteur, le RIN du

laser doit être mesuré. La technique de mesure du RIN est relativement simple (figure 1.21) :

il suffit de mesurer la densité spectrale de bruit et de la rapporter à la puissance moyenne du

signal délivré par la photodiode.

Afin de valider cette technique de mesure, nous avons réalisé une mesure du RIN par une

technique de corrélation. La fibre courte est remplacée par un coupleur 3 dB, et l’on vient éclairer

simultanément deux photodiodes suivies de deux amplificateurs identiques (figure 1.22). Cette

mesure a été perturbée par des pics dans la gamme 10−100 Hz, et par une mauvaise adaptation

entre la photodiode et l’amplificateur utilisés, qui explique le décalage entre la mesure avec

corrélation et la mesure classique au-delà de 10 kHz. Malgré ce problème, la partie en 1/f du

RIN est conservée par l’analyse en corrélation (figure 1.23), ce qui valide l’hypothèse que le

laser est bien à l’origine de cette composante de bruit (et non la photodiode ou l’amplificateur

de sortie). Par la suite, l’adaptation photodiode/amplificateur a été améliorée et le plancher de

RIN abaissé en dessous de −160 dBc/Hz. Les mesures ultérieures ont donc été réalisées avec

une seule photodiode.

Sur la figure 1.24, effectuée en cage de Faraday avec des batteries, on observe clairement

la diminution du RIN avec l’augmentation du courant de polarisation du laser. Le bruit en

1/f , ou plutôt en 1/f1,2, est présent jusqu’à 10 kHz, et le plancher est proche des −155 dBc/Hz

annoncés par le fabricant. Sur la figure 1.25, on observe la fréquence de résonance du laser et

le pic de RIN correspondant. Le RIN est bien sûr plus faible pour des polarisations élevées.

Fig. 1.21 – Description du banc de mesure du RIN des lasers
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Fig. 1.22 – Schéma de principe de la mesure du RIN par corrélation

Fig. 1.23 – Mesure du RIN du laser FU68 − PDF par la technique de corrélation pour un

courant de polarisation de 50 mA
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Fig. 1.24 – RIN aux basses fréquences du laser FU68 − PDF en fonction de son courant de

polarisation (et de la puissance optique émise)

Fig. 1.25 – RIN aux hautes fréquences du laser FU68 − PDF en fonction de son courant de

polarisation (et de la puissance optique émise)
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1.3.3 Le bruit de phase de la liaison

Lorsqu’un signal est transporté par une liaison optique, il est bruité additivement et

multiplicativement (à cause des non-linéarités) et la liaison dégrade la pureté spectrale du

signal à transmettre. Le bruit additif fixe généralement les performances d’un système loin de

la porteuse, alors que le bruit multiplicatif se retrouve près de la porteuse [12][46]. Un signal

purement sinusöıdal s’exprime par :

V (t) = A. sin ωt

En réalité, un signal est affecté de perturbations aléatoires :

V (t) = (A + a(t)). sin(ωt + φ(t))

où a(t) et φ(t) sont respectivement les fluctuations d’amplitude et de phase au cours du temps.

En théorie

Si l’on considère un signal bruité par une simple modulation en fréquence, alors on peut

écrire :

φ(t) = m sin(2πfmt) + φ0

où m est l’indice de la modulation et fm la fréquence de modulation. Le rapport entre la

puissance de la porteuse et celle de la première bande latérale s’exprime alors par :

R(fm) = (
m

2
)
2

=
1

2
(
∆f

fm

)
2

où ∆f est la fluctuation de fréquence efficace.

En extrapolant ce résultat à une modulation par un bruit, une fluctuation de fréquence

de densité spectrale S∆f génère un bruit de phase simple bande (ou Single SideBand) donné

par :

L(fm) = 10.log(
S∆f

2f 2
m

) (en dBc/Hz)

Pour de faibles indices de modulation, L(fm) est le rapport entre l’amplitude de la porteuse à

la fréquence f0 et une bande latérale de bruit à la fréquence f0 ± fm[12].

Le bruit de phase est un paramètre déterminant des liaisons optiques pour la distribution

de sources de référence comme un oscillateur ultrastable. Nous avons mesuré le bruit de phase

de la liaison constituée du laser 2, 5 Gbit/s, du Mach-Zehdner 10 Gbit/s et de la photodiode

Discovery 25 GHz.
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Le rapport signal à bruit d’une liaison optique est donné par la relation :

CNR =
P 2

opt.S
2.m2

2.(P 2
opt.S

2.RIN + 4kT
R

+ 2q(S.Popt + Iobs))
(1.22)

où :

– S est la sensibilité du photodétecteur en A/W ;

– Popt est la puissance reçue au niveau du photodétecteur en W ;

– RIN est le bruit d’intensité relatif du laser en Hz−1 ;

– R est la résistance de charge de la photodiode ;

– m est l’indice de modulation AM du laser (m = ∆Pémetteur

Pémetteur
).

Le terme au numérateur représente en effet la puissance électrique totale délivrée par la photo-

diode, et les trois termes au dénominateur représentent les contributions des différentes sources

de bruit (respectivement le RIN , le bruit thermique et le bruit Schottky).

A partir du rapport signal à bruit, on peut déterminer le plancher de bruit de phase de

nos liaisons optiques par :

PLφ =
1

2.CNR
(en dBc/Hz) (1.23)

Plancher auquel il faudra rajouter le bruit en excès, généralement en 1/f .

Dans le cas d’une liaison optique sans pertes, c’est-à-dire à courte distance, et pour une

puissance optique assez forte, le RIN est prépondérant devant le bruit thermique de grenaille

et le bruit thermique. On a alors :

CNR =
m2

2.RIN
(1.24)

Bruit de phase de la liaison en régime linéaire

Le photocourant continu en régime linéaire est d’environ I0 = 3, 75 mA et la résistance de

charge R est de 50 Ω. En considérant que l’on dispose d’une photodiode sans résistance interne

il vient :

PLφ/LM =
RI2

0RIN + 2kT + qI0R

Ps

(1.25)

Le premier terme marque la contribution du RIN, le deuxième celle du bruit thermique et la

troisième celle du bruit de grenaille ; le bruit de grenaille est légèrement prépondérant.

A 9, 6 GHz, le bruit d’intensité du laser, très faible (< −160 dB/Hz), était noyé dans les

bruits thermique et de grenaille de la liaison.

Bruit de phase de la liaison à l’annulation de porteuse

Le photocourant continu est dans ce cas égal à l’amplitude du courant RF en sortie, le

taux de modulation étant naturellement de 100 %. On a alors pour le régime d’annulation de
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porteuse :

PLφ/DSB−CS = RIN +
2kT

Ps

+ q

√
2R

Ps

(1.26)

où Ps est la puissance du signal en sortie de photodiode. Le bruit thermique est légèrement

prépondérant sur le bruit de grenaille, et dans le cas d’un laser très faible bruit (RIN <

−160 dB/Hz), le RIN pourra être négligé.

Comparaison des planchers de bruit de phase de ces deux types de liaisons

La modulation à l’annulation de porteuse se révèle moins performante en terme de plan-

cher de bruit de phase. En effet, si à puissance de sortie équivalente le plancher de bruit est

diminué par l’annulation de porteuse, cette technique a moins de gain, et donc le rapport signal

à bruit est plus faible. Cependant, on obtient des planchers de bruit de phase intéressants pour

de fortes puissances de modulation, au-delà de 20 dBm. Sur la figure 1.26, on a reporté les

planchers de bruit théoriques calculés par les formules 1.25 et 1.26 pour des liaisons simples et

distribuées sur 10 ou 100 récepteurs optiques. Le plancher de bruit en régime linéaire remonte

dès que l’on module à très fort taux (au-delà d’environ 115 %.

1.3.4 Mesures effectuées

Le principe de la mesure du bruit de phase consiste à injecter un signal de modulation

dans la châıne optique et à comparer en phase le signal en sortie au signal injecté. On peut

alors en déduire le bruit de phase résiduel du dispositif sous test, ici la châıne optique. Pour des

explications supplémentaires sur la mesure du bruit de phase, on pourra se reporter au dernier

chapitre.

Nous avons réalisé des mesures de bruit de phase résiduel de liaisons à 9, 6 GHz en régime

linéaire et à l’annulation de porteuse ; nous avons choisi cette fréquence car nous disposions

d’un doubleur de fréquence 4, 8 GHz vers 9, 6 GHz (conçu à l’origine dans le cadre du projet

PHARAO pour le CNES), indispensable pour la mesure à l’annulation de porteuse[47].

Pour réaliser les mesures du bruit de phase de ces liaisons, nous avons dû utiliser une tech-

nique originale, elle aussi avec annulation de porteuse mais cette fois-ci hyperfréquence[48][49][50]

(figure 1.27). Partant du banc de mesure passif détaillé en [47], nous lui avons ajouté un dis-

positif assurant par interférence destructive la suppression du signal dont le bruit de phase est

à mesurer. En effet, la mesure du bruit de phase de la liaison optique seule est très délicate à

cause du faible niveau en sortie, c’est-à-dire sur la voie RF du mélangeur, car l’utilisation d’un

amplificateur à fort gain masque la contribution en bruit de l’optique. Il est en effet très difficile
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Fig. 1.26 – Planchers de bruit théoriques d’une liaison à 9, 6 GHz en fonction de la puissance

d’entrée pour différentes atténuations optiques sur la ligne, un laser émettant 13, 5 dBm et un

RIN de −160 dB/Hz



CHAPITRE 1. EVALUATION DES PERFORMANCES DE LIAISONS OPTIQUES 44

Fig. 1.27 – Principe du banc de mesure de bruit de phase avec annulation de porteuse hy-

perfréquence

de se procurer un amplificateur micro-ondes présentant à la fois un gain élevé et un faible bruit

de phase. Par contre, grâce à l’annulation de porteuse hyperfréquence, il est possible d’éliminer

le bruit de cet amplificateur pour n’observer que celui de la liaison optique. L’interférence an-

nule la porteuse sans annuler la perturbation à mesurer, car celle-ci est décorellée et ne subit pas

l’interférence. On aura en quelque sorte réalisé un coronographe hyperfréquence. La porteuse

étant amoindrie de 40 dB environ, le bruit de phase de l’amplificateur est lui aussi atténué car

c’est essentiellement un bruit multiplicatif, c’est-à-dire qui suit le niveau du signal. Le calibrage

d’un tel banc de mesure est délicat, puisqu’à l’aide d’un second synthétiseur il faut injecter un

signal décorrélé de la porteuse en bande latérale dont on mesure la détection par le dispositif.
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Les mesures effectuées sont représentées sur la figure 1.28 pour les deux types de liaisons.

Les deux premières mesures ont été réalisées à l’annulation de porteuse pour deux puissances RF

différentes, et la troisième en linéaire ; les planchers de bruit mesurés (respectivement −135, 1,

139 et −139, 3 dBc/Hz) sont bien conformes aux calculs. On a rajouté la mesure d’une liaison

utilisant la diode laser avec modulateur à électroabsorption intégré dans son bôıtier, dont les

performances sont tout à fait intéressantes. Cependant dans ce dernier cas on sera rapidement

limité par la puissance maximale admissible par le module. Cette technique semble néanmoins

très prometteuse.

La contribution de bruit 1/f en excès est relativement faible (fréquence de coupure fc <

1 kHz) et provient probablement du laser. Toutefois, une contribution de bruit en 1/f2 est

observée et son origine reste à déterminer. En effet, le RIN basses fréquences du laser est lui

strictement en 1/f (figure 1.24).

Afin de modéliser le bruit en excès, on pourra se donner les formules (très empiriques)

suivantes de calcul du bruit de phase de la liaison optique à 9, 6 GHz en fonction de la distance

à la porteuse :

– dans le cas de la modulation à l’annulation de porteuse :

Lφ(f) = PLφ/DSB−CS.(1 +
240 Hz

f
+ (

120 Hz

f
)2) (1.27)

– dans le cas de la modulation en régime linéaire :

Lφ(f) = PLφ/LM .(1 + (
180 Hz

f
)2) (1.28)

où Plancher est le plancher de bruit de phase déterminé par les équations 1.25 et 1.26.

On aurait pu s’attendre à une meilleure performance de la liaison avec annulation de

porteuse optique, car la composante de RIN doit être annulée par ce processus et le bruit de

grenaille est également largement réduit (le photocourant est plus faible). Toutefois, le laser

utilisé dans notre cas est à très faible bruit : RIN = −160 dB/Hz mesuré à 9, 6 GHz. Il

n’intervient donc que faiblement dans le plancher de bruit. Cependant le graphe 1.26 montre

que la modulation DSB − CS sera très intéressante en terme de bruit de phase lors d’une

distribution sur de nombreux récepteurs. Quant au bruit de phase en excès, son origine reste à

déterminer.
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Fig. 1.28 – Mesures de bruit de phase réalisées sur quatre liaisons à 9, 6 GHz et planchers de

bruit calculés
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Conclusion

Les deux types de liaisons étudiées, en régime linéaire et à l’annulation de porteuse, se

sont révélés très performants en bruit de phase à condition de disposer d’un niveau de puissance

d’attaque micro-onde suffisant. Des modèles simples nous ont permis de calculer précisément

le plancher de bruit de ces liaisons ainsi que les bilans de liaisons en fonction de la polarisation

du modulateur.

En outre la modulation DSB − CS semble particulièrement intéressante : elle permet

le doublage de la fréquence hyper transmise, en même temps qu’une influence moindre de la

dispersion de la fibre et du bruit Schottky de la photodiode.



Chapitre 2

Asservissement d’un Mach-Zehnder

pour la modulation DSB-CS

La modulation à l’annulation de porteuse optique, ou DSB − CS est particulièrement

intéressante : elle permet à la fois de doubler la fréquence du signal, de réduire le bruit de la

liaison dû à la porteuse et de limiter l’influence de la dispersion dans la fibre[43].

Cependant la stabilisation au cours du temps du point de fonctionnement du modulateur

est un problème important. En effet, à cause de l’accumulation de charges électrostatiques dans

le cristal en Niobate de Lithium, les caractéristiques du Mach-Zehnder dérivent progressive-

ment[26]. Un exemple de dérive est représenté sur la figure 2.1 : à température ambiante, le

point de fonctionnement pour l’annulation de porteuse était initialement de 6, 5 V ; au bout

d’un quart d’heure, il peut s’être décalé à 5, 5 V [51].

De nombreuses techniques de compensation ont déjà été présentées pour un Mach-Zehnder

utilisé en régime linéaire[52][53] ou pour la modulation FSK[54]. Nous devons ici concevoir un

système maintenant le modulateur à son minimum de transmission optique.

Lors d’une polarisation du Mach-Zehnder à l’annulation de porteuse, si l’on module à la

fréquence f , on trouvera en sortie de liaison un signal à la fréquence 2f et un signal parasite à

la fréquence f (figure 1.20)[55]. On va justement se servir de ce signal parasite, qui apparâıt dès

lors que l’on s’est décalé du point de fonctionnement souhaité, pour asservir le Mach-Zehnder

à l’annulation de porteuse.

Une dérive typique de la valeur du premier zéro de transmission du Mach-Zehnder à

température ambiante est représentée figure 2.2. La fonction représentée sur le graphe est une

décroissance exponentielle de constante de temps τ d’environ 5 minutes.
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Fig. 2.1 – Exemple de dérive de la caractéristique du Mach-Zehnder sur 15 min

Fig. 2.2 – Exemple de dérive du zéro de transmission du Mach-Zehnder au cours du temps
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2.1 Architecture de l’asservissement du modulateur

2.1.1 Principe

Lorsque le point de fonctionnement pour l’annulation de porteuse s’est décalé, il apparâıt

en bout de châıne un signal de fréquence f . Il s’agit donc de récupérer l’amplitude de ce signal,

et - en gros - de corriger proportionnellement la polarisation du Mach-Zehnder. On ne peut le

faire directement : en effet, quel que soit le sens de dérive, le signal parasite apparâıt toujours

positif (autour du zéro de transmission, la caractéristique du Mach-Zehnder est une fonction

carrée). Pour remédier à ce problème, on va donc multiplier ce signal parasite par le propre

signal de modulation du Mach-Zehnder.

On considère la liaison optique décrite au premier chapitre. En reprenant l’équation 1.4

et les notations de la section 1.2, la tension Vph en sortie de photodiode est donnée par :

Vph = RS
Plas

Lins

cos2(
a

2
+

b

2
sin 2πft) (2.1)

où R est la charge de la photodiode et S sa sensibilité.

Tant que a ≈ π (modulateur polarisé en DSB-CS), on approxime Vph par :

Vph = RS
Plas

Lins

(
a

2
+

b

2
sin 2πft− π

2
)2 (2.2)

En sortie de photodiode, on place un mélangeur qui, s’il est bien polarisé (en notant Lconv ses

pertes de conversion, typiquement proches de 6 dB), fournira à sa sortie la tension VCC :

VCC =
RS

Lconv

Plas

Lins

(
a

2
+

b

2
sin 2πft− π

2
)2 sin 2πft (2.3)

Après filtrage passe-bas il restera :

PB(VCC) =
RS

Lconv

Plas

Lins

b(a− π)

4
(2.4)

qui est proportionnel à la différence entre la polarisation nécessaire pour la modulation DSB−
CS et la polarisation appliquée. On va donc appliquer à la polarisation du Mach-Zehnder une

correction proportionnelle à PB(VCC) (figure 2.3).

L’un des points forts de ce système est que l’asservissement se réalise directement sur

l’OL à transmettre sans superposition de signal basse fréquence et l’on n’observera donc pas de

produits d’intermodulation en sortie de liaison. On pourra ainsi distribuer un signal d’oscillateur

ultrastable sans dégrader sa pureté spectrale à basse fréquence (et donc sa stabilité long terme).
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Fig. 2.3 – Architecture du système d’asservissement du Mach-Zehnder

2.1.2 Choix des composants

Notre partenaire industriel souhaitant stabiliser durablement des liaisons optiques DSB−
CS en bande Ku, nous avons réalisé une liaison émettant un signal hyperfréquence à 16 GHz,

c’est-à-dire en appliquant un signal à 8 GHz sur le modulateur.

Pour réaliser la boucle, il faut donc :

– un mélangeur 8 GHz assurant la multiplication ;

– un coupleur optique 90/10 : on récupère 10 % du signal optique pour la correction, le

reste étant transmis vers la charge utile ;

– un coupleur hyperfréquence 90/10 : on prélève une partie du signal modulant pour

polariser le mélangeur ;

– une photodiode 10 Gbit/s ;

– un système assurant la correction de la polarisation à base d’amplificateurs opérationnels,

qui sera constitué d’intégrateurs (filtres passe-bas), d’additionneurs et d’amplificateurs.

La photodiode suivie du mélangeur HF aurait pu être remplacée par un second Mach-

Zehnder en série suivi d’une photodiode. Les deux Mach-Zehnder, polarisés tous deux à la

quadrature, auraient ainsi assumé le rôle de mélangeur[56]. Cependant le mélange par cette

technique occasionne des pertes supplémentaires.
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Fig. 2.4 – Schéma-bloc du système asservi

2.2 Etude théorique du système de commande-contrôle

2.2.1 Formalisation du problème

Dans ce qui suit, on raisonnera toujours en tensions lentement variables (quasi-continues).

On modélise l’ensemble Mach-Zehnder + Coupleur 90/10 + Photodiode + Mélangeur par

un système comportant une entrée de commande u, l’entrée de la perturbation w et la sortie y

du mélangeur. Le but du correcteur que nous allons déterminer est donc de maintenir la sortie

y du système asservie à 0 (figures 2.4 et 2.5), c’est-à-dire de faire en sorte que le signal en sortie

de mélangeur n’admette pas de composante continue (ou que la contribution de la perturbation

w à la sortie y soit rejetée).

La commande

L’entrée de commande u désigne la tension de polarisation appliquée sur l’électrode de

polarisation du Mach-Zehnder. On considère qu’on ne connâıt pas a priori la tension de polari-

sation nécessaire pour l’annulation de porteuse : par exemple u(0) ≈ C0 = 0 V (par la suite on

essaiera d’introduire une référence de polarisation proche de la bonne polarisation à l’origine,

par exemple C0 = 6, 5 V ).



CHAPITRE 2. ASSERVISSEMENT D’UN MZ POUR LA MODULATION DSB-CS 53

Fig. 2.5 – Schéma détaillé du système asservi

La perturbation

La perturbation représente la dérive relative du point de polarisation pour l’annulation de

porteuse. Si l’on admet que la perturbation décrôıt exponentiellement depuis sa valeur initiale

vers une valeur finale, alors elle s’écrit naturellement comme la sortie d’un système d’ordre 2

en évolution autonome.

w peut donc être vu comme le signal de sortie du processus générateur de la perturbation.

Soit X(t) =

(
x1(t)

x2(t)

)
son vecteur d’état ; la représentation d’état de la perturbation s’écrit : Ẋ(t) = AX(t)

w(t) =
(

0 1
)

X(t)

avec :

A =

(
0 0
1
τ
− 1

τ

)
(2.5)

c’est-à-dire qu’on suppose que le zéro de transmission du Mach-Zehnder dérive exponentielle-

ment d’une valeur x2(0) = C0 vers une valeur x2(∞) = x1 = x1(0). En effet, la solution de
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l’équation 2.5 s’écrit : {
x1(t) = x1(0)

x2(t) = x2(0).e
− t

τ + x1(0).(1− e−
t
τ )

On aura par exemple X(0) =

(
6

7

)
et X(∞) =

(
6

6

)
si le point de polarisation diminue

de 1 V depuis 7 V . Les perturbations plus exotiques, par exemple 7 V
1/4 h−−−→ 6 V

1 h−→ 8 V , seront

assimilées à des successions de perturbations simples.

La sortie

La sortie y du système est bien entendu une fonction de la commande et de la perturbation.

Au signal de commande u appliqué sur le port DC, on superpose comme prévu un signal

purement sinusöıdal à 8 GHz (ce signal n’apparâıt pas dans le modèle qui suit, purement

”Automatique”). Tant que l’on reste proche de l’annulation de porteuse, et pour des puissances

optique et RF d’attaques du Mach-Zehnder classiques (Popt = 13, 5 dBm, PRF = 16 dBm),

on mesure en sortie d’une photodiode suivie d’un amplificateur 40 dB :

y = α (u− x2(t)) (2.6)

avec α = 0, 2

Le but de la correction est que la variable y soit ramenée asymptotiquement vers 0.

L’ordre du correcteur

La dérive à contrer est assimilable à la sortie d’un processus générateur d’ordre 2. En

conséquence, un contrôleur d’ordre 2 sera implanté, qui reconstruira de manière interne le

vecteur X. Par la suite on tentera aussi d’implanter des contrôleurs d’ordres 1 et 0 (retour

statique).
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Fig. 2.6 – Méthode de conception du contrôleur : on reconstruit la dérive w à l’aide de l’entrée

de commande u et de la sortie y du système, puis on réinjecte, en u, un signal permettant de

la contrer

2.2.2 Détermination des paramètres du correcteur

Le but de l’asservissement est de supprimer les modes lents non commandables dans la

sortie y, c’est-à-dire d’éteindre les effets de la dérive.

Le correcteur d’ordre 2 (approche radicale)

La reconstruction du vecteur d’état du processus générateur de la dérive se fait au moyen

d’un observateur (figure 2.6). On pose :

C =
(

0 −α
)

D =
(

α
)
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Le système en boucle ouverte est alors décrit par (S) :

(S)

{
Ẋ = AX

y = CX + Du

On appelle G =

(
g1

g2

)
le gain de l’observateur de vecteur d’état X̂ qui permet de reconstituer

le vecteur d’état X du processus générateur de la perturbation. L’estimé X̂ du vecteur d’état

X vérifie :
˙̂

X = (A−GC)X̂ + G(y −Du) (2.7)

X̂ et X vérifient donc aussi le système d’équations :(
Ẋ
˙̂

X

)
=

(
A 0

GC A−GC

)(
X

X̂

)
(2.8)

Enfin, supposons que la commande u appliquée au modulateur s’exprime sous la forme :

u = KX̂ avec : K =
(

k1 k2

)
(2.9)

En boucle ouverte, le système (S) admet deux pôles 0 et − 1
τ

non commandables car la

perturbation évolue de manière autonome. Ceux-ci sont bien sûr observables depuis le signal y,

ce que confirme la propriété :

rang

(
C

CA

)
= 2

Lorsque le système (S) est rebouclé par le contrôleur représenté par {2.7 ; 2.9}, l’asservis-

sement (en boucle fermée, donc) admet quatre pôles : 0, − 1
τ
, ainsi que les deux valeurs propres

Π1 et Π2 de A−GC. Ces deux valeurs propres sont bien sûr choisies dans le demi-plan complexe

gauche, de façon que l’erreur d’estimation ε(t) = X(t)− X̂(t), qui satisfait ε̇(t) = (A−GC)ε(t),

converge vers 0. Le signal y(t) s’écrit comme une combinaison linéaire de e0t, e−
t
τ , eΠ1τ et eΠ2τ .

Les modes e0t et e−
t
τ ne sont pas visibles dans le signal y(t) si et seulement si les pôles 0 et

− 1
τ

du système bouclé sont inobservables depuis y(t). y décrôıt alors vers 0 selon la dynamique

imposée par le choix de Π1 et Π2, et le Mach-Zehnder revient au zéro de transmission, quelle

que soit la dérive du point de polarisation correspondant.
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Calcul des paramètres de l’observateur

Le polynôme caractéristique de A−GC est de la forme :

χ(p) = p2 + 2ζωnp + ω2
n

On choisit G tel que ζ = 1√
2

(amortissement suffisant lors du recalage). Si l’on approche le temps

de réponse de l’asservissement par : tr ≈ 3
ζωn

, alors la matrice de gain G de l’observateur est

reliée à tr par :

G =

(
g1

g2

)
=

 −18τ
t2rα

1
τ
− 6

tr

α


Déterminons maintenant le gain K. L’équation de sortie du système bouclé s’écrit :

y =
(

0 −α αk1 αk2

)( X

X̂

)
Soient V0 et V− 1

τ
des vecteurs propres de :(

A 0

GC A−GC

)
associés respectivement aux pôles 0 et − 1

τ
; par exemple :

tV0 = (1 1 1 1) et : tV− 1
τ

= (0 1 0 1)

Or : le pôle 0 est inobservable ⇔ (0 − α αk1 αk2).V0 = 0

et : le pôle − 1
τ

est inobservable ⇔ (0 − α αk1 αk2).V− 1
τ

= 0

On en déduit k1 = 0 et k2 = 1, de sorte que u = x̂2.

Par un choix judicieux des paramètres g1 et g2, on a donc stabilisé durablement la polari-

sation du Mach-Zehnder au zéro de transmission, avec une réactivité à sa dérive caractérisée par

le temps de réponse tr défini précédemment. Il reste maintenant à déterminer les composants

et les circuits susceptibles de réaliser les fonctions décrites par ces paramètres.

Faisabilité du correcteur d’ordre 2

La perturbation reconstruite vérifie :
˙̂

X = (A−GC)X̂ + Gy −GDu, soit :

(E)

{
˙̂x1 = αg1x̂2 + g1y − αg1u

˙̂x2 = 1
τ
x̂1 + αg2x̂2 − 1

τ
x̂2 + g2y − αg2u

On se donne les ordres de grandeurs suivants : τ ≈ 300 s, tr ≈ 0, 3 s et α ≈ 0, 2. On obtient

alors : {
g1 ≈ −300 000

g2 ≈ −100
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Fig. 2.7 – Schéma des fonctions à implanter dans le correcteur

g1 est donc trop grand et ne sera pas réalisable. Cela n’est pas vraiment un problème, puisqu’on

n’a pas besoin de reconstituer x1 : il suffit par exemple de reconstituer x1

τ
. On réécrit donc le

système (E) de la façon suivante :

(E)

{
˙̂x1

τ
= g1

τ
y + αg1

τ
(x̂2 − u)

( 1
τ
− αg2)x̂2 + ˙̂x2 = x̂1

τ
+ g2y − αg2u

c’est-à-dire de manière approchée :

(E ′)

{
px̂1

τ
≈ −1000y − 200(x̂2 − u)

20x̂2 + px̂2 ≈ x̂1

τ
− 100y + 20u

En approximant largement le système d’équations (E ′), il vient :

p2x̂2 ≈ −100(1 + p)y

Cette équation amène à réaliser un intégrateur pur, qui malheureusement n’est pas du monde

analogique. On peut cependant implanter facilement un intégrateur à base d’amplificateur

opérationnel de fréquence de coupure 80 mHz qu’on assimilera à un intégrateur pur. Au final

on obtient le schéma explicite des fonctions à implanter dans le correcteur (figure 2.7), c’est-à-

dire la fonction de correction :

B(p) = −G.(p + 1)

p2

avec G = 100.
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Qu’a-t-on fait ?

En boucle ouverte, le système admet deux pôles 0 et − 1
τ

non commandables car la per-

turbation évolue de manière autonome, mais observables. En boucle fermée, le système asservi

admet quatre pôles 0, − 1
τ
, plus les deux pôles apportés par le correcteur. La dérive étant très

lente, on n’a pu que placer un pôle double en 0 (capable de rejeter asymptotiquement une

dérive évoluant lentement et linéairement dans le temps), en rajoutant un zéro en −1 afin de

stabiliser le système en boucle fermée. Néanmoins si dans le cadre d’une application future on

souhaite compenser une dérive contenant des modes rapides, il sera nécessaire de les intégrer

dans le correcteur.

La fonction mentionnée ci-dessus est réalisable en numérique, mais en analogique, on

implantera plutôt :

B(p) = − G

p + a
(1 +

1

p + b
)

avec a et b au mieux égaux à 0, 3 (valeur obtenue avec des amplificateurs opérationnels clas-

siques).

Le correcteur d’ordre 1 (approche pragmatique)

Le correcteur d’ordre 2 peut sembler lourd à mettre en œuvre, et le nombre de composants

requis dégrade sa fiabilité. Aussi il peut être préférable de construire un correcteur d’ordre 1.

La dérive à compenser étant lente, on peut compter sur le pôle 0 pour atténuer aussi le pôle

− 1
τ
. Soit G le gain de boucle. On pourra alors tenter d’implanter le correcteur parfait :

B(p) = −G

p

ou le correcteur réel (avec a au mieux égal à 0, 3) :

B(p) = − G

p + a

Le correcteur d’ordre 0 (approche rentabilité)

Le correcteur d’ordre 0 est quant à lui un correcteur proportionnel qui conduira naturel-

lement à une erreur sur la sortie :

B(p) = −G
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Fig. 2.8 – Système asservi

ordre du correcteur correcteur parfait correcteur réel

2 −G.(p+1)
p2 − G

p+a
(1 + 1

p+b
)

1 −G
p

− G
p+a

0 −G −G

Tab. 2.1 – Fonctions de transfert des correcteurs implantables

2.2.3 Comparaison des correcteurs

Le procédé à commander réalise la fonction : y = −α(x2 − u) avec α ≈ 0, 2. Soient B(p)

la fonction de transfert du correcteur (figure 2.8) et T (p) le transfert de la perturbation vers la

sortie (en boucle fermée, donc) :

T (p) =
−α

1− α.B(p)

Sur le tableau 2.1, on trouvera le récapitulatif des correcteurs implantables pour réaliser notre

asservissement. Les correcteurs dits parfaits ne seront bien sûr possibles qu’en numérique. Dans

ce qui suit, on nommera le correcteur parfait correcteur numérique, et le correcteur réel correc-

teur analogique.

Stabilité de la boucle fermée

Le système asservi par les correcteurs calculés est stable. En effet, si l’on calcule les

fonctions de transfert en boucle fermée, tous les coefficients du polynôme dénominateur sont

strictement de même signe (application du critère de Routh[57] à un système d’ordre 2). Par

exemple dans le cas du correcteur numérique d’ordre 2 on a :

T (p) =
−α

1 + αG(p+1)
p2

=
−αp2

p2 + αGp + αG
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Il peut parâıtre surprenant que notre système asservi par un correcteur d’ordre 2 soit stable.

C’est en fait la présence d’un zéro en −1 dans le contrôleur qui assure cette stabilité.

Erreurs

Les erreurs finales dûes à ces correcteurs ne sont pas équivalentes et il est nécessaire de

les évaluer. La perturbation est représentée par :

X(p) =
x1(0)

p(1 + τp)
+

x2(0)

p + 1
τ

=
x1(0)

p
+

x2(0)− x1(0)

p + 1
τ

avec par exemple x2(0) ≈ 7 V et x1(0) ≈ 1 V . L’application du théorème de la valeur finale

donne :

y(∞) = lim
p→ 0

pX(p)T (p) (2.10)

Soit ∆u l’erreur finale absolue dans l’estimation du point de polarisation à appliquer. On a

alors :

y(∞) = α.∆u

d’où :

∆u = lim
p→ 0

pX(p)

1− α.B(p)
(2.11)

Dans le cas du correcteur numérique d’ordre 2 on a donc :

∆u = lim
p→ 0

X(p)p

1 + αG
p2 (p + 1)

= lim
p→ 0

p3X(p)

p2 + αG(p + 1)
= 0

de même dans le cas du correcteur numérique d’ordre 1 :

∆u = lim
p→ 0

X(p)p

1 + αG
p

= lim
p→ 0

p2X(p)

p + αG
= 0

Par contre dans les cas du correcteur analogique d’ordre 2 :

∆u = lim
p→ 0

X(p)p

1 + αG
p+a

(1 + 1
p+b

)
= lim

p→ 0

X(p)p(p + a)(p + b)

(p + a)(p + b) + αG(p + b + 1)
=

ab x1(0)

ab + αG(b + 1)

et dans le cas du correcteur analogique d’ordre 1 :

∆u = lim
p→ 0

X(p)p

1 + αG
p+a

= lim
p→ 0

X(p)p(p + a)

(p + a) + αG
=

a x1(0)

a + αG

Enfin le correcteur d’ordre 0 amènera l’erreur finale :

∆u = lim
p→ 0

X(p)p

1 + αG
=

x1(0)

1 + αG



CHAPITRE 2. ASSERVISSEMENT D’UN MZ POUR LA MODULATION DSB-CS 62

ordre du correcteur correcteur numérique correcteur analogique

2 0 ab x1(0)
αG(b+1)+ab

1 0 a x1(0)
αG+a

0 x1(0)
αG+1

x1(0)
αG+1

Tab. 2.2 – Expressions littérales des erreurs finales sur la polarisation du Mach-Zehnder

ordre du correcteur correcteur numérique correcteur analogique

2 0 V 0, 02 V

1 0 V 0, 09 V

0 0, 29 V 0, 29 V

Tab. 2.3 – Valeurs numériques des erreurs finales sur la polarisation du Mach-Zehnder pour

un correcteur sans référence de polarisation

En bref, on obtient les erreurs finales littérales consignées dans le tableau 2.2, que l’on a

évaluées en considérant que a = b = 0, 3, α = 0, 2, x1(0) = 6 V et G = 100, et reportées dans

le tableau 2.3. Le correcteur d’ordre 0 amène une erreur d’environ 0, 3 V , ce qui entrâıne une

perte de puissance de seulement 0, 2 dB sur l’harmonique 2. Cependant, on observera quand

même une nette remontée de l’harmonique 1 (voir la figure 1.20).

Contrôleur avec référence de polarisation

Pour améliorer l’ erreur finale sur la polarisation, on peut implanter un correcteur avec

en référence à l’origine la polarisation nécessaire du Mach-Zehnder, par exemple x2(0) = 7 V

(figure 2.9). Ceci revient en fait à décomposer la perturbation w :

w(t) = x2(t) = x2(0).e−
t
τ + x1(0).(1− e−

t
τ ) = C0 + [x1(0)− x2(0)].(1− e−

t
τ )

où C0 = x2(0) est la polarisation nécessaire à l’origine, et à modéliser le système (S) par (S’) :

(S ′)

{
Ẋ = AX

y = CX + D(u− C0)

Ainsi, la dérive finale par rapport à la polarisation originelle est désormais x1−x2 = −1 V

(au lieu de x1 = 6 V sans référence). Le remplacement de x1(0) par x1(0) − x2(0) dans les

calculs précédents conduit à une amélioration sensible des erreurs finales sur la polarisation du

modulateur (voir tableau 2.4). Cette amélioration a été observée.
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ordre du correcteur correcteur numérique correcteur analogique

2 0 V 0, 00 V

1 0 V 0, 02 V

0 0, 05 V 0, 05 V

Tab. 2.4 – Valeurs numériques des erreurs finales sur la polarisation du Mach-Zehnder pour

un correcteur avec référence de polarisation

Fig. 2.9 – Système asservi par un contrôleur avec référence de polarisation : la perturbation w

représente maintenant le décalage depuis la polarisation initiale C0
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Un critère de bon fonctionnement de notre correcteur

D’après les abaques de la figure 1.20, on peut considérer que le système est bien asservi

tant que la puissance de la raie parasite est inférieure à environ 40 dBm : sur cette plage, la

puissance parasite est due au taux d’extinction inférieur à 1 et pas à l’erreur de polarisation.

Dans les conditions d’utilisation du système et pour les composants décrits précédemment,

l’erreur acceptable sur le point de polarisation pour l’annulation est d’environ 0, 05 V , ce qui

qualifie de justesse le correcteur d’ordre 0 avec référence.



2.3 Simulations

Simuler n’est pas démontrer, mais c’est un bon moyen de tester la faisabilité d’une telle

commande. Nous avons réalisé en premier lieu des simulations à l’aide du logiciel Matlab −
Simulink de Mathworks, ce qui nous a permis d’évaluer simplement les temps de réponse, les

dépassements et (empiriquement) la robustesse de l’asservissement. Puis nous avons implanté

le modèle obtenu dans le simulateur hyperfréquences ADS d’Agilent que nous avons utilisé en

mode transitoire. Cet outil est dédié aux hyperfréquences et tient compte des limites physiques

d’un système électronique, comme par exemple les saturations des composants.

2.3.1 Du point de vue de l’automatique

Nous avons d’abord considéré le correcteur d’ordre 2. A priori, le système n’est pas sensible

aux approximations sur le gain des amplificateurs. Par contre plusieurs paramètres peuvent être

un peu différents lors d’une utilisation du dispositif :

– à l’origine, on cale par défaut la polarisation à 6, 5V : testons le système avec différentes

erreurs de calage, par exemple entre 6 et 7 V ;

– la valeur initiale du point de polarisation nécessaire pour l’annulation de porteuse est

incertaine : disons qu’elle est comprise entre 6 et 7 V ;

– la valeur finale est encore plus incertaine : testons-la entre 4 et 8 V ;

– enfin la constante de temps de la dérive peut être plus ou moins rapide, par exemple

de 30 à 1000 s.

On a simulé les diverses tensions qui vivent dans la boucle au cours du temps, c’est-à-dire

les grandeurs y, u, x̂1

τ
, x̂2, x̂2 + ˙̂x2 et

˙̂x1

τ
, en veillant à ce que chacune de ces grandeurs conserve

des valeurs acceptables (c’est-à-dire ne sature jamais les amplificateurs opérationnels). Une série

de simulations dans le cas où l’on a bien estimé les paramètres du système et de la dérive est

reportée en figure 2.10 : les tensions en entrée et sortie de chaque amplificateur opérationnel

sont tout à fait réalistes.

Les résultats sont similaires si l’on commet des erreurs d’estimation telles que celles men-

tionnées ci-dessus.
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Fig. 2.10 – Simulation temporelle des différentes tensions présentes dans le correcteur (abscisses

en s ; ordonnées en V )
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2.3.2 Du point de vue de l’électronique

Le simulateur ADS d’Agilent est un simulateur électronique dédié aux radiofréquences

et aux hyperfréquences. Il permet par exemple de prendre en compte les effets de saturation

des composants ou les déphasages des signaux. Nous l’avons utilisé pour tester le correcteur

d’ordre 1.

Pour le simulateur, l’ensemble Mach-Zehnder+Coupleur 90/10+Photodiode est représenté

par un té de polarisation représentant les accès DC et RF du Mach-Zehnder, et un système

à deux entrées et une sortie : une entrée pour la polarisation et la modulation, l’autre pour

le signal de perturbation, c’est-à-dire le décalage du zéro de transmission depuis l’origine (les

blocs T é et MZ sur la figure 2.11) .

Il n’est pas nécessaire de placer un limiteur de tension en entrée du Mach-Zehnder afin de

le protéger puisqu’il supporte des tensions comprises entre −25 et 25 V d’après les spécifications,

alors que l’amplificateur opérationnel chargé de le polariser ne pourra délivrer qu’entre −13, 5

et 13, 5 V .

Pour obtenir des durées de simulation acceptables, on considère que la dérive est une

rampe de 1 V croissant en 5 µs. Les dérives réelles sont plutôt de l’ordre de 1 V pour 5 min, soit

un rapport de 107 ; on a donc diminué les capacités présentes dans la boucle du même ordre de

grandeur, et augmenté les temps de réponse des amplificateurs. De plus on a réduit le signal

radiofréquence d’asservissement à 300 MHz.

On simule un décalage en rampe de 6, 5 V vers 5, 5 V en 5 µs , et l’on observe la tension

de polarisation appliquée par la contre-réaction. La contre-réaction recale le système à 5, 6 V ,

c’est-à-dire qu’elle commet une erreur finale de 0, 1 V (figure 2.12).
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Fig. 2.11 – Schéma du système avec correcteur d’ordre 1 réalisé sous Agilent ADS

Fig. 2.12 – Zéro de transmission du Mach-Zehnder en fonction du temps (en noir) et tension

de polarisation appliquée par la contre-réaction (en rouge) dans le cas du correcteur d’ordre 1
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Fig. 2.13 – Photocourant et tension en sortie de mélangeur (amplifiée de 40 dB) en fonction

de la polarisation du Mach-Zehnder

2.4 Réalisation et caractérisation

La source dont nous disposons émet au maximum 16 dBm à 8 GHz, à partager entre la

voie optique et la voie qui attaque directement l’entrée LO du mélangeur. Comme le mélangeur

utilisé n’a besoin que de 7 dBm sur sa voie LO et que la voie optique atténue fortement le

signal RF véhiculé, nous avons choisi de placer un coupleur 10 dB en sortie du synthétiseur,

afin d’attaquer le Mach-Zehnder avec suffisamment de puissance et de polariser le mélangeur

avec les 10 % restant.

Nous avons attaqué le Mach-Zehnder avec environ 16 dBm, d’où Ps = −15 dBm (donné

par les abaques de la figure 1.18). Le coupleur optique impose 10 dB de pertes optiques et donc

20 dB de pertes RF . Le gain du préamplificateur est de 40 dB. Au final, on devrait obtenir en

sortie du préamplificateur un signal continu d’amplitude 2 dBm, c’est-à-dire environ 300 mV ;

c’est effectivement la tension crête que l’on a mesurée en sortie de mélangeur, pour peu que l’on

ait bien réglé le déphasage du signal sur la voie OL pour un maximum de détectivité (figure

2.13).
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On remarquera que notre correcteur peut caler notre système sur deux points de fonction-

nement différents : l’un aux alentours de 6, 5 V , l’autre vers −4, 5 V . Il sera en effet susceptible

de s’accrocher sur n’importe quel minimum de transmission, à moins qu’on lui ait fixé des condi-

tions supplémentaires (par exemple des conditions initiales particulières). A notre connaissance,

le choix du minimum n’est pas critique, néanmoins il pourra s’avérer intéressant de choisir la

polarisation négative : si celle-ci ne dépasse pas les −5 V , on pourra l’appliquer directement

grâce à un correcteur numérique délivrant ±5 V , sans amplificateur de sortie.

Par ailleurs, un mélangeur présente naturellement un décalage continu en sortie ; il sera

donc nécessaire d’utiliser un préamplificateur à offset compensable. Le réglage de cet offset est

un point critique du dispositif : pour le régler, avant de lancer l’asservissement, en boucle ou-

verte, on repère la position du zéro de transmission ; au zéro, on règle l’offset du préamplificateur

de manière à ce que celui-ci délivre une tension nulle. On peut alors boucler notre système.

A propos du déphasage à appliquer sur la voie OL pour attaquer le mélangeur en phase

avec la voie RF , on remarquera qu’il n’est valable qu’à une fréquence déterminée et qu’il sera

nécessaire de procéder à son réglage chaque fois que l’on changera la fréquence du signal à

transmettre. En effet, dans le cas d’un déphasage bien réglé à une fréquence donnée f , les deux

signaux respectifs sur les voies RF et OL arrivent sur le mélangeur avec un déphasage relatif

∆φ ≡ 0[2π]. Dès que l’on change de fréquence, par exemple si l’on se décale de ∆f , que la

différence de longueur entre les lignes est ∆l et que la vitesse de propagation des ondes est v,

le déphasage entre les deux voies est donné par ∆φ = 2π.∆f.∆l
v

; l’amplitude du signal en sortie

de mélangeur est donc dégradée du facteur cos ∆φ, qui devient pénalisant pour une utilisation

à une fréquence décalée de quelques dizaines de MegaHertzs de la fréquence nominale (et une

fibre courte, typiquement 1 m).

On pourra remédier à ce problème en prévoyant dès la conception plusieurs lignes OL de

longueurs différentes, adaptées à chaque fréquence d’utilisation et vers lesquelles on commutera

à la demande. Ce déphaseur programmable pourra par exemple être réalisé à l’aide de lignes

et de commutateurs MEMS[58].
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Fig. 2.14 – Correcteur analogique d’ordre 2 en bôıtier

2.4.1 Le correcteur analogique

L’asservissement a tout d’abord été réalisé grâce à un correcteur analogique : c’est en

effet le système le moins coûteux à mettre en oeuvre, et on l’espère le moins bruyant pour le

signal à transmettre. L’amplificateur opérationnel choisi est le modèle 741, qui est très répandu

et très bon marché. A priori, n’importe quel amplificateur opérationnel classique fera l’affaire.

Les résistances ou condensateurs choisis sont classiques. Enfin, on a placé un filtre passe-bas en

sortie du correcteur afin de minimiser le bruit dû à son recalage.

Nous avons réalisé un correcteur analogique d’ordre 2 dont les résultats ont été très satis-

faisants même sans référence de tension de polarisation (photo 2.14 et schéma 2.15). Le système

applique correctement la tension de polarisation nécessaire pour l’annulation de porteuse, et la

puissance de l’harmonique à 16 GHz reste à son maximum (figures 2.16 et 2.17).
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Fig. 2.15 – Schéma électrique du correcteur analogique d’ordre 2 sans référence de polarisation



CHAPITRE 2. ASSERVISSEMENT D’UN MZ POUR LA MODULATION DSB-CS 73

Fig. 2.16 – Evolution temporelle de la polarisation appliquée par le correcteur d’ordre 2 et de

la puissance de sortie du signal à 16 GHz

Fig. 2.17 – Comparatif des puissances de sortie à 16 GHz du système asservi ou non par un

correcteur d’ordre 2
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Après discussion avec Alcatel Alenia Space nous nous sommes tournés vers un correcteur

d’ordre 0 avec référence de tension de polarisation (figure 2.18). Les résultats obtenus grâce au

correcteur d’ordre 0 semblent très satisfaisants : le point de polarisation du Mach-Zehnder est

asservi au minimum de transmission au bout d’une dizaine de secondes et un signal à 16 GHz

est émis durablement. Sur le graphe 2.19, la polarisation appliquée dérive de 7, 1 V vers 5, 9 V

(atteints au bout d’une heure), puis remonte lentement et légèrement. La puissance RF du

signal relevé en sortie de la photodiode utilisée est bien maintenue constante aux alentours de

−23 dBm, tandis que la raie parasite à 8 GHz est la plupart du temps noyée dans le bruit de fond

de l’analyseur (figure 2.20). Nous avons testé le système pendant trois jours, mais seules les trois

premières heures, les plus significatives, sont représentées. Le système d’asservissement applique

quasi-exactement la tension de polarisation du minimum de transmission. Sans asservissement,

le niveau du signal RF en sortie du système est sensiblement dégradé, environ 4 dB.
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Fig. 2.18 – Schéma électrique du correcteur analogique d’ordre 0 avec référence de polarisation
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Fig. 2.19 – Evolution temporelle de la polarisation appliquée par le correcteur d’ordre 0

Fig. 2.20 – Evolution temporelle des puissances des harmoniques à 8 et 16 GHz
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2.4.2 Le correcteur numérique

Si le correcteur analogique est simple à concevoir et peu coûteux, il présente cependant

quelques désavantages, notamment en vol : le nombre de soudures nécessaire pour le réaliser

dégrade sa fiabilité, la reprogrammation en vol est très difficile, de même que le suivi des

paramètres de boucle ou du bon fonctionnement, la compacité du dispositif laisse à désirer...

Nous avons donc souhaité étudier et réaliser un correcteur numérique.

Les fonctions d’amplification et de filtrage/intégration peuvent très bien être réalisées pour

un coût relativement faible par un microcontrôleur ou un circuit programmable du type FPGA.

Ceci permet à l’utilisateur de garder la main en temps réel sur les paramètres du système, de les

commander et de les contrôler, par exemple à l’aide d’un logiciel spécialement dédié au temps

réel (ADA ou autre), voire de basculer vers un mode de fonctionnement alternatif, par exemple

un mode survie. Le bruit ramené par ce genre de correcteur peut à l’envi être minimisé : il suffit

pour cela de placer le filtre passe-bas adéquat en entrée DC du Mach-Zehnder. Cette solution

est particulièrement intéressante lorsque plusieurs Mach-Zehnder d’un même système doivent

être contrôlés, puisqu’un seul circuit peut réaliser tous les asservissements.

Il existe des FPGA et des microcontrôleurs spécialement qualifiés pour les applications

spatiales, par exemple chez Atmel. De notre côté et après des essais infructueux sur micro-

contrôleur C167 (peut-être à cause d’une sensibilité aux variations de tensions trop faible),

nous avons choisi de prototyper le correcteur à l’aide de la carte d’entrées-sorties RTI − 815

d’Analog Devices pilotée par le logiciel RealT ime Windows Target de Mathworks sur PC.

RTWT est en fait une extension du logiciel Matlab : après implantation du correcteur sous

Simulink et compilation par RTWT , le PC réalise le correcteur via la carte d’entrées-sorties.

Cependant, le choix du contrôleur dans l’application finale découle avant tout de l’archi-

tecture du calculateur de bord : le correcteur étant peu gourmand en portes logiques, il est

intéressant d’employer une petite partie d’un circuit programmable déjà utilisé par d’autres

systèmes embarqués pour accomplir la fonction de correction de notre système. L’intérêt de

notre implantation sous RTWT est donc uniquement de tester la faisabilité d’un correcteur

numérique. Nous avons implanté en peu de temps la fonction de correction, et les résultats

obtenus sont similaires à ceux obtenus par l’asservissement analogique.
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Fig. 2.21 – Schéma Simulink du correcteur implanté

2.5 Proposition d’architecture d’un système d’émission

reconfigurable

Le logiciel RTWT nous a permis de tester rapidement une fonction alternative en parallèle

dans notre correcteur : il est possible de basculer, à la demande, de l’asservissement au zéro de

transmission (émission à 16 GHz) vers l’asservissement au régime linéaire (émission à 8 GHz).

Afin de réaliser l’asservissement du Mach-Zehnder en régime linéaire, sujet qui depuis

longtemps ne pose plus de difficulté, nous avons choisi d’intercaler une faible résistance (ty-

piquement de 100 Ω) entre la photodiode de contre-réaction et son alimentation (figures 2.21

et 2.22). Le circuit programmable ne prélevant que des tensions, l’ajout de cette résistance

nous permet de prélever une grandeur proportionnelle au photocourant. Il ne reste plus qu’à

implanter dans le circuit programmable un deuxième correcteur, vers lequel on basculera à

la demande, et qui fera en sorte que le photocourant reste égal à la moitié du photocourant

maximal possible (polarisation du Mach-Zehnder en quadrature).

Nous avons implanté ce deuxième correcteur sur la carte RTI − 815 pour tester sa faisa-

bilité, et l’on basculait sans problème d’un mode de fonctionnement à l’autre, de l’émission à

16 GHz avec annulation de porteuse optique, à l’émission classique à 8 GHz.
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Fig. 2.22 – Architecture pour la mise en place d’un mode de fonctionnement alternatif
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Conclusion

Dans cette partie, nous nous sommes affranchis de la dérive naturelle des modulateurs

de Mach-Zehnder en mettant au point un système de maintien de la polarisation d’un Mach-

Zehnder à son minimum de transmission optique. Ce système permet ainsi la génération durable

d’un oscillateur local micro-ondes/photonique à haute pureté spectrale par la méthode DSB−
CS, avec une puissance d’émission optimisée et stabilisée.

Dans ce qui suit, nous allons proposer un système de réception améliorant le bruit et la

puissance du signal reçu. Ce dispositif sera spécialement conçu pour la distribution d’un signal

en bande Ku sur de nombreux récepteurs.





Chapitre 3

Réalisation d’un photo-oscillateur

hyperfréquence

Grâce à son faible poids et à ses dimensions réduites, la fibre optique est particulièrement

adaptée à la distribution d’un oscillateur local vers différents sous-systèmes de la charge utile

d’un satellite[59]. Les harnais de distributions classiques en cuivre représentent en effet une part

importante de la masse des satellites, et leur sensibilité aux rayonnements électromagnétiques

requiert un blindage supplémentaire[60]. De même, la faible atténuation linéique de la fibre

optique permet la distribution d’horloges vers un réseau de stations-sol très étendu.

Cependant un signal transmis par voie optique est dégradé par le bruit intrinsèque des

composants optoélectroniques, et cette dégradation devient de plus en plus importante avec

l’augmentation des pertes optiques (pour une transmission à longue distance) ou du nombre

de récepteurs (par exemple vers les éléments d’un réseau d’antennes). Il est donc nécessaire

d’optimiser le dispositif de réception afin qu’il fournisse à l’utilisateur un signal le plus puissant

et le moins bruité possibles.

L’approche retenue ici consiste à conditionner le signal reçu : à l’aide d’un oscillateur

verrouillé par injection, le signal est filtré loin de la porteuse et sa puissance est relevée et

maintenue constante. Un tel système est appelé photo-oscillateur.
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3.1 Distribution d’un signal sur plusieurs récepteurs

Dans l’application finale, la distribution du signal se fera à l’aide de fibres et de coupleurs

faibles pertes[61], mais pour notre étude la distribution sur plusieurs récepteurs est simulée lors

des expérimentations par une atténuation optique équivalente. A l’avenir, le routage pourra

même se faire grâce aux nouveaux systèmes optiques de commutation[62].

3.1.1 Caractéristiques du dispositif de réception

Pour évaluer les performances de liaisons optiques pour la transmission de signaux hy-

perfréquences par modulation DSB-CS, nous avons attaqué un modulateur Photline CMX

LN10 − 556 − 09 avec un synthétiseur délivrant 15, 9 dBm à 7, 76 GHz (doublé par la tech-

nique de modulation à 15, 52 GHz). Le signal optique continu est fourni par un laser JDS

CQF935. En sortie de modulateur, on place un amplificateur optique Northlight Optronix

PGE60831 permettant de fournir jusqu’à 18 dBm (en fait deux raies de 15 dBm espacées de

0, 12 nm), ce qui compense les pertes d’insertion du modulateur. Il sera délicat d’utiliser un

amplificateur optique plus puissant, surtout pour des transmissions à longue distance, car on

pourrait être handicapé par l’effet Brillouin dans la fibre. La réception est assurée par la pho-

todiode DSCR401HG : il s’agit d’une photodiode intégrant un amplificateur transimpédance

large bande, donc bien adaptée à la réception de signaux atténués.

Pour simuler la distribution sur plusieurs récepteurs, on introduit une atténuation équiva-

lente en sortie de modulateur. Diverses atténuations ont été réalisées grâce à un atténuateur

optique variable FO&T OV A−WM . Dans l’application finale, on pourra distribuer un signal

par un réseau de coupleurs ou bien par des séries de commutateurs optiques MOEMS ; dans ce

cas il sera nécessaire d’assurer un faible niveau de bruit et une bonne linéarité.

La photodiode utilisée nous a été fournie par Alcatel Alenia Space. Cette photodiode peut

recevoir jusqu’à 3 dBm optiques et son gain transimpédance annoncé est de 200 Ω (12 dB). Si

par exemple la photodiode reçoit 0 dBm optiques modulés en DSB-CS, elle transmettra au

photo-oscillateur −8 dBm RF . Elle a été caractérisée pour la réception d’un signal modulé en

DSB-RCS (figure 3.1). Soit Popt la puissance optique moyenne qu’elle reçoit. La puissance RF

PRF à sa sortie est alors donnée par :

PRF =
1

2
GR(SPopt)

2 (3.1)

où G est le gain de l’amplificateur intégré (12 dB), S la sensibilité de la photodiode (0, 6 A/W )
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Fig. 3.1 – Puissances RF mesurée et calculée en sortie de la photodiode DSCR401HG en

fonction de la puissance optique d’entrée modulée en DSB − CS

et R sa charge. Cette équation peut être écrite en fonction du gain transimpédance Zt (200 Ω) :

PRF =
(ZtSPopt)

2

2R
(3.2)

D’après les mesures réalisées, la photodiode DSCR401HG a plutôt un gain transimpédance

de 170 Ω, c’est-à-dire de 10, 6 dB.

3.1.2 Pertes dues à la distribution

A l’aide de spécifications de coupleurs optiques du commerce on peut déterminer la cor-

respondance entre atténuation optique et nombre de récepteurs équivalents (figure 3.2). Sur le

même graphe, on a aussi évalué l’éloignement équivalent pour un seul récepteur (et 0, 2 dB/km).

Ainsi, insérer des pertes optiques de 20 dB sur la liaison revient à tester une distribution sur

64 récepteurs, ou 32 récepteurs si l’on tient compte des redondances indispensables dans les

systèmes spatiaux. Les pertes dues aux connecteurs ont été comptabilisées.
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Fig. 3.2 – Pertes dues à la distribution sur plusieurs récepteurs ou sur un seul récepteur distant

3.1.3 Evolution du bruit de phase

En théorie

La pureté spectrale d’une source synthétisée est dégradée lors de son transfert par voie

optique, et cette dégradation devient de plus en plus importante avec l’augmentation des pertes

optiques le long de la liaison. Pour de faibles niveaux de pertes optiques c’est surtout le RIN

du laser qui fixe le niveau du plancher de bruit de phase. Avec l’augmentation du nombre de

récepteurs ou de la longueur de la liaison, le bruit de grenaille de la photodiode et ensuite le

bruit thermique occupent un rôle de plus en plus important dans la dégradation du plancher

de bruit[12].

Le brut de phase d’un signal transmis par voie optique est donnée par[63][64] :

Lφ(fm) = Lφ−source(fm) + Lφ−optique(fm) (3.3)

où :

Lφ−optique(fm) = Lφ−plancher + K(f)2RIN(fm) (3.4)
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Fig. 3.3 – Bruit de phase d’un oscillateur ultrastable à 10 MHz diffusé sur plusieurs récepteurs

(d’après [12])

et les notations :

– f est la fréquence du signal transmis ;

– fm est la distance au signal transmis ;

– Lφ−source est le bruit de phase de la source à transmettre (augmenté de 6 dB lors du

doublage de fréquence dû à la modulation) ;

– K(f) est le facteur de conversion du bruit d’amplitude basse fréquence ;

– RIN est le bruit d’amplitude réduit du laser ;

– Lφ−plancher = PLφ/DSB−CS dans le cas de l’annulation de porteuse optique, avec PLφ/DSB−CS

déterminé au premier chapitre :

PLφ/DSB−CS = RIN +
2kT

Ps

+ q

√
2R

Ps

(3.5)

Lorsque les pertes optiques augmentent, Ps diminue et le bruit de phase total de la liaison

augmente. Pour donner un ordre d’idée, le bruit de phase d’une liaison distribuée à 10 MHz

est reporté en figure 3.3.
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Fig. 3.4 – Dégradation du bruit de phase d’une liaisons en DSB-CS pour différentes atténuations

optiques

Pour notre liaison en bande Ku

Le bruit de phase du signal reçu en sortie de photodiode à été mesuré à l’aide du banc

de mesure PN9000 Aeroflex d’Europtest, pour des atténuations de 15 à 28 dB, simulant

des distributions sur jusqu’à 256 récepteurs ou jusqu’à 140 km. Par exemple, une atténuation

optique de 28 dB est équivalente à une distribution sur 256 récepteurs en terme de pertes sur

le signal transmis à chaque récepteur (valeur obtenue à l’aide des spécifications des meilleurs

coupleurs optiques du commerce). Une perte de 28 dB est aussi l’atténuation subie par un signal

à 1, 55 µm lors d’une trasmission à 140 km, cependant cette atténuation ne traduit pas les effets

de dispersion, de cavité externe ou de diffusion propres aux transmissions à longue distance.

Le bruit de phase mesuré est celui du signal modulant jusqu’à environ 5 MHz. Au-delà,

on observe un plancher de bruit thermique pour des atténuations supérieures à 16 dB (figure

3.4). Une source de meilleure pureté spectrale, comme par exemple un DRO à 8 GHz ou un

DRO synchronisé sur une référence, aurait permis une visualisation de l’évolution du plancher

de bruit sur une plage spectrale plus large.
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3.2 Réalisation d’un photo-oscillateur en bande Ku

L’approche retenue consiste à conditionner le signal de réception afin d’améliorer ses ca-

ractéristiques spectrales. Ce conditionnement est effectué par la synchronisation en bout de

châıne d’un oscillateur dont la fréquence d’oscillation libre est proche de celle du signal à trans-

mettre, ce qui permettra d’améliorer le bruit de phase loin de la porteuse tout en garantissant

une puissance de sortie constante pour le système (l’oscillateur régénère le faible signal hy-

perfréquence qu’il reçoit). Les caractéristiques finales en bruit du dispositif dépendent donc à

la fois du bruit en oscillation libre du photo-oscillateur et de l’efficacité de l’injection du si-

gnal synchronisant. Ce sous-système de réception est appelé photo-oscillateur ; c’est en fait un

oscillateur synchronisé par injection (Injection Locked Photo-Oscillator)[34][59].

3.2.1 Choix de l’architecture et des composants

Les oscillateurs hyperfréquences sont généralement constitués d’un élément actif et d’un

résonateur. Ils se partagent principalement en deux grandes catégories selon l’utilisation en

transmission ou en réflexion de l’élément actif à l’intérieur de la boucle d’oscillation : les os-

cillateurs à contre-réaction parallèle et les oscillateurs à contre-réaction série[65]. Nous avons

choisi de réaliser un oscillateur à contre-réaction série[66] autour d’un transistor HBT SiGe

LPT16 de SiGe Semiconductors, fournissant jusqu’à 2 à 3 dB de gain à 16 GHz ; les transistors

bipolaires Silicium sont les plus performants en bruit de phase actuellement[67], et les lignes

micro-rubans nécessaires pour réaliser un oscillateur à contre-réaction série peuvent être plus

facilement optimisées (ce qui est essentiel lorsqu’on travaille aussi près des limites en fréquence

du composant).

Afin d’assurer un faible bruit de phase, cet oscillateur est polarisé par des alimentations

hautes impédances court-circuitées par des capacités de 1 µF [68]. Le circuit de polarisation

présente ainsi une faible impédance à partir d’une certaine fréquence, minimisant ainsi l’in-

fluence des sources de bruit en entrée du transistor[69].

L’oscillateur ne comporte pas de résonateur mais une simple ligne faisant office de circuit

résonant (coefficient de qualité en charge équivalent : quelques dizaines). Toute onde issue de la

ligne est réfléchie et amplifiée par le transistor, jusqu’à ce que les conditions d’oscillation soient

satisfaites. Ce genre d’oscillateur démarre sur du bruit thermique.

Le circuit a été réalisé sur une alumine de 381 µm (15 mil) d’épaisseur, et de dimensions

2, 54 cm par 2, 54 cm, recouverte d’une couche d’or d’épaisseur 4 µm. Ce substrat est adapté pour

des fréquences allant jusqu’à 18 GHz. Il a été gravé en salle blanche par le service Techniques et
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Equipements Appliqués à la Microélectronique (TEAM ) du LAAS avec une précision d’environ

4 µm, c’est-à-dire l’épaisseur du métal sur le substrat.

Afin d’éviter la propagation de modes parasites à f = 16 GHz à l’intérieur du bôıtier, son

capot a été placé a une hauteur h par rapport au circuit vérifiant[70] :

h <
c

2f
√

e εal+h εair

e+h

(3.6)

où c est la célérité de l’air, e l’épaisseur du substrat (381 µm), et εal et εair respectivement les

permittivités du substrat (9, 6) et de l’air (1). Nous avons pris h = 6, 6 mm. On a enfin collé

une couche d’absorbant haute-fréquence à l’intérieur du bôıtier, à bonne distance des lignes de

propagation.

3.2.2 Conception

Le photo-oscillateur a été conçu non sans mal sous Agilent ADS version 2003C (schéma

3.5). Les résultats obtenus lors de calculs de paramètres S ont fait apparâıtre qu’une simple

ligne micro-ruban pouvait fournir du gain. Cette performance (qui aurait permis de réaliser

un oscillateur entièrement passif !) est malheureusement aberrante... Comme le montrent les

calculs du simulateur électromagnétique Agilent Momentum. Ce problème a été soumis à

Agilent, mais est demeuré sans réponse.

Le modèle du transistor LPT16 nous a été fourni par la société SiGe Semiconductors.

Lors des simulations, nous avons choisi des pertes d’injection du signal reçu dans la boucle

d’oscillation de l’ordre de 5 dB. C’est en fait un compromis important, car il faut à la fois que

ces pertes soient peu élevées pour que le signal reçu synchronise l’oscillateur, et qu’elles soient

assez fortes pour que le signal à l’intérieur de la boucle reste assez puissant pour entretenir

l’oscillation (à une fréquence proche des limites du composant).

Sur le masque du photo-oscillateur (figure 3.6), des pavés de réglage de 100 µm par 100 µm

ont été rajoutés afin d’ajuster au dernier moment la fréquence d’oscillation (figure 3.7). Leur

dimension est la taille minimale définie par les règles préférentielles d’Alcatel Alenia Space,

car à 16 GHz le réglage devra être très fin.

Ce photo-oscillateur devrait fournir une puissance constante d’environ −2 dBm à 16 GHz,

avec une bande d’accrochage dépendant du niveau du signal d’injection (de l’ordre du MégaHertz

ou de la dizaine de MégaHertzs).



CHAPITRE 3. RÉALISATION D’UN PHOTO-OSCILLATEUR HYPERFRÉQUENCE 90

Fig. 3.5 – Modèle du photo-oscillateur simulé sous Agilent ADS
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Fig. 3.6 – Masque du photo-oscillateur
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Fig. 3.7 – Schéma d’implantation des pavés de réglage : exemple d’un recalage de −150 MHz
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Fig. 3.8 – Bruit de phase à 10 GHz du transistor LPT16 avec ou sans capacité sur sa base

3.2.3 Evaluation des performances en bruit

Bruit de phase de l’oscillateur libre

La figure 3.8 montre le bruit de phase résiduel du transistor LPT16 autour de 10 GHz,

fréquence de fonctionnement du banc de mesure de bruit de phase résiduel la plus proche de

notre fréquence de travail. Ce bruit a été mesuré avec ou sans capacité court-circuitant la

jonction base-émetteur, et en l’attaquant avec environ 0 dBm. En ajoutant une capacité de

2, 2 mF , le bruit de phase est amélioré d’environ 3 dB sur quasiment tout le spectre mesuré.

Avec une capacité d’1 µF , le spectre est amélioré au-delà de 10 kHz, ce qui est suffisant pour

l’application photo-oscillateur car le système n’imposera son bruit qu’en dehors de la bande de

synchronisation. Ce résultat est un peu décevant, car sur d’autres composants l’amélioration

apportée est de l’ordre de 10 dB[68].

La raie à 40 Hz montre la fréquence de fonctionnement du ventilateur du synthétiseur

utilisé pour le calibrage du banc. Ce synthétiseur était éteint lors des mesures ultérieures.

Selon l’approche de Leeson[71], le bruit de phase de l’oscillateur libre (sans signal s’at-

taque) peut être obtenu en fonction du bruit de phase du transistor seul Sφ trans (l’amplificateur),
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Fig. 3.9 – Impact du bruit du transistor sur celui du photo-oscillateur libre (d’après [12])

de celui du résonateur Sφ rés, et du facteur de qualité de l’élément résonant par :

Sφ osc = (1 +
1

f 2
m

(
f0

2Q
)2)(Sφ trans + Sφ rés) (3.7)

où f0 est la fréquence d’oscillation, fm la distance à la porteuse et Q le facteur de qualité du

résonateur (quelques dizaines pour une ligne micro-ruban).

Ainsi, le bruit en 1/f de phase est converti en bruit en 1/f de fréquence dans la bande

passante de la boucle d’oscillation, et le bruit blanc de phase est converti en bruit blanc de

fréquence (figure 3.9). Pour plus d’information sur l’effet Leeson, on pourra se reporter aux

références [72] et [73].

Bande de synchronisation

L’utilisation de l’équation 3.7 permet de reconstruire le spectre de l’oscillateur libre à

partir des mesures du bruit de phase résiduel des composants. La formule d’Adler[74] permet

quant à elle d’exprimer la bande de synchronisation de l’oscillateur en fonction de la puissance

incidente :

flock =
f0

Q

√
Pin

LinjPout

(3.8)
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où Pin est la puissance RF injectée, Linj les pertes dues à l’injection du signal dans la boucle

d’oscillation et Pout la puissance RF en sortie du système.

Pour Q = 50, f0 = 16 GHz, Pin = −20dBm (c’est-à-dire −5 dBm optiques, ou 23 dB

d’atténuation), Linj = 7 dB et Pout = 0 dBm, on obtient la bande de synchronisation :

flock ≈ 17 MHz

L’étroitesse de la bande de synchronisation demande une conception précise du circuit en même

temps qu’une bonne finesse de gravure. Le report de la puce étant en partie aléatoire (à cause

de la colle, des bondings ou de la position du transistor), ainsi que le modèle du transistor en

fonction de la façon dont il est reporté, il a été décidé de prévoir lors de la conception du circuit

des pavés de réglage de 100 µm par 100 µm, en suivant les règles préférentielles d’Alcatel Alenia

Space. D’après les simulations, ces pavés permettront le réglage de la fréquence d’oscillation

à 50 MHz près (fgure 3.7) : l’ajout d’un pavé par un bonding décalera en effet la fréquence

d’oscillation de −50 MHz ; on a donc veillé à concevoir un oscillateur oscillant à un peu plus

que 16 GHz.

Améliorations attendues sur le bruit de phase

La formule de Kurokawa[75] permet d’exprimer le bruit de phase de l’oscillateur synchro-

nisé en fonction de la bande de synchronisation flock, du bruit de phase de l’oscillateur libre

Sφ osc−libre et du bruit de phase du signal synchronisant Sφ in :

Sφ photo−osc =
1

1 + ( fm

flock
)2

Sφ in +
( fm

flock
)2

1 + ( fm

flock
)2

Sφ osc−libre (3.9)

A l’intérieur de la bande de synchronisation, le bruit de phase de la liaison est imposé par

le signal optique incident, tandis qu’à l’extérieur c’est le plancher de l’oscillateur qui prédomine

(figure 3.10). Paradoxalement, le photo-oscillateur sera donc d’autant plus efficace qu’on l’at-

taquera avec un signal faible : la puissance du signal de sortie restera constante, car imposée

par la saturation de l’oscillateur, et le bruit de phase sera filtré plus tôt autour de la porteuse.

Toutefois, très près de la porteuse, la référence sera de meilleure qualité que l’oscillateur, et il

est d’autre part délicat de trop réduire la puissance d’attaque car une bande de synchronisation

trop étroite pourrait conduire à un décrochage du verrouillage de l’oscillateur.
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Fig. 3.10 – Impact du bruit du transistor sur celui du photo-oscillateur

Pour des puissances d’attaque correspondant aux applications visées, le photo-oscillateur

tel qu’il est conçu ici ne filtre la porteuse qu’au-delà de quelques MégaHertzs. Afin d’affiner le

filtrage, une solution peut consister à insérer un élément résonant dans le bôıtier du circuit,

par exemple un résonateur diélectrique. Le point fort du photo-oscillateur reste cependant

sa capacité à régénérer le signal : pour peu que le signal d’attaque soit assez fort pour le

synchroniser, la puissance du signal en sortie reste toujours proche de 0 dBm.
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Fig. 3.11 – Photo-oscillateur réalisé

Fig. 3.12 – Spectre du signal de sortie du photo-oscillateur mesuré avec une résolution de

3 MHz
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3.2.4 Caractérisation

Premières mesures

Le photo-oscillateur a été réalisé et placé en bôıtier aluminium muni de deux connecteurs

SMA pour les signaux d’entrée et de sortie et de deux connecteurs BNC pour la polarisation

(photo 3.11). La base du transistor est polarisée par 0, 9 V (pour un courant de base d’environ

0, 75 mA) et le collecteur par 3, 3 V , en veillant à ce que le courant de collecteur ne dépasse pas

30 mA.

La fréquence du signal de sortie est de 15, 52 GHz (figure 3.12), ce qui est éloigné de

la fréquence prévue par simulation (3 %). Plus gênant, la fréquence de l’oscillateur libre est

inférieure à la fréquence simulée ; les pavés de réglage ne sont donc d’aucune utilité. Notre

partenaire industriel n’est cependant pas déçu puisque le démonstrateur reste en bande Ku.

Lors d’une prochaine tentative, il suffira de raccourcir la ligne faisant office de résonateur...

Performances propres

Le bruit de phase du photo-oscillateur libre autour de 15, 52 GHz a été mesuré (figure

3.13) à l’aide d’un discriminateur de fréquence à ligne à retard[76]. Les fluctuations de fréquence

de la raie principale du signal de sortie empêcheraient en effet les mesures par un banc utilisant

un synthétiseur de référence et une PLL, car cette PLL ne pourrait pas se verrouiller assez

longtemps pour permettre la mesure. Le bruit de phase n’a donc été mesuré que jusqu’à 100 kHz

(limite de notre banc passif), puis extrapolé jusqu’à 1 GHz à l’aide de la formule de Leeson

et en considérant que le plancher de bruit du transistor bipolaire SiGe utilisé est proche de

−170 dBc/Hz.

La technique de mesure utilisée inclut une procédure d’annulation du bruit d’amplitude[77] :

le photo-oscillateur à mesurer est remplacé par un synthétiseur modulable en amplitude et en

fréquence, et on détermine alors le minimum de détection du bruit AM, qui ne cöıncide pas

toujours avec le maximum de détection de phase. La dégradation de détection de phase est

souvent très faible au niveau du minimu AM, et l’on s’y place pour effectuer la mesure du

photo-oscillateur.

L’origine du bruit en excès en-deça de 100 Hz n’a pas été déterminée, car il reste à

l’intérieur de la bande de synchronisation et n’a donc aucune influence sur le bruit de phase du

signal de sortie. Il provient peut-être de la microphonie ambiante de la salle de mesure.

La courbe prévision a été calculée grâce au bruit de phase du transistor donné sur le graphe

3.8. Ce bruit de phase a été mesuré à 10 GHz, et nous l’avons réhaussé de 4 dB pour estimer
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Fig. 3.13 – Bruit de phase du photo-oscillateur libre

grossièrement le bruit de phase du transistor à 15, 5 GHz. Cependant il a été mesuré pour une

puissance d’attaque de 0 dBm, alors qu’il aurait mieux valu le caractériser à la compression.

Les estimations établies sont quand même assez précises.

Les valeurs des bandes de synchronisation ont été calculées en fonction de la puissance

d’attaque du photo-oscillateur (figure 3.14). Le facteur de qualité équivalent Q du circuit est

proche de 50 (valeur typique simulée par Agilent ADS) et les pertes dues à l’injection du signal

dans la boucle sont de l’ordre de 7 dB. Les pertes d’injection sont assez fortes, ce qui finalement

est aussi bien puisque la bande de synchronisation est réduite (et donc le filtrage est plus fin),

et la part du signal oscillant fuyant la boucle par le té d’injection reste également très faible.

Les bandes de synchronisation du photo-oscillateur, ou plutôt les bandes de maintien, ont

été mesurées à l’aide d’un analyseur de réseau (figure 3.15) pour deux atténuations optiques cor-

respondant à des distributions sur 32 (18 dB) ou 128 (25 dB) récepteurs. Le photo-oscillateur n’a

pas été caractérisé pour des puissances RF d’attaque inférieures à −24 dBm (128 récepteurs) ;

les résultats sont cependant très encourageants, même à des puissances aussi faibles.
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Fig. 3.14 – Bande de synchronisation du photo-oscilateur (pour f0 = 15, 52 GHz, Q = 50 et

Pout = 0 dBm)

Fig. 3.15 – Bande de maintien du photo-oscillateur pour deux atténuations optiques corres-

pondant à 32 et 128 récepteurs



CHAPITRE 3. RÉALISATION D’UN PHOTO-OSCILLATEUR HYPERFRÉQUENCE 101

Fig. 3.16 – Bruit de phase d’une liaison à 15, 52 GHz avec photo-oscillateur en fonction du

nombre de récepteurs

Améliorations apportées à la liaison optique

Le bruit de phase d’un synthétiseur transmis à 15, 52 GHz sur plusieurs récepteurs a

été mesuré (figure 3.16). Au-delà de 2 MHz, ce bruit est filtré par le photo-oscillateur avec

une pente en 1/f2, c’est-à-dire parallèle au bruit de l’oscillateur libre dans cette gamme de

fréquence. A très hautes fréquences (au-delà du GigaHertz), on devrait atteindre le plancher

de bruit de l’oscillateur libre.

Les performances en bruit de liaisons optiques distribuées sur 32 et 128 récepteurs ont

aussi été évaluées en appliquant la formule de Kurokawa (figure 3.17). Quant à la puissance en

sortie, elle reste toujours proche de 0 dBm (figure 3.18). Le photo-oscillateur se comporte donc

à la fois comme un filtre et comme un amplificateur, et ses performances sont d’autant plus

intéressantes que le signal incident est faible, c’est-à-dire que le nombre de récepteurs et/ou

leur éloignement est important. Cependant, si la fréquence propre de l’oscillateur s’écarte un

peu trop de la fréquence injectée (à cause de variations de température, par exemple) et que la

bande de synchronisation est trop étroite, le système décrochera.
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Fig. 3.17 – Bruit de phase calculé et mesuré d’une liaison avec photo-oscillateur (Q = 50)

Fig. 3.18 – Puissance en sortie de photo-oscillateur en fonction de la puissance en entrée
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3.3 Réalisation d’un photo-oscillateur avec résonateur

diélectrique

Les bandes de synchronisation du photo-oscillateur sont larges, de l’ordre du MegaHertz

ou de la dizaine de MegaHertzs, ce qui permet de le synchroniser facilement. Cependant, le

filtrage du signal reçu n’intervient que relativement loin de la porteuse. Nous avons donc

choisi d’intégrer un résonateur diélectrique à l’intérieur du bôıtier, afin d’affiner le filtrage

du signal[65][78]. Dans ce qui suit, ce nouveau montage est appelé photo-DRO (pour Photo-

Dielectric Resonator Oscillator).

3.3.1 Choix et implantation du résonateur

Le choix d’un résonateur diélectrique s’est vite imposé, car seul ce type de résonateur

permettait une implantation rapide directement sur le circuit conçu pour le photo-oscillateur.

Les résonateurs diélectriques sont utilisés dans de nombreux dispositifs micro-ondes et leur

emploi permet de réaliser des circuits peu volumineux, surtout à hautes fréquences, et pour

un coût de production en série très faible. Ils sont utilisés dans certains filtres et dans les

oscillateurs micro-ondes pour la stabilisation en fréquence ; certaines séries sont même conçues

spécifiquement pour les applications spatiales. On distingue deux catégories de résonateurs

diélectriques : les résonateurs céramiques et les résonateurs monocristallins (saphir)[65].

Les résonateurs céramiques disponibles commercialement présentent une constante diélec-

trique élevée, typiquement comprise entre 20 et 40, et de très faibles pertes diélectriques (le

produit de la fréquence par le facteur de qualité atteint plus de 100 000 GHz). Ceux que nous

avons pu nous procurer ont une constante diélectrique de 30, avec un facteur de qualité à vide

entre 5 et 6 000 à 15, 5 GHz. La fréquence de résonance est déterminée par les dimensions

du résonateur et celles du bôıtier. Les dimensions du résonateur ont donc été estimées par

l’approche analytique d’Itoh et Rudokas[79][80] grâce à un programme de simulation développé

auparavant au LAAS.

Au final, le résonateur retenu (cylindrique), a un diamètre de 3, 81 mm et une hauteur de

1, 7625 mm. Il est placé sur un support téflon de 2 mm de hauteur, à côté d’une des lignes du

circuit (photos 3.19), et le capot métallique du bôıtier a été rabaissé afin d’ajuster sa fréquence

de résonance à celle du circuit du photo-oscillateur. Le positionnement du résonateur est assez

délicat : il est déposé sur un point de colle à proximité du circuit ; on l’ajuste jusqu’à ce que

l’oscillateur accroche sa fréquence de résonance propre, puis on laisse sécher la colle. Ce procédé

est adapté à la réalisation d’un prototype ; il est même utilisé par les fabricants d’oscillateurs.
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Fig. 3.19 – Photo-DRO de face
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Fig. 3.20 – Spectre de sortie du Photo-DRO mesuré avec une résolution de 300 kHz

3.3.2 Caractérisation

La fréquence de sortie du photo-DRO libre est légèrement différente de celle du photo-

oscillateur (figure 3.20) : elle est maintenant proche de 15, 432 GHz, et la puissance de sortie

est proche d’1 dBm quel que soit le niveau du signal d’attaque (figure 3.21). La fréquence de

sortie est aussi nettement plus stable, et fluctue sur une plage d’environ 10 kHz.

Les bandes de maintien sont maintenant bien plus étroites, de l’ordre de la centaine de

KiloHertzs (figure 3.22).

Le bruit de phase du photo-DRO libre est 26 dB en dessous de celui du photo-oscillateur

libre. On en déduit que le facteur de qualité en charge du résonateur est environ 20 fois supérieur

au facteur de qualité équivalent de la ligne micro-ruban. Il est donc proche de 1 000 (figure 3.23),

ce qui est cohérent avec un facteur de qualité de 5 à 6 000 qui est probablement dégradé par la

présence de la ligne (jusqu’à 3000 ?) et un coefficient de couplage relativement fort.
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Fig. 3.21 – Puissance en sortie de photo-DRO en fonction de la puissance en entrée

Fig. 3.22 – Bandes de maintien du photo-DRO pour différents budgets de pertes optiques
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Fig. 3.23 – Bruits de phase comparés du photo-oscillateur et du photo-DRO

3.3.3 Amélioration du bruit de phase d’une liaison

Nous avons évalué le bruit de phase d’un synthétiseur transmis par une liaison optique

analogue à celle décrite dans la partie précédente. Les budgets de pertes optiques étaient compris

entre 15 et 28 dB, ce qui permet des distributions à 140 km ou sur 256 récepteurs (128 récepteurs

avec une redondance). Le bruit de phase du synthétiseur n’est pas du tout dégradé par la liaison

optique (figure 3.24) ; au contraire, il est même filtré au-delà de 40 kHz par le photo-oscillateur.

Paradoxalement, le photo-oscillateur est donc d’autant plus efficace qu’il reçoit un signal

faible. En effet, plus le signal reçu est faible et plus la bande de synchronisation est fine : à

l’intérieur de cette bande le signal reçu impose son bruit de phase, à l’extérieur c’est l’oscillateur

qui impose le sien.

Grâce à la formule de Kurokawa, les performances en bruit de distributions sur 32 et

128 récepteurs ont été évaluées et confirment bien les mesures (figure 3.25). Grâce à cette

même équation, on peut aussi évaluer le filtrage par le photo-oscillateur ou le photo-DRO du

plancher de bruit rajouté par la liaison optique (figure 3.26) : dès que l’on atteint la bande

de maintien, le bruit de phase rajouté est filtré par l’oscillateur. A l’intérieur des bandes de

maintien, cependant, il sera nécessaire d’évaluer la dégradation du bruit de phase en fonction

de chaque application visée.
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Fig. 3.24 – Bruit de phase d’une liaison à 15, 43 GHz avec photo-DRO en fonction du nombre

de récepteurs

Fig. 3.25 – Bruit de phase calculé et mesuré d’une liaison avec photo-DRO
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Fig. 3.26 – Evaluation du filtrage opéré par le photo-oscillateur et le photo-DRO sur le plancher

de bruit ramené par une liaison optique distrbuée sur 32 ou 128 récepteurs

3.3.4 Caractéristiques Masse/Consommation/Volume

Le volume du photo-oscillateur est très réduit car le bôıtier occupe 9 cm3, et l’on pourrait

même encore diminuer ses dimensions. La masse du circuit est négligeable devant celle du bôıtier

en aluminium. Quant à sa consommation, c’est celle du transistor : la base consomme très peu,

et le collecteur est alimenté par environ 30 mA à 3, 3 V , soit 100 mW . Ainsi l’utilisation de 100

photo-oscillateurs consomme 10 W , ce qui est très peu étant donné qu’ils joueront aussi le rôle

d’amplificateurs faible bruit.
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3.4 Application au contrôle de phase pour les antennes

actives

La distribution de signaux hyperfréquences de référence s’applique bien sûr aux antennes

actives. Les systèmes photoniques sont en effet plus légers et moins volumineux que les circuits

RF pour réaliser des réseaux d’antennes déphasées[81], et l’isolation électromagnétique permet

d’atteindre chaque patch d’une antenne sans perturber les autres.

Des antenne actives photoniques à 4 éléments[82] ont déjà été développées ainsi que des

systèmes radar[83][84][85]. Le contrôle de phase et d’amplitude est déjà intégré, mais au prix

d’importantes pertes[86][87].

Afin d’améliorer ces performances, nous avons tenté le contrôle optique de la phase en sor-

tie du photo-oscillateur en éclairant son transistor HBT SiGe. Cela poursuit des études menées

sur les FET[88], les MESFET[89] ou les HEMT[90]. Dans ce cas-ci, on ne contrôle pas l’oscilla-

teur lui-même par l’optique (ce qui requiert une photo-réponse micro-onde du transistor), mais

juste la phase de sortie.

3.4.1 Caractérisation et modélisation d’un transistor HBT SiGe sous

éclairement

Banc de caractérisation du transistor

L’étude des caractéristiques du transistor LPT16 jouant le rôle d’amplificateur du photo-

oscillateur est un prérequis à la compréhension de la commande en phase du signal. Pour cela,

le transistor est installé sur une station de tests et un laser très énergétique, à 635 nm, vient

éclairer via une fibre optique clivée la base du transistor. La longueur d’onde du laser est choisie

dans une gamme susceptible de générer des porteurs dans le Silicium, et donc de provoquer des

changements dans la conduction ou l’état de charge du transistor.

Sur la photo 3.27, on peut observer le transistor sur son support, les deux tés de polarisa-

tion et les câbles d’accès hyperfréquences. Sur son support métallique, la fibre vient se courber

sur le transistor afin d’éclairer sa base.

Les mesures ont été réalisées pour deux polarisations différentes du laser, 60 et 70 mA,

correspondant respectivement à des puissances optiques de 2 et 4 mW (le courant de seuil du

laser est d’environ 50 mA). Cependant ces puissances optiques ne donnent qu’une idée de la

puissance effectivement reçue par la base du transistor, puisque les dimensions de celle-ci sont

plus petites que le diamètre du faisceau.
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Fig. 3.27 – Banc de caractérisation sous éclairement laser du transistor LPT16

Résultats obtenus

Le gain du transistor, mesuré ici sur 50 Ω varie peu avec l’illumination comme le montre le

graphe de sa puissance de sortie en fonction de la puissance d’entrée à 15, 5 GHz (figure 3.28). En

régime linéaire, le gain du transistor à cette fréquence est proche de 1, 6 dB, tandis qu’il baisse

à 1, 3 dB et même 1 dB lorsqu’on l’illumine avec 2 ou 4 mW . A l’intérieur du photo-oscillateur,

la marge de gain est donc faible et ces variations pourront avoir une incidence sur la puissance

de sortie. Le point de compression à 1 dB n’a pas été atteint : d’après les spécifications du

constructeur, il est au-delà de 13 dBm, ce qui nécessitait pour l’observer d’attaquer le transistor

avec plus de 12 dBm, impossible avec la source dont nous disposions à 15, 5 GHz.

La figure 3.29 montre la caractéristique Ic(Vce) du transistor, c’est-à-dire le courant col-

lecteur en fonction de la tension collecteur-émetteur pour plusieurs courants de base Ib donnés.

Les résultats obtenus sont classiques. On observe seulement une légère augmentation du cou-

rant collecteur avec l’illumination : d’environ 0, 2 mA et 0, 4 mA pour des puissances optiques

incidentes de 2 et 4 mW .

La figure 3.30 montre le bruit de phase résiduel du transistor autour de 10 GHz. Au-delà

d’1 kHz de la porteuse, le bruit de phase du transistor est clairement dégradé par l’illumina-
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Fig. 3.28 – Ps(Pe) du transistor LPT16 sous éclairement

Fig. 3.29 – Ic(Vce) du transistor LPT16 sous éclairement
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Fig. 3.30 – Bruit de phase à 10 GHz du transistor LPT16 sous éclairement

tion (environ 10 dB à 100 kHz de la porteuse pour une puissance optique de 4 mW ), ce qui

pourra être gênant dans nos applications Le bruit ajouté semble être un bruit de génération-

recombinaison dû au laser Fabry-Pérot utilisé. Quant aux pics dans la gamme 100 Hz-1 kHz,

ils sont probablement dus à l’alimentation sur secteur du laser.

3.4.2 Comportement du photo-oscillateur sous éclairement

Le transistor d’un photo-oscillateur sans résonateur a été éclairé et on a relevé à l’aide d’un

analyseur de réseau le déphasage induit par le photo-oscillateur de signaux compris entre 15, 53

et 15, 56 GHz (figure 3.31). On repère bien la bande de synchronisation du photo-oscillateur,

large d’environ 10 MHz sans illumination, et qui s’élargit en se décalant avec la puissance

optique reçue. Surtout, on observe clairement un déphasage du signal contrôlé par la lumière :

en attaquant le transistor avec 2 mW , on peut décaler le signal d’environ 60̊ si sa fréquence est

au centre de la bande de synchronisation (15, 545 GHz), voire de 100̊ si l’on se place en limite

de bande de synchronisation.

Le problème majeur de cette technique est la variation de la puissance de sortie en fonction

de l’éclairement (figure 3.32). Le photo-oscillateur a été attaqué avec environ −28 dBm ; sans

éclairement, le niveau du signal est relevé normalement à 0 dBm à l’intérieur de la bande de
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Fig. 3.31 – Influence de l’éclairement sur la phase du signal en sortie de photo-oscillateur (entre

parenthèses la polarisation du laser)

Fig. 3.32 – Influence de l’éclairement sur l’amplitude du signal en sortie de photo-oscillateur
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Fig. 3.33 – Phase du signal de sortie et fréquence d’oscillation libre en fonction de l’éclairement

synchronisation. Sous un fort éclairement, cependant, le niveau du signal de sortie s’affaisse

de 7 dB. L’interprétation de ce phénomène est délicate. Le courant collecteur change très peu,

de l’ordre de 1 %, par contre on a vu que la phase du signal en sortie de photo-oscillateur

changeait fortement. Si la capacité de la jonction base-émetteur change avec l’éclairement, il

est probable que l’impédance en sortie du transistor change également. Le stub en sortie de

photo-oscillateur n’est donc plus adapté, et ceci peut expliquer la perte de 7 dB sur le niveau

de sortie du photo-oscillateur.

Sur les deux graphes précédents, on aura remarqué que la bande de synchronisation, et

donc la fréquence d’oscillation libre se décale vers les basses fréquences. Avec l’éclairement, la

fréquence d’oscillation libre peut ainsi diminuer de 2 MHz (figure 3.33).

L’ensemble de ces résultats est à comparer avec ceux de [87] qui annonce un déphasage

par l’optique sur plus de 180̊ , mais avec 6 varactors à la suite. Par contre le gain du système

est meilleur avec seulement 3 à 4 dB de pertes à 15, 5 GHz. Une solution pour rémédier à

ce problème pourrait être de rajouter un second photo-oscillateur après le premier, chargé

uniquement de relever le signal à un niveau constant (typiquement proche de 0 dBm). On

pourra aussi tout simplement essayer de réaliser un photo-oscillateur à deux transistors, l’un

amplificateur et l’autre déphaseur.



CHAPITRE 3. RÉALISATION D’UN PHOTO-OSCILLATEUR HYPERFRÉQUENCE 116

Fig. 3.34 – Proposition d’architecture d’un photo-oscillateur photo-contrôlable en phase

Deux exemples d’architectures de photo-oscillateurs photo-contrôlables en phase sont pro-

posés en figure 3.34. Sur le premier schéma (a), on vient éclairer un transistor HBT suivant

une photodiode classique. Sur le second schéma (b), le premier transistor a été remplacé par un

photo-transistor : on devrait pouvoir l’éclairer avec une seule fibre véhiculant simultanément

le 1, 55 µm modulé et le 0, 635 µm continu, la longueur d’onde modulée assurant la synchroni-

sation de l’oscillateur, et la longueur d’onde continue, plus énergétique, contrôlant la phase du

signal de sortie. Dans ces deux cas, on veillera cependant à assurer la stabilité du système (à

ce qu’il n’y ait pas, par exemple, d’oscillation parasite entre les deux transistors).
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3.5 Evolutions potentielles des systèmes de distribution

à base de photo-oscillateurs

3.5.1 Sur le photo-oscillateur lui-même

Le photo-oscillateur que nous avons proposé est composé d’un dispositif de conversion

optique/électrique externe, c’est-à-dire d’une photodiode bien distincte de l’oscillateur verrouillé

par injection. On aurait pu tenter d’intégrer un photo-récepteur directement dans la boucle

d’oscillation, par exemple en remplaçant le transistor bipolaire par un photo-transistor[91].

Cependant cette technique n’a pas été retenue, car les transistors bipolaires présentent

un bruit de phase plus avantageux que les photo-transistors InP , les seuls capables de détecter

une longueur d’onde de 1, 55 µm (il existe aussi des phototransistors sur Silicium capables de

détecter 0, 8 µm). De plus l’utilisation d’un photo-transistor requérait que l’on vienne aligner

une fibre nue sur la puce, ce qui aurait occasionné des pertes de couplage et une moindre

fiabilité. Ce type de montage pourrait être envisagé si l’on disposait de photo-transistors hautes

fréquences avec pigtail. Mais mise en bôıtier et hautes fréquences sont assez contradictoires...

3.5.2 Sur le réseau de distribution

Les photo-oscillateurs semblent particulièrement adaptés pour la distribution de référence

de fréquence sur de nombreux récepteurs, car ils permettent à la fois de filtrer le signal reçu et

de relever son niveau. Qui plus est, le filtrage est d’autant plus efficace que le signal reçu est

faible, ce qui permet des distributions sur de nombreux éléments d’une antenne. Le niveau du

signal reçu par chaque photo-oscillateur devra cependant être assez fort pour le synchroniser.

Si le nombre de récepteurs est grand (plusieurs centaines), on pourra envisager une architec-

ture arborescente à base de photo-oscillateurs récepteurs classiques, et de photo-oscillateurs

répéteurs chargés de relever le niveau du signal, de le filtrer et de le redistribuer sur des grappes

de photo-oscillateurs récepteurs [92]. Ainsi, sur le schéma figure 3.35, un oscillateur mâıtre dif-

fuse un signal sur un réseau de photo-oscillateurs répéteurs, puis ceux-ci le rediffusent sur leurs

grappes de photo-oscillateurs récepteurs.
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Fig. 3.35 – Exemple d’architecture pour la distribution d’un oscillateur-mâıtre sur un réseau

de 42 antennes

Fig. 3.36 – Photo-oscillateur répeteur tout optique
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Fig. 3.37 – Photo-oscillateur répeteur opto-électronique

Les photo-oscillateurs décrits dans ce chapitre conviennent tout à fait pour remplir le rôle

de récepteurs. Pour les répéteurs, on pourra aussi, lorsque la technologie sera au point, réaliser

des oscillateurs tout optiques à base d’EDFA et de microrésonateurs optiques (figure 3.36), le

problème restant le couplage dans le résonateur optique (microsphère ou microtore) et l’accord

sur deux modes idoines de la sphère[93]. Le plancher de bruit d’un tel oscillateur pourrait être

dégradé par celui de l’EDFA, mais cela n’est pas trop gênant car le plancher de bruit du signal

final est fixé par le photo-oscillateur final.

Plus modestement, le photo-oscillateur répéteur pourra être opto-électronique : constitué

d’un modulateur, d’une microsphère et d’un amplificateur fort gain. Les pertes de conver-

sion optique/électrique et électrique/optique sont fortes (figure 3.37), mais dans ce cas aussi

ce photo-oscillateur sert surtout à relever le niveau du signal et l’on comptera sur le photo-

oscillateur final pour épurer son bruit de phase. Ce type d’oscillateur devrait être au moins

aussi bon qu’un DRO, voire bien au-delà.
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Conclusion

Ainsi, nous proposons des liaisons optiques complètes pour la distribution de références

de fréquences, optimisées à la fois à l’émission et à la réception (figure 3.38). Le dispositif de

réception, le photo-oscillateur, permet de distribuer des références à haute pureté spectrale

sur plusieurs centaines de récepteurs sans dégrader la pureté spectrale de l’oscillateur mâıtre à

transmettre, et la phase du signal peut-être contrôlée par l’optique.

Les liaisons optiques sont donc tout à fait adéquates pour remplir cette fonction à bord

des futurs satellites, et permettront un gain non négligeable de masse par rapport aux liaisons

en cuivre classiques. En outre, leur consommation reste assez faible : une centaine de photo-

oscillateurs consomment une dizaine de Watts.

Enfin, les optimisations proposées laissent aussi entrevoir plusieurs applications terrestres

potentielles, comme la distribution d’un signal sur un réseau de stations sol, le partage d’une hor-

loge atomique entre plusieurs laboratoires éloignés ou de nouveaux réseaux de télécommunications.

Fig. 3.38 – Liaison optique complète optimisée à la fois à l’émission et à la réception





Chapitre 4

Application à la mesure du bruit de

phase des oscillateurs

Les systèmes radiofréquences et hyperfréquences de télécommunications utilisent des os-

cillateurs locaux pour transposer en fréquence les signaux véhiculant l’information. Leur bruit

de phase est donc un paramètre déterminant pour la qualité de la transmission. Une des tech-

niques classiques de mesure de la qualité de ces sources est le discriminateur de fréquence à

ligne à retard.

Le savoir-faire en liaisons optiques faible bruit développé dans les chapitres précédents

laisse entrevoir de nombreuses applications. Le système complet de transmission de signaux

hyperfréquences, optimisé à la fois à l’émisssion et à la réception, est en effet susceptible de

remplacer des liaisons électriques remplissant diverses fonctions. Grâce à leur faible atténuation

linéique, les fibres optiques peuvent être utilisées sur de longues distances, et ainsi constituer

des lignes à retard très longues (de plusieurs kilomètres) avec un bruit ajouté minimal. Nous

avons donc utilisé cette propriété pour améliorer un banc de mesure du bruit de phase des

oscillateurs hyperfréquences ultrastables, qui utilisait auparavant une ligne à retard électrique.

Nous essayons ici de caractériser des oscillateurs ultrastables au-delà du Hertz, c’est-à-

dire d’étudier leur stabilité à court terme. Pour des caractérisations à plus long terme, on

se reportera à la référence [94]. Le but est en effet de caractériser des oscillateurs à base de

résonateurs saphir dans la gamme 1 Hz − 10 kHz.
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4.1 Techniques de mesures du bruit de phase des oscil-

lateurs

4.1.1 Les différentes méthodes

Différentes méthodes de mesure du bruit de phase permettent de caractériser les oscilla-

teurs : la technique passive, utilisant une ligne à retard, et des techniques actives utilisant une

source de référence et une boucle à verrouillage de phase ou un verrouillage par injection.

Le discriminateur de fréquence

Le banc dont nous disposions utilise la technique de la ligne à retard, qui agit comme

un discriminateur de fréquence ; cette technique est facile à mettre en oeuvre et de moindre

coût. Son principal défaut est son plancher de bruit élevé près de la porteuse : il s’agit d’une

détection de fréquence, et le plancher de bruit suit naturellement la pente de bruit de phase

d’un oscillateur libre[95]. En théorie, n’importe quel oscillateur libre est mesurable avec un

discriminateur de fréquence, car il suffit de remplacer la ligne à retard par un résonateur au

moins aussi surtendu que celui inclu dans l’oscillateur sous test[96]. Cependant remplacer la

ligne à retard par un résonateur est délicat car il faut accorder le résonateur de l’oscillateur et

celui du banc sur la même fréquence.

La boucle à verrouillage de phase

C’est la technique la plus utilisée sur les bancs commerciaux : on synchronise l’oscillateur

sous test et un oscillateur de référence grâce à une PLL à bande étroite et l’on relève les

battements des deux oscillateurs en dehors de la bande de synchronisation[97] (figure 4.1). Elle

est difficilement applicable à la mesure des oscillateurs libres micro-ondes car elle suppose un

maintien de la synchronisation bande étroite pendant la durée de la mesure, mais convient tout

à fait pour la caractérisation d’un oscillateur synchronisé. En outre, elle requiert une source de

référence à haute pureté spectrale accordable en fréquence.
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Fig. 4.1 – Principe de la mesure du bruit de phase par la technique active de la PLL
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Fig. 4.2 – Principe de la mesure du bruit de phase par la technique active à verrouillage par

injection

La technique à verrouillage par injection

La technique à verrouillage par injection s’applique aux oscillateurs libres pour lesquels

le circuit de sortie ne réalise pas une isolation trop importante de l’oscillateur[98][99]. Elle

consiste en fait à synchroniser l’oscillateur sous test sur la source de référence. D’après la

théorie d’Adler exposée au chapitre précédent, la bande de verrouillage de l’oscillateur ainsi

contrôlé est proportionnelle à l’amplitude du signal synchronisant injecté ; le contrôle de bande

est donc réalisé à l’aide d’un atténuateur variable (figure 4.2). Son avantage est qu’il n’est pas

nécessaire de disposer d’une source de référence contrôlable en tension.
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Fig. 4.3 – Principe du banc de mesure passif à ligne à retard

4.1.2 Principe de la technique passive

Ce type de banc est une sorte d’interféromètre (figure 4.3) : sur l’une des voies, le signal

est retardé grâce à une longueur de ligne adéquate ; sur l’autre voie le signal est déphasé afin

qu’il arrive en quadrature avec le premier sur un mélangeur faisant office de détecteur de phase.

Une autre vision des choses est que la ligne à retard transforme les fluctuations de fréquence

en fluctuations de phase détectables par le mélangeur.

L’avantage principal de ce type de banc de mesure est de ne pas nécessiter de source de

référence. Pour une description plus détaillée des techniques actives ou passives de mesure du

bruit de phase des oscillateurs ultrastables, on pourra se reporter aux références [47] et [76].

Grandeur mesurée et extraction du bruit de phase

L’oscillateur fournit un signal sinusöıdal bruité. Pour nos calculs, nous allons le modéliser

par une sinusöıde pure à la fréquence f0 et deux bandes latérales de bruit décalées de fm avec

une amplitude ∆f relativement à la porteuse :

Voscill = A. cos(2πf0t +
∆f

fm

. cos 2πfmt)

Sur les voies RF et LO du mélangeur, on envoie donc respectivement :

VRF =
A

2
. cos(2πf0(t− τ) +

∆f

fm

. cos 2πfm(t− τ))

et :

VLO =
A

2
. cos(2πf0t +

∆f

fm

. cos 2πfmt)
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A l’aide du déphaseur, on se place à la quadrature et l’on obtient en sortie du mélangeur la

tension Vs (aux basses fréquences) :

Vs = Kφ. sin(2
∆f

fm

. sin(πfmτ))

développé au premier ordre par :

Vs ≈ Kφ.2
∆f

fm

sin(πfmτ)

Vs ≈ Kφ.2πτ∆f sinC(πfmτ)

Kφ étant le coefficient de détectivité en phase du mélangeur.

La densité spectrale de bruit de phase L de l’oscillateur sous test est alors donnée en

fonction des fluctuations de tension SVs mesurées par un analyseur de spectre par l’expression :

Sφ =
S∆f

fm2

=
SVs

(2πτKφfm)2
(4.1)

et s’exprime en dBrad/Hz.

Calibrage du banc

Le calibrage de la détectivité du banc s’efectue à l’aide d’un synthétiseur annexe (figure

4.4), qui émet une porteuse de même fréquence et amplitude que la source à mesurer, et modulée

en fréquence avec une faible amplitude de modulation et dans la gamme de mesure (typiquement

à 1 kHz). En évaluant la détection de cette raie latérale, on remonte à la détectivité du banc.

La mesure par corrélation

Il est possible de réduire l’influence du bruit propre du mélangeur par la technique d’in-

tercorrélation : le détecteur de phase est dédoublé et par corrélation on peut extraire le bruit

propre de l’oscillateur (figure 4.5), le bruit propre des mélangeurs et des amplificateurs de sortie

s’annulant dans ce processus. Une amélioration des performances de 10 à 20 dB peut ainsi être

obtenue, au prix d’un nombre de moyennages important et donc d’une durée de mesure accrue.
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Fig. 4.4 – Calibrage du banc de mesure à l’aide d’un synthétiseur émettant une porteuse

modulée

Fig. 4.5 – Schéma du banc de mesure avec corrélation : la châıne de détection est doublée
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Influence de la longueur de la ligne

Plus la ligne à retard sera longue, et plus le plancher de mesure du banc sera bas. Dans le

cas d’une ligne à retard électrique, dont la longueur, typiquement, est de l’ordre de la dizaine

de mètres, le retard τ est d’environ 50 ns ; la fonction sin C est donc proche de 1 tant que l’on

reste à moins de 100 kHz de la porteuse. Cependant, pour des lignes de plusieurs kilomètres,

la fonction sin C peut s’annuler et la détectivité s’éteindre. Pour chaque gamme de mesure

souhaitée, il faudra donc choisir une longueur de fibre idoine.
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Fig. 4.6 – Schéma du banc de mesure utilisant une ligne à retard optique

4.2 L’apport de l’optique sur le banc de mesure

Nous avons utilisé une liaison optique faible bruit pour constituer la ligne à retard d’un

banc de mesure des oscillateurs micro-ondes ultrastables. En effet, les très faibles pertes en

transmission des fibres optiques, proches de 0, 2 dB/km, permettent d’utiliser une ligne à retard

longue de plusieurs kilomètres, abaissant d’autant le plancher du banc de mesure[100]. Par

exemple, une bobine de fibre de 2 km retarde le signal de 10 µs.

4.2.1 L’interférométrie hyperfréquence pour le banc de mesure

La puissance du signal étant très affaiblie par les composants d’extrémité de la liaison

optique, il faut le réamplifier avant d’attaquer le mélangeur. Lors des premières mesures, le

plancher de bruit de phase du banc était directement fixé par le bruit de phase en 1/f de

l’amplificateur. Nous avons donc utilisé la technique interférométrique pour réduire cette com-

posante de bruit [48] (figure 4.6).

4.2.2 Evaluation du plancher de mesure du banc

En supposant que le rapport signal à bruit de la liaison optique fixe les fluctuations de

phase en entrée du mélangeur, et que ce bruit est important devant celui du mélangeur (de
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l’ordre de −170 dBc/Hz à fort niveau RF ), le bruit minimum à sa sortie est donné par :

SVS min = K2
φ.

N

C
(4.2)

où N
C

est le rapport signal (C) à bruit (N) de la liaison optique.

Le plancher du banc est alors une fonction croissante de ce rapport signal à bruit et grâce à

l’équation 4.1 on obtient le plancher de mesure du banc :

Sφ min =
S∆f

fm2

=
1

(2πτfm)2
.
N

C
(4.3)

Ainsi, même si le rapport bruit à signal d’une liaison optique est dégradé par rap-

port à celui d’un système purement hyperfréquence, le plancher du banc de mesure a été

considérablement abaissé par l’augmentation du retard τ . On notera cependant que ce dispositif

est limité en bande autour de la porteuse, car sa détectivité est proportionnelle à sinC(πfmt),

qui est généralement proche de 1 pour les dispositifs hyperfréquences, mais qui devient limitant

pour des lignes de longueurs kilométriques. Par exemple, pour une ligne à retard de 2 km, le

banc ne détecte pas le bruit autour de 100 kHz, et autour de 20 kHz pour une ligne de 10 km.

Par contre le plancher de mesure du banc à des fréquences plus basses s’améliore.

4.2.3 Type de modulation utilisée dans le discriminateur optique

Pour le transport du signal le long de la fibre, il est intéressant d’utiliser la modulation

DSB-CS afin de diminuer l’effet du bruit Schottky de la photodiode. Cependant cette technique

n’est intéressante que si l’on peut attaquer le modulateur avec assez de puissance. Qui plus est,

elle nécessite l’utilisation d’un doubleur de fréquence sur le second bras du dispositif de mesure

(voie LO figure 4.6). Pour de futures manipulations, il sera peut-être plus intéressant de placer

un diviseur de fréquence juste après la liaison optique, ce qui permettrait un fonctionnement

plus large bande. Mais un diviseur de fréquence rapproche aussi dangereusement le signal à

mesurer des divers planchers de bruits du système.
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Fig. 4.7 – Constitution d’une source à 4 GHz à partir d’un quartz 100 MHz

4.3 Performances du banc

4.3.1 Technique d’évaluation

Afin de déterminer le plancher de mesure du banc, on a mesuré une source très faible bruit

à 4 GHz composée d’un OCXO multiplié par la non-linéarité d’une diode step-recovery, puis

filtré par un résonateur et enfin amplifié à 19 dBm (figure 4.7). Une autre façon de déterminer

ce plancher de mesure aurait pu consister à remplacer la bobine de fibre par une fibre très

courte, afin d’annuler la détectivité du banc par rapport à la source tout en conservant tous les

autres contributeurs au bruit de sortie. Cependant cette technique aurait pu masquer certaines

composantes de bruit pouvant provenir de la propagation du signal dans la bobine de la fibre

optique. C’est pourquoi nous avons préféré la mesure directe d’une source à très haute pureté

spectrale.

Dans l’avenir, si les performances de ce banc sont encore améliorées, la performance

de cette source constituée d’un quartz multiplié sera insuffisante pour qualifier le banc. Les

prochaines expérimentations devront donc être menées avec une source saphir.
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Fig. 4.8 – Planchers de mesure du banc en fonction de la longueur de la ligne à retard et de la

puissance du signal à mesurer

4.3.2 Planchers de mesures

Le banc de mesure est présenté sur la photo 4.9 et les planchers de mesure obtenus en

figure 4.8. Plus la fibre est longue et le signal à mesurer est de niveau élevé, et plus le plancher

de mesure est bas (du moins pour ce qui concerne le bruit additif, il n’en va pas nécessairement

de même pour le bruit en 1/f).

Pour une ligne de 4 km et un signal à mesurer de 19 dBm à 4 GHz, on obtient un plancher

de mesure très intéressant de −143 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse. On voit clairement les

creux de détectivité à 50 et 100 kHz (respectivement pour les lignes de 4 km et 2 km). A cette

distance de la porteuse, c’est le rapport signal à bruit optique qui fixe la limite de mesure. Par

contre, plus près de la porteuse, une composante en 1/f est clairement visible (−30 dB par

décade). Vu la complexité du système, il est difficile de déterminer avec certitude l’origine de ce

bruit en 1/f . Il peut s’agir aussi bien d’un bruit optique (bruit en 1/f du laser, par exemple)

que d’une mauvaise réjection du bruit en 1/f de l’amplificateur hyperfréquences, ou encore

d’une vibration mécanique du pont de phase interférométrique. Des travaux plus poussés sont

nécessaires pour déterminer précisément la nature de ce bruit, et pour être ensuite à même de

le réduire.
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Fig. 4.9 – Banc de mesure du bruit de phase avec ligne à retard optique



CHAPITRE 4. APPLICATION A LA MESURE DU BRUIT DES OSCILLATEURS 135

Fig. 4.10 – Plancher de mesure du banc avec une ligne à retard de 10 km

La ligne de 4 km a par la suite été remplacée par une ligne de 10 km stabilisée en

température et contre les vibrations mécaniques. Cependant les résultats ont été décevants

(figure 4.10), peut-être à cause de la biréfingence résiduelle ou d’effets de diffusion de la fibre[4].

Sur le même graphe, on a reporté les performances du banc avec une ligne électrique de 10 m et

celle du banc commercial d’Agilent utilisant la technique à PLL. Pour comparaison, les données

constructeur de l’OCXO ont été reportées sur le même graphe.
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Planchers (dBc/Hz)

10 Hz 10 kHz Technique Fréquence Référence

−40 −120 ligne à retard électrique bande X [47], 2000

−50 −132 PLL commerciale bande X Agilent

−58 −134 ligne à retard optique 10 GHz [100], 2004

−63 −143 ligne à retard optique 4 GHz ce rapport, 2005

−72 −147 ligne à retard optique

avec corrélation

10 GHz [100], 2004

Tab. 4.1 – Exemples de planchers de bruit de phase à 10 Hz et 10 kHz de la porteuse obtenus

par différentes techniques

4.4 Utilisation du banc

4.4.1 Comparaison aux autres types de bancs de mesure

Le tableau 4.1 recense des performances obtenues avec les différentes techniques de mesure

du bruit de phase, pour différentes fréquences d’oscillation. La ligne à retard électrique ou la

PLL son suffisantes pour bien des applications, mais pour des mesures très fines près de la

porteuse la ligne à retard optique améliore considérablement la sensibilité du banc. Quant

à la corrélation, elle permet de descendre encore plus bas mais augmente considérablement

la complexité du banc : il faut deux lasers, deux bobines de fibres et deux photorécepteurs

identiques.

4.4.2 Voies d’amélioration

La ligne à retard optique a été utilisée successivement avec les techniques de modulation

linéaire et DSB-CS. Un tableau comparatif est présenté en 4.2, qui répertorie les forces et les

faiblesses de l’une ou l’autre, suivant les situations. Pour chacune d’elles, la méthode préfèrée

est notée ♥, celle un peu en retrait est notée [.

La technique de modulation linéaire est bien sûr la plus simple à utiliser, car la modulation

DSB-CS requiert un doubleur de fréquence à la fréquence de l’oscillateur, doubleur dont le gain

et les performances en bruit doivent être assez bonnes. La bande passante du doubleur de

fréquence dont nous disposions était relativement étroite ; dans des améliorations futures, on

essaiera d’utiliser un doubleur plus large bande, en veillant à ce que son bruit propre ne dégrade
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Modulation

linéaire

Modulation

DSB-CS

Raison Alternative

Simplicité

d’utilisation

♥ [ Doubleur de fréquence

pour le DSB-CS

Trouver un modèle

large bande

Puissance de

l’oscillateur

♥ [ Faible gain de la liaison

optique en DSB-CS

Rajouter un amplifica-

teur faible bruit

Plancher de

mesure

[ ♥ Bruit Schottky dû à la

porteuse

Modulation linéaire

sans porteuse ?

Influence de

la dispersion

[ ♥ DSB-CS sans porteuse

optique

Modulation linéaire

sans porteuse ?

Avec bobine

longue

[ [ Biréfringence de la

fibre ? Effet Brillouin ?

Contrôler la polarisa-

tion ?

Tab. 4.2 – Comparatif des deux techniques de modulation possibles vis-à-vis de leur utilisation

dans un discriminateur de fréquence à ligne à retard optique

pas les performances du banc.

La mesure d’oscillateurs à faible puissance de sortie (fournissant moins de 15 dBm) est

l’un des gros points faibles de la technique DSB-CS, car le gain de la liaison optique avec

cette technique est proportionnel à la puissance incidente. On pourra néanmoins ajouter un

amplificateur capable de fournir environ 20 dBm en sortie d’oscillateur, et l’on veillera à ce que

cet amplificateur ne dégrade pas le bruit propre de l’oscillateur.

Pour peu qu’on attaque le modulateur avec assez de puissance, le plancher de mesure est

normalement plus bas avec la modulation DSB-CS, car on a supprimé la porteuse optique qui

ramenait, elle aussi, sa composante de bruit Schottky. L’influence de la dispersion le long de

la fibre n’a pas été caractérisée, mais elle devrait être moins importante avec l’annulation de

porteuse, surtout si l’on souhaite utiliser une ligne à retard encore plus longue. On pourrait en

outre subir la biréfringence résiduelle ou des effets de diffusion dans la fibre. Enfin, on pourra

essayer de contrôler la polarisation le long de la liaison optique : si le pigtail du laser utilisé

est bien à maintien de polarisation, ça n’est pas le cas du modulateur et il serait intéressant de

rajouter un contrôleur à sa sortie.



Conclusion

Dans ce rapport, nous avons optimisé des liaisons optiques faible bruit en bande Ku pour

la distribution d’oscillateurs locaux. Après évaluation des performances de liaisons intrinsèques,

il est apparu que la modulation double bande et annulation de porteuse optique était une façon

avantageuse de transmettre un signal hyperfréquence. Mais l’un des problèmes de cette tech-

nique est la dérive au cours du temps des caractéristiques des modulateurs. Aussi un système de

polarisation automatique des modulateurs pour l’annulation de porteuse optique a été proposé,

permettant la transmission durable d’un signal par cette technique. Ensuite, après distribu-

tion sur plusieurs centaines de récepteurs, le signal est filtré et amplifié localement par chaque

récepteur grâce à la technique du photo-oscillateur. Enfin le développement de ces liaisons op-

tiques nous a permis de tester plusieurs de leurs applications potentielles, comme celle de la

métrologie du bruit de phase des oscillateurs micro-ondes.

Les systèmes optiques pour la transmission de signaux, qui ont bénéficié du fort développe-

ment des applications terrestres numériques, ont acquis la maturité nécessaire pour être em-

barquables et semblent particulièrement adaptées aux satellites de télécommunications. Des

liaisons numériques haut débit (2, 5 Gbit/s) sont quasiment embarquables, ainsi que des har-

nais de TéléMesure/TéléCommande à 15 kbit/s, mais il faut encore convaincre les opérateurs

qui mettent toujours l’accent sur la fiabilité. Reste donc à spatialiser les liaisons optiques ana-

logiques, et en particulier à mener les qualifications des composants optoélectroniques et des

connecteurs.

En outre, les performances des systèmes optiques laissent entrevoir de fortes potentialités

pour le remplacement de fonctions électriques classiques : ligne à retard pour radars, génération

de signaux, distribution dans les antennes actives, routage grâce à des MOEMS... Avec le

développement des technologies TéraHertzs, la fibre optique pourrait s’imposer définitivement

pour le transfert de signaux à très haute fréquence, même si les effets de dispersion chromatique

ou de réflexions parasites seront à prendre en compte lors de transmission sur de longues

distances[101]. Qui plus est la fibre optique est moins conductrice de la chaleur que les câbles
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en cuivre et cette particularité n’a été pour l’instant que peu mise en avant : elle pourrait servir

en électronique cryogénique pour amener ou sortir des signaux des zones froides d’un satellite,

ou bien pour effectuer le contrôle thermique d’un système spatial à l’aide d’une fibre que l’on

aura déployée à l’intérieur[102].

Nous n’avons fait ici qu’aborder les liaisons optiques guidées. A l’avenir, on pourra aussi

étudier des liaisons en espace libre, que ce soit bord-sol[103] pour la synchronisation de l’hor-

loge d’un satellite[104], ou des liaisons intersatellites[105]. Le vol en formation de satellites

est certainement une technologie d’avenir pour constituer de grands interféromètres spatiaux,

et des liaisons optiques en espace libre pourraient être particulièrement intéressantes pour la

synchronisation des satellites des futures constellations.

Enfin le domaine de la génération hyperfréquence par l’optique est très prometteur, grâce

en particulier à l’apparition des micro-résonateurs optiques[106][107] à très fort coefficient de

qualité. Ces résonateurs sont susceptibles de remplacer les lignes à retard en fibre comme celles

des oscillateurs opto-électroniques[92] ou de s’insérer dans des photo-oscillateurs tout optique.

L’apport de l’optique se situera alors aussi bien au niveau de la pureté spectrale des sources que

de la montée en fréquence (ou des deux simultanément). Cette technologie devrait constituer

un élément clé des futurs systèmes en gamme millimétrique, pour lesquels le rapport signal à

bruit est particulièrement critique. La métrologie associée à ces dispositifs devra évoluer de la

même façon, et l’optique devrait permettre la réalisation de bancs de bruit de phase présentant

des performances ultimes. Outre la technologie, une des conditions pour le développement de

ces dispositifs reste cependant la capacité à simuler et à modéliser ces systèmes. Des approches

utilisant des simulateurs du commerce et prolongeant les techniques analytiques décrites dans

ce travail de thèse devront être étudiées et validées par l’expérience.
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Pékin (Chine), mai 1997, pp. 239− 242

[61] Simarjeet Saini, Yongdan Hu, Frederick Johnson, Douglas Stone, Hanfei Shen, Wujun

Zhou, Jagadeesh Pamulapati, Melanie Ott, Harry Shaw et Mario Dagenais Lossless 1X2

optical switch monolithically integrated on a Passive Active Resonant Coupler platform,

IEEE Photonics Technology Letters, V ol.12, n̊ 7, juillet 2000, pp. 840− 842

[62] Dominique Chiaroni, Bruno Lavigne, Amaury Jourdan, Michel Sotom, Laure Hamon, Co-

rinne Chauzat, Jean-Claude Jacquinot, Angeline Barroso, Thierry Zami, François Dor-

geuille, Christopher Janz, Jean-Yves Emery, Emmanuel Grard et Monique Renaud, Physi-

cal and logical validation of a network based on all-optical packet switching systems, Journal

of Lightwave Technology, V ol.16, n̊ 12, décembre 1998, pp. 2255− 2264
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pp. 2317− 2323

[86] Jiri Stulemeijer, Franck Van Vliet, Koen Benoist, Peter Maat et Meint Smit, Compact

Photonic Integrated Phase and Amplitude Controller for Phased-Array Antennas, IEEE

Photonics Technology Letters, V ol.11, n̊ 11, janvier 1999, pp. 122− 124



BIBLIOGRAPHIE 148

[87] Amit Nagra, Olivier Jerphagnon, Prashant Chavarkar, Michael VanBlaricum et Robert

York, Bias free optical control of microwave circuits and antennas using improved optically

variable capacitors, IEEE Microwave Theory and Techniques Symposium Digest, V ol.2,

juin 2000, pp. 687− 690

[88] Ronald Esman, Lew Goldberg et Joseph Weller, Optical Phase Control of an Optically

Injection-Locked FET Microwave Oscillator, IEEE Transactions on microwave Theory and

Techniques, V ol.37, n̊ 10, octobre 1989, pp. 1512− 1518

[89] Tasuka Toya et Shigeo Kawasaki, Characteristics of an Optically Controlled Phase Shif-

ter by the Reactive FET in the Active Integrated Antenna Array, Asia-Pacific Microwave
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[93] Stéphanie Constant, Pierre Henri Merrer, Bertrand Onillon, Xavier Dollat, Olivier Llopis,
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Stéphanie Constant, Pierre-Henri Merrer, Bertrand Onillon, Xavier Dollat, Olivier Llopis,
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Résumé & Abstract

Liaisons optiques faible bruit pour la distribution

de références de fréquences micro-ondes

Les liaisons par fibre optique sont une alternative sérieuse aux câbles électriques pour

la transmission de signaux analogiques. A bord des satellites, elles permettent une réduction

significative de la taille et de la masse des harnais de distribution vers les charges utiles, une

meilleure isolation électromagnétique, et les applications TéraHertzs bénéficieront de leur bande

passante très large. Au sol, la faible atténuation des fibres a des applications comme le partage

d’une horloge ou la synchronisation des réseaux de stations sols ou d’antennes. Cette thèse

propose des systèmes de transmissions optiques de signaux hyperfréquences, optimisés en gain

et en bruit. La modulation par annulation de porteuse optique, ou DSB-CS, a été plus parti-

culièrement étudiée. Enfin le signal reçu est conditionné par la synchronisation d’un oscillateur

faible bruit : le bruit de phase du signal est ainsi amélioré et son niveau largement relevé.

Mots-clés : Fibre optique, Micro-ondes, Optoélectronique, Oscillateur, Bruit de phase

Low noise optical links for frequency distribution in microwave band

Optical fibers are a serious alternative to electrical cables for the transmission of ana-

logue signals. Onboard satellites, it enables a lower size and mass of the signal distribution

harnesses towards the payload, all problems of electromagnetic compatibility are suppressed,

and TeraHertzs applications will be allowed by the optical fibers broadband. Besides the fibers

low losses are suitable for sharing a clock or synchronizing an antennas network on the ground.

This thesis deals with optical links for high spectral purity analogue signal transmission in

microwave band, optimized in terms of gain and noise. The DSB-CS modulation has been more

particularly used. Endly the received signal synchronizes a low noise oscillator : the phase noise

is thus improved and the signal level is higher.

Keywords: Fiber optics, Microwave, Opto-electronics, Oscillator, Phase noise
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