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Introduction

1990 : 1 Thit/mois,

2000 : 35000 Tbit/mois.

A eux seuls, ces chiffres faisant état du volume de données acheminées par les liens
dorsaux américains (Backbones) nous permettent d’imaginer les défis qu’a dia relever
I'industrie des télécommunications optiques dans la derniére décennie. Défis auxquels elle
devra répondre dans le futur puisqu’en doublant approximativement tous les ans, le trafic
semble suivre une évolution comparable a la loi de Moore pour les semi-conducteurs.
Dans cette quéte incessante de systémes de plus en plus performants, il semble que le
multiplexage en longueur d’onde (WDM, Wavelength Division Multiplexing) se soit imposé
comme la technique de choix, rendant possible la réalisation de lignes de transmission aux
capacités impressionnantes. Dans ce contexte, chaque canal d’information est associé a
une longueur d’onde optique particuliére avant d’étre multiplexé aux autres puis transmis
sur la liaison. Cependant, la plage utilisable (environ 160 nm), donc la capacité totale de
transmission, est limitée par la technologie de 'amplification optique.

Conjointement, le systéme est soumis & d’autres contraintes. Lors de sa propagation,
le signal subit une série de dégradations qui vont interagir de maniére complexe : les effets
de dispersion, les effets non-linéaires et 'accumulation du bruit d’émission spontanée des
amplificateurs optiques. Ainsi, la conception et I'optimisation des systémes reposent sur
des compromis délicats visant a minimiser les conséquences délétéres sur la qualité du
signal détecté dont la mesure ultime est donnée par le taux d’erreur binaire (BER, Bit
Error Rate).

Outre le souci constant d’améliorer les caractéristiques des composants physiques
comme la fibre optique ou les amplificateurs, I’'un des axes de recherche consiste 4 mini-
miser 'occupation spectrale des canaux WDM. En effet, selon la maniére dont est codée
I'information sur son canal, soit le format de modulation utilisé, celle-ci occupe une bande
de fréquences plus ou moins large, ce qui définit son efficacité spectrale. Sachant que la
bande totale utilisable est fixée par celle des amplificateurs optiques, le choix d'un format
de modulation efficace permet alors d’augmenter le nombre de canaux. Ce choix n’est

cependant pas anodin puisque chaque format de modulation montre des comportements



2 INTRODUCTION

différents selon la contrainte dominante imposée par les conditions d’utilisation de la ligne
en termes de distances et de coiit.

Récemment, nombres d’alternatives a la traditionnelle modulation d’intensité ont été
proposées dont celles reposant sur la phase de 'onde optique. Ces systémes dits cohérents
ont montré une vulnérabilité moins grande face a divers effets non-linéaires tout en pré-
sentant une efficacité spectrale plus importante. Trés attractifs, ils montrent néanmoins
un comportement différent vis & vis du bruit accumulé lors de la propagation. Celui-ci se
traduit par du bruit de phase, gigue de phase, qu’il est primordial d’évaluer et de mini-
miser autant que possible. Ces différentes remarques ont motivé le cadre de notre étude
réalisée au sein du laboratoire FEMTO-ST/GTL-CNRS Telecom.

Si dans le domaine des radio-fréquences les formats de modulation de phase continue
ont déja montré qu’ils répondaient a la problématique de compression spectrale tout en
étant robustes aux non-linéarités, ils n’ont pas encore été mis en ceuvre dans le cadre des
communications optiques cohérentes et se présentent donc comme des candidats promet-
teurs aux futurs développements des systémes WDM. Par opposition aux transitions de
phase quasi-discontinues provoquées par 'utilisation des signaux modulant en tout ou rien
(OOK, On-Off Keying), nous proposons une nouvelle technique de codage sous la forme
d’une modulation de phase continue a trois niveaux (duobinaire). Son étude marque ainsi
la premiére tentative de transposer la classe des formats a modulation de phase continue
et a réponse partielle dans le domaine des télécommunications optiques.

Ce manuscrit est divisé en trois chapitres. Le premier introduit les notions fondamen-
tales concernant les communications sur fibre optique et montre les différentes étapes
suivies, du “simple” milieu de propagation guidée qu’elle constitue a la ligne de trans-
mission compléte avec ses derniers développements. Le deuxiéme chapitre présente et
analyse la principale limitation des systémes cohérents : la gigue de phase. Celle-ci nait
de l'interaction du signal avec le bruit d’émission spontanée des amplificateurs optiques.
[’évaluation rapide, analytique ou semi-analytique, de ces fluctuations est proposée dans
deux contextes différents marquant ainsi une étape importante dans l'estimation de la
qualité d’une transmission cohérente. Les résultats obtenus sont validés par des simula-
tions numériques. Expérimentalement, nous étudions I'effet de la gigue de phase sur les
performances d’une transmission WDM.

Le troisiéme et dernier chapitre présente 1’étude et la caractérisation expérimentale
d’un nouveau format de modulation basé sur la modulation de phase différentielle utilisant
un signal modulant duobinaire. Ses performances sont comparées a celles des formats
standards au débit de 10 Gbit/s lors d’une expérience utilisant une boucle a recirculation.
Nous concluons finalement en faisant un bilan du travail effectué puis en évoquant les

perspectives et améliorations & apporter au systéme.



Chapitre 1

Les systémes de communications
optiques

L’objectif de ce premier chapitre est de donner une description générale des télécom-
munications optiques en partant de ’élément de base, la fibre optique, puis de présenter
les différentes techniques et concepts qui permettent d’élaborer une ligne de transmission

et plus généralement un systéme complet.

1.1 La fibre optique, milieu de transmission

1.1.1 Atténuation

La fibre optique est une solution de choix pour le transport de I'information dans les
systémes modernes. Si le principe de guidage de la lumiére basé sur le principe de réflexion
totale interne est connu depuis le X1X° siécle, le domaine n’a pu se développer que récem-
ment avec 'amélioration des techniques de fabrication. Plusieurs facteurs contribuent a
I’atténuation de ce milieu matériel :

— L’absorption intrinséque de la silice : si la résonance dans I'UV et les résonances
vibrationnelles dans I'IR lointain n’absorbent pas beaucoup entre 0.2 et 2 pm, les
impuretés résiduelles peuvent conduire a des niveaux d’absorption non négligeables.
En particulier, la présence d’ions OH dans la fibre conduit a la courbe d’atténuation
typique des années 1990 (figure 1.1) avec les deux pics a 1.23 et 1.4 pm. L’amélio-
ration constante des procédés et techniques de fabrication a permis de s’affranchir
de cette contrainte et de proposer des fibres optiques permettant une transmission
de 1.26 a4 1.62 nm a des atténuations inférieures a 0.5 dB/km.

— La diffusion Rayleigh : tirant son origine des variations locales de I'indice de ré-
fraction, cet effet proportionnel & A™*, et donc prédominant aux courtes longueurs
d’onde, diffuse la lumiére dans toutes les directions et est a l'origine de ’atténuation

représentée en pointillés figure 1.1.
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Hétérogénéité Absorption des ions OH
du verre

Atténuation (dB/km)

3.5 .
Absorption
multiphonon
04 ]
1 ~
0.2

850 1300 1500

Longueur d'onde (nm)

Fi1Gc. 1.1 — Atténuation d’une fibre monomode. En trait plein figure 'allure typique des
années 1990, en pointillés I’atténuation actuelle.

La relation existant entre la puissance optique transmise au bout d’une distance z et

la puissance initialement injectée définit I'atténuation linéique de la fibre « :

P(z) = P(0).e”** (1.1)
Généralement, cette atténuation est exprimée en dB/km selon la relation :

10, P(z). 10
Qs = ——~log(F0) = g

(1.2)

L’atténuation des fibres actuelles est d’environ 0.2 dB/km a 1.55 pm o elle atteint
sa valeur minimale. A cela, on doit rajouter les pertes dues aux micro-courbures (condi-

tionnement) et aux épissures (raccords entre fibres).

1.1.2 Dispersion chromatique

La réponse d’un milieu diélectrique a une onde électro-magnétique dépend de sa fré-
quence w. Le milieu est alors qualifié de dispersif et son indice de réfraction varie donc
en fonction de la longueur d’onde. Cette propriété va jouer un role crucial dans la pro-
pagation des impulsions optiques courtes car ses différentes composantes spectrales vont

c
n(A)

De I'élargissement temporel induit résulte une interférence entre symboles qui limite la

voyager a des vitesses différentes , modifiant le profil temporel initial (figure 1.2).

portée des systémes de communications.
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Puissance (mW)
N

i z=50 km

-100 0 100 t (ps)

F1G. 1.2 — Effet de la dispersion d’une fibre monomode standard (D=16 ps/(nm.km)) sur
la largeur temporelle d’une impulsion gaussienne. L’ tmpulsion initiale a une puissance
créte de 4 mW et une largeur temporelle a mi-hauteur de 20 ps.

Pour une onde quasi-monochromatique centrée a la pulsation wy, les effets de la disper-
sion sont explicités mathématiquement en développant son vecteur d’onde 3(w) en série
de Taylor au voisinage de wy :

Blw) = n(w)% = fo + Bi(w — wo) + ;52(00 —wo)® + éﬁg(w —wp)® + ... (1.3)

N o di/B
ou Bz o (d“-’i>w:w0.

L’enveloppe de l'impulsion se propage a la vitesse de groupe v, = é tandis que [
représente la dispersion de cette vitesse de groupe. La dispersion chromatique est le plus

souvent exprimée par I'intermédiaire du paramétre de dispersion D = 4L .

d\

D= Cig\l = —2;2062. (1.4)
On exprime généralement D en ps/(nm.km) et (B, en ps?/km. Selon le signe de D, on
distingue le cas de la dispersion normale (D<0 ou (,>0) pour laquelle les longueurs
d’onde rouges sont plus rapides que les bleues et la dispersion anormale ol la conclusion
est inverse. Les fibres monomodes standards (SMF, Single Mode Fiber) ont une dispersion
nulle autour de 1.31 pm mais ce n’est pas le cas autour de 1.55 um, fenétre correspondant
au minimum d’atténuation de la fibre. Cependant, il existe d’autres types de fibre dont
les caractéristiques ont été modifiées afin de s’écarter de la fonction de dispersion de la

silice pure (figure 1.3).
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On peut citer des fibres dont la dispersion

— est nulle (DSF, Dispersion Shifted Fiber) ou faible (NZ-DSF, Non-Zero Dispersion
Shifted Fiber) vers 1.55 um, "avantage de cette derniére étant de réduire considéra-
blement I'impact des effets non linéaires a accord de phase comme le mélange quatre

ondes.
— reste constante sur une large plage de longueur d’onde (DFF, Dispersion Flattened

Fiber).
A
60 + DFF
g ot .
: 20
IS
S
@
o 20
§ 60
@ 80 -
B 100
-120 } } } } i } } } >
900 1000 1100 1200 1300 1400 1500 1600

Longueur d'onde (nm)

Fi1c. 1.3 — Courbes de dispersion de différents types de fibre. SMF : fibre standard,
DSF : fibre a dispersion décalée, DFF : fibre a dispersion plate.

1.1.3 Effets non-linéaires

Cette partie se propose d’exposer les phénoménes se produisant dans une fibre ou la
puissance optique élevée se trouve confinée dans un coeur de 50 & 65 um?. Dans ce cas,
la réponse du milieu diélectrique soumis a ce champ électromagnétique intense est non-
linéaire. On distinguera les non-linéarités inélastiques et élastiques, selon qu’il y a ou non

échange d’énergie avec le milieu.

Description électromagnétique

Dans un milieu diélectrique soumis a un champ électrique extérieur, le déplacement
D(r,t) appelé induction électrique est lié a 'apparition de moments dipolaires élémentaires
p(t) dus au déplacement en sens contraire des positions d’équilibre des charges liées. Le
champ de polarisation macroscopique P(r,t) est le moment dipolaire induit moyen par

unité de volume. La réponse non-linéaire du milieu se traduit par un champ de polarisation
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P non-linéaire qui satisfait le développement :
P =eox'Y x E+ ¢x? x EE + ¢ox® x EEE + ... (1.5)

ot ¥ est un tenseur d’ordre i-+1.
Le caractére amorphe de la silice fait que les fibres optiques ne présentent pas de
polarisabilités non-linéaires d’ordre pair. En particulier, v = 0 et dans la suite, nous

considérerons comme négligeables les termes d’ordre supérieur a 3. On obtient alors :

P =cox'Y x E+¢x® x EEE. (1.6)

PL(I‘,t) PNL(I',t)

Malgré sa faible valeur, le coefficient x(® va étre responsable de la plupart des ef-
fets non-linéaires affectant la propagation du champ électrique. Fortement confiné dans le
coeur de la fibre, il crée des densités de puissances élevées. Par ailleurs, les grandes dis-
tances d’interaction (quelque 20 km pour une atténuation de 0.2 dB/km) viennent jouer

un role déterminant dans ’apparition des effets non-linéaires.

Effets du y® : I’effet Kerr optique

Le coefficient y® est a I'origine des trois principaux effets non-linéaires élastiques :
I'automodulation de phase (SPM, Self-Phase Modulation)

— la modulation de phase croisée (XPM, Cross-Phase Modulation)

— le mélange 4 ondes (FWM, Four Wave Mizing).

Si I’on considére I'équation de propagation dérivée directement des équations de Maxwell :

1 0°E 0*P
“zoe Mar =0 D
d’aprés (1.6), on peut aussi écrire :
1 O’E 0*P
AE — — (14 D). — po—2E = 0. 1.8
21X G~ 0 (18)

Dans I'approximation d’'une enveloppe lentement variable, on écrit E sous la forme :

E(r,t) = ; | E(r,t).e 7" +cc|x (1.9)

ou E(r,t) est une fonction du temps lentement variable par rapport a la période optique

et x la direction de polarisation. On obtient le méme type d’expression pour Py (r,t) et
PNL(r7 t) :

Pp(r,t) = {PL(I‘, t) . eIt 4 c.c] X (1.10)

N — DN

Pyp(r,t) = {PNL(r,t).e_j“’Ot—l—c.c} X (1.11)
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Quand (1.9) est substituée dans (1.6) avec 'hypothése d’'une réponse non-linéaire
instantanée, I’expression de Py, (r, t) contient deux termes oscillant a wy et 3wy. Ce dernier
requiert une condition d’accord de phase difficile a réaliser dans la fibre optique et sera

donc négligé dans la suite. En utilisant (1.11), Py (r,t) est donné par
PNL(I‘,t) ~ 60€NLE(I',t) (112)
ot la contribution non-linéaire a la constante diélectrique est définie par

3
ent = —x® | E(r,t)] 2. (1.13)

4 TXXTT

Obtenir I’équation de propagation de I’enveloppe lentement variable E(r,t) dans le do-
maine fréquentiel n’est généralement pas possible du fait de la dépendance en intensité de
enr- Les effets non-linéaires étant assez faibles, la polarisation non-linéaire Py, est traitée
comme une petite perturbation de la polarisation totale induite. Cette approche permet
de considérer €y, comme constante dans I’établissement de I’équation de propagation. En

substituant Py (r,t) dans (1.8), puis en prenant la transformée de Fourier, on a

2

AE—E(W)W—E:O (1.14)

c2

oil la constante diélectrique e(w) est définie par e(w) = 1 + xY(w) + enr.

[’indice de réfraction n dépend aussi de 'intensité :
2 3 3)
n =ng + ny|E|* avec ng = 8—Re{xmm}. (1.15)
n

[’équation de propagation se résout en cherchant une solution a variables séparées de la

forme
E(r,w) = F(z,y) A(z,w) . eIz (1.16)

En négligeant la dispersion, la théorie des perturbations au premier ordre [1] donne I’évo-

lution de I'enveloppe lentement variable A(z,t) sous la forme

0A
E_ﬂ|,4|2A:o (1.17)

No W
2 . Acyp étant Daire effective de mode de la fibre.

avec vy =
eff €
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Automodulation de phase (SPM) :

Mathématiquement, la solution de I’équation (1.17) s’écrit :
A(z,t) = A(0,1) . e AODF 2, (1.18)

Au cours de la propagation, la dépendance temporelle de I'intensité du signal optique |E|?
induit, via la non-linéarité de l'indice de réfraction n, un retard de phase proportionnel
a |EJ?, d’ou le terme d’automodulation de phase décrivant ce phénoméne. La fréquence
instantanée — proportionnelle a la dérivée temporelle de la phase — est aussi dépendante

du temps :
N OdnL _ d|A(0,t)]

v(z,t) ~ — R TR

et I’on observe son décalage appelé “chirp”. Celui-ci réside en un décalage fréquentiel vers

(1.19)

le rouge en début d’impulsion, vers le bleu a sa fin. Autrement dit, la SPM se traduit par
une modulation de fréquence parasite , avec augmentation (respectivement diminution) de

la fréquence instantanée a 'avant (respectivement a 'arriére) de I'impulsion (figure 1.4).

Fibre optique

—

/

F1G. 1.4 — Effet de l’automodulation de phase sur une impulsion courte.

Le chirp va donc élargir le spectre de maniére croissante avec la distance parcourue et la
briéveté de 'impulsion. C’est I'effet représenté figure 1.5 lorsqu’une impulsion gaussienne
picoseconde (20 ps & mi-hauteur) de puissance créte élevée (6 mW) se propage dans une

fibre a dispersion décalée.
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Fi1G. 1.5 — Effet de l’automodulation de phase sur le spectre d’une impulsion gaussienne
se propageant dans une fibre a dispersion décalée dont l’indice non-linéaire vaut ny =
3.10720 m? /W.

Modulation de phase croisée (XPM) :

Dans le cas ot I'on néglige la dispersion chromatique, la fibre peut coupler deux signaux
différant par leur longueur d’onde ou leur polarisation sans qu’il y ait transfert d’énergie
entre eux. Dans le cas de deux longueurs d’onde différentes, la XPM a lieu car 'indice
de réfraction n! effectivement vu par le champ E; dans le milieu non-linéaire dépend non
seulement de son intensité mais aussi de celle de son voisin E; se propageant en méme

temps que lui :

nlan+n2(|El|2+2|E2|2). (120)

Le facteur 2 dans la derniére équation montre qu’a intensité égale, I'effet de la XPM est
deux fois plus efficace que celui de la SPM. L'effet de la XPM (figure 1.6) est mis en
évidence par la technique dite de pompe/sonde [2] ou I’on mesure le niveau de distorsion
induit par un canal modulé (pompe Apompe) sur un canal voisin (Ag) dont l'intensité est
constante. La modulation de phase induite ici par XPM est convertie en modulation
d’intensité par la dispersion chromatique de la fibre aprés 5 sections de 60 km de SMF
exactement compensée par 12 km de DCF présentant une dispersion 3, = 108.5 ps?/km.

Les deux canaux sont séparés de 50 GHz.
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Ag Canal test m//\w,\m 2
T=100 ps 8
= Apumpa
;C:) Fibre optique é
' o e
t t

Fi1Gc. 1.6  Effet de la modulation de phase croisée sur un signal non modulé.

Dans le cas de deux signaux de méme longueur d’onde mais dont les polarisations
sont orthogonales F, et E,, on montre que la fibre est le siége d'une biréfringence non-
linéaire. Celle-ci s’exprime au niveau de l'indice de réfraction vu par la composante E, de

la maniére suivante :

2
ne =ng +no( |Ey|? + §|Ey|2). (1.21)

Mélange quatre ondes (FWM) :

Le mélange quatre ondes est le produit d’intermodulation provenant de l'interaction
de plusieurs champs a différentes fréquences. De maniére générale, deux champs, dits
de pompe, interagissent avec un troisieme, dit de signal. Tandis que deux photons de
pompe sont annihilés, deux autres sont générés, I'un a la fréquence du signal, 'autre a
une fréquence dite complémentaire ou idler (figure 1.7 a). Dans un contexte de transmis-
sion WDM, le transfert de puissance résultant se réveéle particuliérement nuisible puisqu’il
produit une interférence entre les canaux (diaphonie) [3]. Cependant, ce processus né-
cessite une condition d’accord de phase qui n’est pas spontanément réalisée lorsque la
dispersion chromatique locale est non nulle. Pour cette raison (figure 1.7 b), le mélange
quatre ondes ne sera donc pas l'effet non-linéaire dominant dans la suite.

En revanche, il est exploité dans de nombreuses applications comme la conversion de
fréquence, le démultiplexage ou encore 'amplification paramétrique. Enfin, la conjugaison
de phase est une propriété inhérente du FWM qui s’avére particuliérement intéressante
[4 6] et sur laquelle nous reviendrons au chapitre 2. Une pompe A, et un signal Aj
respectivement aux fréquences w, et ws sont injectés dans une fibre DSF dont le zéro de

dispersion coincide avec la longueur d’onde de la pompe.
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Fi1G. 1.7 — (a) Manifestation spectrale du FWM aprés propagation du signal et des deux
pompes dans de la DSF (b) Efficacité du FWM en fonction de l’espacement entre canal
pour diverses valeurs de dispersion.

Dans ce cas, la condition d’accord de phase

n(w;) w;
ke = 2k, — ks avec k; = ) @ , (1.22)
c
k; étant le vecteur d’onde du champ optique a la fréquence w;, est approximativement véri-
fiée et la non-linéarité de la fibre génére le signal conjugué A, a la fréquence w, = 2w,— w; |7]
selon :
dA.  «

= —— 2 A%, 1.2

La puissance convertie dans le signal conjugué A. (figure 1.8) est alors proportionnelle

au carré de la puissance de pompe et a la puissance du signal.

Mormal ¢ & 3

2 3l Signal Pompe
. dEm
& 4. 4dB f
= Aiv ( |
|
& J
® -2d.3
£ B | Signal conjugué
J r
]
) § w—

s W N

1544, 2nm 1. 18nmod i 155@. 1nm in Wac 1556, @nm

Longueur d'onde (nm)

F1G. 1.8  Spectre mesuré en sortie d’une fibre DSF aprés interaction d’un signal et d’une
pompe (résolution de l’analyseur de spectre optique : 0.1 nm).
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Non-linéarités inélastiques : interaction de I’onde optique avec le milieu

Nous nous intéressons maintenant aux effets non-linéaires dus a l'interaction entre
I'onde optique et le milieu dans lequel elle se propage. Par diffusion inélastique stimulée,
un photon incident (pompe) se transforme en un nouveau photon (onde de Stokes) de
fréquence et donc d’énergie inférieure. La différence est transmise au milieu sous la forme
d’une onde acoustique (phonon). Selon la nature acoustique ou optique de ce dernier, on
distingue deux effets se manifestant lorsque la puissance lumineuse incidente excéde un

certain seuil pour chaque processus :

— la diffusion Brillouin stimulée (SBS, Stimulated Brillouin Scattering) : cette inter-
action met en jeu un phonon acoustique. Dans ce cas, 'onde de Stokes produite
a une fréquence inférieure de 11 GHz est générée principalement dans la direction
inverse de la pompe. Cela signifie que la puissance en sortie de la fibre ne varie plus
linéairement avec la puissance incidente mais atteint un seuil au-dela duquel 'ex-
cés est entiérement réfléchi'. Cette rétrodiffusion est un phénomeéne a bande étroite
(jusqu’a 10 MHz vers 1.55 um) qui ne concerne pratiquement que les sources conti-
nues intenses?. Dans notre étude, les impulsions étant de durées inférieures a 1 ns, la
puissance requise pour obtenir une diffusion significative ne sera pas confinée dans

cette bande si bien que 'on négligera cet effet dans la suite.

la diffusion Raman stimulée (SRS, Stimulated Raman Scattering) : cette interac-
tion met en jeu un phonon optique. Dans ce cas I'onde de Stokes, co- ou contra-
propagative , est produite & une fréquence inférieure de 13 THz de celle de la pompe.
Si la bande de cet effet est plus grande (7 THz environ), ce dernier n’aura d’influence
sur la propagation que si le spectre des impulsions utilisées est plus large que 13 THz
— soit pour des impulsions intenses plus courtes que 1 ps et dans ce cas la partie
bleue du signal sert de pompe pour amplifier sa partie rouge — ou s’il contient des

longueurs d’onde espacées de cet écart.

'Dans les fibres actuelles, le seuil est de 'ordre de 10 mW mais peut étre augmenté considérablement
si la pompe est spectralement étendue.

2Cela a notamment été le cas de la pompe utilisée pour faire de la conjugaison de phase présentée
figure 1.8 lorsque 'on a voulu une plus grande efficacité.
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1.1.4 Dispersion modale de la polarisation (PMD)

La silice, amorphe par nature, ne présente pas de biréfringence. Cependant, 'aug-
mentation des débits en transmission a fait apparaitre les problémes liés a la dispersion
modale de la polarisation (PMD, Polarisation-Mode Dispersion), car en pratique, beau-
coup de facteurs (contraintes mécaniques et thermiques...) viennent rompre la symétrie
cylindrique de la fibre qui assurait la propagation d’un mode fondamental dégénéré en
polarisation. La fibre devient alors assimilable & un milieu biréfringent présentant locale-
ment deux axes de propagation, rapide et lent, dont les directions changent aléatoirement
suivant les contraintes imposées. Une impulsion va donc se propager suivant deux états de
polarisation orthogonaux ayant des vitesses de groupe différentes. La différence de temps
de groupe (DGD, Differential Group Delay) AT entre les deux modes polarisés (figure 1.9)
est source de I’élargissement temporel a la détection. Contrairement a la dispersion chro-
matique, stable et parfaitement connue, la PMD fluctue aléatoirement dans le temps.
On peut montrer que la DGD moyenne augmente comme la racine carrée de la longueur
de fibre parcourue [8]. Les spécifications de certaines fibres usuelles sont données par la
table 1.1.

AT

\

Axe lent

Etats principaux
de polarisation

Axe rapide

Fi1G. 1.9 Effet de la PMD sur une tmpulsion optique.



1.1. LA FIBRE OPTIQUE, MILIEU DE TRANSMISSION 15

D S Qp Aeff PMD

Fibre Fabriquant ps/(km.nm) ps/(km.nm)? dB/km pm?* ps/\km
TrueWavell RS Lucent 4.5 0.045 0.22 55 <0.1
LEAFO Corning 4.2 0.09 0.22 72 <0.1
Teralight[J Ultra Alcatel 8 0.052 <0.22 63 <0.04
Standard Lucent, Corning 16.9 0.055 0.23 87 <0.1

Furukawa

Sous-marine Lucent -3.1 0.05 0.215 50 <0.1
Deeplight[] Pirelli -2.2 <0.12 <0.23 70 <0.1
Teralight[J Metro Alcatel 8 0.058 <0.25 63 <0.08
DCF Lucent -100 -0.22 0.5 20 <0.25
WB-DCF Lucent -95 -0.33 0.5 19 <0.25
HS-DCF Lucent -100 -0.67 0.68 15 <0.25

TAB. 1.1 Paramétres de différentes fibres optiques commerciales a 1550 nm d’aprés [9].
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1.1.5 Propagation dans la fibre optique

Aprés avoir étudié les différents phénoménes liés a la fibre, nous allons établir I’équation
de base régissant la propagation de I’enveloppe du champ électrique dans ce milieu & partir
de I'équation de dispersion :

nw

k= -, avec n(w) = np(w) +ny(w) . |E|?. (1.24)

Pour un paquet d’ondes dont la fréquence centrale wy se propage a la vitesse v, = [g—z] .
wo

on peut écrire le développement limité suivant :

Non Linéarité

ot 1 [o% T
_ htdd _ i i _ 2 _ 2 0 2
k(w) = ko + [&ULO (w—wp) + 5 L%ﬂ]wo . (w—wp) —l—o((w wo) )—l— 8|E|2‘E‘
(1.25)
d’on
/ 1 1" 2 ako
K=k—ky~k,. (w—w0)+§ko (w—wo)T + AIEP |E?. (1.26)
° ké, k‘g sont calculables & partir de la relation (1.24).
kg ok {w ( )] wo ()
° = = |—ns(w = — na(wp).
J|E|? IEP], ., e
En posant ) = w — wy, on écrit :
/ 1 "~9 Wo 2
Avec I'équivalence classique temps-fréquence :
0
K ~ —j— 1.28
I3, (1.28)
0
Q ~ ) — 1.29
g (1.29)
on écrit I'égalité entre opérateur :
0 0 102wy
—j— o~k — s+ — |E? 1.30
Tz =kig ~ g T M) B (1:30)
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que l'on applique a amplitude complexe E(z,t) :

. 0 ’ 8 1. 4 82E w1 2
il il -k, —— 4+ = ) =0. 1.31

En se plagant dans le référentiel se déplagant a la vitesse de groupe moyenne (7 = t—kéz),
on obtient I'équation de propagation correspondant a la formulation de [1] de I’équation

de Schrédinger non-linéaire :

DA i PRA

ot A est I'enveloppe complexe lentement variable du champ électrique, (5 et ~ définis

précédemment.

Si I'on retrouve bien les effets de la dispersion chromatique et de la SPM, cette équa-
tion — supposant entre autres un milieu sans pertes — ne demeure valide que dans un
nombre de cas limité. On peut définir une équation de Schrodinger généralisée (1.33)
qui, dans les limites imposées par notre étude expérimentale, prendra aussi en compte les
différents termes découlant de 'amplification optique (gain g, bruit ﬁ(z,t)) ainsi que la
dispersion d’ordre 3 (33) et le filtrage optique caractérisé par sa force de filtrage b(z). Nous
reviendrons sur 1’obtention de ce dernier terme a partir des caractéristiques physiques du

filtre au chapitre 2.

0A 1 0*A 0PA ~
8 ) — )] A+ T @) APA = ig()ut Pt (139

Selon la forme de I'impulsion et la longueur d’onde considérée, la dispersion chroma-
tique et la SPM peuvent prendre des signes différents, ce qui suggére I'existence d'un
équilibre o Deffet Kerr viendrait maintenir en phase les composantes fréquentielles qui
se seraient étalées par dispersion. En effet, ceci est réalisé en régime anormal ot la dis-
persion a tendance a ramener au milieu de I'impulsion les fréquences créées a son bord
par effet Kerr (figure 1.10). De cet équilibre naissent donc les solutions stables de I’équa-

tion (1.35), appelées solitons.
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Automodulation de phase

Dispersion anormale

Soliton

F1G. 1.10 — Le soliton, résultat de l’interaction entre effet Kerr et dispersion chromatique.

Dans la littérature, il est courant de rencontrer une autre forme pour I’'ESNL, obtenue

en poussant plus loin la normalisation. Adopter les grandeurs réduites suivantes :

2
z T N1 20 T
Z="T=—  ¢q= E et zg= —-9

"
20 To c ko’

(1.34)
conduit & une forme condensée, appréciée dans des études souvent a caractére théorique :

. 0q 1 82(] 2
]87+§ﬁ+|q| q—O. (135)

1.1.6 Simulations numériques : algorithme de split-step Fourier

Si la théorie de la diffusion inverse (IST, Inverse Scatering Theory) permet dans des
cas simples la résolution analytique de 'ESNL (1.32), sa complexité et son champ d’ap-
plication restrictif au regard de modélisations réalistes laissent une place prépondérante
a la résolution numérique par 1’algorithme de split-step Fourier. Souple dans la prise en
compte de phénoménes supplémentaires (dispersion d’ordre 3, effets non-linéaires d’ordre
supérieur, filtrage...), il permet de prévoir les performances d’'un systéme de communica-
tion et, dans notre cas, de vérifier la validité des diverses approches analytiques utilisées
par la suite.

[’idée sous-jacente [1] est de considérer que, sur une distance élémentaire dz, les deux
effets majeurs dispersion et non-linéarité sont indépendants. Sur une distance élémentaire

dz, on résout donc ’équation (1.32) en ne considérant que la dispersion (% — 552% =0)
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0A _
0z

quement dans le domaine de Fourier (resp. temporel) pour la partie dispersive (resp.

puis que 'effet Kerr ( i7]AJ?A = 0), ces deux équations étant intégrables analyti-
non-linéaire).
Mathématiquement, cela revient a calculer un développement limité (h — 0) de la

solution exacte

A(z + b, T) = "(PN) A(z. T) (1.36)
de 'ESNL mise sous la forme d’'une équation différentielle du ler ordre
0A . ~
—=(D+N)A 1.37
S =(h+R) (1.37)

oit D et N sont les opérateurs différentiels de dispersion et de non linéarité.

. i 02 1.0 «
D = ——fBp=s+ -fy—r——
N = iy|A]

Pour deux opérateurs qui ne commutent pas, la formule de Baker-Hausdorff s’écrit :

e&.eé _ €&+B+%[a,8]+1—12[a—13,[a,13]]+... (1.39)

b~ ed+b

avec [a,b] = ab — ba. Ainsi, au ler ordre on obtient e - e

Lroq 1,ra o
5 [0:0] = 5h* |D.N]

et le ler terme négligé

donne une précision en h% pour cet algorithme. En pratique, on utilise donc le développe-
ment précédent pour obtenir numériquement A(z + h,T') en passant dans le domaine de

Fourier pour calculer I’exponentielle selon 'identité mathématique :

P B(z,T) = {F ") F) B(z,T) (1.40)

Moins complexes, les techniques de FFT assurent la rapidité supérieure de 1’algorithme
de split-step Fourier par rapport a d’autres méthodes comme celle des différences finies.
En effet, Iexpression de D se réduit & un nombre complexe avec 'équivalence % — Jw.
La précision peut étre améliorée et donne naissance a I'algorithme de split-step Fourier
symétrisé. Au lieu de calculer successivement effet non linéaire puis dispersion sur h, on
applique d’abord la dispersion sur g puis les effets non linéaires sur la tranche h entiére
avant d’enfin appliquer de nouveau la dispersion sur la 2iéme moitié de la tranche h comme

le montre le développement suivant

Az +h,T) ~ e3P &N exD A(z,T). (1.41)
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Si pour une distance donnée le nombre de transformées de Fourier est doublé, on montre
que l'erreur de découplage des deux effets n’est plus qu’en h3. C’est donc cet algorithme

que I'on utilise pour nos simulations numeériques.

1.2 De la fibre optique a la ligne de transmission

Jusqu’a maintenant, nous nous sommes attachés a décrire puis modéliser les phé-
noménes physiques se produisant dans une fibre optique soumise a un champ électro-
magnétique intense. L’idée qui sous-tend les paragraphes suivants est de présenter les
alternatives techniques qui ont permis, sinon de s’affranchir de contraintes physiques pé-
nalisantes (atténuation, dispersion chromatique...), au moins d’y remédier partiellement

afin de proposer de véritables lignes de transmissions.
1.2.1 Amplification optique

Amplificateur a fibre dopée

Les amplificateurs a fibre dopée aux terres rares sont apparus vers le début des an-
nées 90 [10]. Tls amplifient le signal optique en utilisant 1’émission stimulée des ions “terres

rares” dopant le coeur de la fibre et préalablement excités par une pompe (figure 1.11).

Signal

— Fibre dopée Filtre
$ — \ P optique i
D = 5 Signal

amplifié
ZS Isolateur

Diode
de pompe

Fi1G. 1.11 — Principe de fonctionnement d’un amplificateur optique fibré.

Dans le cas d’'un amplificateur a fibre dopée Erbium (EDFA, Erbium Doped Fiber Am-
plifier), 1'énergie optique de la pompe opérant a 'une des longueurs d’onde d’absorption
de I'ion erbium (980 — 1480 nm) est absorbée. Ainsi excités, les ions erbium dopant la fibre
sont stimulés par tout signal injecté autour de 1.5 pym. L’ion stimulé émet un photon dans
le méme état que celui du signal et retourne a I'état fondamental. Simultanément, une
émission spontanée (SE, Spontaneous Emission) est générée dans toute la fibre excitée et

ce indépendamment de la présence ou non de signal. Cette contribution non désirée est
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amplifiée par le méme mécanisme que le signal et donne naissance au bruit d’émission
spontanée (ASE, Amplified Spontaneous Emission). On peut montrer [11] que la puissance

optique émise dans une bande Av par émission spontanée amplifiée est égale a :
P =2hvAvng, (G —1) (1.42)

ot G est le gain de 'EDFA h la constante de Plank, v la fréquence optique et ng, le facteur
d’émission spontanée traduisant un excés de bruit par rapport a la limite quantique.
L’impact de I’ASE peut étre caractérisé par le rapport signal sur bruit optique (OSNR,
Optical Signal to Noise Ratio). L’OSNR est défini comme étant le rapport de puissances
entre le signal et le bruit d’émission spontanée sur une bande de fréquence spécifiée,
usuellement 0.1 nm.

Grace a de nombreux avantages parmis lesquels on peut citer :

les pertes d’insertions faibles,

— les gains élevés,

— une bande d’amplification large (plus de 30 nm),

— l'indépendance de I'amplification vis a vis de I’état de polarisation du signal,

le niveau de bruit assez faible,

la transparence de la ligne de transmission au débit puisque les récepteurs-régénérateurs
a électronique rapide et complexe sont supprimés,

ce type d’amplificateur a véritablement révolutionné les communications optiques. Avec
I'utilisation d’EDFA, la ligne s’affranchit de récepteurs conventionnels, régénérateur du
signal, pour lesquels le nombre de circuits assurant cette fonction est égal au nombre de ca-
naux WDM utilisés. Outre un démultiplexage/multiplexage nécessaire juste avant/apreés
chaque répéteur, les désavantages en terme de coiit et de dissipation de puissance furent
jusqu’a 'avénement des EDFA a 'origine de I'impossibilité du WDM pour les systémes
sous-marins. Cependant, la non-uniformité du gain des EDFA sur la totalité de la bande
d’amplification possible (figure 1.12) rend son contréle critique. Le déséquilibre introduit
au niveau des puissances des canaux vient affecter 'OSNR et donc la portée des sys-
témes WDM. C’est pourquoi la conception d’EDFA intégre I'égalisation de gain. Celle-ci
peut étre réalisée entre autres par des filtres optimisés (GEF, Gain Equalizing Filter) et

dynamiques.
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Gain (dB)

1530 1540 1550 1560 1570

Longueur d'onde (nm)

Fi1G. 1.12  Courbe de gain expérimentale d’un amplificateur optique fibré Erbium Keopsys
utilisé au chapitre 3.

Amplification Raman

La technique d’amplification optique précédente nécessitait le dopage d’une fibre alors
utilisée comme milieu a gain. Il existe cependant une alternative dans laquelle le gain est
obtenu dans la fibre ou s’effectue la propagation du signal. La diffusion Raman stimulée
(SRS), présentée au paragraphe 1.1.3, est le phénoméne physique a l'origine de 'amplifi-
cation et lui a donc donné son nom. Le signal optique injecté dans la fibre avec la pompe,

typiquement a une longueur d’onde inférieure de 100 nm, est amplifié graduellement le
long de la fibre (figure 1.13).

Isolateur Fibre

signal —[—>] o o) /_-_’as.:f:;;;:é
g &

Diode Diode
de pompe de pompe

F1G. 1.13 — Principe de fonctionnement d’un amplificateur Raman.
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Cet effet est étudié depuis plus de 30 ans mais les puissances de pompe (de 'ordre de
quelques centaines de mW pour obtenir des gains de 10-15 dB) ainsi que les longueurs
d’interaction exigées ont longtemps été des freins a son utilisation pratique, une autre
raison étant ’avénement des amplificateurs fibrés dopés erbium. Cependant, les amplifi-
cateurs Raman s'imposent avec les systémes sous-marins ultra-longues distances [12|. Des
diodes de pompes beaucoup plus puissantes sont maintenant disponibles et la capacité
d’amplifier de maniére trés peu bruitée est essentielle pour de tels systémes.

Distribué le long de la fibre, le gain de I'amplification Raman améliore considérable-
ment ’OSNR puisqu’en fin de cellule, 'atténuation de la puissance optique est moindre
(figure 1.14). Ce progrés est typiquement représenté par un facteur de bruit équivalent
N F,, qui serait celui de ’amplificateur localisé en fin de cellule, produisant le méme gain
et la méme contribution en terme d’émission spontanée. Les amplificateurs Raman se ca-
ractérisent ainsi par un facteur de bruit équivalent beaucoup plus faible (NF,, ~ —1.5 dB
pour un gain de 15 dB) que pour les EDFA en principe limités a des valeurs supérieures
a 3 dB. La marge gagnée sur 'OSNR pouvant aller jusqu’a 6 dB peut donc servir a

augmenter la longueur totale de la ligne de transmission.

0
-2
-4 N
\. S
_6 \\\ ,’ /

8 BILIPE A
-10 \x—//
12 N

Puissance relative du signal (dB)

N

0 10 20 30 40 50 60 70 80

Distance (km)

FiG. 1.14  Atténuation d’un signal optique de longueur d’onde s avec amplification Ra-
man (pompe contrapropagative, Ay = 1531.1 nm (trait plein), Ay = 1608.3 nm (pointillés)).
En gras est représentée I'atténuation naturelle due a la fibre.
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Amplification hybride

Pour des niveaux de gain élevés (supérieur a 20 dB), "amélioration du facteur de bruit
équivalent de I'amplificateur Raman est altérée par la double rétro-diffusion Rayleigh.
Celle-ci impose une limite sur le gain Raman utilisable qui n’est alors plus suffisant pour
compenser les pertes de la fibre. C’est le cas pour des transmissions terrestres lorsque 'on
prend en compte les pertes dues a la gestion de dispersion et au multiplexage (add-drop).
Il est donc courant d’adjoindre & un amplificateur Raman un EDFA de faible gain pour
pallier cet inconvénient. Le facteur de bruit résultant de cette amplification hybride est
alors entiérement déterminé par 'amplificateur Raman placé en début de chaine.

L’amplification optique ne se limite pas aux seules techniques évoquées ci-dessus. L’am-
plification paramétrique en est un exemple important vu l'intérét qui lui est portée. Ce-
pendant, nous avons fait le choix de ne pas rentrer dans le détail d’une liste exhaustive,
non essentielle a la poursuite de notre étude. La figure 1.15 donne néanmoins une idée des

bandes couvertes par les différentes technologies.

Fibre
(atténuation)
nm
1250 1350 1450 1490 1530 1570 1610 1650 }\'( )
I ] N
Bandes d'amplification XS S+ S C L L+
EDFF(fluorure)A 30MmM _400m  EpFp
47 nm . | . .
o ~——52 nm } EDFA + filtre égaliseur de gain
Ampllflcateurs EDFFA + filtre égaliseur de gain 75 nm
+ amplification Raman
~—760m__  Tellurium EDFA
RAMAN Tm(thullium)DFA - 80nm___ Raman (multi pompes)
22 nm 36 nm 38 nm 36 nm

Raman (bande d'amplification atteignable en multi-pompes)

Amplification paramétrique

FiGc. 1.15  Bandes d’amplification couvertes par différentes technologies (selon [13,14]).



1.2. DE LA FIBRE OPTIQUE A LA LIGNE DE TRANSMISSION 25

1.2.2 Gestion de dispersion

Nous avons déja mis en évidence les limitations dues a I’élargissement temporel inhé-
rent a la dispersion du milieu et proportionnel au produit débit-distance B x L. Certes, cet
effet peut étre minimisé en opérant aux alentours du zéro de dispersion (Azp ~ 1.31 pm)
mais historiquement le minimum d’atténuation de la fibre a fixé 'utilisation de la fenétre
vers 1.55 pm. On peut alors montrer [1] que la distance maximale de transmission L est
limitée par :

L < [16]3,|B?] 1. (1.43)

Le tableau 1.2 montre alors I'impact dramatique de la dispersion dans les transmissions

haut débit si rien n’est entrepris pour y pallier.

B (Gbit/s) | L (km)
2.5 200
10 30
40 2

TAB. 1.2 — Distance mazrimale de transmission en fonction du débit de la ligne a la dis-
persion de D—16 ps/(nm.km).

Si dans I'ESNL on ne prend en compte que 'effet de la dispersion, on peut écrire :

. 2
04 iBOA_, (1.44)

9: "2 o
En passant dans le domaine de Fourier, la solution est donnée par :
1 oo s L8y Lw? —iwt
A(L,t) = 2—/ A0, w) . e2™ dw (1.45)

T J—00
ot A(0,w) est la transformée de Fourier de A(0,7T) et L la longueur sur laquelle 35 est
uniforme. On voit que chaque composante spectrale du signal subit lors de la propaga-
tion un déphasage ¢, = @L“’;. L’idée est d’introduire le long de la ligne (ou en fin de
ligne) des trongons de fibre DCF présentant une dispersion opposée pour compenser ce
déphasage ¢, :

B L+ B Ly =0 (1.46)

ot Ly + Ly = L et 3} est le paramétre du i o trongon.

Avec cette condition, on vérifie aisément que A(L,t) = A(0,t), ce qui reviendrait a dire
que, par ce biais, la forme de I'impulsion est bien restaurée. En se rapprochant ainsi du
zéro de dispersion moyenne tout en maintenant une dispersion locale non nulle, on peut

fortement réduire la gigue temporelle a la réception |15] (gigue de Gordon-Haus [16]) due
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a 'interaction non-linéaire du signal avec le bruit des amplificateurs optiques. De plus, la
grande valeur locale de la dispersion rend le mélange quatre ondes trés inefficace [17,18], ce
qui représente un avantage considérable pour les systémes WDM. Les systémes modernes
incluent simultanément gestion de dispersion (DM, Dispersion Management) et gestions

des pertes de la ligne [19] en utilisant une carte de dispersion (figure 1.16).

100 ... Amin
—— A centrale
=== )\.max

0

-100 f

Dispersion accumulée (ps/nm)

-200
0 60 120 180 240 300

Distance (km)

F1G. 1.16 — Gestion de dispersion pour la plus petite, la plus grande et la longueur d’onde
centrale d’un systeme WDM.

Cependant, la dispersion ne peut étre compensée exactement pour tous les canaux du
fait de la dépendance en longueur d’onde de (3;. Seule la dispersion moyenne du canal
central est nulle comme figuré sur la carte de dispersion. La dispersion totale accumulée
peut excéder 1000 ps/nm pour les canaux limites des systémes WDM lors de transmission
ultra-longue (ULH, Ultra Long Haul), ¢’est pourquoi des techniques de pré/post compen-
sation sont utilisées a I’émission /réception en ajoutant des trongons de DCF de longueurs
variables selon le canal |20, 21]. L’optimisation des performances en fonction des para-
meétres de compensation est représentée a la figure 1.17. La superposition de I’ensemble
des trajectoires possibles du signal lors d’un temps bit définit le diagramme de 1'oeil dont
I'ouverture, caractérisée par la hauteur F, du plus grand rectangle inscriptible a I'intérieur
de celui-ci, est un bon indicateur du niveau de distorsion subie par le signal. La fermeture

de loeil (EOP, Eye Opening Penalty) exprimée en dB est donnée par

50
EOP = -101 1.4
R (L7

o Py est la puissance moyenne du signal.
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Fi1Gc. 1.17  Influence de la pré/post compensation sur l'ouverture de ’oeil d’un signal RZ
(50%, 12 dBm) apres propagation (8 x 80 km, D=2 ps/(nm-km)). La dispersion résiduelle
par cellule est de 16 ps/nm [9].

1.2.3 Différents types de lignes de transmission

[’ensemble des techniques précédemment introduites ainsi que leurs évolutions suc-
cessives ont permis de concevoir une multitude de systémes répondant a des problémes
précis. Ainsi n’émerge pas du lot La solution, mais de grandes tendances dont 'utilisation
dépend de I'application étudiée en particulier. C’est ce que 'on présente dans ce para-
graphe arbitrairement divisé en systémes terrestres et sous-marins. Les performances d’un
systéme de communication optique peuvent étre mesurées a partir du facteur de qualité
Q qui représente le rapport signal sur bruit a I'entrée du circuit de décision du récepteur.
La figure 1.18 montre le lien existant entre diagramme de ['oeil, ici celui d’un signal RZ

(Return to Zero), et facteur de qualité défini par

|M1 —M0|
== 1.48
@ o1+ 09 ( )

ol o et py sont les valeurs moyennes des "0” et des 1" logiques et o; leur écart type
associé.

Il est trés utile de connaitre le facteur de qualité QQ idéal comme point de départ pour
estimer les marges a la conception d’un systéme. Marcuse I’a exprimé [22] en fonction
de 'OSNR que l'on peut estimer a 'aide de I’équation (1.49). En effet, Zyskind montre
dans [23] que 'OSNR d’un systéme comportant N, amplificateurs (donc N, trongons
de fibre présentant chacun Ly.,+.s dB de pertes) fournissant une puissance de sortie Py, 4e

par canal est donné par :

OSNR(dB) = 58 + Pyoriic — Lyertes — NF — 1010g(Napmy) (1.49)



28 CHAPITRE 1. LES SYSTEMES DE COMMUNICATIONS OPTIQUES

Fi1G. 1.18 — Le facteur de qualité @Q est défini a partir du diagramme de loeil (exemple
pour un signal RZ).

ou NF est le facteur de bruit des amplificateurs (NF, Noise Figure). Pour des gains éleveés,
on peut montrer [11] que NF' ~ 2ng,.

Le formalisme introduit par Marcuse peut étre modifié pour tenir compte de la forme de
divers facteurs comme la forme de 'impulsion ou le taux d’extinction r fini de I’émetteur.

Ainsi pour des données NRZ (Non Return to Zero), le facteur de qualité Q est donné par

vSNR,/B
_ By : (1.50)
\/1 +2ySNR(1+ =)+ \/1 +27SNR =

ou
2(1—1)

147
avec By et Bg les bandes passantes optiques et électriques du récepteur.

V= : (1.51)

Transmissions terrestres ULH

Depuis les premiers tests effectués en 1977, les systémes de communication optique
n'ont cessé d’évoluer. La fenétre de transmission utilisée a glissé progressivement de
0.85 pum a 1.30 um, zone ou la dispersion chromatique des fibres standards est quasiment
nulle, puis finalement vers 1.55 pym ou leur atténuation est minimale. Cette troisiéme
génération est commercialisée a partir de 1991. Dés lors, les améliorations techniques (dé-
veloppement de sources DFB (DFB, Distributed FeedBack) de faible largeur spectrale,
fabrication de fibre & dispersion inversée, utilisation de la gestion de dispersion, progreés
des technologies d’amplification optique, compensation de la PMD et implémentation des
codes correcteurs d’erreurs) ont fait reculer les limites en terme de débit, de distance entre
amplificateurs et/ou de distance totale parcourue. La figure 1.19 représente la structure

d’une transmission terrestre moderne.
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Emission Réception

Cellulen

Codage . s }
: ' e . Filtre égaliseur Décodage
Correc;c;cgg)d erreur Amplification hybride de gain Correction derreur
(FEG)

Fi1G. 1.19 — Ligne de transmission terrestre ULH.

Transmissions sous-marines

Les transmissions sous-marines sont utilisées pour les communications inter-continentales.
Leur conception reléve un véritable défi technique pour atteindre des durées d’exploita-
tion de l'ordre de 25 ans et une trés grande fiabilité (au plus 3 pannes en activité). A
titre d’exemple, le tableau 1.4 donne les marges nécessaires a la réalisation d’un lien de
type transatlantique de 6000 km comportant 32 canaux de 10 Gb/s. Les paramétres clés
sont I'espacement entre amplificateurs, la puissance injectée dans la fibre et la gestion de

dispersion de la ligne (Tableau 1.3).

Distance totale 6000 km
Distance entre amplificateurs 50 km
Nombre d’amplificateurs 60
Gain des amplificateurs 10 dB
Puissance totale injectée 11 dBm
Facteur de bruit des amplificateurs 4.5 dB
Espacement entre canaux 75 GHz
Bande passante des amplificateurs 19 nm
Période de la gestion de dispersion 500 km
Pente de dispersion 0.075 ps/km-nm?
Débit (23% FEC overhead) 12.3 Gh/s

TAB. 1.3 Ezemple de parameétres utilisés dans la conception d’un lien transatlantique.
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A partir des valeurs

idéale du facteur de qualité Q calculée pour les paramétres de la transmission grace
aux équations (1.49) et (1.50)
— minimale requise par la correction d’erreur (FEC, Forward Error Correction) afin

d’obtenir un taux d’erreur binaire de 1077,

sont fixées des marges plus ou moins importantes qui prennent en compte I’ensemble
des dégradations rencontrées par la ligne tout au long de sa vie. Chaque amélioration
du systéme est mise a profit pour permettre, a performances égales, un relachement des
contraintes pesant sur celui-ci. L'utilisation d'un format de modulation robuste aux effets
non-linéaires autorise par exemple une distance entre amplificateurs plus grande ou un
espacement entre canaux plus faible modifiant alors le coiit ou la capacité de la ligne de

transmission.

Paramétre valeur (dB)

Valeur moyenne idéale de Q 17.8

Marges estimées pour répondre aux différentes contraintes :
Pertes de propagation ! 4.3
Variations de fabrication 2
Fluctuations temporelles de Q 1
Vieillissement 1
Q en fin de vie 3 9.5

Q requis (imposé par le seuil du FEC) 8.5

marge en fin de vie? 1

TAB. 1.4 — Exemple de budget des marges allouées pour un lien transatlantique.

! Non-linéarités des fibres, bruit supplémentaire dii aux réflections optiques et gestion de
dispersion imparfaite...

2 Elles incluent le fait que les composants réels sont issus de process industriels imparfaits
3 Valeur moyenne de Q & laquelle on retranche les effets des 4 lignes suivantes

4 Valeur de Q en fin de vie a laquelle on retranche la valeur requise
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1.3 Emission, détection et traitement des données

Comme la demande vers des systémes de plus haute capacité est toujours plus pres-
sante, le débit et le nombre de canaux WDM continuent d’augmenter soulignant les effets
délétéres de la dispersion chromatique et des non-linéarités intra comme inter-canaux.
C’est dans ce contexte que 'utilisation de formats de modulation efficaces, plus robustes
a ces limitations et autorisant une densité de canaux plus grande, ainsi que des codes

correcteurs d’erreurs devient critique pour trouver un systéme optimal.

1.3.1 Formats de modulation

Outre la simplicité technique recherchée a la fabrication de I’émetteur/récepteur, un
paramétre important détermine le choix optimal du format de modulation pour une ligne
de transmission donnée : 'efficacité spectrale 7.

n =2 (Bit/s/H2) (1.52)

c

ou B est le débit et v. 'espacement entre canaux (Tableau 1.5). Les spectres différent
par leurs bandes passantes et leurs formes selon les formats de modulation. De plus,
I'interférence entre symboles créée aprés filtrage optique ou électrique varie fortement
d’un format a I'autre. Ainsi, la possibilité d’atteindre une efficacité spectrale élevée en
multiplexant de nombreux canaux trés rapprochés les uns des autres va dépendre du

format de modulation.

B (Gbit/s) | Espacement entre canaux (GHz) | Efficacité spectrale n (%)
2.5 100/50/25 2.5/5/10
10 200,/100/50 5/10,/20
40 200/100 20/40

TAB. 1.5 — Efficacité spectrale pour différents sytémes.

NRZ, RZ

Les formats de modulation les plus simples actuellement utilisés dans les systémes
commerciaux (NRZ et RZ) reposent sur la modulation d’intensité couplée & une détection
directe (IMDD, Intensity Modulated Direct Detection). Ils sont définis par leur rapport
cyclique d et la forme de I'impulsion utilisée :
J— TI

d =
Ts

(1.53)

ou 77 est la largeur temporelle de I'impulsion et T’z le temps bit.
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NRZ est facile a réaliser et sa largeur spectrale permet un espacement entre canal
de 2.5 x B. RZ est plus complexe a générer car il nécessite un modulateur supplémen-
taire effectuant la sculpture des impulsions. Si son spectre est plus large que NRZ (fi-
gure 1.20), ne permettant un espacement entre canal que de 3 & 4 X B selon son rapport
cyclique, il montre néanmoins des capacités remarquables contre les effets non-linéaires.
Elles font de lui un candidat de choix pour les systémes sous-marins. Intuitivement, chaque
symbole "1” en RZ est virtuellement indépendant de ses voisins et subit les mémes non-
linéarités qu’eux tandis qu’une séquence de "1” NRZ crée une puissance continue instable
a ses extrémités. De trés longues distances ont été atteintes en laboratoire avec un seul
canal. Cependant

— sa largeur spectrale plus grande n’autorise pas un multiplexage serré en longueur

d’onde : 10 Gbit/s avec un espacement de 25 GHz entre canaux est mieux réalisé
en NRZ [24].

sa tolérance a la dispersion est moins grande.

Données Spectre optique Diagramme de ['oeil Génération

(B=1/T)

1
0.5 :\
' 20
0 0
x _ Phase 20

-3B -B B 3B

NRZ

T, PP T
S (1)
nrz

Données

1

05 ’\ M u 20

0 0 ‘ ore B\asT 1»1; B\ast RF
-20 Vo, AV Y,

x _ Phase
-3B -B B 3B nrz

Fi1G. 1.20  Formats de modulation NRZ, RZ.

Remarque : Nous donnons pour chaque format de modulation cité une méthode per-
mettant sa mise en ceuvre expérimentale. La sortie des modulateurs d’intensité (MZM,
Mach-Zehnder Modulator) est ainsi fixée par la tension de biais ? (Bias) ainsi que par la
nature et I'amplitude du signal RF modulant. Dans le cas de la modulation NRZ, comme

le signal sypz(t) a une amplitude A, de V; et que la tension de biais de Vz place le point

3Une tension de biais de V,, appliquée & I’entrée Bias réalise un déphasage de x rad entre les deux bras
du MZM.
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de fonctionnement au centre de la caractéristique du MZM, la sortie optique est soit un

"0”ou un "1” de puissance.

RZ modifiés

Données Spectre optique Diagramme de I'oeil Génération
=1
A (dB
05 20 EAH<>}+K—=>+H=+ CRZ
o o} " Bas1 (/\5 (/\5
Phase Vi A"P_ "
/2 = =
0
/2
Données

1 (dB)
8 BESHEST- CSRe
05 - DFB
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0
Vn App Vr: Vn B/2
Phase : A =2V
0 A%

WM

-7

Données (dB)
: 20
05 X I—I.—I— F<:>4—|—f— APRZ
’ ore Elas " 1
0‘ é é

Phase nz A Ve B/2
T[/2_|—L|—|J—Lr S(t) 7'[ pp TC/Z
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Fi1G. 1.21  Formats de modulation CRZ, CSRZ et APRZ.

Plusieurs formats ont été proposés comme alternative au format RZ conventionnel
(figure 1.21).
CRZ, Chirped RZ : un des plus utilisés, il consiste & soumettre les données RZ a un
modulateur de phase piloté par une horloge a la fréquence B [25]. Ce format produit
un spectre encore plus large que RZ, ce qui limite sa capacité. Cependant, sa plus
grande robustesse aux effets non-linéaires a garanti son utilisation dans des systémes
sous-marins a 10 Gbit/s [26].

— CS-RZ, Carrier Suppressed RZ : il est initialement utilisé pour des réseaux terrestres
a 40 Gbit/s [27]. L’information est codée sur U'intensité de I'impulsion tandis que la
phase alterne systématiquement entre () et 7. L.a valeur moyenne du champ est donc
nulle et son spectre ne présente alors pas de porteuse. Sa détection se fait avec un

détecteur classique. Avec son spectre plus étroit que RZ et comparable a NRZ, il
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montre une plus grande résistance aux effets non-linéaires et a la dispersion [28|. Des

transmissions a 40 Gbit/s avec 100 GHz d’espacement entre canaux sont possibles

[29] ainsi que sur des longueurs trans-pacifique [30]. Cependant, CS-RZ n’est pas

trés efficace contre les effets intra-canaux. Pour y remédier 31|, on applique un

déphasage systématique (non plus de 7 mais de 7/2 entre deux bits successifs) et
'on obtient le format 7/2-APRZ, Alternate Phase RZ [32].

Haute efficacité spectrale

Afin d’atteindre un espacement de 50 GHz a 40 Gbit/s (ou 12.5 GHz a 10 Gbit/s),

I’attention s’est portée sur des formats a occupation spectrale réduite :

— la modulation duobinaire et la transmission binaire & phase modifiée
(PSBT, Phase Shaped Binary Transmission)

<>
bre Biast RF S
v A

Intensité

I-

Phase

J LT L

|

Duobinaire

sdu(('g) : 3 états {-1,0,1}

Spectre optique

__________ 20 (dB) (B=1/T)
---------- Détection 0
2 états {0,1}
-20
|
| T I 1
-3B B B 3B

Fi1G. 1.22 — Principe de la modulation duobinaire.

Spectre optique

Diagramme de I'oeil Génération

B=1T)

(dB)
20

PSBT
0 bFe Biast RF
20 v r_l%j
T f { A=V
3B B B 3B S0

F1G. 1.23 — Formats de modulation PSBT.

Elles reposent sur trois niveaux, généralement 0, +1 et -1 de sorte que la détection

quadratique ne voit que des 0 et des 1 (figures 1.22 et 1.23). Elles réduisent d'un

facteur deux la bande occupée par rapport & NRZ mais nécessitent un précodage

des données. On peut compenser la perte de 4 dB en sensibilité en remodulant avec
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un signal NRZ [33,34]. Des transmissions denses (40 Gbit/s, 50 GHz d’espacement)

ont été réalisées [35] et montrent une bonne résistance a la dispersion chromatique.

la modulation VSB (Vestigial Side Band) : Dans les spectres RZ ou NRZ, I'in-
formation contenue de part et d’autre de la porteuse est redondante. La modulation
VSB utilise cette constatation et ne conserve que la moitié du spectre par filtrage
optique ou transformée de Hilbert dans le domaine électrique (figure 1.24). On at-
teint ainsi une efficacité spectrale de 0.8 bit/s/Hz en NRZ-VSB |36] et 0.53 bit/s/Hz
avec son homologue RZ-VSB [37|. Dans tous les cas, la qualité du format généré

dépend de maniére critique des caractéristiques du filtre optique.

Intensité Spectre optique Diagramme de I'oeil Génération
(B=1/T)

: BEST-E-NRZ VSB
= — Phase BV A':V
m; 20 Ty
| |
T T i
-B B

3B

: Intensité zo(dB)
-20
Phase | \ |

Fi1G. 1.24 — Formats de modulation NRZ VSB, RZ VSB.

la modulation de phase (PSK, Phase Shift Keying) : La pure modulation de
phase, ot I'intensité reste constante, a été proposée pour augmenter la résistance aux
effets non-linéaires. Puisque D'effet Kerr dépend de I'intensité du signal, le décalage
de phase non-linéaire est le méme pour les "0” et pour les "1”. La modulation de
phase différentielle (DPSK, Differential Phase Shift Keying) est réalisée a l'aide
d’un modulateur de phase ou d’un modulateur de Mach-Zehnder convenablement
réglé (figure 1.25) de sorte que 'on code la différence entre deux bits successifs. Afin
d’éviter la propagation d’erreur, on procéde a un précodage.

La détection n’étant pas sensible & la phase, la démodulation se fait avec un interféro-
métre de Mach-Zehnder déséquilibré (MZDI, Mach-Zehnder Delay Interferometer)
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(figure 1.26). Le retard introduit correspond au temps bit T, ce qui permet de faire

une interférence entre deux bits successifs [38].

: Intensité Spectre optique Diagramme de I'oeil Génération
— (B=1/T)
T B
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05t
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F1G. 1.25 — Formats de modulation DPSK, CF-RZ DPSK, CF CSRZ DPSK.
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L’évolution du NRZ-DPSK (DPSK par abus de langage) vers les formats de type RZ
(RZ-DPSK, CSRZ-DPSK) permet d’atteindre des performances impressionnantes
en terme de capacité et de distance de transmission [39 41]. Ils montrent une bonne
résistance aux effets non-linéaires comparés a RZ [42|, une bonne tolérance au fil-
trage optique et un gain de 3 dB en sensibilité qu’offre une détection équilibrée. Ils
sont cependant fondamentalement limités par le bruit de phase accumulé lors des

amplifications optiques.

Détection directe Détection équilibrée
Port constructif Port constructif J_-_l_l__
N T E TN @_&
™/ N\ |t 11 =m e
B l 1
MZDI Port destructif MZDI Port destructif

F1G. 1.26  Démodulation et détection des formats DPSK.

multi-niveaux : on peut regrouper les bits et les coder sur plusieurs niveaux [43].
Pour la méme quantité d’information transmise, ’'occupation spectrale est réduite
de logs (M) si le codage porte sur M niveaux. Cependant, la perte en sensibilité a la
réception est grande : 3.3 dB estimée pour M=4 avec des résultats expérimentaux
autour de 8 dB.

Génération Détection
{z}
|
Précod
Q recoaage
z}
Diagramme de I'oeil dB) Spectre optique
(a la détection) (B=1/T)

el S X~

BOB
F1G. 1.27 — Format de modulation D(Q)PSK.

La complexité du récepteur est augmentée puisqu’il doit discriminer M niveaux
d’intensité [44]|. Récemment, la modulation QPSK (Quadrature Phase Shift Keying)
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a montré de bons résultats [45-48|. Aprés précodage, les séquences 1 (paire) et Q
(impaire) extraites des données initiales sont codées sur 4 états de phase (figure 1.27).
La démodulation effectue la conversion en deux signaux modulés en intensité

I'un discriminant les phases 0, 7 Uautre —m /2, 7/2 — pour lesquels des récepteurs

classiques peuvent étre utilisés.

1.3.2 Correction d’erreur

L’implémentation des FEC donne une marge suffisamment grande pour augmenter
la distance de transmission, la distance entre amplificateur et/ou la capacité totale du
systéme dans le but de réduire les cotits [49]. Pratiquement tous les systémes de transmis-
sion modernes ont intégré le code de Reed Solomon RS(255,239) [50]. Depuis sa premiére
utilisation dans les communications sous-marines au début des années 1990 [51|, puis son
développement [52,53], on n’a eu de cesse d’employer des codes encore plus puissants :

les codes RS concaténés : RS(255,239)+RS(255,239), RS(255,239)-+RS(255,223) [54]
ou RS(239,223)+RS(255,239) [55],
— les turbo codes, basés sur la concaténation de deux ou plusieurs codes par bloc

associée a un décodage itératif [56,57|.

Evolution des performances du codage

‘O
D
[ -
| -
Q 3
O 107 9
)
=
®
c 10-6 i Avant 1990
'E ~1990
8 . A
o 10°F 2000
()
L o) A———{\ Limite de Shannon 24% OH
o 10-12 | @—=@) Soft decision 24% OH .
5 B—— 23% OH CONCAT R-S
© [} 7% OH LDPC
— O=———0 7% OH R-S

10-15 . o Py FEC absent |

10™ 102 103 10 10° 10

Taux d'erreur binaire non corrigé

Fic. 1.28  Utilisation du FEC (d’aprés H. Kogelnik, ECOC 2004). Le nombre devant
OH (OverHead) caractérise le niveau de redondance utilisé dans le code.
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1.3.3 Performances atteintes

Ce paragraphe n’est en aucun cas un historique exhaustif des expériences menées
dans le domaine des transmissions optiques. Il vise & donner au lecteur un apercu des
performances présentées par les groupes industriels lors des derniéres conférences OFC et
ECOC. La plupart des expériences WDM utilisent un débit de 40 Gbit/s par canal. Ces
systémes ont permis d’atteindre des capacités supérieures a 10 Thit/s méme si le record
en terme de produit débit-distance est détenu par [58,59]. Ils implémentent des débits de
10 Gb/s par canal et atteignent respectivement 28 et 41 Pbit /s km.

La tendance récente est de ne pas chercher a repousser les limites atteintes en terme
de capacité ou de distance de transmission mais d’optimiser les systémes afin de les rendre
plus simples et moins cotiteux (Tableau 1.6).

— Si en laboratoire RZ-DPSK était le candidat de choix pour les systémes de prochaine
génération, aucune expérience sur fibre déployée n’avait été conduite avant [60] afin
de confirmer la marge de 3 dB accordée a son avantage sur les formats de modulation
OOK RZ classiques.

— Sur une ligne standard donnée, la recherche de formats de modulation plus effi-
cace conduit une équipe de Lucent [61] & proposer I'alternance de polarisation afin
d’augmenter les performances des systémes WDM 42,7 Gbit//s.

— Une premiére équipe d’Alcatel |62] montre que sous certaines conditions, la modula-
tion DPSK peut donner d’aussi bons résultats que RZ DPSK tout en étant beaucoup
moins complexe a réaliser et donc moins chére.

— Autre problématique pour une autre équipe d’Alcatel [63] qui montre que les formats
DPSK a 10 mais aussi a 40 Gbit/s peuvent étre utilisés sur des lignes sous-marines
déployées.

— Les transmissions présentant une haute efficacité spectrale sont une possibilité d’ob-
tenir une capacité accrue de maniére peu cotiteuse. C’est dans ce contexte que KDD
présente une expérience basée sur la modulation CS-RZ DQPSK [64], obtenant ainsi

le record de 1,14 bit/s/Hz sans multiplexage de polarisation.

Aprés avoir abordé les principaux développements des télécommunications optiques,
nous allons maintenant étudier I’effet majeur qui limite la portée des systémes cohérents, la

gigue de phase.
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Entreprise Capacité (Tbit/s) Espacement Efficacité spectrale | Distance
entre canaux (GHz) (Bit/s/Hz) (km)
Tyco 0.96 33 0.30 13100
160] (96 x 10 Gbit /s)
Lucent
JGKB Photonics 0.24 100 0.4 2000
1]
Alcatel 6 50 0.8 6120
162 149x 42.7 Gbit /s
Alcatel 1.68 4820
[63] (42x42.7 Gbit/s)
KDD 4 70 1.14 300
[64] (50x85.4 Gbit/s) (4x75)
KDD 3.2 400 0.8 40
165] (10x320 Gbit /s)
KDD/Mitsubishi 0.4 37.5 9000
[49] (32x12.4 Gbit /s) (60x150)

TAB. 1.6 — Performances présentées a OFC et ECOC 2004.




Chapitre 2

La gigue de phase

L’intérét récemment suscité par les formats de modulation de phase s’est concrétisé au
niveau expérimental par la démonstration de systémes de transmission aux performances
impressionnantes. Que ce soient en termes de distances parcourues, d’efficacité spectrale
ou de sensibilité a la détection, ils rivalisent et surpassent parfois les formats commer-
ciaux standards, se présentant alors comme leur future alternative. Cependant, une des
principales limitations des systémes de transmission cohérents vient de l'interaction du
signal avec le bruit d’émission spontanée des amplificateurs optiques. La gigue de phase
(ensemble des fluctuations aléatoires de la phase) altére I'intégrité de l'information au
cours de sa propagation. L’objet de ce chapitre en est I’étude aussi bien théorique qu’ex-
périmentale. Aprés une rapide mise en évidence de son origine physique, nous proposerons
son estimation numérique dans les deux contextes différents que sont les lignes avec et
sans gestion de dispersion puis nous mesurerons expérimentalement son impact sur les

performances d’une transmission.

2.1 Origine du phénomeéne
2.1.1 Contribution linéaire
Le champ en sortie d'un EDFA sans émission spontanée peut s’écrire sous la forme
Eot = /G B e tkonk (2.1)

ot n est I'indice optique de la fibre dopée erbium, L et G respectivement la longueur et
le gain de 'amplificateur, kq le vecteur d’onde dans le vide.

En tenant compte du phénoméne d’émission spontanée, s’ajoute le terme de bruit
EASE = EN(t) 6i¢(t) (22)

dont 'amplitude et la phase sont aléatoires. On considérera dans la suite que les com-

posantes de F,sg en phase et en quadrature sont indépendantes et gaussiennes. L’écart
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angulaire d¢(t) figurant dans le plan complexe (figure 2.1) entre les champs a l'entrée
et a la sortie de 'amplificateur définit la partie linéaire de la gigue de phase. Le terme
linéaire rappelle que la contribution de ’ASE a la gigue de phase totale est ici directe. La
répartition des fluctuations linéaires autour de la valeur moyenne du champ est donc une

gaussienne a deux dimensions.

Re(E)

F1G. 2.1 — Représentation du phénomeéne de gigue de phase linéaire.

2.1.2 Contribution non-linéaire

Au cours de la propagation, une phase non-linéaire ¢y, plus ou moins importante est

accumulée par SPM
L
dni(L,t) = /0 () |z, ) | 2dz . (2.3)

Il apparait alors clairement que les fluctuations de la puissance optique due a I’ASE vont
étre converties via l'effet Kerr en fluctuations de phase. Ce mécanisme de transfert, effet
ou gigue de Gordon-Mollenauer, ajoute non seulement une contribution non-linéaire ¢y,
a la phase totale (figure 2.2) mais introduit aussi une corrélation entre bruit d’amplitude
et bruit de phase. Celle-ci est visible au fur et a mesure que la non-linéarité prend de

I'importance dans la propagation.
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F1G. 2.2 — Représentation du phénomeéne de gigue de phase non-linéaire.

La figure 2.3 représente I'évolution du champ d’un soliton dans une ligne a gestion de
dispersion dont les paramétres sont récapitulés dans le tableau 2.1.2. La méme condition
initiale est soumise 1024 fois a la ligne de propagation de maniére a obtenir 1024 réa-
lisations du bruit des amplificateurs. Cette simulation montre bien qu’en régime ou la
gigue de phase est dominée par sa composante linéaire  c’est a dire en tout début de
propagation —, la répartition des échantillons obéit & une statistique gaussienne, d’ou
I'obtention d'une forme en disque. Progressivement, la contribution non-linéaire devient
prépondérante et le disque prend la forme d’'un croissant dont 1’étendue augmente avec la
distance parcourue. La corrélation introduite par effet Gordon-Mollenauer se traduit dans
la forme particuliére du croissant. En effet, celui-ci n’est pas centré. Le cas est particulie-
rement visible pour 2040 et 3000 km de propagation ou les impulsions les plus puissantes
sont aussi celles qui subissent le plus grand déphasage. Cette propriété fondamentale de la
gigue de phase non-linéaire est exploitée dans certaines techniques visant a sa réduction.
Si 'on imagine une transmission DPSK standard ot la phase ne prend que les deux va-
leurs 0 et 7, on comprend a la vue de I'étalement du croissant pourquoi la gigue de phase
devient le principal facteur limitant les performances de tels systémes et combien il est
important de la réduire. Cette préoccupation fait donc I'objet du paragraphe suivant dont

le but est de présenter des réalisations expérimentales de réduction de gigue de phase.
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Forme de 'impulsion sech?
Largeur de I'impulsion & mi-hauteur (ps) 20

Puissance créte (mW) 7.2
Fibre 1 dispersion (ps/nm.km) 11
Fibre 1 longueur (km) 30
Fibre 1 aire effective (um?) 50

Fibre 2 dispersion (ps/nm.km) -10
Fibre 2 longueur (km) 30
Fibre 2 aire effective (um?) 50
Distance entre amplificateurs (km) 60
Facteur d’émission spontanée 1.5

TAB. 2.1 Parameétres de la ligne de transmission.

z=60 km z=1200 km z=2040 km
90

120
150y

150, \30
180 180F + v v a v e 0
210 210 330
240 i 300 240 300
270 270 270
z=3000 km z=4020 km
90
120 -

150,

240 - 300
270

FiG. 2.3 — Evolution de la gigue de phase en fonction de la distance parcourue.
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2.1.3 Techniques expérimentales de réduction de la gigue de phase

Etudié de maniére plus compléte dans la suite, le filtrage optique est omis dans cette

section.

Compensation non-linéaire

Un traitement basé sur une compensation non-linéaire distribuée (NPSC, Nonlinear
Phase-Shift Compensation) a été proposé |66,67| afin de réduire les fluctuations de la
phase. La compensation peut aussi se faire a la réception [68]. L’idée sous-jacente a ces
techniques est de tirer parti de la corrélation induite par effet Gordon-Mollenauer entre
bruit d’amplitude et bruit de phase. Comme les impulsions les plus puissantes sont les
plus déphasées, il suffit d’appliquer une correction négative proportionnelle a la puissance
pour les ramener vers la valeur moyenne et donc réduire 'amplitude des fluctuations.

En pratique, les techniques de compensation non-linéaire ne différent que par le com-
posant réalisant la correction. Dans la suite, nous présentons deux implémentations expé-
rimentales dont les résultats sont illustrés différemment. Le diagramme complexe obtenu
par simulations numériques permet de voir les modifications dans la répartition des phases
tandis que le diagramme de 1’oeil donne une vision des distortions subies par le signal sur
lequel les décisions binaires sont prises.

La premiére réalisation effectue une compensation basée sur un composant intégré sur
niobate de lithium périodiquement inversé [68]. En effet, il a été montré [69] que I’effet non
linéaire d’ordre 2 cascadé qui se produit dans un tel matériau est équivalent a un indice
ng dont on peut controler le signe et 'amplitude en faisant varier les conditions d’accord
de phase entre le fondamental et le second harmonique généré au sein du composant. La
condition d’accord de phase peut étre aisément modifiée en controlant la température
du composant, ce qui permet d’adapter la compensation d’automodulation de phase a la
liaison optique considérée. Ainsi, chaque impulsion est soumise a un décalage de phase
négatif et proportionnel & sa puissance. Atteindre la valeur de 1 rad est alors possible avec
des puissances de pompe réalistes. Les diagrammes de phase de la figure 2.4 montrent
'efficacité de cette technique avec une réduction annoncée de 5.2 dB pour la variance
totale de la phase aprés une propagation de 6000 km.

[’autre méthode de compensation présentée [70, 71| utilise un modulateur de phase
(figure 2.5). L’amplitude de la modulation est proportionnelle & I'intensité des impulsions
détectées, son signe, opposé a la phase non-linéaire ¢y; accumulée par SPM. Les dia-
grammes de I'oeil (figure 2.6) sont obtenus en faisant varier les conditions expérimentales
de maniére a observer clairement les effets de la SPM. La différence entre a) et b) ré-
side dans le bruit d’émission spontanée volontairement introduit ou non a I’émission de

maniére a créer ou non une gigue de phase non-linéaire importante.
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Sans compensation

F1G. 2.4 — Mise en oeuvre de la NPSC. Résultats obtenus par [68] aprés une transmission
de 6000 km avec et sans NPSC, (a) mono-canal (b) et (¢) DMS-DPSK WDM avec un
espacement de 100 et 50 GHz.

Modulateur de phase

Données w — > Détection DPSK

Diode PIN | Retard variable

|
Amplificateur RF

F1G. 2.5 — Compensation de la gigue non-linéaire par modulation de phase des données.

F1G. 2.6 — Oeil obtenu dans divers cas : a) sans gigue de phase non-linéaire b) avec gigue
de phase non-linéaire ¢) avec gigue mais compensée.
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On voit alors directement I'impact de la compensation sur 'ouverture de 'oeil. Les
mesures [71] donnent une amélioration supérieure & 3 dB pour le facteur de qualité ainsi

qu'une marge supplémentaire de 2.5 dB sur I'OSNR.

Conjugaison de phase

La conjugaison de phase s’est révélée efficace dans la réduction des effets

— linéaires comme la dispersion [72] ou la gigue temporelle [73] dans les systémes
soliton (gigue de Gordon-Haus). Dans ce dernier cas, les fluctuations de fréquence
causées par ’ASE sont transformées via la dispersion en fluctuations de la vitesse
de groupe, créant la gigue temporelle a la réception.
non-linéaires comme la SPM [74] ou le FWM [75].

Intuitivement, on peut comprendre comment la conjugaison de phase permet de com-

penser la dispersion chromatique. Si ’on conjugue I’équation

8A 0*A
0z @ o = (24)
alors on obtient
(9A* 82A*
. 52 (2.5)

[’équation (2.5) montre alors que le champ optique A* voit une dispersion de signe opposé,
ce qui suggére immédiatement qu’une conjugaison de phase effectuée au milieu du lien

compensera exactement la dispersion accumulée dans sa premiére partie.

Le méme raisonnement appliqué a ’équation (1.32) montre qu’il est aussi possible de
compenser simultanément dispersion et SPM. Cependant, les pertes se produisant dans la
fibre brisent la symétrie du probléme si bien qu’en pratique, la SPM n’est pas exactement
compensée. L’amélioration apportée est cependant suffisante pour que la conjugaison de

phase soit proposée comme technique de réduction de la gigue de phase non-linéaire.

Ainsi, les simulations de [76] montrent 'impact de la conjugaison de phase sur un soli-
ton dont amplification est distribuée sur une ligne a dispersion constante (tableau 2.1.3).
La variance de la phase en fonction de la distance est tracée figure 2.7 pour une ligne com-
prenant deux modules de conjugaison. Leur disposition est soit symétrique ! soit asymé-
trique. Dans ce dernier cas (A), les longueurs optimales des trongons sont z; = z5 = 22/5
et z3 = z/5.

Lchaque trongon étant de méme longueur (SE : z; = 23 = 23 = 2/3) ou non (SU : z; = 23 = 2/4,
zo = z/2)
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Forme de 'impulsion sech?

Largeur de I'impulsion & mi-hauteur (ps) 30
Puissance créte (mW) 0.60
Dispersion (ps*/km) -0.3
Atténuation (dB/km) 0.21
Coefficient non-linéaire y (km~1.W 1) 1.7
Longueur totale (km) 9000

Facteur d’émission spontanée 1.1

TAB. 2.2 Paramétres utilisés dans les simulations (figure 2.7).

0.08 | :

0.06 t

0.04

0.02

Variance de la phase

Distance [Mm]

Fic. 2.7 Compensation de la gigue de phase par conjugaison de phase. En pointillés,
variance de la phase d’un systéme non compense.

Seule la gigue de phase non-linéaire est affectée puisque la conjugaison de phase ne
réduit que la SPM. On peut ici remarquer le paralléle existant entre le traitement des
gigues de Gordon-Haus et de Gordon-Mollenauer. Dans chaque cas, la conjugaison de
phase réduit les effets du médiateur des fluctuations créées par ’ASE : la dispersion pour
la gigue temporelle, la SPM pour la gigue de phase. Ainsi, les distances qu’il faut parcourir
pour atteindre le méme niveau de gigue de phase vont étre respectivement multipliées par
2.08 (SE), 2.52 (SU) et 2.92 (A) par rapport au systéme non compensé.
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2.2 Estimation de la gigue de phase d’un systéme a
gestion de dispersion par la méthode des moments

Au paragraphe précédent, nous avons présenté la notion de gigue de phase ainsi que les
mécanismes faisant d’elle une des limitations majeures des systémes cohérents. Le carac-
tére aléatoire des fluctuations a été étudié théoriquement par Ho a qui I’on doit les calculs
de densité de probabilité du bruit de phase non-linéaire [77,78| et de la phase différentielle
d’un systéme DPSK [79]. Si ces travaux montrent I'insuffisance de 'approximation gaus-
sienne dans la prédiction précise des performances, le modéle employé est loin de prendre
en compte les techniques de conception standard employées dans la réalité : gestion de
dispersion, format de modulation... LLa complexité de tels systémes impose alors le calcul
d’un nombre conséquent de réalisations de maniére a faire des statistiques. Cependant, la
puissance et le temps de calcul nécessaires a la simulation d’une ligne transocéanique par
cette méthode dite de Monte Carlo sont importants. C’est pourquoi dans cette partie nous
étudions quantitativement la stabilité de la phase en présence du bruit d’émission spon-
tanée et proposons son estimation basée sur la méthode des moments moins cotiteuse en
temps de calcul. Cette approche semi-analytique nous apportera une idée des mécanismes

physiques a l'origine des fluctuations de phase dans les liens DM.

2.2.1 La méthode des moments

Développée dés 1971, la méthode des moments va étre utilisée avec succés au calcul
de la gigue temporelle dans les systémes a gestion de dispersion |80|. L’idée de base est
de considérer 'impulsion optique u(z,t) comme une particule [81| dont I'énergie E, la

puissance P (puissance rms) et la phase ® seraient définies par :

B(z) = /_:O|u(z,t)|2dt (2.6)

Plz) = ; /J:O|u(z,t)|4dt @2.7)
1 oo

o(z) = E/_oo lu(z, )2 arg(u(z, 1)) di (2.8)

Ces grandeurs physiques moyennées temporellement, appelées moments, ne sont donc
plus fonction que de la variable d’espace z. Cependant, leurs évolutions dépendent de celle
de 'impulsion dans la fibre optique gouvernée par 'ESNL que I'on mettra dés lors sous
la forme :

; Ou  fa(z) 0*u

0z 2 o

ou la source de bruit F'(z,t) due a 'amplification optique est caractérisée par la fonction

+9(2) |ul?u = ig(z)u—i—F(z,t) (2.9)
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d’auto-corrélation
(F(z,t) F*(2',1)) = 2 go hwo ngy(2) 6(2 — 2') 8(t — 1), (2.10)

avec ng, le facteur d’émission spontanée, gy le coefficient d’amplification a I'intérieur de

I'amplificateur et hwgy I’énergie du photon a la fréquence du signal.

2.2.2 Calcul de la gigue de phase

Des études analytiques de la gigue de phase du soliton sur des lignes a dispersion
constante ont été proposées par le passé [82,83|. Elles reposaient sur des méthodes dites
perturbatives ou variationnelles et supposaient une forme déterminée a I'impulsion op-
tique. Plus récemment, un modéle semi-analytique propose le méme calcul mais cette
fois sur des lignes & gestion de dispersion |84| avec la méme hypothése quant a la forme
gaussienne de I'impulsion. Dans la suite, nous proposons une approche semi-analytique
du méme calcul mais valide pour un champ optique wu(z,t) arbitraire se propageant sur
une ligne a gestion de dispersion.

Les résultats qui suivent sont originaux et ont fait 'objet de publications [85,86]. Le
principe du calcul est de scinder parties déterministes et aléatoires de 'ESNL (2.9). A
partir de 'ESNL non bruitée, on obtient via I’algorithme de Split Step Fourier la solution
non perturbée ug(z,t) de la partie déterministe du probléme. La partie stochastique du
probléme est traitée de maniére analytique par la méthode des moments en tirant profit
des propriétés statistiques du bruit. C’est cette étape formelle qui évite le calcul brut de
valeurs moyennes sur un nombre significatif de réalisations du bruit. On évalue finalement
la gigue de phase au ler ordre grace aux relations mathématiques entre moments évalués
par ug(z,t). Le temps de calcul nécessaire pour évaluer I'impact de la gigue de phase sur
un systeme de communication est alors réduit de quelques heures & quelques minutes en
utilisant du matériel informatique standard.

Outre les trois moments définis plus haut,

1 [too (uuf)2 + (u*uy)?

0 o= -
2F —00 |U|2

dt (2.11)

représente le carré de la fréquence angulaire Q% du champ optique. L’indice t indique une

dérivation partielle par rapport au temps.
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En dérivant par rapport a z I’ensemble des moments définis et en utilisant 'ESNL, on

trouve un systéme dynamique qui lie ’ensemble de ces paramétres :

Ao | [roo . .
o = P+ %QZ + % Lm ((arg(u) — ©)) (uF* — u'F') dt
1 —+00 ~ ~
~5F (w'F + uF*) dt (2.12)

ar Ba [too 4 [ 2 S % T
= 2gP—|—E/ [ul (arg(u))ttle—E/_OO (2]u\ —P) (uF —u F) dt

dz oo
(2.13)
Dans I’hypothése d’une impulsion subissant un chirp purement linéaire, on a
arg(u)(z,t) = ¢o(2) + ¢2(2) (t — to)? (2.14)

ol tg est la position temporelle de 'impulsion. On obtient alors le systéme dynamique

suivant :
dd 1 +o00 ~ . P
< - —Bopa® + VP + E/—oo (arg(u) — @) (uF —u F) dt
1 +oo . ~
dP l oo 2 Sy * T
< = 2(g+@2¢2)P+E/_OO (20uf? - P) (uF* —u*F) dt
(2.16)

dont on peut donner une interprétation physique simple. I’équation (2.15) permet d’iden-
tifier les différents phénoménes influencant les variations de la phase. Le premier terme
(— P22 ®P) caractérise les variations provenant des fluctuations du chirp. Celui-ci induit un
couplage phase-fréquence via la dispersion chromatique. Le deuxiéme terme (vyP) traduit
la contribution de la SPM. Celle-ci transforme, par effet Kerr, les variations de puis-
sance en variations de phase a l'origine de la gigue de phase non-linéaire dite de Gordon-
Mollenauer. Enfin, les deux derniers termes de (2.15) représentent la contribution directe
du bruit d’émission spontanée et caractérisent la part linéaire de la gigue de phase.
Pour ce qui est des variations de la puissance, 'équation (2.16) invoque dans le terme
2gP les effets dus a 'atténuation de la fibre et amplification optique. A travers le terme
2099 P, nous retrouvons les roles déterminants joués par la dispersion chromatique et
le paramétre de chirp. Selon leurs valeurs, I'impulsion s’élargit ou se contracte, ce qui
provoque un changement de puissance RMS. Enfin, le dernier terme de (2.16) représente

la contribution directe du bruit.
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Ce systéme d’équation dynamique est résolu par la méthode dite de variation de la

constante dont on rappelle une formulation pratique.

Méthode de variation de la constante. Soient y continue et dérivable sur un inter-

. dy . 4
valle I vérifiant I +a(x)y = f(x) et f continue sur I, alors la solution générale de cette
X

cette équation différentielle s’écrit :

y(z) = e @ /Ox f(w)e™ du on A(z) = /Ox a(u) du.

On obtient finalement :

P = {Po +1 /OZ [ElAl /;oo ((2|u|2 - P)) (uF’* - u*ﬁ) dt] dzl} Ay (2.17)

ou Aj(z) = exp {/OZ 2 (g + Paga) dzl} :

De maniére similaire, la solution implicite de ’équation d’évolution de la phase s’écrit

sous la forme :

D=, + Dy + Py (2.18)
avec
Zy(z
@1 = A2/0 7‘/(41)P<21)d21 (219)
2
27 1 +o0 A .
o, = z’AQ/ {EA/ (arg(u) — @) (uF* - u*F) dt} dz (2.20)
0 2 J—00
AQ z 1 +oo . P o
% = -2 {EAQ/_OO (uF+uF>dt]dz1 (2.21)
As(z) = exp {—/0 Baths dzl} : (2.22)

Sous ces hypothéses, le champ optique non bruité wug(z,t) est utilisé pour évaluer les
seconds membres des équations (2.17) et (2.18) puisque le champ perturbé n’intervient
qu’a partir du deuxiéme ordre dans les corrections qu’il apporte a la phase. La variance

de la phase est alors calculée a partir des équations (2.10), (2.17) et (2.18) :

0h = (0%) — (@)* = (0]) + (D}) + (D5) + 2(P, D) (2.23)
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En définissant le produit scalaire suivant

+o0o
(6ai,005) = | (d0:8; + o;a;) dt (2.24)

[e.9]

ainsi que les fonctions
, 2lul> — P
01 = 2iy/gnghw ‘Z’?Al u (2.25)
o0 = 9 Jam o ae(u) — @ (2.26)
G2 = gnisp 0 EAQ .
u
5Q3 = 2\/gn5phwo E7142 s (227)

on trouve :

z~vA 21 v A 22
<¢)%> = A22 u(Zl)/o u(ZQ)/O ((5(]1,5(]1) ng dZQ le (228)

0 Az AQ
2 As? =
(3) = 7/ (g2, 0g2) dz1 (2.29)
0
(@2) = AQz/Z@ 5qs) dz (2.30)
37 T8 d3, 043 1 .
2P, By) = AZQ/O qu(zl)/O (6q1,6q5) dz dz1 (2.31)

(®?) peut étre clairement assimilé & la gigue de phase due aux variations de puissance
via la SPM. (®3) et (®3) sont les contributions directes du bruit tandis que (®,®,) peut
étre vu comme l'interférence entre ces deux phénomeénes. Il faut noter que l'on ne tient
compte que de 'interaction entre I'impulsion et I’ASE. Toutes les autres contributions,

interaction intra et inter-canal, sont négligées.

Controle de la gigue par filtrage en ligne :

Le filtrage en ligne a d’abord été proposé pour réduire la gigue de Gordon-Haus [87]. Tl
a ensuite été démontré qu’il pouvait aussi stabiliser la phase des solitons sur des lignes a
dispersion constante [82|. En effet, les filtres optiques stabilisent la largeur spectrale de
I'impulsion, donc sa puissance créte puisque ces deux grandeurs sont couplées lors de la
propagation du soliton. Le controle de la puissance créte a un impact direct sur la phase
accumulée via la SPM. Dans des lignes a gestion de dispersion, cette analyse est plus

délicate du fait du chirp périodique du soliton. L'impact du filtrage peut étre évalué en
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distribuant son effet sur toute la ligne [88|. Pour un filtrage discret de période spatiale zy,

I'influence d’'un trongon de fibre de longueur z; s’écrit dans le domaine de Fourier :
w(w, zf) = w(w,0) T'(w) (2.32)

ou T est la fonction de transfert du filtre en amplitude. On peut remarquer que cette
équation est la solution au point z; de I’équation de propagation
ot InT(w)
0z zp

i, (2.33)

qui, dans le cas de filtres a profil gaussien de bande passante a mi-hauteur B

rw 111(2)}2

T(w)=e "BV 2 (2.34)

s’écrit

ou In(2) 1 0%

bl =0. 2.35
0z 2 7mB%z; Ot? ( )
. In(2) : i .
Sil'on pose b = ——-"—, ce qui caractérise la force de filtrage, alors on peut écrire 'ESNL
WQBZZf
perturbée par le filtrage distribué sous la forme :
Ou 1 . 0%u . ~
i5, ~ 5[52(2) - zb(z)]@ +9(2) |ulPu =i g(2)u+ F(z,1). (2.36)

Le systéme dynamique alors vérifié par les différents moments devient

dd 7 +oo R . A
el —ﬁ2¢2®+7P+E[m (arg(u) — P) (uF —u F) dt
1 ot .
55 /. (w'F +uF~) dt (2.37)
dpP b(z) [teo i [too ) N
- = 2[94—5291)2—2]3/_00 |u| dt1P+E/_OO (2fuf® = P) (uF* —u'F) dt ,
(2.38)

ot seuls les termes du ler ordre en b ont été retenus. Le filtrage a une action directe sur
la puissance par Iintermédiaire du coefficient A;(z) dont il vient amortir les variations.

La puissance ainsi stabilisée induit alors une gigue de phase plus faible.

P {Po i [Eih /f: (2luf? - P)) (uP* —u'F) dt] dzl} A, (2.39)
Aq(z) = exp [/OZ 2 <g + oy — 1)2(]?]) /_J:O \ut\zdt> d21] : (2.40)

D’un point de vue formel, tous les résultats précédemment obtenus sont inchangés a la

modification prés du coefficient A;.
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2.2.3 Validation de la méthode

Nous décrivons ici I’évaluation numérique de la gigue de phase pour deux types de
liens : soliton et quasi-linéaire. Les différents paramétres de la ligne a gestion de dispersion
sont résumés dans le tableau 2.3. Les EDFA sont modélisés par un gain multiplicatif pur
suivi de I'addition d’un bruit blanc gaussien de densité spectrale de puissance conforme a
I'équation (1.42). Les filtres utilisés ont une transmittance T gaussienne avec une bande
optique a mi-hauteur variable de 45 & 500 GHz. L’évolution des impulsions est calculée

par la méthode de split-step Fourier symétrisée.

Type de ligne DM soliton DM quasi-linéaire

Forme de I'impulsion sech? Gaussienne
Largeur de I'impulsion a mi-hauteur (ps) 20 20
Puissance créte (mW) 7.2 0.5
Fibre 1 dispersion (ps/nm.km) 11 16
Fibre 1 longueur (km) 30 50
Fibre 1 aire effective (um?) 50 80
Fibre 2 dispersion (ps/nm.km) -10 -80
Fibre 2 longueur (km) 30 10
Fibre 2 aire effective (um?) 50 45

TAB. 2.3 — Valeurs numeériques des parametres du systeme étudié.

Si la phase d'un champ monochromatique d’amplitude indépendante du temps est

m(u)

définie par ¢ = arctan Re(u)) , la phase d’un champ arbitraire est dépendante du temps.
On a donc le choix soit de calculer la valeur moyenne des phases instantanées, soit d’évaluer
la phase d’une grandeur représentant le champ moyen [89]. Sachant qu’au final les résultats
donnés sont similaires, quoiqu’'un peu meilleur dans le second cas, nous estimerons la phase

des impulsions en utilisant la relation

(2.41)

¢ = arctan (‘f |u|2 fm(u) dt) .

[ |u|?Re(u) dt

Pour valider I’approche utilisant la méthode des moments, nous effectuons pour chaque
cas 512 simulations obtenant ainsi 512 fonctions d’évolution de la phase. Ces différentes
réalisations (approche de Monte Carlo) permettent de calculer sa variance en fonction de la
distance de propagation puis de la comparer a celle obtenue par la méthode des moments.
Ceci est présenté figure 2.8 pour une distance de propagation inférieure a 1000 km. Pour le

systéme quasi-linéaire, nous pouvons observer une dépendance globalement linéaire? de la

2’écart type variant en /z



56 CHAPITRE 2. LA GIGUE DE PHASE

variance de la phase due & la faible puissance créte. La SPM joue donc un role minime dans
ce cas, les termes (®32) et (®2) dominant largement les autres dans l’expression 2.23. Les
oscillations rapides et particuliérement fortes sont a imputer a la dynamique de I'impulsion
a l'intérieur d’'une cellule de gestion de dispersion. La méthode des moments prédit de
maniére fidéle 'amplitude et la localisation de ces oscillations. Pour le systéme soliton,
la dépendance cubique de la variance de la phase en fonction de la distance est observée
comme dans le cas des lignes a dispersion constante [82]. Dans ce cas, la puissance créte
élevée impose la prédominance de la SPM ((®%)) dans la contribution totale au bruit de
phase. Par contre, les oscillations précédemment observées sont petites du fait d’une carte

de dispersion différente, avec des valeurs de dispersion moins grandes.
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Fi1G. 2.8  Fcart type de la phase en fonction de la distance sur 1000 km. Systéeme quasi-
linéaire : Monte Carlo (trait plein) et méthode des moments (pointillés). Systéme soliton
en gestion de dispersion : Monte Carlo (pointillés) et méthode des moments (croiz).

Par soucis de clarté, nous n’avons tracé dans la suite que la variance de la phase aux
endroits oul sont installés les EDFA. La figure 2.9 permet de voir ’accord relativement bon
entre méthodes de Monte Carlo et des moments sur de grandes distances. Les deux courbes
se croisent approximativement autour de 1000 km. Les équations (2.25) (2.27) montrent
que I'impact du bruit sur la gigue de phase est inversement proportionnel & 1’énergie
par impulsion E. Pour des distances courtes, la contribution directe du bruit a la gigue
domine et le systéme quasi-linéaire opérant a faible énergie par impulsion est plus affecté
par le bruit que le systéme soliton. Par contre, lors de la propagation du soliton, les effets
non-linéaires se manifestent et deviennent prépondérants sur les contributions directes
du bruit a la gigue de phase. Elle devient alors élevée pour des distances supérieures a
1000 km. Cela montre la nécessité de mettre en oeuvre des techniques de controle de phase

et ce d’autant plus que la transmission sera hautement non-linéaire.
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F1G. 2.9 — FEcart type de la phase en fonction de la distance sur 5000 km. Systéme quasi-
linéaire : Monte Carlo (trait plein) et méthode des moments (pointillés). Systéme soliton
en gestion de dispersion : Monte Carlo (pointillés) et méthode des moments (croiz).

Pour ce faire, nous avons inclus les filtres optiques gaussiens dans les simulations.
Voyons dans un 1¢" temps leurs effets dans un systéme requérant plus fortement une
stabilisation : soliton en gestion de dispersion. La gigue de phase est représentée figure 2.10

en fonction de la distance pour différents filtres.
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FiGg. 2.10 — Ecart type de la phase en fonction de la distance pour un systéme soliton
filtré. Les bandes passantes des filtres optiques utilisés sont 500 GHz, 100 GHz et /5 GHz.
Les traits pleins représentent les résultats obtenus par la méthode de Monte Carlo, les
pointillés ceux de la méthode des moments.
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Etant donnée la bande du signal d’environ 15 GHz, le cas du filtre a 500 GHz peut
étre considéré comme celui d’un systéme non filtré. Comme prévu lors de l'analyse des
équations (2.39) et (2.40), la gigue de phase est fortement diminuée par un filtrage étroit.
Pour un filtrage a 45 GHz, 'écart type présente une dépendance en /z assez proche de
ce que I'on peut observer pour un soliton sur une ligne a dispersion constante [82]. Bien
qu’une fois encore la méthode des moments ne prédise pas de maniére extrémement précise
les positions des petites oscillations, le comportement général est en accord satisfaisant
avec la méthode de Monte Carlo. Cette différence est en partie due au chirp non-linéaire
de 'impulsion, négligé dans notre modéle, ainsi qu’aux termes d’ordre plus élevé dans le

développement de la force de filtrage b.

Sans réelle surprise, le filtrage est moins efficace pour le systéme quasi-linéaire (fi-
gure 2.11) puisqu’il n’opére pas dans des régimes de puissances pour lesquelles une forte
gigue non linéaire est créée via la SPM. La figure 2.12 représente les contributions linéaires
et non-linéaires a la gigue de phase pour les deux systémes étudiés et vient confirmer le

fait que les filtres régulent la contribution non-linéaire. D'une évolution en 23

avec une
gigue de phase a 0.6 rad? pour un systéme non filtré, on réduit a 0.025 rad? par filtrage a
45 GHz avec une évolution linéaire. Les performances du systéme en sont particuliérement

affectées.
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Fi1G. 2.11 — Ecart type de la phase en fonction de la distance pour un systéme quasi-
linéaire filtré. Les bandes passantes des filtres optiques utilisés sont 500 GHz, 100 GHz et
45 GHz. Les traits pleins représentent les résultats obtenus par la méthode de Monte Carlo,
les pointillés ceux de la méthode des moments.
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FiGg. 2.12 — Contribution de la gigue de phase non-linéaire a la gigue de phase totale
pour le systéme soliton. Le trait plein (respectivement pointillé) représente la gigue non-
linéaire obtenue dans le cas de filtres a 500 GHz (respectivement 45 GHz). Les cercles
(respectivement croixz) représentent la gigue linéaire obtenue dans le cas de filtres a 500
GHz (respectivement 45 GHz).

Afin d’estimer I'impact de la gigue de phase sur le taux d’erreur binaire, nous pré-
sentons le lien existant entre ces deux quantités sous certaines hypothéses simplistes. En
considérant une densité de probabilité d’erreur gaussienne et une détection de phase par-
faite (figure 2.13 a), les probabilités P(0/7) de décider que la phase recue est 0 sachant

que celle envoyée est 7 et inversement sont :

1 w/2 2

PO/m) = /_Oo e~ %7 dt (2.42)
1 —+o00 +2

P(r/0) = ——= /W/2 e~37 dt . (2.43)

Comme les phases 0 et 7 sont équiprobables, le taux d’erreur binaire, exprimé par
1
BER = S| P(0/7) + P(x/0)), (2.44)

prend finalement la forme

1
BER = — erfc ( (2.45)

2\/_ 0)
La figure 2.13 b montre quun BER de 107 est obtenu pour un écart type o DPSK de
0.26 rad. Dans le cas du soliton DM, cela signifie que la distance de transmission sans
erreur double pour atteindre la valeur de 5000 km lorsque ’on passe d’'un filtrage de 100
a 45 GHz.
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Fi1G. 2.13 — a) Répartition de la phase d’une modulation DPSK, b) Variation du tauzx
d’erreur binaire en fonction de ’écart type de la phase (DPSK).

Remarque pour un systéme WDM :

Le modéle proposé est restreint & un unique canal de communication. Examinons les
effets potentiellement rencontrés dans des systémes WDM afin de voir dans quelle me-
sure/limite la méthode des moments donne une estimation correcte de la gigue de phase.
FWM et XPM viennent dégrader le signal entre impulsions d’'un méme canal ou de ca-
naux différents. Sur des lignes en gestion de dispersion, la valeur locale élevée de la dis-
persion ne permet pas la réalisation de la condition d’accord de phase si bien que le
meélange quatre ondes n’a que trés peu d’influence sur ’ensemble de la propagation. En
revanche, la contribution de la XPM a I'écart type de la phase évolue en /z a dispersion
constante [90]. Cependant, son impact demeure restreint car les fluctuations aléatoires de
la phase entre impulsions successives sont fortement corrélées. L’utilisation d’une modu-
lation différentielle permet donc de s’affranchir d’un tel probléme. Ces effets se produisent
aussi a l'intérieur d’'un méme canal et leurs impacts respectifs ne sont pas clairement
évalués. C’est pourquoi I’évolution d’une trame de 7 impulsions est simulée et représentée
figure 2.14 aux points de chirp nul. La gigue de phase de I'impulsion centrale est estimée
par la méthode de Monte Carlo en tenant compte des interactions entre impulsions. Le
calcul par la méthode des moments est mené en ne tenant compte que des interactions
signal-ASE. Pour isoler 'impulsion centrale, les intégrations temporelles ne sont menées
que sur sa durée. Le taux de répétition des impulsions (7" = 100 ps) crée une interférence
entre symboles, faible dans le cas soliton (7,,4./7 = 0.34), forte dans le cas quasi-linéaire

(Tmaz/T = 0.7) O Typqp est la largeur & mi-hauteur maximale.
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F1G. 2.14 — Ecart type de la phase en fonction de la distance, simulation d’un train de 7
impulsions . Systéme quasi-linéaire : méthode de Monte Carlo (trait plein) et méthode des
moments (pointillés). Systéme soliton en gestion de dispersion : méthode de Monte Carlo
(-.) et méthode des moments (croiz).

Pour le soliton, les résultats obtenus sont proches du cas mono-impulsion ce qui confére
aux effets intra-canaux un role mineur dans la génération de gigue de phase. En revanche,
la méthode des moments est ici moins précise mais les résultats obtenus restent acceptables

aux vues des nombreuses hypothéses faites dans le modéle.

2.3 [Estimation de la gigue de phase d’un soliton dans
un lien a dispersion constante : approche perturba-
tive du filtrage glissant

Nous avons précédemment montré le role du filtrage fixe dans le controle de la stabilité
de la phase. Cependant, cette technique ne posséde pas que des avantages. Si le bruit hors
bande passante est éliminé, il n’en est rien de celui se trouvant dans la bande du filtre.
Au contraire, ce dernier est méme favorisé. En effet, pour compenser les pertes sur les
ailes du spectre du soliton, le gain des amplificateurs est légérement augmenté de sorte
qu’en fin de liaison la dégradation du SNR est trés importante. Afin de pallier a cette
limitation, 'idée du filtrage glissant a été proposée pour des solitons [91| puis mise en
oeuvre expérimentalement [92-94| en vue de réduire la gigue temporelle. L'idée est de
décaler légérement la fréquence centrale des filtres le long de la ligne de transmission.
Au cours de sa propagation, le soliton voit sa fréquence centrale suivre celle des filtres,

sa nature non-linéaire lui permettant de régénérer la partie filtrée de son spectre. En
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méme temps, la ligne devient opaque pour le bruit puisque ses composantes fréquentielles
évoluent indépendamment les unes des autres et sont donc irrémédiablement atténuées.
Dans cette partie, nous étudions I'impact du filtrage glissant sur la gigue de phase dans

le cadre de liens solitons en dispersion constante.

2.3.1 Théorie des perturbations appliquée & 1’étude des solitons

Nous présentons ici la théorie de perturbation de 'ESNL dont 1’étude aboutira dans
notre cas au calcul de la gigue de phase d’'un lien a dispersion constante dans lequel
on réalise un filtrage glissant. De maniére plus générale, la théorie des perturbations
permet de décrire I'évolution des différents paramétres du soliton en fonction de la distance
et de la perturbation appliquée. Une étude détaillée de cette théorie est hors propos
dans le cadre de notre étude et le lecteur désirant plus d’informations a ce sujet pourra
prendre connaissance de l'article de revue [95]. L’ESNL non perturbée sous sa forme

normalisée (1.35) admet des solutions appelées solitons d’ordre 1
ug(z,t) = Asech[A(t — a)]. et (2.46)

caractérisées par 4 paramétres : 'amplitude A, la position temporelle «, la pulsation w
et la phase . On voit que 'ESNL ne peut étre vérifiée que si A, a, w et ® satisfont le

systéme différentiel suivant

Oa

5 = (2.47)

0P A% — o2

Autrement dit, il y a couplage des paramétres du soliton lors de sa propagation.
Toute action sur I'un deux se répercutera sur les autres. Une perturbation ne change
pas la nature fondamentale d’un soliton mais modifie ses paramétres et crée une onde
dispersive d’énergie appelée continuum. Celui-ci, étudié en détail dans la référence 96|,
peut interagir avec le soliton et donner des oscillations d’amplitude lors de la propagation.
La perturbation est supposée distribuée le long de la ligne si bien que I'on est amené a
résoudre 'ESNL perturbée

ou  18°
ia—z + 5877; 4 luPu = ePl] L e < 1. (2.49)

ou P[u] représente la perturbation supposée faible.
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La résolution de ce probléme conduit & un systéme différentiel donnant I’évolution des

paramétres du soliton en fonction de z [95,97] :

DA - oo

5 = Im_/oo ePluy] Uy dt

Ow [t

S = Re _/_Oo eP[u,] det] (2.50)
e 1 +o0

= —wtIm U_Oo eP[us]Uadt}

0 _ a“JJrAQ_“’QJr1Re[/+°o Plu, U, dt]

dz a@z 2 A —c0 crltsl Ve

ou, u; étant le complexe conjugué de u,,

Ur = ug (2.51)
U, = tanhl|A(t —«a)].u} (2.52)
Uy, = (t—a).u; (2.53)
Up = {1 —A(t—a).tanh[A(t — )]} . u} ( )

S

2.3.2 Application au filtrage glissant

L’approche perturbative du filtrage glissant menée ici dans un lien soliton a dispersion
constante nous a permis de calculer la gigue de phase [98]. Le bruit d’émission spontanée
au niveau de chaque amplificateur génére un changement des paramétres du soliton. Leurs
variances (2.58)-(2.61) sont obtenues en appliquant la théorie des perturbations au bruit
se propageant avec le soliton, donc a la méme fréquence et au méme état de polarisation
que celui-ci :

ePlu] = in(z,t) = ilni(z,t) +ing(z,t)] ™" (2.55)

ol ny et ny sont respectivemment les composantes en phase et en quadrature du bruit.
Elles vérifient [99]

’ / ]. / /
{ iz 0ny(2,8)) = Sy F(@endy(t—1)0(z=2), ij=12  (256)
(ni(z,t)) = 0 (2.57)
ou €, est I’énergie d’'un photon exprimée en unités solitons, et F(G) = (2;15 un facteur

correspondant au rapport entre la puissance créte du soliton en sortie d’'un amplificateur

et la puissance créte du soliton moyennée sur la distance.
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(0A%) = Ae,ng, F(G) (2.58)
(%) = 2 ey F(O) (2.59)
(m%:ii%%ﬂm (2.60)
(6% = 311 <§;+-1> €y F(G) . (2.61)

Hors amplificateurs, la perturbation s’écrit [88| :
ePlu] = i[0u + (3/4)k;07u] — w}tu, (2.62)

ol 0 représente le gain additionnel requis pour compenser les pertes lors du filtrage, k¢ la
force de filtrage et w} le taux de glissement. Le systéme (2.50) donne avec cette nouvelle

perturbation les équations d’évolution des paramétres. Les filtres guident amplitude et

fréquence vers un point fixe [A = 1w = —:—; = Al. En posant
A = 1+a (2.63)
w/
w = —2L 44, (2.64)
ky

les variations a et d autour de ce point fixe sont régies par les équations suivantes

a(z) th+to 3/2(t — t2) g
_ (2.65)

d(Z) 2/3 (tl —tg) t1+ to dO
avec v; = k(1 £ |A|V6), ti(2) = exp(—y:z), ag et dy étant les valeurs initiales de I'ampli-
tude et de la fréquence. Afin d’avoir une propagation stable, A doit étre inférieur a 1/+/6.

Cela signifie que pour une force de filtrage déterminée, cette condition impose une borne
supérieure a la valeur du taux de glissement w}.

Pour calculer la gigue de phase, nous nous placons dans le référentiel ou la fréquence du
point fixe est nulle. Nous obtenons I’évolution de la position temporelle et de la phase du

soliton

o = —d (2.66)

¢, = a+uwio (2.67)
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Tous les paramétres ont une influence sur I’évolution de la phase. Puisqu’amplitude et
fréquence sont couplées par les filtres glissants, elles interviennent dans le ler terme du
second membre de I'équation (2.66). La position temporelle modifie la phase via le second
terme. Pour une distance z donnée, en tenant compte de toutes les contributions des
amplificateurs données par les conditions initiales (2.58)—(2.61), I’évolution des paramétres

(2.66) pour des distances telles que 72z > 1 nous donne finalement I’expression de la gigue

de phase
nNsy F(G
?)ZA

avec

Ay =3al+3a35+6ara+ b7 +b3+2b1 by +1+7%/12

A2 :3&16L3—|—36L2a3+b163+b2b3 (269)

Ay =ad+ b33+ 1w} /12,
et

1 (1 1w 1 3 W'
ay = — +\/7f by = — *‘i‘if
7 \2 67 M 8 2m
/ /
a= L 1_\/wa U BEE S (2.70)
72 \ 2 6 72 V2 8 27

\/T,(l 1>b w}<1+1>
as = | -wy | — — — = —— | —4+—] .
’ 6 7 Y2 N ¥ 2\ m

Le couplage amplitude-fréquence introduit donc une dépendance en 23 de la gigue

de phase. Pour un filtrage fixe (w} = 0), les termes A, et Az sont nuls et A; = k—% +
1+ W—Q Nous retrouvons alors les résultats présentés dans [82]. Comme pour la gigue
temporelle, le filtrage glissant induit une dégradation de la stabilité de la phase. Donc
pour une force de filtrage donné, il existe un compromis entre la réduction du continuum
et I'augmentation de la gigue de phase se produisant lorsque le taux de glissement est
augmenté. L’équation (2.68) n’est valide qu’en présence d’un faible continuum. Dans le
cas contraire, la théorie des perturbations ne prend pas en compte les interactions entre

le soliton et la partie radiative.

2.3.3 Simulations numériques

Nous allons ici vérifier la validité de ’approche perturbative en comparant les résultats
analytiques obtenus et ceux donnés par la méthode de Monte Carlo. Les paramétres du

systéme étudié sont mentionnés dans le tableau 2.4.
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Forme de 'impulsion sech?
Largeur de I'impulsion & mi-hauteur (ps) 10
Dispersion de la fibre DSF (ps/nm.km)  0.25
Longueur de la fibre (km) 45
Aire effective de la fibre (um?) 50

TAB. 2.4 — Valeurs numériques des paramétres du systéme étudié

La figure 2.15 représente l'évolution de l'écart type de la phase en fonction de la
distance pour deux filtres fixes de bande passante 100 GHz (k; = 0.33) et 140 GHz
(ky = 0.16). Nous pouvons observer Iexplosion de la gigue de phase due a la croissance
du continuum autour de 7000 km (respectivement 4500 km) pour le filtre a 140 GHz
(respectivement 100 GHz). Comme prévu, le continuum croit d’autant plus vite que la
bande passante des filtres est petite puisque le gain additionnel pour compenser les pertes

de filtrages est plus élevé.

S 2
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F1G. 2.15 — Ecart type de la phase en fonction de la distance pour des filtres fixzes de bande
100 et 140 GHz. En trait plein les simulations numériques (Monte Carlo), en pointillés
la théorie des perturbations.

La figure 2.16 permet de voir I'influence du taux de glissement pour une série de filtres
a 140 GHz. Les deux courbes correspondent aux taux de glissement suivant : 6 GHz/Mm
Wy = 0.022, A = —0.13] et 12 GHz/Mm [w; = 0.043, A = —0.26]. Le continuum est
supprimé efficacement dans les deux systémes puisque 1’on ne constate plus d’explosion de
la gigue, prédite de maniére satisfaisante par la théorie des perturbations. La différence de

comportement due au taux de glissement s’explique par 'importance relative des différents
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termes de I'équation (2.68). A 6 GHz/Mm, le terme en 2% est prépondérant sur les autres
et impose allure linéaire de I’écart type. En revanche, pour le glissement a 12 GHz/Mm,
c’est le terme en 23 qui impose le comportement sur la méme plage de distance. Dans ce

cas, la gigue de phase est considérablement accrue.
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FiGg. 2.16 — Ecart type de la phase en fonction de la distance pour des filtres de bande
140 GHz et des glissements de 6 et 12 GHz/Mm. En trait plein les simulations numériques
(Monte Carlo), en pointillés la théorie des perturbations.

Nous présentons enfin les paramétres résultant d’un bon compromis entre suppression
du continuum et contréle de la stabilité de la phase sur 10 000 km. Les filtres utilisés ont
une bande de 100 GHz et un taux de glissement de 9 GHz/Mm [w}; = 0.032, A = —0.10].

05|
04} -
03} g

02} S

0.1t =

Ecart type de la phase (rad)
\
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FiGg. 2.17 — Ecart type de la phase en fonction de la distance pour des filtres de bande
100 GHz et un glissement de 9 GHz/Mm. En trait plein les simulations numériques (Monte
Carlo), en pointillés la théorie des perturbations.
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2.4 Mise en évidence expérimentale : effet de I’ASE sur
une transmission WDM utilisant une modulation
de phase

L’évaluation théorique de la gigue de phase est une étape importante dans la prévision
des performances d'un systéme complexe. Dans ce contexte, nous avons pu distinguer
diverses contributions a gigue totale et en donner une interprétation physique. Parmi elles,
la dispersion chromatique est a l'origine d’un couplage phase-fréquence que le dispositif
expérimental suivant se propose de mettre en évidence. Les effets conjugués de I’ASE et de
la dispersion chromatique viennent dégrader les performances d’une transmission WDM
10 Gbit/s utilisant une modulation de phase. Les mesures suivantes ont été réalisées sur
une ligne déployée (figure 2.18) lors d’un programme d’échange avec le Japon (REES) au

sein de la division Lightwave Communications de Mitsubishi.

Diodes Pre DCF
o =1 > @)
A
, Horl ASE

\

E =1

Post DCF

—é_@ —x

MZDI

F1G. 2.18 — Dispositif expérimental en configuration CSRZ-DPSK

Les diodes lasers distribuées de 1542.94 & 1550.92 nm sont espacées de 100 GHz.
Avant leur multiplexage, les canaux pairs et impairs sont polarisés suivant deux axes
orthogonaux de maniére a réduire la diaphotie tant linéaire (taux d’extinction non idéal

au démultiplexage) que non-linéaire (mélange quatre ondes) [100].
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Le signal DPSK est généré par un modulateur de phase auquel on applique la séquence
précodée d'une PRBS23 au débit de 12.4 Gbit/s.
Les modulateurs d’intensité, pilotés par le signal d’horloge (signal sinusoidal d’amplitude
2V, a la fréquence de 6.2 GHz), réalisent la sculpture d’impulsions permettant de générer

CSRZ-DPSK. Dans le cas de NRZ-DPSK, ils sont remplacés par des atténuateurs optiques.

Largeur de 'impulsion & mi-hauteur (ps) 54 ps
Nombre de canaux WDM 11 (5)
Puissance par canal (dBm/canal) 6.1 (9.5)
Débit (Gbit/s) 12.4
Espacement entre canaux (GHz) 100

Ligne (Fibre UltraWavel Ocean Fiber IDF/SLA)
Fibre 1 et 3 (SLA)

Dispersion (ps/nm.km) 20
Longueur (km) 29
Atténuation (dB/km) 0.2
Aire effective (pum?) 106
Fibre 2 (IDF)
Dispersion (ps/nm.km) -44.5
Longueur (km) 28
Atténuation (dB/km) 0.23
Aire effective (um?) 29
Amplificateur
Gain (dB) 20
Puissance de sortie (dBm) 16.5
NF (dB) 4
Fibre (SLA)
Dispersion (ps/nm.km) 20
Longueur (km) 32
Atténuation (dB/km) 0.2
Aire effective (um?) 106
Amplificateur
Gain (dB) 8
Puissance de sortie (dBm) 16.5
NF (dB) 4

TAB. 2.5 — Paramétres de la ligne de transmission

Le brouilleur de polarisation (PSCR, Polarisation Scrambler) réduit les fluctuations du
taux d’erreur binaire dues aux différents pertes et gains dépendant de la polarisation. Une
source d’ASE est introduite & ’émission et a la réception de maniére & ajuster 'OSNR.
Ce dernier est maintenu constant au récepteur. Aprés les 728 km de transmission (les

paramétres de la ligne sont récapitulés dans le tableau 2.5), le signal DPSK est filtré par
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un filtre optique dont la bande passante est 1 nm puis démodulé par un démodulateur
DPSK. Les signaux des ports constructif et destructif sont détectés par les deux photo-

diodes du détecteur équilibré.

La figure 2.19 montre les variations du facteur de qualité Q calculé aprés mesure du
BER en fonction de 'OSNR mesuré a I’émission et normalisé dans toute la suite & une
bande de 0.1 nm. Pour chacun des deux formats de modulation, on fait varier la puissance
en sortie des amplificateurs en changeant le nombre de canaux. Ainsi, les puissances de

6.1 et 9.5 dBm par canal sont obtenues en employant respectivement 11 et 5 canaux.

Dans cette premiére expérience, la pré-compensation est choisie de maniére optimale,
soit —160 ps/nm pour les deux formats, et I'on maintient 'OSNR fixe & la réception
(15.4 dB pour NRZ, 13.1 dB pour CSRZ DPSK). Dans tous les cas, la transmission est
dégradée par I'augmentation du niveau d’ASE. A 6.1 dBm par canal, il n’y a pas de
différence évidente entre NRZ DPSK et CSRZ DPSK. Cependant, 1'accroissement de la
puissance optique a 9.5 dB par canal provoque une chute sensible de Q). Ceci est conforme
aux résultats obtenus en simulation au paragraphe précédent : en favorisant la SPM, la

gigue de phase non-linéaire devient prépondérante et limite alors les performances du

systéme.
NRZ DPSK CSRZ DPSK
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| | |
i " s 16 g ® "y
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5 " + = ] +
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+ 9.5dBm 2r o+ + 9.5dBm||
11 : : : — —
16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34

OSNR@Tx 0.1 nm (dB) OSNR@Tx 0.1 nm (dB)

F1G. 2.19 — Facteur de qualité @) représenté en fonction de ’OSNR mesuré a l’émission
pour NRZ DPSK et CSRZ DPSK. Les puissances mentionnées en légende sont les valeurs
moyennes par canal.
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Fi1G. 2.20  Facteur de qualité ) mesuré en fonction de la valeur de pré-compensation
pour NRZ DPSK et CSR7Z DPSK. Les puissances mentionnées en légende sont les valeurs
moyennes par canal. Pour chacune d’elles, le niveau d’ASFE est réglé de maniére a obtenir

un OSNR (0.1 nm) de 30 et 16 dB.

L’autre facteur influencant le comportement de la gigue de phase au cours de la propa-
gation est 'interaction du chirp et de la dispersion chromatique représentée par le terme en
Pay dans I'équation (2.15). En effet, la combinaison de la SPM et des distorsions (SPM-
GVD, Self Phase Modulation-Group Velocity Dispersion) subies par le signal (cartes de
dispersion non optimales et donc accumulation de la dispersion) influe sur sa forme tem-
porelle. C’est pourquoi nous faisons maintenant varier la valeur de la pré-compensation et
mesurons le facteur de qualité Q. La post-compensation est ajustée de maniére a compen-
ser exactement la dispersion accumulée dans la ligne. Les résultats (figure 2.20) montrent
I'influence de l'effet Gordon-Mollenauer et SPM-GVD sur les performances de la trans-
mission. Dans le cas de NRZ DPSK, la dégradation de Q est trés rapide dés que la valeur
de la pré-compensation n’est plus optimale et cette tolérance est encore moins forte quand
on augmente la puissance par canal. NRZ DSPK est donc trés sensible aux distorsions
induites par la pré-compensation et ce indépendamment du fait que 'OSNR est fort ou
faible. Dans les mémes conditions, CSRZ DPSK montre une bonne tolérance sur une plage
importante de valeurs de pré-compensation. [L’ensemble de ces conclusions sont visibles sur
les différents diagrammes de l'oeil présentés sur la figure 2.21 et mesurés pour un OSNR
de 28 dB. Sur une ligne horizontale, les distorsions sont dues a la SPM-GVD tandis que

sur une verticale, la fermeture de 'oeil est due a la gigue de Gordon-Mollenauer.
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-480ps/nm @TX Ops/nm @TX 480ps/nm @TX
NRZ DPSK (6.1 dBm/canal)
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NRZ DPSK (9.5 dBm/canal)
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-480ps/nm @TX Ops/nm @TX 480ps/nm @TX
CSRZ DPSK (6.1 dBm/canal)
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F1G. 2.21 — Diagrammes de ’oeil des modulations NRZ DPSK et CSRZ DPSK lorsque
Uon fait varier la valeur de la pré-compensation et la puissance moyenne par canal (6.1
et 9.5 dBm). Les traces supérieures représentent l’oeil avant le démodulateur tandis que
les traces inférieures sont prises apres la détection équilibrée.
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Nous avons donc tenté de cerner dans ce chapitre une des principales limitations des
systémes cohérents : la gigue de phase. Les résultats aussi bien théoriques qu’expéri-
mentaux montrent comment celle-ci affecte les performances d’une transmission. A cette
occasion, nous avons pu constater que tous les formats de modulation ne présentent pas
les mémes tolérances a la dispersion comme aux non-linéarités. C’est pourquoi, dans le
prochain chapitre, nous proposons puis caractérisons un format original basé sur les mo-

dulations de phase et duobinaire.






Chapitre 3

La modulation DPSK duobinaire

La conception de nouveaux systémes intégre au fur et & mesure les derniéres inno-
vations techniques en matiére de composants. Si le moindre dB gagné par le facteur de
qualité de la transmission est immédiatement exploité, on constate un certain plafonne-
ment des performances atteintes. Au regard de la maturité dont fait preuve le domaine des
communications radio-fréquences, il semble que celui des communications optiques soit
encore a un stade qui peut largement bénéficier des idées développées et du savoir-faire
acquis en RF. Comment ne pas étre frappé devant 'efficacité et la complexité des codages
employés (40 bit/s/Hz) quand on sait que, commercialement, les systémes optiques n’ex-
ploitent pratiquement que la modulation d’intensité, et encore, sous ses formes les plus
simples 7 C’est pourquoi 'attention et les efforts de la communauté se sont récemment
portés sur des formats de modulation pouvant présenter une alternative sérieuse. C’est
dans ce contexte que s’inscrit ce dernier chapitre puisqu’il fera état de notre premiére ten-
tative de transposer la classe des formats de modulation de phase continue dans le domaine
des télécommunications optiques. Le résultat, appelé modulation DPSK duobinaire, sera

présenté dans son principe avant d’étre étudié expérimentalement.

3.1 Le signal duobinaire

Le but de ce premier paragraphe est de présenter le signal duobinaire dans un contexte
de communications numériques afin de mieux appréhender la problématique qui rend son

utilisation intéressante.

3.1.1 Origine

Problématique de I'Interférence entre Symboles

Un modéle simple d'une chaine de communication en bande de base est représenté sur

la figure suivante.
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Bruit
g(t) c(t) Zg) f(t) Echantillonage
dk—> Modulation | Canal de transmission »P—>»| Démodulation _/T_ yk
r(t) y(t)

Fic. 3.1  Schéma général d’un systéme de communication. g(t), f(t) et c(t) sont les
réponses impulsionnelles des filtres de modulation/démodulation et du canal de transmis-
S10N.

La séquence de données numériques est modulée avant sa propagation dans le canal de
transmission puis démodulée avant d’étre détectée. Aprés échantillonnage, la séquence ob-
tenue est soumise & un organe de décision dont le résultat doit étre aussi fidéle que possible
aux données initiales. En effet, au cours de sa propagation, le signal subit des transfor-
mations de natures déterministes (distortions) mais aussi aléatoires puisqu’il est entaché
de bruit provenant de sources multiples (bruit des amplificateurs et des composants). En
utilisant la description classique des communications numériques [101], la modulation et
le canal de transmission sont modélisés par des filtres de réponses impulsionnelles g() et
¢(t). Le bruit z(t) est une réalisation d’un processus aléatoire sur lequel il est nécessaire
de faire un certain nombre d’hypothéses. Dans la suite, il sera considéré comme additif,
blanc, gaussien et stationnaire centré de densité spectrale de puissance o2. En sortie du

canal, on obtient donc r(t) :
Z di h(t — kT) 4 z(t) avec h(t) = g * c(t), (3.1)

ou * est 'opérateur de convolution. Le récepteur est composé d’un filtre démodulateur de
réponse impulsionnelle f(¢) & déterminer, d'un échantillonneur actionné aux instants kT
et d'un organe de décision concernant la valeur du symbole transmis dj a I'instant k'T. Le

signal démodulé s’écrit sous la forme :
+00 too
)= dihx f(t —kT)+z% f(t) =Y dpa(t — kT) + v(t), (3.2)
k=0 k=0

et donc a I'instant k'T', on peut écrire :

400 1
yr = y(kT) = Zd Thn + Uk = To (dk—l— Z dnxkn)—i—uk (3.3)

n=0 Lo n>0, n#k
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En normalisant, on obtient la forme suivante qui annonce un probléme majeur pour
I'organe de décision :

yp=dp+ Y dp T+ (3.4)
n>0, n#k

En effet, si le second terme de la somme appelé interférence entre symboles (IES) est
important et ceci indépendamment du bruit qui est une autre cause d’erreur, il vient
dramatiquement perturber la décision quant a la nature de di. Le critére de Nyquist
donne une condition sur x(t) ou son spectre X(f) permettant d’annuler cette interférence

entre symbole :

Critére temporel :

IST=0& Y dyxpn=0% (kD)=

n>0, n#k

1 sik=0
0 sik#0

Critere fréquentiel :

+oo m
ISI=0& > X(f+

T) _T (3.6)

m=—0Q0

Si I'on suppose que le canal a une bande passante W, alors on peut distinguer 3 cas :

1 =
T > 2W : Comme » X (f + Z}) est le spectre périodisé de X(f) sans recou-

vrement, le critére de Nyquist ne peut étre en aucun cas vérifié, donc il n’y a pas

moyen d’éviter 'interférence entre symboles

£ x(r+7)

m=—0oQ

nvava

-W

Fréquence f

—i—~
—i=

F1G. 3.2 Représentation de B(f) dans le cas ou f > 2W.
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1
T < 2W : Le recouvrement a lieu et il existe de nombreuses solutions X(f) vérifiant

le critére de Nyquist comme

T $i0 < |f] < 5
X(f) =4 Fu+cos |77 (If| - )]} siSZ<IfI<HE (3.7)
0 si|f] > 52

] ] |
1 ! ! 1

Fréquence f

W %ﬁW wWow

1 1.
T T

F1G. 3.3  Représentation de B(f) dans le cas ot f < 2W.

1 ,
— — =2W : dans ce cas il est clair qu’il n’existe qu'un filtre réalisant le critére.

T

Celui-ci correspond a 'impulsion sinc (%)

Tout ceci veut dire que la plus grande valeur de % pour laquelle une transmission sans
interférence entre symboles est physiquement possible est 2W. Souhaitant pourtant trans-
mettre de I'information a des débits élevés, le compromis qui s’impose naturellement est
d’autoriser de maniére controlée I'interférence entre symboles.

On a vu que le critére de Nyquist s’écrit dans le domaine temporel comme suit :

1 sik=0
2(kT) = (3.8)
0 sik#0

Controler I'TES revient donc & autoriser une autre valeur non nulle pour z (k7). On obtient
alors toute une classe de filtres physiquement réalisables : les filtres duobinaires. Celui

utilisé en télécommunications optiques est :

1 sik=0;1

(kT) = { 0 sinon (39)
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+00
De ce fait, le spectre périodisé ne vérifie plus B(f) = Z X <f + 7;) =T mais :

m=—00

B(f) = io X(f+7;) =T. (14e72m7) (3.10)

m=—o0
En résolvant cette équation, on obtient a la fréquence de Nyquist :

1 - T
We_]ﬁ cos (;}{/) si|f] < W

X(f)= (3.11)

0 sinon.
En calculant la transformée de Fourier inverse, on obtient la forme de I'impulsion duo-

binaire avec laquelle on peut transmettre de 'information & la fréquence de Nyquist en

ayant de l'interférence entre symboles mais de maniére controlée :

x(t) = sinc (2nWt) 4 sinc <27T(Wt - ;)) (3.12)

F1G. 3.4 — Impulsion duobinaire [1,1] et son spectre associé.

Supposons maintenant que I’on émette successivement 2 symboles 1 aux instants 0
et T. Du fait de I'TES controlée par conception du systéme de transmission, on va obtenir
en réception la superposition des 2 impulsions donnant alors un lobe principal d’ampli-
tude 2.



80 CHAPITRE 3. LA MODULATION DPSK DUOBINAIRE

F1G. 3.5 — Impulsions générées successivement auz instants 0 et T et impulsion résultante

s(t).

A D'entrée du modulateur, on a y, = dj + dx_1 + vx. En 'absence de bruit, on peut
déduire par soustraction la valeur de dj; émise et réitérer I’'opération afin d’obtenir le mes-
sage initial. Cependant, une erreur commise sur un échantillon se propage sur le suivant
et ainsi de suite. C’est pourquoi dans la pratique on effectue un précodage différentiel au
niveau de I’émetteur plutot que d’éliminer I'IES par soustraction au récepteur. Le message

précodé p; est obtenu comme suit :

Pr = dp @ pr—1 avec pg = 0, (3.13)

I'opérateur @ désignant I'addition modulo 2. De ce précodage, on déduit la séquence t; a

transmettre.

On peut donc récapituler :

Données émises dy, 1101 ({1]0]1])0]0])1[0]1
Précodage pr = dji, ® pr—1 ofj1|1|lo0]|1|1{O0flO]O]|1|1]|O
Données transmises t;, 11 f1)-rj1y1r)-1f-1)-1(1)1¢-1
Symboles recus By, =ty + tr_1 of2]101012(01(-2-2(101]2]0

Apparait ainsi un signal By a 3 niveaux appelé duobinaire puisque les 3 amplitudes pos-
sibles -2, 0 ou 2 ne codent que 2 états binaires initiaux. En effet, on voit facilement que 2
et -2 correspondent & 1’émission initiale d'un 0 (dy = pr @ pr_1) alors que le 0 code un 1.
A partir du signal recu a I'entrée du démodulateur, on déduit donc que :

1
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Intuitivement, l'intérét d'un tel signal est assez facile a entrevoir. Dans le cas d’'une
trame (0,1,0), le codage duobinaire donnera (-2,0,2), donc globalement une transition
moins abrupte au niveau du filtrage. Dans le domaine de Fourier, cela se traduira par
un spectre moins étendu et donc particuliérement intéressant dans le cadre des limites
imposées par les systémes WDM. C’est ce que ’on se propose de quantifier dans la partie

suivante.

Etude spectrale du signal duobinaire

L’objet de ce paragraphe est de caractériser de maniére plus précise les avantages de

la modulation duobinaire dans le domaine spectral. Soit le signal duobinaire
Tauo(t) =Y _dph(t — kT) . (3.15)
k

généré par le filtrage de la séquence de données binaires (dj ), de moyenne p, et de fonction
d’autocorrélation

Rapm) = 3 Eld; duin] (3.16)

Pour évaluer la qualité de la modulation, on calcule le spectre du signal modulé
o(t) = Re [Zauo(t) . 2701 (3.17)

ou fo(t) est la fréquence de la porteuse. Pour un signal stationnaire au sens large (WSS, Wide
Sense Stationary), il s’agit donc de calculer la fonction d’auto-corrélation R, de gy,
afin d’exprimer son spectre S, (f) par transformation de Fourier, puis de déduire du cal-
cul précédent la densité spectrale de puissance S,(f) du signal modulé en utilisant les

relations suivantes :

1

R.(1) = §Re [Rxduo(T) g2 ho T} (3.18)
1 1
Sx(f) = Z Sxduo(f - fO) + Z S:L‘duo(_f - fO) (319)

Comme développés dans [101], les calculs montrent que, si (dy)x est WSS, z4,0(t) ne lest
pas car R, (t,s)n’est pas fonction de la variable (£ —s). Physiquement, cela se comprend
puisqu’a chaque instant n'T" o1 I’'on génére un nouveau symbole binaire di, on particularise
ce moment ce qui ne peut en aucun cas garantir le fait que R,, (¢, s) soit indépendante
de l'origine des temps, condition nécessaire a sa stationnarité au sens large. Cependant,
si toutes les réalisations prises en compte pour I’évaluation des moments statistiques sont
synchrones (symboles émis tous les kT), on peut remarquer que w4,,(t) est un signal

aléatoire possédant une moyenne et une fonction d’autocorrélation périodiques :
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Rxduo (t7 S) - Rxduo (t + T7 S + T)

E [xduo(t)] = F [xduo(t + T)] (320)

Il est alors qualifié de cyclo-stationnaire ou périodiquement WSS. Sa densité spectrale de

puissance est calculée a partir de sa fonction d’autocorrélation R, (t,t + 7) moyennée

sur une période T :

T/2 00
R, ( T/ R, (t,t+T1)d Z Ry, (m / R*(t) h(t +7)dt, (3.21)

T/2 m=—00

La transformée de Fourier de la relation (3.21) donne I'expression de la densité spectrale

de puissance moyenne de z4,,(t) sous la forme :

A

Sean) = s [ H()P 3, (F) (322)

ou Sy, (f) est la densité spectrale de puissance de la séquence de données binaires. Cette
derniére relation montre comment les caractéristiques spectrales du signal duobinaire
dépendent de I'impulsion h et de la corrélation des données d. Ainsi, pour un filtre

duobinaire de réponse impulsionnelle

1
h(t) = sinc(2nWt) + sinc(2m (Wt — 5)) (3.23)
soit dans le domaine spectral
1 .=
H(f)= W eI COS(ZV{/) rect_w,w (3.24)

on obtient sous I'hypothése d'un bruit blanc gaussien de moyenne nulle et de densité

spectrale de puissance o2 pour la séquence de données

S, (f) = ATo? cos(nfT) , |f| < 21T (3.25)
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Dans les mémes conditions, les modulations NRZ et RZ donnent

Swnz(f) = 02 AT sinc(n T) , | f] < ;T (3.26)

Snz(f) = a2 0? AT sincX(ar fT) , || < 21T (3.27)

et sont représentées figure 3.6. La modulation duobinaire permet donc une compression
spectrale d'un facteur 2 par rapport a NRZ, ce qui en fait un candidat intéressant pour les
communications optiques WDM . En particulier, elle montre une plus grande tolérance a
la dispersion chromatique. De nombreuses expériences font état des progrés significatifs

réalisés pour des transmissions WDM denses et longues [102-105].
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F1G. 3.6  Densités spectrales de puissances des modulations NRZ (trait gras), RZ (poin-
tillés) et duobinaire (trait plein).
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3.1.2 Filtres duobinaires : simulations

D’un point de vue pratique, il existe plusieurs techniques de production d’un signal
duobinaire électrique. Si I’étape de précodage est identique dans tous les dispositifs, il n’en
est pas de méme pour celle de filtrage car plusieurs choix sont possibles pour approcher
le filtre duobinaire idéal. En effet, ce dernier ayant une fonction de transfert en cosinus,
il ne montre pas de coupure trés marquée et est donc relativement simple a réaliser. La
figure 3.7 montre ainsi les deux méthodes de génération du signal duobinaire électrique.
Elles ne différent que dans la réalisation des 3 niveaux logiques (0,1,2) puisque a) les
réalise grace a un codeur suivi d’un filtre passe-bas de fréquence de coupure a B/2 (Delay
and Add Filter pour retard/sommation puis filtrage) alors que b) n’utilise qu'un filtre

mais plus étroit.

O, L= (0,1,2)

Dl
o

Précodage Delay & Add  Filtrage (B/2)

b) XOR

(0,1)T:)D E (0,1,2)

Précodage Filtrage (B/4)

F1G. 3.7 — Techniques de génération du signal duobinaire électrique : a) méthode dite de

Delay and Add Filter, b) méthode de filtrage.

Les résultats de simulations présentés figure 3.8 montrent 'influence du type de filtre
sur la forme temporelle du signal duobinaire généré a partir de la séquence de données
précodée. On remarque que, si les différents signaux prennent exactement la méme valeur
aux instants d’échantillonnage, leurs évolutions sont légérement différentes. Le filtre de
Bessel utilisé dans les expériences présentées ci-aprés produit des variations d’amplitude
plus grandes que le filtre idéal particuliérement visible sur la séquence 1-1 du 4°™ temps
bit. En pratique, nous serons donc conduis a optimiser les différents paramétres pour

maximiser ’ouverture de 'oeil.
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a) Données binaires
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Fi1G. 3.8 — Filtre idéal (trait gras), Butterworth (trait plein), "Delay and add + filter"”
(trait gras pointillé), Bessel expérimental (trait plein pointillé).
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Fi1G. 3.9 — Diagrammes de Bode en amplitude des différents filtres duobinaires. Filtre
idéal (trait gras), Butterworth (trait plein), "Delay and add + filter" (trait gras pointillé),
Bessel expérimental (trait plein pointillé).
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3.2 Reéalisation de la modulation DPSK duobinaire

Dans cette partie, nous proposons un format de modulation appelé DPSK duobi-
naire. Avant une étude plus détaillée au débit standard des communications optiques de

10 Gbit/s, sa réalisation expérimentale est démontrée a 2 Gbit/s [106].

3.2.1 Principe de codage

Dans un contexte de modulation d’intensité, la modulation duobinaire s’est révélée
étre un format de choix. Grace a une occupation spectrale réduite (figure 3.6), elle montre
une meilleure tolérance a la dispersion chromatique que ses homologues RZ et NRZ [102].
Cet avantage peut étre exploité

— sur des réseaux métropolitains pour des liens de plus de 40 km de SMF sans com-
pensation de dispersion.

— sur des liens WDM longues distances dans lesquels la dispersion résiduelle accumulée
par les canaux subissant la pente de la dispersion n’est alors plus nécessairement
controlée.

Outre l'intérét suscité par des formats montrant une grande efficacité spectrale [41,107],
les derniéres années ont vu l'intérét pour la modulation de phase renaitre de maniére
spectaculaire 39,40, 108|. Pourtant développés dans les années 1980 pour améliorer les
performances en termes de rapport signal sur bruit a la réception, les systémes cohérents
— qui utilisent la phase optique pour coder I'information — ont longtemps été occul-
tés par 'avenement en 1990 des amplificateurs optiques dont 'utilisation avant détection
permet d’augmenter la puissance du signal par rapport au bruit de la photodiode. Ce-
pendant, la modulation de phase posséde des avantages remarquables sur la modulation
d’intensité dans des systémes WDM : une meilleure résistance aux effets non-linéaires
dus au canal de transmission, une plus grande tolérance au filtrage ainsi qu’un gain de
3 dB en sensibilité a la réception avec l'utilisation d'une détection équilibrée. Dans ce
contexte, les signaux OOK ont pourtant toujours été utilisés comme signaux modulants.
Ces derniers introduisent des transitions temporelles abruptes qui se traduisent dans le
domaine fréquentiel par la présence de lobes secondaires limitant l'efficacité spectrale de
la modulation. Dans le domaine des radios-fréquences, les formats de modulation de phase
continue CPM (Continuous Phase Modulation) ont déja fait leurs preuves en montrant
un meilleur comportement face & ce probléme [109]. Nous présentons donc ici la pre-
miére implémentation en optique d’un format CPM a réponse partielle utilisant un signal

modulant duobinaire.
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Le tableau 3.1 montre un exemple pratique de modulation DSPK duobinaire. Comme
tout format basé sur une modulation différentielle de la phase, la séquence de données
Sdonnees | k] doit étre précodée. Cette opération logique ou-exclusif (zor) donne une premiére
séquence précodée

P [k] = Sdonnées [k] D 1 [k? — 1]

Comme le signal duobinaire est généré de la méme maniére que pour une modulation en
intensité, un second précodage est nécessaire. La séquence po[k| alors obtenue est soumise

5me ordre de fréquence de coupure 0,28 x R oil R est

a un filtre de Bessel passe-bas du
le débit de la transmission. Les données binaires précodées ps[k| sont donc transformées
en signal duobinaire sg,,[k] & 3 niveaux de la méme maniére que dans [102] : sgu.[k] =
polk] + p2[k — 1]. D’un point de vu codage de I'information, si ’on passe de 2 a 3 niveaux,
on peut remarquer que la transformation qui associe les séquences p; [k] et Sduo[k‘] est
surjective puisque chaque 1 de p[k] est associé a un 1 de sg4,,]k], chaque 0 indifferemment
a 0 ou 2 selon la mémoire introduite par le filtrage. Ainsi les niveaux duobinaires 0 et 2
codent pour le méme bit d’information initial, I'avantage étant la possibilité d’avoir des
transitions (0-1-2) moins abruptes que les transitions binaires (0-1-0), ce qui supprime les
lobes secondaires. Quand le signal duobinaire d’amplitude 2V est appliqué au modulateur
de phase, la phase optique varie continiment entre les valeurs 0, 7 et 2. Comme pour son
homologue en intensité, les niveaux logiques ne sont bien définis qu’au centre du temps

bit, de larges oscillations se produisant entre deux instants d’échantillonnages successifs.

Permettre ces oscillations est a l'origine méme de 1'occupation spectrale réduite de ce

format.
| Données : Sdonnces || | x[x[[1]1]1]o]1]1]
Précodages différentiels
DPSK D1 []f] = Sdonnées [k] D p1 [k - 1]
p1[k] x|O0ff1]0f1]1]0]|1
Duobinaire polk] = p1[k] ® palk — 1]
polk] Ojojf1r1jof1|1]0

Signal duobinaire modulant
Sduo[k] =P2 [k] +p2[k - 1]

Sauol K] ojofr)1211(112]1
MZDI
Bras constructif
s¢ ailk] of1i(fojlojof1]10]0
Bras destructif
s ailk] 1{off1]|1]|1]{0]|1]|1

TAB. 3.1 — La modulation DPSK duobinaire par I'exemple
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Comme la photodétection n’est pas sensible a la phase, la démodulation se fait avec un
interférométre de Mach-Zenhder déséquilibré (MZDI). Le retard introduit correspond au
temps bit T ce qui permet de faire une interférence entre 2 bits successifs. Le démodulateur
effectue un Tor (respectivement zor) a son port constructif (respectivement destructif).
Du fait de la propriété existant entre les séquences pi[k] et sgu[k|, du précodage ou-
exclusif p;[k] des données Sqonnees [£], il est clair qu’en supprimant les 2 premiers bits de la
séquence en sortie de MZDI dus aux 2 précodages, on récupére m (respectivement

Sdonnées |K]) au port constructif (respectivement destructif) du MZDI.

3.2.2 Caractérisation expérimentale du filtre duobinaire

Les filtres duobinaires expérimentaux utilisés dans la suite sont des filtres Picosecond
Pulse Labs de Bessel passe-bas du 5°™¢ ordre avec une fréquence de coupure a -3 dB valant
542 MHz (respectivement 2.69 GHz) selon que le débit de la transmission est 2 Gbit/s
(respectivement 10 Gbit/s). Leurs caractéristiques fréquentielles sont mesurées a 'aide

d’un analyseur vectoriel de réseau et présentées figure 3.10.

Filtre duobinaire (2 GHz)

0 T 0
-10 5
8 20} 3
° 10 2
3 o 2
= 15 @
g ol =
<
50l 20
-60 4 5 L | 25
0 2 4 6 8 10
Fréquence (GHz)
Filtre duobinaire (10 GHz)
0 T 0
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F1G. 3.10 — Diagrammes de Bode des filtres duobinaires a 2 Gbit/s et 10 Gbit/s.
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3.2.3 Dispositif expérimental : vérification & 2 Gbit/s avec un
démodulateur fibré

Aprés avoir expliqué le principe de la modulation/démodulation DPSK duobinaire,
nous rendons compte de sa premiére réalisation a 2 Gbit/s, débit alors imposé par le BERT
(Anritsu MP1632). Nous effectuons par la méme occasion une comparaison avec NRZ
DPSK afin de vérifier les tendances obtenues en simulation pour le spectre optique. Le
dispositif expérimental issu de la méthode de codage précédemment décrite est récapitulé
a la figure 3.11. La sortie d'une source laser continue est modulée par un modulateur de
phase 10 Gbit /s ayant un V. de 5,8V Le train de données qui lui est appliqué au débit de
2 Gbit /s est, soit d’amplitude V; pour la modulation DPSK, soit 2V, pour la modulation
DPSK duobinaire.

DPSK
PRBS 7
f\_/ BER [ précodage > Balayage

vy Fabry-Perot  Spectre

N \ I

Oscilloscope

Lo ] >

PRBS 7 Diagramme de I'oeil
2\
Diode
¥ J
= A= J
MZDI Oscilloscope
DPSK duobinaire

F1G. 3.11 — Dispositif expérimental utilisé pour générer les modulations DPSK et DPSK
duobinaire.

Le démodulateur fibré est fabriqué a partir de 2 coupleurs placés dans une enceinte
isotherme (figure 3.12). Pour cette série de mesures, la phase est controlée a I'aide de deux
parametres :

— Comme dans la version commercialisée du démodulateur DPSK a 10 Gbit/s, I'un
des bras est placé entre deux plaques conductrices de chaleur (1) et régulées en
température (2) par un pelletier.

La température du bras régulée, on peut ajuster la longueur d’onde de la diode
laser Tunics+ sur laquelle le controle de la longueur d’onde au picométre permet de
changer la condition d’interférence.
Une fois réglé, le systéme est suffisamment stable pour faire des mesures significatives.
La dérive est plus rapide pour la modulation duobinaire (environ 90 min) que pour NRZ-
DPSK (plus de 2h).
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Fi1a. 3.12  Démodulateur DPSK fibreé.

Données binaires précodées: p(t)

0 1 2 3 4 5 6 7

Signal duobinaire : s (t)

duo

LT T

0 1 2 3 4 5 6 7

MZDI: - port constructif : s (t)

mzdi

T T T T T T

mzdi

d
- port destructif : s (t)

F1G. 3.13 — Signaux en divers points du dispositif. Pointillés gras : simulations avec le filtre
duobinaire expérimental, pointillés normal : simulations avec le filtre duobinaire idéal, trait
plein : traces expérimentales.
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La figure 3.13 montre signaux électriques et optiques en différents points du systéme
pour la séquence de données du tableau 3.1. Les traits pleins correspondent aux traces ex-
périmentales tandis que les courbes en pointillés représentent les résultats de simulations
obtenus avec le filtre duobinaire expérimental (gras) et idéal (transparent). A cette occa-
sion, on peut voir comment les imperfections du démodulateur viennent modifier la forme
des signaux finalement obtenus apres détection directe, méme si les valeurs logiques aux
instants d’échantillonnage sont les mémes. Comme pour une modulation DPSK conven-
tionnelle, une détection équilibrée peut étre utilisée pour augmenter la sensibilité de 3 dB.
Elle sera implémentée dans la série de caractérisation a 10 Gbit/s.

La figure 3.14 montre les diagrammes de 'oeil obtenus a la sortie du port constructif
du MZDI en simulation comme en mesures réelles. Les larges oscillations entre les ins-
tants d’échantillonnage sont clairement observées pour le cas duobinaire contrairement au
cas DPSK ot les transitions entre deux bits successifs sont brusques. Ceci s’explique par
I'utilisation d’'un modulateur de phase ayant une bande passante finie ne produisant donc
pas exactement des sauts de phase de m comme le ferait un modulateur d’intensité [108|.
L’asymétrie observée au niveau logique 0 du DPSK duobinaire n’est pas apparente au
niveau de la simulation, elle est donc due aux différentes imperfections du dispositif ex-

périmental.

DPSK duobinaire

NV \ w0
\ N/ / \\\'\'\',' %;{{7

W

W7
\\\\%g/

W

F1G. 3.14  Diagrammes de l’oeil mesurés/simulés en sortie du port constructif du démo-
dulateur pour les modulations DPSK et DPSK duobinaire.
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3.2.4 Spectre optique et sensibilité : mesures et comparaison avec
NRZ-DPSK

Une technique de balayage utilisant un interférométre de Fabry-Pérot permet de me-
surer les spectres optiques a I’émission. Les résultats expérimentaux sont présentés fi-

gure 3.15 relativement & une fréquence normalisée par le débit de la transmission.
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F1G. 3.15 — Spectres optiques mesurés/simulés des modulations DPSK et DPSK duobi-
naire.

Les spectres simulés sont calculés a partir d’une séquence pseudo-aléatoire de longueur
27 — 1 bits (PRBS, Pseudo Random Bit Sequence). On observe clairement la supériorité
du DPSK duobinaire sur son homologue conventionnel en terme d’occupation de bande.
Bien que les lobes centraux soient de largeurs similaires, le spectre du DPSK duobinaire
ne montre pas de lobes secondaires, ce qui nous permet d’anticiper une meilleure tolérance
au filtrage. En effet, dans un systéme WDM, le signal optique est généralement pré-filtré

avant transmission par un phasar (AWG, Arrayed Waveguide Grating).
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L’information contenue dans le lobe principal étant plus importante dans le cas de
la modulation DPSK duobinaire, le signal sera moins dégradé aprés filtrage que pour le
DPSK. D’autre part, si aucun pré-filtrage n’est utilisé, cette meilleure occupation spectrale
(réduction d’un facteur 2 si I'on utilise le critére de bande & 20 dB) résulte habituellement
en une meilleure tolérance a la dispersion.

Enfin, en insérant un atténuateur optique variable entre émetteur et détecteur d’er-
reur, nous avons mesuré la sensibilité des deux formats, soit le taux d’erreur binaire en
fonction de la puissance optique a la réception pour laquelle un filtre électrique passe-bas
de fréquence de coupure 2.6 GHz a été utilisé. En régime de bruit thermique, les résultats
de la figure 3.16 montrent une perte de sensibilité de 3.5 dB pour le DPSK duobinaire.
Cette perte est attribuée a la fermeture de 'oeil due aux oscillations entre les instants
d’échantillonnage mais aussi aux imperfections du MZDI et du filtre duobinaire. Dans un
contexte de modulation d’intensité, une telle perte avait déja été mentionnée et évaluée
autour de 3 dB dans la comparaison des modulations PSBT (§1.3.1) et NRZ [110].

+ DPSK duobinaire
B DPSK

-log(BER)

10 L L L L L L L L
=24  -23 -22 -21 -20 -19 -18 -17 -16 -15

Puissance optique (dBm)

F1G. 3.16 — Courbes de sensibilité des modulations DPSK et DPSK duobinaire en direct.
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3.3 Le DPSK Duobinaire dans la jungle des formats de
modulation : étude d’une transmission & 10 Gbit/s

Dans le paragraphe précédent, nous avons présenté l'implémentation optique d'un
format de modulation de phase continue, DPSK duobinaire, qui réduit de maniére sub-
stantielle I'occupation spectrale en comparaison d’un format DPSK classique. L’objet de
cette partie est donc de vérifier les propriétés supposées de la modulation duobinaire dans

une transmission a 10 Gbit/s utilisant une boucle a recirculation.

3.3.1 Spectre optique

A ce débit, les spectres optiques ne sont plus mesurés comme précédemment par une
technique utilisant un interférométre de Fabry-Pérot (§3.2.4), mais directement a I'ana-
lyseur de spectre (APEX AP2040A) a une résolution de 100 MHz. La modulation DPSK
est générée par les deux méthodes décrites a la figure 1.25. Si 'on note des différences
entre les deux spectres DPSK, cela ne vient en aucune facon changer les conclusions que
I'on avait tirées a 2 Gbit/s quant & 'occupation spectrale réduite du DPSK duobinaire :

les lobes secondaires sont supprimés.

10 =+

RZ-DPSK (MP)

20 -

Spectre optique (dB)

Duo-DPSK

4 3 2 10 1 2 3 4
Fréquence normalisée (bit rate)

F1G. 3.17  Spectres optiques mesurés des modulations DPSK (MP : modulateur de phase,
MZM : modulateur de Mach-Zenhder) et DPSK duobinaire.
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3.3.2 Résistance a la transmission : dispersion/non-linéarité

Tolérance a la dispersion : Les résultats de simulations et les mesures préliminaires
associées a 2 Gbit /s (figure 3.15) montrent 'occupation spectrale réduite de la modulation
DPSK duobinaire comparée a celle de son homologue NRZ-DPSK. Un tel comportement
spectral est synonyme d’'une meilleure tolérance a la dispersion, ce qui semble étre confirmé
par les simulations numériques pour un débit de 10 Gbit/s (figure 3.18). Si l'oeil DPSK
est initialement plus ouvert, la tendance s’inverse largement en faveur de la modulation

DPSK duobinaire aprés 40 km de propagation dans la SMF.

Fi1G. 3.18  Tolérance a la dispersion (simulations numériques).

Le dispositif expérimental de la figure 3.19 a été réalisé pour mesurer la dégradation
du diagramme de 'oeil au cours de la propagation dans les deux bobines de SMF. I.’ac-
quisition d’un testeur de taux d’erreur binaire & 10 Gbit/s, d’'un démodulateur DPSK et
d’un détecteur équilibré large bande nous a permis de nous placer dans des conditions
similaires aux lignes de transmission déployées dans lesquelles les effets comme la disper-
sion deviennent rapidement observables. En effet, le tableau 1.2 montre qu’a 2 Gbit/s, s’il
nous a été bien entendu possible de vérifier le principe de la modulation/démodulation
DPSK duobinaire, nous n’aurions pas observé le méme impact de la dispersion sur une dis-
tance aussi courte. A 10 Gbit/s, les déformations temporelles des signaux DPSK et DPSK

duobinaire sont observées successivement a 0, 20 et 40 km et représentées figure 3.20.
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simulations. Bien que pour des raisons d’échelle il ne soit pas flagrant que 1'oeil DPSK duo-
binaire soit vraiment plus ouvert a 40 km, le calcul de sa fermeture telle qu’elle est définie
au chapitre 1 (équation (1.47)) nous permet de quantifier cette tolérance a la dispersion.
Les résultats, figure 3.21, montrent I'inversion de la tendance initiale pour que finale-
ment 'ouverture du DPSK duobinaire soit environ 1.2 dB plus grande que son homologue
DPSK aprés 40 km de propagation. Ce gain présente un intérét non négligeable puisqu’il
peut étre mis immédiatement & profit dans 'optimisation d’une ligne de transmission. Ce

format permet, a performances égales, d’augmenter la distance entre amplificateurs et de

[

PRBS 7 SMF SMF
4 Keopsys (18dBm)

ZS Modulation

20 km
Tunics+
1550 nm ! ! !
Démodulation
Oscilloscope
CSA 8000
Fi1G. 3.19 — Tolérance a la dispersion.
a)
20 km 40 km
b)

F1G. 3.20 — Tolérance a la dispersion : a) NRZ-DPSK b) DPSK duobinaire.

Les conclusions que 1'on peut maintenant tirer de ces mesures sont en accord avec les

réduire les cotits.
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Fermeture de I'oeil (dB)

0 2l0 40
Distance (km)

F1G. 3.21 — Fermeture de [’oeil (dB) en fonction de la distance de SMF parcourue pour
les formats NRZ-DPSK et DPSK duobinaire.

Tolérance a la non-linéarité :

L’idée est de dégrader 'OSNR a I’émission en introduisant artificiellement du bruit
puis de mesurer son impact sur les performances aprés transmission. Aprés plusieurs essais,
nous avons retenu le dispositif expérimental qui exacerbait le plus les effets non-linéaires
(figure 3.22) :

— La propagation s’effectue d’abord dans 1 km de fibre hautement non-linéaire (HNLF,
Highly NonLinear Fiber, v = 13W'km~1, Azp = 1550 nm) puis dans 20 km de
DSF (y =2W~'km™, A\zp = 1553 nm).

— Afin de comparer équitablement tous les formats de modulation générés, la puissance
moyenne injectée dans la ligne Pj,(moy) quand la source ASE est au préalable
coupée est de 10.4 dBm. Dans ces conditions, nous relevons la puissance créte du
spectre mesuré a une résolution de 0.07 nm puis normalisé & 0.1 nm. Dans la suite,
les gains des deux amplificateurs en ligne sont ajustés de maniére a ce que cette
valeur reste constante. Si I'on ne prend pas plus de précautions que cela, ’'ASE
injecté au signal vient rapidement saturer les amplificateurs et provoque une chute
du gain. Le signal étant moins amplifié, on n’observe alors plus la méme quantité

d’effet non-linéaire.
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OSNR

_l_\_l BER %

HNLF DSF
e w0 O J
Modulation > [Z]- > Démodulation
—:U”—.—b—.—_—“ T T T q
Tunics+ -ﬂ Keopsys (30dBm) _
1550 nm '

Keopsys (18dBm) (moy)

Oscilloscope
CSA 8000

Fia. 3.22 — Tolérance a la non-linéarité.

Pour mesurer la résistance des différents formats de modulation aprés transmission et
démodulation, la mesure absolue reste le taux d’erreur binaire. Cependant, deux difficultés
expérimentales nous ont contraints d’adopter la mesure du facteur de qualité Q comme
critére de performance. Tout d’abord, notre BERT (Yokogawa) n’a jamais pu synchroniser
a 10 Gb/s les séquences de données émises et regues pour la modulation DPSK duobinaire
et ce méme sans propagation. Ce probléme ne nous a pas trop surpris puisqu’au débit
de 2 Gb/s, le BERT (Anritsu MP1632A) ne synchronise pas en mode automatique. Seul
un réglage manuel (phase et seuil de décision) permettait de faire une mesure correcte.
Lorsque I’on représente les courbes de niveau du BER en fonction du seuil de décision et
de la phase (figure 3.23), on s’apercoit que la modulation DPSK duobinaire requiert un
soin particulier étant donné la plus faible plage de paramétres autorisée pour atteindre

un certain BER.

DPSK DPSK duobinaire
01224 3]~ 0.068+
S | — BER=107| S ]
=~ - - BER=10°| =
0.090 - ! 0.042
IS i __BER=10®] § ]
(2] (2]
‘5 0.058- ‘G 00164
o 0026- o -0.0104
© - o -
T 0006 NS - = -0.036
O] - 8 -
9D 038 T T T T T T T T T 1 -0.062 T T T T T T T T T 1
-548 -490 -432 -374 -316 -258 -200 -142 -84 -26 32 300 -268 -236 -204 -172 -140 -108 -76 -44 -12 20
Phase (ps) Phase (ps)

FiG. 3.23 — Courbes de niveau du taux d’erreur binaire en fonction du seuil de décision
et de la phase.
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Le BERT 10 Gbit/s ne permettant aucun réglage manuel, nous ne pouvions donc
faire la mesure du BER pour le seul format de modulation qui nécessitait d’étre comparé
aux autres. Enfin, suite a un probléme, nous n’avons plus disposé du détecteur équilibré
pour mesurer le taux d’erreur. C’est pourquoi nous avons opté pour la mesure du facteur
de qualité Q défini chapitre 1 (relation (1.48)). Pour chaque format de modulation, les
moyennes (1, fio) et variances (o1, o) sont mesurées a partir du diagramme de 1'oeil
sur une fenétre temporelle de 20 ps a 'aide de la fonction histogramme du CSA8000. Les
facteurs de qualité linéaires ainsi calculés au fur et a mesure que ’on dégrade ’OSNR sont
tracés (figure 3.24) selon le type de modulation. Sous les hypothéses IMDD classiques et
d’une statistique de bruit gaussienne, le BER est relié au facteur de qualité linéaire Q

par :

BER(Q) = ;erfc(%) ou erfe(x) = \/27_r /:oo e da. (3.28)

Cette relation n’est donc pas strictement valable pour les formats DPSK mais donne une
idée grossiére des taux d’erreur atteints. Un BER de 10~ est alors obtenu pour un facteur
de qualité QQ de 6 si bien que la majorité des mesures prises se situe a des BER beaucoup
plus faibles et non entre 1072 et 107°. Sans pour autant véritablement étre dans des
conditions réalistes de transmission, le dispositif expérimental mis en place nous permet
de mettre en évidence des tendances quant a la résistance aux effets non-linéaires plus

qu’une véritable caractérisation.

30 T T T T T 1

RZ "k CSRZ-DPSK

251

20} ] of
NRZ-DPSK

Duobinaire
5k
5F J

. . . . L 3 . L . L R L
45 40 35 30 25 20 15 50 45 40 35 30 25 20 15

OSNR (dB/0.1 nm) OSNR (dB/0.1 nm)

Fia. 3.24  Tolérance a la non-linéarité.

Pour la modulation d’intensité, les tendances qui se dégagent des relevés expérimen-
taux semblent étre en accord avec ce que I'on trouve dans la littérature. Les formats R7Z
montrent une meilleure tolérance que NRZ ou duobinaire bien qu’a priori leur niveau

de SPM soit plus important, puisqu’a puissance moyenne égale, leur puissance créte est



100 CHAPITRE 3. LA MODULATION DPSK DUOBINAIRE

plus élevée que les formats NRZ [111|. Cependant, le signal RZ est constitué d’un train
d’impulsions dont la forme est indépendante de la séquence de données émise, ce qui la
rend robuste aux distorsions dues a la SPM contrairement au signal NRZ correspondant.
Dans le cas de CSRZ, il a été montré [112,113| que la non-linéarité est principalement
due au mélange quatre ondes intra-canal (IFWM, Intra Four Wave Mizing) |114]. En ce
qui concerne la modulation de phase, la tendance semble étre la méme, bien que les écarts

entre valeurs de QQ soient beaucoup plus faibles sauf pour le DPSK duobinaire.

3.3.3 Sensibilité

De méme maniére qu’au paragraphe 3.2.4, nous avons réitéré les mesures de sensibi-
lité sur divers formats de modulation. Mis a part le débit, le seul changement dans le
dispositif expérimental vient du fait que seuls les facteurs de qualité linéaires () sont me-
surés. Le signal n’est pas filtré dans le domaine électrique comme il I’était précédemment
avant d’étre soumis au détecteur d’erreur. Les résultats de la figure 3.25 montrent les

différents comportements observés en régime de bruit thermique. Pour avoir en téte un

10° = CSRZ
a) b)
. + NRZ
10° * RZ
Y .-
10
(1]
m
10°
10'
0
16 14 12 10 8 - -4 -16 14 12 -10 -8 6 4
R,(dBm) R,(dBm)
20
RZ-DPSK
C) d) NRZ-DPSK
p ,
15 CSRZ-DPSK 10° b
DPSK duobinaire
NRZ-DPSK
10"
10 m
Q w 10
5 / m
DPSK duobinaire 8
10
0 16°
RZ-DPSK CSRZ-DPSK
5 10'
14 12 10 -8 6 4 -2 0 2 4 -14 -12 -10 -8 -6 -4 -2
Rn(dBm) P,(dBm)

F1G. 3.25 — Sensibilité : a)-b) modulation d’intensité (NRZ, RZ, CSRZ et duobinaire),
c¢)-d) modulation de phase (NRZ-DPSK, RZ-DPSK, CSRZ-DPSK et DPSK duobinaire).

ordre de grandeur des BER, on utilise la relation BER-Q (3.28) avec les mémes précau-

tions qu’auparavant. On peut constater en général la plus grande sensibilité des formats
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RZ sur leurs homologues NRZ puisqu’a puissance moyenne égale, leur puissance créte est
plus élevée [115-117]. Cet avantage peut alors étre mis a profit en diminuant la puissance
moyenne transmise ou en augmentant la distance de propagation pour un méme taux d’er-
reur a la réception [118]. Cette différence semble moins grande pour une modulation de
phase. En ce qui concerne la modulation DPSK duobinaire, 1’écart ici observé avec NRZ-
DPSK est bien plus élevé qu’'a 2 Gb/s. Outre un oeil un peu plus fermé a 10 Gb/s

ce qui tend certainement & baisser la valeur de Q — nous devons rester prudent dans
nos conclusions et se rappeler qu’elles sont sujettes a la validité de la relation BER-Q),
qui n’est pas valable pour la modulation DPSK duobinaire et qui est plus que discutable
pour DPSK.

3.3.4 Boucle A recirculation

Dans cette partie, nous étudions le comportement de la modulation DPSK duobinaire
dans une transmission plus proche de la réalité dans le sens ou tous les effets précé-
demment cités (dispersion, non-linéarité, bruit d’émission spontanée des amplificateurs
optiques) vont interagir en méme temps sur des distances plus grandes. Une fois décrit
le dispositif expérimental, nous présenterons les résultats obtenus pour les divers formats

de modulation générés.

Boucle a recirculation : principe

Comme en laboratoire nous ne disposons pas suffisamment de fibre pour couvrir de
grandes distances, nous avons mis en oeuvre une boucle & recirculation [40, 119]. En
controlant le passage de la lumiére dans celle-ci pendant une durée déterminée, nous
simulons une propagation sur une distance totale de N x L km ou N est le nombre de

tours effectués dans la boucle et L sa longueur.

Le dispositif expérimental (figure 3.26) est divisé en 3 parties bien distinctes :

la génération/modulation des données. Dans la suite, nous nous sommes restreint
aux formats NRZ (le plus répandu), RZ (la premiére alternative commerciale au

premier), DPSK (le premier format utilisant une modulation de phase) et bien sir
Duo-DPSK.

la boucle a recirculation pour laquelle on utilise un coupleur équilibré comme entrée
et sortie. Elle se constitue d’une bobine de 20 km de SMF, d’une bobine de 4 km
de DCF pour compenser la dispersion et d’un amplificateur optique suivi d'un filtre
optique accordable (0.25 nm).

Comme les données sont émises en permanence, le remplissage de la boucle est

controlé par un premier commutateur acousto-optique (AO d’émission). Le second,
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Tel

placé dans la boucle, permet le nettoyage de son contenu avant l'initialisation d’un

nouveau cycle (AO de vidage).

la démodulation/détection des données. Le signal issu de chaque tour de boucle
est démodulé pour étre ensuite analysé. Aprés détection, la discrimination entre les
différents tours se fait de maniére temporelle. Le générateur de fonctions, synchronisé
par la commande des acousto-optiques, pilote le gated trigger de 1’oscilloscope, nous
permettant d’obtenir le diagramme de 1'oeil d'un tour déterminé. La porte que
I'on applique rend actif ou inactif la fonction de déclenchement de 1’oscilloscope
(Infiniium 86100B) et correspond donc a la fenétre temporelle d’observation du
signal optique.

La figure 3.27 présente plusieurs captures d’écran de 1’oscilloscope de controle de la
boucle. Les deux premiéres images sont produites alors que le gain de 'amplificateur
de la boucle ne compense pas exactement ses pertes. La succession des rectangles
d’amplitudes décroissantes (voie X) représente donc la puissance détectée lors des
différents tours entre deux émissions.

Le réglage du retard de la porte (voie Y) permet la sélection d’un tour particulier,
le 2™ et 57 dans le cas des figures 3.27 a et 3.27 b. Cette derniére montre aussi
que l'équivalence entre une ligne déployée et une boucle a recirculation n’est pas
totale. En effet, les fluctuations de gain de 'amplificateur optique se produisent sur
une échelle de temps comparable a celui d'un tour de propagation (116.9 us).
C’est pourquoi il est impératif de remplir la boucle au maximum sans quoi des
phénoménes d’oscillations de gain apparaissent. En optimisant les réglages et en
compensant exactement les pertes, on obtient un réglage optimal de la boucle (figure

3.27 ¢).
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Fia. 3.27 — Controle de la boucle a recirculation.
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Fi1G. 3.26 — Boucle a recirculation.

Réalisation pratique de la boucle a recirculation

Nous présentons ici 'aspect réel de I'expérience telle qu’elle a été conduite au labo-
ratoire. Les photographies 3.28-3.30 correspondent au cas particulier d'une modulation
RZ-DPSK dont on étudie les performances aprés transmission dans notre boucle a recir-

culation.

0
odulation des données

F1G. 3.28 — Vue générale du dispositif expérimental.
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— 1 Testeur du taux d’erreur binaire Yokogawa (10 Gbit/s)
— 2 Amplificateurs RF SHF (gain 18 dB, bande a 3 dB de 26 GHz) des données et de

I’horloge du sculpteur d’impulsion

3 et 4 sont respectivement les modulateurs de phase (données) et d’intensité (sculp-
ture d’impulsion)

5 Synthétiseur dont la sortie & 10 GHz fixe I'horloge du BER (10G external clock
in) et pilote le modulateur d’intensité pour la sculpture d’impulsion

— 6 Source laser continue accordable (Tunics+, A = 1550 nm)

— 7 8 Booster Keopsys associé a un filtre optique (Dicon 3 nm) pour diminuer le bruit
d’émission spontanée injecté dans la boucle

— 9 Alimentation des amplificateurs RF (bas) et bias du modulateur d’intensité (haut)

F1G. 3.29 — Détails du dispositif expérimental, la boucle a recirculation.

10-11 commutateurs acousto-optiques d’émission et de vidage

— 12 Coupleur équilibré d’entrée/sortie de la boucle a recirculation

— 13-15 Amplificateur optique de la boucle associé a son filtre optique (JDS Uniphase
0.25 nm)

— 14 Bobine de SMF et son module de compensation DCF

— 16 Détecteur de controle de la boucle, visualisation des signaux sur 1’oscilloscope 20

— 17 Drivers des acousto-optiques dont la commande est réalisée par le générateur de
retard 18

— 19 Générateur de fonctions en mode pulse (burst mode, synchronisé sur la commande
des acousto-optiques) pilotant le gated trigger de I'oscilloscope
21 Controle en température du démodulateur DPSK (haut) et ajustement de la
phase (bas)

— 22 Démodulateur DPSK
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F1G. 3.30 — Démodulateur DPSK.

Résultats

Dans ce paragraphe, nous présentons les résultats expérimentaux obtenus sous forme
de diagramme de 'oeil pour les différents formats de modulation envisagés (Figure 3.31).
En effet, le testeur de taux d’erreur binaire n’ayant pas de fonction de déclenchement
avancée (burst mode trigger), il ne nous a pas été possible de mesurer le BER pour une
distance donnée. Pour chaque format de modulation, la puissance moyenne est ajustée a
10.35 dBm en sortie du booster, soit 4.25 dBm a l’entrée de la boucle.

Dans tous les cas, nous pouvons observer des déformations caractéristiques du phé-
noméne de dispersion. Sa compensation non parfaite dans la boucle conduit & une accu-
mulation résiduelle non négligeable dés 240 km de propagation (10 tours) si bien qu’elle
s'impose comme l'effet limitant dans notre lien. [’élargissement temporel qui en résulte
est particuliérement visible dans le cas des impulsions RZ mais affecte aussi les autres
formats. Bien qu’ayant un spectre plus étroit que leurs homologues RZ, les formats NRZ
voient aussi leurs transitions logiques 0 — 1/1 — 0 devenir de moins en moins abruptes.
Les différents diagrammes de 1’oeil se ferment dans les mémes proportions sauf pour les
deux exceptions notables que constituent NRZ-DPSK a 480 km et DPSK duobinaire dés
240 km. Cependant, plusieurs observations communes a toutes les modulations de phase
générées peuvent expliquer cette constatation. Tout d’abord, le réglage de la phase est
suffisamment sensible pour rendre 'optimisation du diagramme difficile a réaliser et ce
d’autant plus que la distance sélectionnée est élevée. De plus, la détection directe est syno-
nyme d’une sensibilité plus faible pour les formats DPSK puisque I’on n’utilise qu'une des
deux sorties du démodulateur DPSK. Ce type de détection ne les avantage donc claire-

ment pas. Finalement, NRZ-DPSK et DPSK duobinaire ont été les deux derniers formats
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générés lors de notre étude. A ce stade, et seulement a ce stade, nous avons constaté 11
dB de pertes ' au niveau du filtre optique dans la boucle. Cela a radicalement changé le
bilan en puissance si bien que I'excés de gain nécessaire a la compensation de cette perte
a modifié le niveau de bruit présent dans la boucle. Cette différence explique le fait que
'on n’ait pas observé un oeil assez ouvert a 480 km (20 tours) pour la modulation DPSK

duobinaire bien que sa tolérance a la dispersion soit pourtant plus grande que celle de son
homologue NRZ-DPSK.

0 km 240 km 480 km

NRzZ

NRZ-DPSK

FiG. 3.31 — Diagrammes de ['oeil des différents formats de modulation apreés 0, 240 et
480 km de propagation dans la boucle a recirculation.

!pour seulement 6 dB annoncés par le constructeur dans les spécifications



Conclusion générale

Au terme de cette étude, nous avons tenté d’appréhender au mieux les implications
découlant de l'utilisation d’'un codage cohérent sur les performances d’un systéme de
communication optique. En effet, les derniéres perspectives dans ce domaine montrent le
regain d’'intérét considérable porté a la modulation de phase. Faisant jusqu’alors figure de
parent pauvre au regard de I’hégémonie associant modulation d’intensité et amplification
optique, elle posséde indéniablement les qualités requises pour opérer dans des conditions
de plus en plus exigeantes. Son immunité & divers effets non-linéaires, sa tolérance au
filtrage et son efficacité spectrale plus importante en feraient potentiellement un futur
standard commercial.

C’est pourquoi nos recherches se sont tout d’abord concentrées sur la gigue de phase.
Limitation majeure des systémes cohérents, elle nécessitait une estimation rapide mais
suffisamment précise dans le cadre général d'un lien & gestion de dispersion. La méthode
des moments développée dans ce contexte donne une réponse semi-analytique satisfaisante
a ce probléme. Elle a notamment permis de montrer I'influence du filtrage optique dans
la réduction de la gigue de phase non-linéaire.

Outre cette approche théorique répondant plus & une problématique intrinséque a
toute modulation de phase, nous avons conduit un travail plus spécifique sur un membre
de la classe des formats de modulation de phase continue et a réponse partielle : la
modulation DPSK duobinaire. Un tel format issu du domaine RF n’est pas encore exploité
en optique. C’est donc aprés une phase de simulation visant & le caractériser que nous
avons implémenté un codeur/décodeur au débit de 2 Gbit/s.

Aprés cette premiére validation expérimentale, nous avons mesuré les performances
de la modulation DPSK duobinaire & 10 Gbit/s. Les différents dispositifs expérimentaux
— tolérances a la dispersion, non-linéarité et transmission — ont été autant d’autant
d’occasions de comparer les formats générés. Leurs comportements sont limités par de
nombreuses contraintes dont la complexité, l'interdépendance et le degré d’expression
varient selon le systéme. Autant dire que les tendances générales observées dans nos
expériences n'ont que la portée relative des conclusions particuliéres a notre boucle a

recirculation.
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De fait, ce travail constitue la premiére étape d’une caractérisation plus juste. Une
détection équilibrée couplée a une mesure directe du taux d’erreur binaire irait déja dans
ce sens et donnerait une mesure des performances beaucoup plus précise. [.’optimisation
des résultats viendrait ensuite des améliorations apportées a notre démonstrateur.

Lors de la modulation des données, le filtre duobinaire reste le composant critique dont
I'imperfection dégrade l'ouverture initiale de 1'oeil. Son meilleur controle augmenterait
d’autant la sensibilité et la tolérance a la dispersion.

Au niveau de la boucle a recirculation, une cellule beaucoup plus longue permettrait
une comparaison plus facile par rapport a une ligne déployée. Dans une configuration ot
la distance entre amplificateurs serait plus importante et la dispersion résiduelle mieux
compensée (modules de pré/post compensation), la modulation DPSK duobinaire pourrait
exprimer son potentiel plus clairement. Dans ces conditions, il resterait a étudier son
comportement face aux divers effets non-linéaires dans une démarche assez semblable &
celle menée lors de 'optimisation du format RZ en CRZ.

Enfin, au chapitre 2, nous avions accordé une attention particuliére a la conjugaison de
phase. Dans la mesure o1, théoriquement, elle réduit la gigue de phase non-linéaire [76],
nous avions l'intention de proposer une évolution de notre boucle a recirculation qui
aurait inclus un module de conjugaison semblable & [120]. Si la premiére démonstration
expérimentale de cette technique dans une transmission cohérente [121| semble réduire
I'intérét d’une telle étude, il n’en demeure pas moins qu’'une justification théorique reste
d’actualité. Des calculs similaires & ceux estimant la gigue de phase par la méthode des
moments et tenant en compte du module de conjugaison sont dans ce sens tout a fait

envisageables.
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RESUME

Récemment, nombres d’'alternatives a la traditionnelle modulation d’intensité ont été proposées
dans le contexte des télécommunications optiques. Les systémes dits cohérents, utilisant la phase de
'onde optique, présentent de nombreux avantages : meilleure sensibilité, resistance a divers effets
non-linéaires. lls montrent néanmoins un comportement différent vis a vis du bruit accumulé lors de la
propagation. Leffet Kerr dans la fibre induit un bruit de phase non-linéaire qui limite les performances
de ces systemes.

Dans une premiére partie, I'estimation rapide, analytique ou semi-analytique, de ces fluctuations
est proposée dans deux contextes différents. Les résultats alors obtenus par application de la méthode
des moments et de la théorie des perturbations sont validés par des simulations numériques de la
propagation. Nous menons également une étude expérimentale de l'influence de la carte de dispersion
sur le bruit de phase.

Dans une deuxiéme partie, nous proposons et étudions un format de modulation basé sur la modu-
lation de phase différentielle continue, dans le but d’améliorer I'efficacité spectrale. Ce format est obtenu
en modulant la phase optique par un signal & trois niveaux de type duobinaire. Ses performances sont
comparées a celles des formats standards au débit de 10 Gbit/s lors d’'une expérience utilisant une
boucle a recirculation.

MOTS CLES

télécommunications optiques, formats de modulation, modulation de phase différentielle, signal duo-
binaire

ABSTRACT

Many alternatives to classical intensity modulation schemes have recently been proposed for opti-
cal communications. Coherent systems, using the optical phase as the information carrier, have many
advantages over their counterparts : better sensitivity, higher nonlinear effect tolerance. Nevertheless,
they show a different behavior to noise accumulated during the propagation. The Kerr effect induces a
nonlinear phase noise which limits performances.

In the first part, a fast estimation, either analytical or semi-analytical, of these fluctuations is pro-
posed for two different cases. The results given by the moment method and the perturbation theory
are compared with numerical simulations of the propagation. We have also conducted an experimental
study of the influence of the dispersion map on phase noise.

In the second part, we propose and study a new modulation format based on continuous differential
phase modulation to improve spectral efficiency. This format consists in modulating the optical phase
with a 3 level (duobinary) signal. Its performances are compared with those of standard formats in a 10
Ghbit/s recirculating loop experiment.

KEY WORDS

Optical fiber telecommunications, modulation formats, differential phase shift keying, duobinary si-
gnal





