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Résumé 

La demande en capacité liée à la transmission de tout type d’information (voix, vidéos, données, 

etc.) ne cesse de croître. Afin de répondre à cette demande croissante, de nouvelles générations de 

systèmes de communication multiplexés en longueur d’onde transmettant des débits élevés 

d’information par canal (100Gbit/s ou plus) doivent être conçues. En plus des fibres ayant de très 

faibles pertes, des amplificateurs à fibre dopée à l’erbium et du multiplexage en longueur d’onde, des 

technologies sont mises en place, comme notamment le multiplexage en polarisation, la détection 

cohérente, les formats de modulation multi-niveaux et plus récemment le multiplexage spatial. Des 

interrogations résident sur l’impact du multiplexage en polarisation ainsi qu’un développement vers 

des formats de modulation plus évolués incluant modulation de phase et multiplexage en polarisation. 

Dans cette thèse, afin de contribuer à l’augmentation du produit capacité × distance dans les systèmes 

de transmission Nx100 Gbit/s par fibre optique également multiplexés en polarisation et utilisant la 

détection cohérente, j’ai étudié d’une part, la mise en forme spectrale des signaux à l’émission pour 

augmenter la densité spectrale d’information (ISD: Information Spectral density). Dans cette optique, 

j’ai étudié l’impact du filtrage étroit super-gaussien du second ordre et de la mise en forme spectrale 

en racine de cosinus surélevé (RRC: Root Raised Cosine) sur les signaux émis dans le cas de 

modulations en Polarization Division Multiplexed-Quaternary Phase Shift Keying (PDM-QPSK) et 

Polarization-Switched Quaternary Phase Shift Keying (PS-QPSK). Ceci a été réalisé en simulations 

numériques en considérant un espacement spectral entre les différents canaux, variable. J’ai aussi 

montré qu’en tenant compte à la fois du facteur de qualité maximal et de la densité spectrale 

d’information, l’application de la mise en forme RRC sur des signaux modulés en PS-QPSK, fournit 

de meilleures performances de transmission dans une configuration où toute la dispersion est 

compensée en fin de propagation, pour toutes les valeurs d’espacement spectral, étudiées. D’autre part, 

je me suis intéressée aux effets non-linéaires qui limitent la portée de ces systèmes en dégradant 

pendant la propagation, les symboles émis, par les interactions entre des symboles d’un même canal, 

entre canaux ou modes de polarisation. La compréhension et la réduction de l’impact des effets non-

linéaires est indispensable lorsqu’on veut utiliser certaines technologies pour augmenter la densité 

spectrale d’information. L’utilisation du multiplexage en polarisation par exemple, se heurte aux 

dégradations causées par les effets non-linéaires car de nouvelles interactions entre symboles sont 

présentes pendant la propagation. Par conséquent le développement des futurs systèmes ayant des 

débits plus élevés de 400 Gbit/s et 1 Tbit/s par canal passe par une diminution de l’impact des effets 

non-linéaires. Dans ce travail de thèse, des règles de conception, permettant de réduire l’impact des 

effets non-linéaires entre polarisation dans les systèmes de transmission optiques considérés, ont été 

établies. 
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Abstract 

The ever-increasing demand of capacity in very high bit rate coherent optical transmission 

systems has paved the way towards the investigation of several techniques such as the use of ultra-low 

loss fibers, erbium doped fiber amplifiers, polarization and Wavelength Division Multiplexing 

(WDM), coherent detection, multi-level modulation formats, spatial division multiplexing, etc. 

However, there are questions concerning polarization division multiplexing and a development 

towards some advanced modulation formats including phase modulation and polarization division 

multiplexing. In this thesis, in order to increase the capacity-by-distance product of future optical 

coherent systems using wavelength and polarization division multiplexing, I have studied spectral 

shaping of the transmitted signals to increase the information spectral density. For this purpose, I have 

numerically investigated the multi-channel transmission performance of Polarization-Switched 

Quadrature Phase Shift Keying (PS-QPSK) and I have compared it to the performance of Polarization-

Division-Multiplexed QPSK (PDM-QPSK), using Root Raised Cosine (RRC) spectral shaping, in the 

context of a flexible channel grid. In addition I have presented the advantage of PS-QPSK against 

PDM-QPSK as a function of the system parameters, while I have also discussed the benefit of a RRC 

spectral shaping against a tight filtering at the transmitter side with a 2
nd

 order super-Gaussian-shaped 

filter. Furthermore, I have focused on nonlinear effects that limit the transmission distance by 

degrading the transmitted symbols during propagation. Analyzing and reducing the impact of 

nonlinear effects is essential when using technologies that increase the information spectral density 

such as polarization division multiplexing which causes new nonlinear effects due to additional 

interactions between symbols during the propagation through the fiber. Therefore a reduction of the 

impact of nonlinear effects is necessary for the development of future systems with higher bit rates of 

400 Gbit/s and 1 Tbit/s per channel. I have established in this thesis, design rules to reduce the impact 

of nonlinear effects in the optical WDM transmission systems at 100 Gbit/s per channel that use 

polarization multiplexing. 
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Introduction 

A. Etat de l’art 

La demande en capacité liée à la transmission de tout type d’information (voix, vidéos, données, etc.) 

ne cesse de croitre [1]. Afin de répondre à cette demande croissante, de nouvelles générations de 

systèmes de communication transmettant des débits élevés d’information (N×100 Gbit/s) doivent être 

conçues. Notre domaine de recherche s’intéresse à l’augmentation de la capacité et de la distance dans 

les systèmes de communications optiques. La Fig. 1 (provenant de [2]) décrit l’évolution de la capacité 

d’information dans les systèmes de transmission par fibre optique au cours des années. Sur cette 

courbe, les points représentés utilisant des fibres monomodes (points en noir) correspondent aux plus 

grandes valeurs de capacité obtenues lors d’expériences en laboratoire dont les résultats ont été 

présentés à la session « Postdeadline » de la conférence internationale OFC (Optical Fiber 

Communication Conference) qui se tient tous les ans aux Etats Unis. En ce qui concerne le 

multiplexage spatial utilisant des fibres multi-cœurs ou multimodes (points en rouge), les valeurs de 

capacité sont obtenues en tenant compte également des résultats présentés à la session 

« Postdeadline » de la conférence ECOC (European Conference and Exhibition on Optical 

Communication). 

 

Fig. 1 : Evolution de la capacité d’information démontrée expérimentalement en laboratoire [2] 

 

Nous notons une multiplication de la capacité par 10 tous les quatre ans jusqu’aux années 2000. Cette 

croissance fut possible grâce à l’utilisation de technologies qui ont révolutionné le domaine des 
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communications par fibre optique (utilisation de fibres à très faibles pertes, d’amplificateurs à fibre 

dopée à l’erbium (EDFA: Erbium Doped Fiber Amplifier), du multiplexage en longueur d’onde 

(WDM: Wavelength Division Multiplexing), utilisation de la détection cohérente et des formats de 

modulation multi-niveaux, du multiplexage spatial, etc.). Je vais maintenant présenter ces différentes 

générations de systèmes décrivant l’évolution des communications optiques. 

Avec l’invention du laser en 1960, la transmission de la lumière par fibre optique est devenue 

une des préoccupations majeures dans beaucoup de laboratoires de recherche. Cependant la conception 

de fibres optiques avec une très faible atténuation devient indispensable car dans les premières fibres 

optiques conçues, celle-ci était de 1000 dB/km [3]. En 1979, l’avènement des fibres optiques avec un 

coefficient d’atténuation égal à 0.2 dB/km à 1550 nm va révolutionner le domaine des 

communications optiques en rendant la fibre optique incontournable pour des transmissions 

métropolitaines, terrestres et sous-marines.  

A la fin des années 80, l’invention de l’amplificateur EDFA [4] a permis une amplification tout 

optique simultanée de plusieurs canaux grâce à sa large bande permettant d’amplifier toute la bande 

spectrale C {1530-1565} nm. De plus, un autre avantage d’utiliser des ions erbium Er
3+

 est que 

lorsque ces derniers sont pompés optiquement à une longueur d’onde de 980 nm ou 1480 nm, ils sont 

capables d’émettre des photons à une longueur d’onde proche de 1550 nm correspondant à un 

coefficient d’atténuation minimale de la fibre [5]. Avec l’utilisation de la technique du multiplexage en 

longueur d’onde WDM qui consiste à transmettre dans une même fibre plusieurs signaux optiques 

modulés de longueurs d’onde porteuse différentes, la capacité d’information transmise passe de moins 

de 100 Mbit/s au début des années 70 à 1 Tbit/s dans le milieu des années 90 [6]. L’augmentation de la 

capacité se fera ensuite en réduisant progressivement l’espacement entre canaux de 100 GHz à 50GHz. 

Ceci aura pour conséquence de remplir progressivement la bande spectrale disponible des EDFA dans 

les transmissions WDM. Nous notons un ralentissement de l’augmentation de la capacité à partir de 

l’an 2000 et les travaux de recherche vont se focaliser sur l’augmentation de la densité spectrale 

d’information à l’émission (ISD : Information Spectral Density), en bit/s/Hz, définie par le rapport 

Btot/tot où Btot et tot sont respectivement la capacité totale d’information et la bande spectrale totale 

occupée par les signaux WDM. De nombreuses technologies permettent d’accroitre la densité 

spectrale d’information.  

L’utilisation de codes correcteurs d’erreurs (FEC : Forward Error Correction) rend le récepteur 

plus tolérant au bruit lorsque le taux d’erreurs augmente. Cette technique consiste à rajouter des bits de 

redondance aux bits d’information au niveau de l’émetteur afin de détecter et corriger les erreurs 

survenues lors de la transmission des données à la réception. 

Parmi les techniques permettant d’augmenter l’ISD défini ici à l’émission, figure aussi le 

multiplexage en polarisation (PDMS: Polarization Division Multiplexing) qui consiste à transmettre 

des informations différentes suivant deux états de polarisation orthogonaux du signal optique. 
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L’intérêt est de pouvoir transmettre deux fois plus de débit sur une même bande optique. La densité 

spectrale d’information est alors doublée. 

Une autre solution qui permet d’augmenter l’ISD est l’augmentation du nombre d’états de 

modulation. En effet en prenant l’exemple d’une modulation à M états (où M est une puissance de 2), 

le débit binaire B est relié à la rapidité de modulation ou débit symbole (proportionnel à la bande 

spectrale occupée par le signal) par la relation B = log2(M)·R. Ainsi à débit symbole constant (c’est-à-

dire à bande spectrale d’occupation des canaux constante), nous avons une augmentation du débit 

binaire en log2(M). Par conséquent l’ISD augmente. 

L’association des formats de modulation multi-niveaux en amplitude et en phase (QAM : 

Quadrature Amplitude Modulation) ainsi que les modulations par déplacement de la phase [7] avec la 

détection cohérente va aussi contribuer à l’augmentation de la densité spectrale d’information. En effet 

la détection cohérente, étudiée à la fin des années 1980 [8], permet d’avoir accès à la phase du signal, 

contrairement à la détection directe qui n’est sensible qu’à l’intensité. Dans une détection cohérente, 

on fait battre le signal optique avec un signal issu d’un oscillateur local (laser continu) placé au niveau 

du récepteur. Cette détection permettait également d’améliorer la sensibilité du récepteur, définie 

comme la puissance minimale requise permettant d’obtenir un certain taux d’erreurs. A cette époque, 

les amplificateurs EDFA n’étaient pas encore mis au point, et le rapport signal sur bruit électrique était 

amélioré en choisissant une puissance du signal en provenance de l’oscillateur local grande par rapport 

à la puissance de signal [9]. Cependant l’introduction des amplificateurs EDFA et la complexité du 

récepteur cohérent (utilisation de boucles à verrouillage de phase) empêchaient une mise en pratique 

immédiate des systèmes cohérents dans beaucoup de laboratoires. Par la suite, de nombreux travaux 

ont montré que le traitement du signal fait au niveau du récepteur cohérent (compensation des effets 

linéaires tels que la dispersion chromatique et la dispersion de mode de polarisation, gestion de la 

diversité des états de polarisation…) ainsi que la possibilité d’utiliser des formats de modulation multi-

niveaux (notamment en phase) rendent la détection cohérente incontournable [10].  

D’autres technologies basées sur l’utilisation d’amplificateurs Raman et le multiplexage 

orthogonal en fréquence (OFDM : Orthogonal Frequency Division Multiplexing) [11] permettent aussi 

d’augmenter la densité spectrale d’information. 

Afin d’illustrer cette augmentation de la densité spectrale d’information dans les systèmes de 

transmission par fibre optique, j’ai représenté à la Fig. 2 quelques résultats expérimentaux de travaux 

de recherche présentés à la session « postdeadline » de la conférence OFC entre 2001 et 2011. Ces 

travaux intègrent le multiplexage en longueur d’onde et en polarisation. Sur cette figure, j’ai aussi 

représenté la densité spectrale d’information de 11 bit/s/Hz obtenue avec une capacité totale de 101.7 

Tbit/s [12].  
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Fig. 2 : Densité spectrale d’information en fonction des années d’après des résultats de recherche présentés à la session 

« postdeadline » d’OFC et qui prennent en compte le multiplexage en longueur d’onde et en polarisation 

 

Nous notons qu’entre 2001 et 2011 la densité spectrale d’information a été multipliée par un facteur 10 

environ.  

Toutefois, comme le montre la Fig. 1, l’augmentation de la capacité en utilisant des fibres 

monomodes risque d’être difficile dans les années à venir car la valeur de la capacité atteinte en 2011 

d’environ 100 Tbit/s correspond à la limite de capacité prédite par Shannon [13]. Il y a alors saturation 

alors que la demande de capacité ne cesse de croître à cause de l’utilisation d’internet, des nombreux 

appels téléphoniques, etc. Il faut alors trouver de nouveaux axes de recherche afin de continuer à 

augmenter la capacité pour satisfaire la demande. Ainsi de nombreux laboratoires s’intéressent à 

l’étude de fibres multimodes et/ou multi-cœurs [14-15]. Historiquement, la propagation multimodale a 

été étudiée avant les transmissions monomodes mais abandonnée car la qualité de la transmission était 

fortement dégradée à cause de la dispersion modale notamment. A titre d’exemple, une expérience à 

une capacité totale de 1.01 Pbit/s utilisant le multiplexage WDM (222 canaux) et une fibre à 12 cœurs, 

longue de 52 km a été démontrée dans la session « Postdeadline » de la conférence ECOC en 2012.  

En 2010, en démarrage de thèse, il y avait des interrogations sur l’impact du multiplexage en 

polarisation ainsi qu’un développement vers des formats de modulation plus évolués incluant 

modulation de phase et multiplexage en polarisation. Les enjeux de cette thèse décrits dans la section 

B, résident dans l’optimisation fine des transmissions monomodes, bien qu’en effet, en cours de thèse 

des axes de recherche sur les transmissions multimodes aient été débutés. 

 

B. Enjeux de la thèse 

Dans cette thèse, afin de contribuer à l’augmentation du produit capacité × distance dans les systèmes 

de transmission N×100 Gbit/s par fibre optique multiplexés en longueur d’onde et en polarisation 

utilisant la détection cohérente, nous allons étudier la mise en forme spectrale des signaux à l’émission 

pour augmenter la densité spectrale d’information. Je vais également m’intéresser aux effets non-
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linéaires qui limitent la portée de ces systèmes en dégradant pendant la propagation, les symboles 

émis, par les interactions entre des symboles d’un même canal, entre canaux ou modes de polarisation. 

La compréhension et la réduction de l’impact des effets non-linéaires est indispensable lorsqu’on veut 

utiliser certaines technologies pour augmenter la densité spectrale d’information. En effet, comme 

nous l’avons vu ci-dessus, l’une de ces technologies consiste à augmenter le nombre d’états de 

modulation M. Or lorsque M augmente, le rapport signal sur bruit optique (OSNR: Optical Signal to 

Noise Ratio) requis pour atteindre un taux d’erreurs donné augmente. L’augmentation de la puissance 

du signal associée à l’augmentation de l’OSNR amplifie l’impact des effets non-linéaires et réduit la 

portée de ces systèmes. L’utilisation du multiplexage en polarisation se heurte également aux 

dégradations causées par les effets non-linéaires car de nouvelles interactions entre symboles sont 

présentes pendant la propagation. Par conséquent le développement des futurs systèmes ayant des 

débits plus élevés de 400 Gbit/s et 1 Tbit/s par canal passe par une diminution de l’impact des effets 

non-linéaires. Dans le cadre de cette thèse, nous nous restreignons aux effets non-linéaires de type 

Kerr. Ces derniers se décomposent en automodulation de phase (SPM: Self Phase Modulation), en 

modulation de phase croisée entre les différents canaux (XPM : Cross Phase Modulation), en 

modulation de polarisation croisée (XPolM : Cross Polarisation Modulation) [16-17] et en mélange à 

quatre ondes entre les canaux WDM (FWM: Four Wave Mixing). Nous n’oublions pas la modulation 

de phase croisée et le mélange à quatre ondes au sein d’un même canal. D’après les travaux présentés 

dans [18], les principaux effets non-linéaires limitants dans les transmissions cohérentes multiplexées 

en longueur d’onde et en polarisation à 100 Gbit/s par canal sont la XPM et XPolM. Je vais analyser et 

essayer de réduire l’impact de ces effets non-linéaires notamment en étudiant la génération et la 

réception de formats de modulation multi-niveaux, les configurations à l’émission (notamment par le 

choix du type de séquences de données, des états de polarisation et des décalages temporels des deux 

composantes en polarisation des différents canaux de transmission), ainsi que la gestion des effets 

linéaires tels que la dispersion chromatique et la dispersion de mode de polarisation. Les systèmes de 

transmission que nous modéliserons avec Matlab auront des portées supérieures à 500 km. De plus 

nous considérons la propagation de signaux dans une fibre monomode. Pour atteindre les objectifs 

fixés, j’ai dû construire un modèle de simulation numérique avec Matlab permettant d’étudier la 

génération et la réception de formats de modulation ainsi que la compensation d’effets linéaires 

pendant la propagation vectorielle dans la fibre optique. De plus, les différentes études ont nécessité le 

traitement de vastes campagnes de simulations numériques. 

 

C. Plan de la thèse 

Afin de vous présenter les travaux de recherche, ce manuscrit sera divisé en trois chapitres.  

Dans le chapitre I, je présenterai des généralités liées aux systèmes de transmission par fibre 

optique et nécessaires à la compréhension des résultats présentés dans les autres chapitres. Je vais 
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décrire les différentes composantes de ces systèmes (l’émetteur, le récepteur cohérent considéré dans 

les études menées ici ainsi que la ligne de transmission constituée d’une fibre monomode, des 

amplificateurs à fibre dopée à l’erbium et des fibres à compensation de dispersion). Je présenterai 

aussi des techniques de multiplexage utilisées pour augmenter la capacité totale d’information 

transmise dans ces systèmes. Je vais également introduire des effets linéaires (dispersion chromatique 

et dispersion de mode de polarisation) et non-linéaires (SPM, XPM et FWM) qui limitent la portée de 

ces systèmes et je décrirai la modélisation de ces effets dans nos simulations numériques par la 

méthode de Fourier à pas séparés. Le rapport signal sur bruit, le taux d’erreurs binaires ainsi que le 

facteur de qualité Q² (obtenu à partir du taux d’erreurs binaires) qui permettent d’évaluer la 

performance des systèmes de transmission seront également introduits dans ce chapitre. 

Dans le chapitre II, pour comprendre les effets non-linéaires liés à la polarisation, je vais présenter 

de manière détaillée la modulation de polarisation croisée. Je vais ensuite analyser la variabilité de 

performance due aux effets non-linéaires dans les systèmes de transmission WDM à 112 Gbit/s par 

canal et utilisant une modulation PDM-QPSK (Polarization Division Multiplexed-Quaternary Phase 

Shift Keying) afin d’établir des règles de conception permettant de réduire cette variabilité. Je vais 

présenter en premier lieu la génération des formats de modulation en phase QPSK et PDM-QPSK. Je 

vais étudier cette variabilité due aux principaux effets non-linéaires (XPM et XPolM) dans ces 

systèmes [18] en faisant varier les états de polarisation initiaux des signaux et le décalage temporel des 

deux composantes en polarisation des différents canaux de transmission à l’émission. Je vais 

également analyser l’influence de la dispersion de mode de polarisation et de la dispersion 

chromatique ainsi que l’impact du type de séquences de données utilisées à l’émission pour la 

génération des différents signaux WDM sur la variabilité de performance de transmission. 

Enfin, pour étudier les compromis entre l’augmentation de la capacité et la distance, je vais étudier 

dans le chapitre III, un format de modulation PS-QPSK (Polarization-Switched-QPSK) 

potentiellement plus résistant aux effets non-linéaires que le PDM-QPSK, permettant ainsi d’atteindre 

de plus longues distances pour un taux d’erreurs fixé [19-22]. Cependant, puisque la densité spectrale 

d’information dans le cas du PS-QPSK est plus faible par rapport au PDM-QPSK, nous allons 

augmenter l’ISD dans le cas de signaux modulés PS-QPSK, par la mise en forme spectrale. Ainsi je 

vais décrire d’abord la génération et la réception des signaux modulés en PS-QPSK et je présenterai le 

nouvel algorithme d’estimation de la phase que nous avons proposé au niveau du récepteur cohérent. 

Ensuite nous présenterons l’étude que nous avons menée sur l’impact du filtrage étroit gaussien et de 

la mise en forme spectrale en racine de cosinus surélevé (RRC: Root Raised Cosine) sur les signaux 

émis dans le cas de modulations PDM-QPSK et PS-QPSK. 
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Chapitre I : Généralités sur les 

systèmes de transmission par fibre 

optique 

Dans ce chapitre, je vais introduire des généralités sur les systèmes de transmission par fibre optique 

afin de faciliter la lecture des travaux de thèse présentés dans les autres chapitres. Ainsi je vais 

m’intéresser aux différentes composantes des systèmes de transmission par fibre optique. Nous 

décrirons l’émetteur, le récepteur cohérent considéré dans nos études ainsi que la ligne de transmission 

constituée d’une fibre monomode, d’amplificateurs à fibre dopée à l’erbium et de fibres à 

compensation de dispersion. Nous présenterons aussi des techniques de multiplexage utilisées pour 

augmenter la capacité totale d’information transmise dans ces systèmes. Je vais également introduire 

des effets linéaires et non-linéaires qui limitent la portée de ces systèmes. Le rapport signal sur bruit, 

le taux d’erreurs binaires ainsi que le facteur de qualité Q² (obtenu à partir du taux d’erreurs binaires) 

qui permettent d’évaluer la performance de ces systèmes de transmission seront également définis 

dans ce chapitre. 

 

I.1. Système de transmission numérique 

Les systèmes de transmission numériques permettent aujourd’hui de transmettre tout type 

d’information comme des données, la voix, des vidéos, etc., même si certaines, par nature analogiques, 

sont ensuite numérisées. Le système de transmission numérique représenté à la Fig. I.1 et décrit dans 

[23] se compose de l’émetteur, du canal de transmission et du récepteur.  

 

Fig. I.1 : Schéma générique décrivant un système de transmission numérique 
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De plus la Fig. I.1 décrit les différentes opérations au niveau de l’émetteur et du récepteur. Dans un 

premier temps, l’information à transmettre issue de la source est transformée en une suite d’éléments 

binaires. Le débit binaire D est défini par le nombre d’éléments binaires transmis par unité de temps. 

Cette grandeur est reliée à la durée d’un bit Tb par la relation D = 1/Tb. Ensuite le codage de source ou 

compression des données consiste à réduire les données binaires ainsi générés sans changer le contenu 

de l’information afin de réduire le temps de transmission associé à ces données [24]. Cette étape est 

suivie par le codage de canal qui consiste à rajouter des bits à la séquence binaire contenant 

l’information à transmettre afin de pouvoir corriger des erreurs introduites par le canal de transmission 

au niveau du récepteur. Ceci est fait par les codes correcteurs d’erreurs (FEC: Forward Error 

Correction). Nous avons ensuite la phase de modulation où les données à transmettre sont inscrites sur 

un signal physique continu, appelé porteuse et susceptible de se propager dans le canal de 

transmission. A la sortie du canal de transmission nous avons le récepteur du système de transmission 

numérique dans lequel les opérations inverses à celles appliquées à l’émission sont exécutées afin de 

retrouver les bits d’information transmis. 

Dans le cadre de cette thèse nous nous plaçons au niveau de la couche physique du modèle OSI 

(Open System Interconnection) [24]. Nous nous intéresserons par la suite uniquement aux systèmes de 

transmission optiques comprenant la modulation, le canal de transmission et la phase de démodulation. 

Par la suite nous désignerons l’émetteur et le récepteur respectivement par Tx (Transmitter) et Rx 

(Receiver). 

 

I.2. Modulation  

Dans cette étape, en prenant l’exemple ici de systèmes de transmission optiques, la lumière issue 

d’une source laser est modulée par le signal électrique binaire contenant les données à transmettre. Les 

lasers à semi-conducteurs [9] (développés dans les années 1980) à contre réaction répartie (DFB: 

Distributed Feed Back) sont généralement utilisés dans les systèmes de télécommunications optiques. 

Ces lasers DFB émettent de la lumière continue à une longueur d’onde  dans le cadre de cette thèse. 

La fréquence de la lumière issue du laser est reliée à la longueur d’onde  par l’expression  = c/ 

où c représente la vitesse de la lumière dans le vide. Dans les systèmes actuels où plusieurs signaux 

modulés sont générés puis transmis dans la fibre optique, les différentes longueurs d’onde utilisées 

sont généralement comprises entre 1.53 et 1.565 m (bande C (Conventional)) et entre 1.565 et 1.625 

m (bande L (Long wavelength)) [25]. Ces plages de longueurs d’onde proches de 1.55 m sont 

choisies car l’atténuation du signal optique dans la fibre est minimale autour 1.55 m. L’espacement 

fréquentiel  est approximativement relié à l’espacement en longueur d’onde , autour d'une 

longueur d’onde donnée  par la relation     2c / . En considérant par exemple des 

composantes spectrales centrées autour de 1.55 m et un décalage en longueur d’onde de 0.4 nm, nous 
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obtenons un espacement  de 50 GHz. Après la génération du signal optique par le laser continu, les 

informations à transmettre doivent être inscrites sur ce signal avant la propagation dans la fibre de 

transmission. C’est la phase de modulation du signal optique. On distingue deux types de modulation : 

la modulation directe et la modulation externe. La modulation directe consiste à moduler directement 

le courant de pompe du laser. La variation du courant de pompe modifie brusquement la densité des 

électrons et des trous dans la zone active dans le cas de lasers à semi-conducteurs. Ce type de 

modulation simplifie la structure de l’émetteur mais n’est généralement pas utilisé dans les systèmes 

de transmission longue distance utilisant un débit binaire de 10 Gbit/s ou plus. En effet, lors d’une 

modulation directe, la modulation de fréquence qui accompagne la modulation du courant de pompe 

du laser, encore appelée chirp (gazouillis), ainsi que le faible taux d’extinction, dégradent le taux 

d’erreurs. C’est la raison pour laquelle la modulation externe est largement utilisée dans ces systèmes 

de transmission utilisant un débit supérieur à 10 Gbit/s sur de longues distances. Celle-ci est basée sur 

la modulation du signal optique issu du laser continu à la suite duquel nous avons un modulateur 

optique. La modulation externe peut être réalisée notamment par les modulateurs à électro-absorption 

[26] ou les modulateurs électro-optiques utilisant un interféromètre de Mach-Zehnder et des cellules 

électro-optiques [26]. Le schéma d’un modulateur Mach-Zehnder est représenté à la Fig. I.2.1(a). En 

entrée du modulateur, un coupleur divise la lumière issue du laser continu en deux parties égales dans 

les systèmes considérés ici. Les deux bras de l’interféromètre de Mach-Zehnder sont équipés de 

cellules électro-optiques qui modifient l’indice de réfraction vu par l’onde lumineuse incidente par 

l’application d’une tension électrique. Les deux ondes à la sortie de chacune des cellules électro-

optiques sont recombinées à l’aide d’un second coupleur. Etant donné un champ optique Ee à l’entrée 

du modulateur, le champ à la sortie Es est donné par la relation 1.2.1 [27-28]. 
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 est un coefficient compris entre 0 et 1 et relié au taux d’extinction du modulateur  (défini par le 
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parfait, le taux d’extinction est infini et  vaut 1. V1 et V2 sont les tensions électriques appliquées sur 

les deux bras du modulateur Mach-Zehnder. Le choix de la valeur de ces tensions permet de réduire le 

chirp du modulateur. En effet en considérant V1 = -V2 le chirp du modulateur est nul [29]. Suivant les 

valeurs de tensions appliquées, nous pouvons obtenir en sortie du modulateur des interférences 

constructives ou destructives. En effet dans le cas d’un taux d’extinction infini, nous notons qu’en 

appliquant une différence de tension électrique égale à Vtension demi-onde les deux ondes issues 

des deux bras du Mach-Zehnder sont en opposition de phase et nous avons des interférences 

destructives. Ce type de modulateur est donc un modulateur d’intensité.  
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Fig. I.2.1 : schéma du modulateur Mach-Zehnder (a). Fonction de transfert en puissance du modulateur Mach-Zehnder dans 

le cas d’un taux d’extinction infini (b) 

 

La fonction de transfert en puissance du modulateur Mach-Zehnder, est donnée dans l’exemple de la 

Fig. I.2.1(b). Nous notons que la phase du signal en sortie du modulateur vaut  pour une tension 

électrique comprise dans l’intervalle ]V ; 3V[ alors qu’elle vaut 0 pour une tension comprise entre 

3Vet 5V. Nous n’avons pas représenté cette fonction de transfert en puissance lorsque la tension 

électrique appartient à l’intervalle [0 ; V] où la phase optique est nulle. Ainsi à l’aide d’un modulateur 

d’amplitude de type Mach-Zehnder, nous pouvons obtenir une modulation de phase à deux états. Nous 

verrons dans le chapitre II que les modulateurs Mach-Zehnder permettent de réaliser des modulations 

de phase à M = 2
m
 états où m est un entier positif supérieur ou égal à 1. Dans l’exemple d’une 

modulation à M états, le signal électrique appliqué sur les bras du Mach-Zehnder est obtenu à partir 

d’une séquence de symboles codés sur m bits. Dans ce cas la rapidité de modulation R (en symbole/s 

ou Baud) égale à 1/Ts (Ts est la durée d’un symbole) est reliée au débit binaire B par la relation R = 

B/m. Dans ce qui suit je vais présenter les séquences de données utilisées ici pour la transmission. 

 

I.3. Séquence de données 

Dans les systèmes de transmission optiques l’interaction entre la dispersion chromatique et les effets 

non-linéaires est à l’origine de l’interférence entre symboles (ISI: Inter Symbol Interference). Dans ces 

systèmes de transmission des études ont porté sur la comparaison de différents types de séquences de 

données [30-31]. De plus comme nous le verrons dans les résultats de simulation numérique présentés 

dans le chapitre II, la dégradation sur la qualité de transmission dépend de la séquence de données 

utilisée. Dans cette partie je vais présenter les séquences pseudo-aléatoires et de De Bruijn étudiées 

dans cette thèse. 

Par définition, la longueur des séquences pseudo-aléatoires L vaut q
m
-1 où m est un entier et q 

est une puissance de 2 dont la valeur dépend du nombre d’état de modulation (dans les modulations de 

phase à M états où M =2, 2
2
, 2

3
, 2

4
, etc.). Dans le cas où q = 2 on parle de séquences pseudo-aléatoires 
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binaires (PRBS: Pseudo-Random Binary Sequences) tandis que l’on parlera de séquences pseudo-

aléatoires quaternaires (PRQS: Pseudo Random Quaternary Sequences) lorsque q = 4. Les principales 

propriétés d’une séquence pseudo-aléatoire dépendent de sa longueur. Idéalement, la longueur de la 

séquence doit être infinie et dans ce cas la fonction d’autocorrélation de la séquence R() doit être 

maximale à = 0 et doit être nulle pour 0 . 

En pratique, il est impossible de réaliser des séquences de longueur infinie. Lorsque la longueur 

de la séquence est finie, la fonction d’autocorrélation R() doit être maximale à = 0 et doit être 

minimale pour 0 . La fonction d’autocorrélation est définie entre 0 et L. Dans l’exemple d’une 

séquence binaire pseudo-aléatoire, la fonction d’autocorrélation normalisée vérifie la relation 

suivante [32-33] : 
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Nous constatons que lorsque la séquence a une longueur infinie, R() est maximale à = 0 et nulle 

pour 0 . Dans ces séquences PRS (Pseudo Random Sequences), nous devons retrouver chaque 

enchainement possible de m symboles sauf celui ne contenant que des zéros [32][34]. Cette propriété 

est importante car en présence de dégradation qui dépend des enchainements entre symboles, il semble 

évident que certains enchainements donneront de meilleures qualités de transmission que d’autres. Par 

conséquent lorsque tous ces enchainements possibles apparaissent dans la séquence de manière 

équilibrée, la performance de transmission ne sera ni surestimée ni sous-estimée par rapport à la 

longueur de séquence choisie. 

Les séquences de De Bruijn sont des séquences de longueur L = q
m
 contenant chaque 

enchainement de m symboles. Cependant leur fonction d’autocorrélation est maximale à = 0 mais 

n’est pas minimale pour 0 (il peut y avoir des fluctuations). Afin d’avoir une séquence de De 

Bruijn dont les propriétés se rapprochent de celles d’une séquence PRS, il est possible de générer des 

séquences de De Bruijn à partir de séquences PRS en ajoutant à ces dernières un zéro à l’enchaînement 

de m symboles contenant le plus de zéros [34]. 

 

I.4. Multiplexage 

La demande croissante de capacité dans les systèmes de transmission par fibre optique impose 

l’utilisation de techniques permettant d’augmenter le débit d’information. L’une de ces techniques 

repose sur le multiplexage. Parmi les types de multiplexage les plus couramment utilisés dans les 

systèmes de transmission terrestres et sous-marins, on distingue le multiplexage en longueur d’onde 

(WDM: Wavelength Division Multiplexing), le multiplexage temporel (TDM : Time division 

multiplexing), le multiplexage en polarisation (PDM: Polarization Division Multiplexing) et le 

multiplexage spatial (SDM: Space Division Multiplexing). Le SDM peut consister à multiplexer 
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plusieurs fibres dans un même câble ou à utiliser des fibres multimodes ou multi-cœurs pour la 

propagation des signaux optiques. Je ne détaillerai pas ce type de multiplexage mais des efforts de 

recherche sont activement menés aujourd’hui dans cette direction comme nous l’avons vu dans la 

partie introduction de ce manuscrit [2]. Dans cette partie je vais décrire ces différentes formes de 

multiplexage. 

 

I.4.1. Multiplexage temporel 

Le multiplexage TDM consiste à générer un signal modulé à partir de Sb signaux modulés obtenus à 

partir de séquences temporelles de symboles. Le temps symbole associé aux différents signaux 

modulés à multiplexer, Ts est égal à SbTsm où Tsm est le temps symbole associé au signal modulé 

obtenu après multiplexage. La Fig. I.4.1 décrit le principe du multiplexage temporel dans le cas 

simplifié où l’information est contenue dans deux séquences de données binaires. 

Fig. I.4.1 : Principe du multiplexage temporel dans le cas simplifié de deux séquences binaires 

 

Le débit d’information est alors multiplié par Sb. La hiérarchie numérique utilisée dans les réseaux de 

télécommunication est basée sur le multiplexage temporel. C’est le cas de la hiérarchie numérique 

synchrone (SDH: Synchronous Digital Hierarchy) [24] et dont le module de base appelé module de 

transport synchrone (STM)-1 (STM: Synchronous Transport Module) a un débit de 155.52 Mbit/s. Les 

systèmes multiplexés en temps sont très sensibles à l’interférence entre symboles du fait que les 

différentes impulsions lumineuses se succèdent rapidement. 

 

I.4.2. Principe du multiplexage en longueur d’onde 

Le multiplexage WDM est une technique permettant de transmettre dans une même fibre plusieurs 

signaux optiques modulés de longueurs d’onde porteuse différentes. La complexité des émetteurs et 

récepteurs augmente avec le nombre de canaux WDM car cette technique nécessite autant 

d’émetteurs/récepteurs que de signaux multiplexés. Par la suite, le canal de transmission correspondra 

à un signal modulé à transmettre. Les différents canaux WDM sont démultiplexés en fin de 
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propagation à l’aide de filtres optiques ou de démultiplexeurs. La Fig. I.4.2 (a) décrit le principe du 

multiplexage en longueur d’onde dans le cas de trois canaux WDM. L’espacement entre les canaux 

WDM joue un rôle important car dans le cadre de l’augmentation de la capacité, la densité 

spectrale d’information  définie par le rapport Btot/tot où Btot et tot sont respectivement la capacité 

totale d’information et la bande spectrale totale occupée par les signaux WDM, augmente quand  

diminue à débit fixé. Nous utilisons dans nos systèmes des espacements spectraux allant de 25 GHz à 

50 GHz. Cependant quand diminue, la diaphotie entre canaux augmente. On distingue deux types 

de diaphotie : la diaphotie non-linéaire liée aux interactions entre plusieurs canaux WDM par effet 

non-linéaire et la diaphotie linéaire qui se traduit par le fait qu’une partie de la puissance d’un canal 

peut se retrouver sur la bande de fréquences des canaux voisins. Pour illustrer cette diaphotie linéaire 

nous représentons à la Fig. I.4.2 (b) les spectres de trois canaux WDM. Afin de réduire cette diaphotie 

linéaire nous pouvons réduire la bande spectrale des signaux par filtrage optique à l’émission.  

 

Fig. I.4.2 : Principe du multiplexage en longueur d’onde (a). Illustration de la diaphotie linéaire dans le cas de trois canaux de 

transmission (b). 

 

I.4.3. Principe du multiplexage en polarisation 

Le multiplexage en polarisation consiste à transmettre des informations différentes suivant deux états 

de polarisation orthogonaux du signal optique. L’intérêt est de pouvoir transmettre deux fois plus de 

débit sur une même bande optique. La densité spectrale d’information est alors doublée. Nous 

illustrons sur la Fig. I.4.3 le multiplexage en polarisation dans une configuration où les canaux sont 

multiplexés en longueur d’onde. Le multiplexage en polarisation est réalisé à l’émission. En effet un 

séparateur de composante en polarisation (PBS : Polarization Beam Splitter) utilisé à la suite du laser 

continu permet de séparer le champ optique en deux composantes de polarisations orthogonales. Pour 

chaque canal WDM, les deux composantes du signal en polarisation sont ensuite modulées puis 

recombinées à l’aide d’un second PBS encore appelé PBC (Polarization Beam Combiner). Par la suite 

nous noterons // et ┴ ces deux états de polarisation orthogonaux. 

D
en

si
té

 s
p
ec

tr
al

e 
d
e 

p
u
is

sa
n
ce

Fréquence

(b)

Canal 1 

Canal 2 

Canal 3 

M
u
lt

ip
le

x
eu

r Fibre optique

(a)



25 
 

 

Fig. I.4.3: Principe du multiplexage en polarisation dans le cas d’un multiplexage en longueur d’onde 

 

I.5. Propagation dans les fibres optiques : équations non-

linéaires de Schrödinger 

I.5.1. Description de la fibre optique 

 

Fig I.5.1.1 : Schéma décrivant une fibre optique 

 

Les fibres optiques sont largement utilisées dans les télécommunications optiques pour la transmission 

des données car elles présentent une faible atténuation autour de 1.55 µm. De plus grâce à leur très 

large bande passante d’environ 50 THz, elles ont la potentialité de transmettre sur les distances 

considérées (plusieurs centaines de kilomètres) des débits d’information bien supérieurs à ceux portés 

par d’autres supports (cuivre, etc.). Les fibres optiques que nous utilisons sont de longs cylindres en 

Silice permettant de guider la lumière injectée. La fibre optique est constituée d’une partie centrale 

appelée cœur et d’une autre partie située autour du cœur appelée gaine (voir Fig. I.5.1.1). Le guidage 

de la lumière n’est possible que si l’indice du cœur n1 est supérieur à l’indice de la gaine n2. Ceci peut 

être obtenu en dopant le cœur de la fibre pour augmenter son indice de réfraction ou en dopant la gaine 

afin de diminuer son indice de réfraction. Sous ces conditions permettant le guidage de la lumière dans 

la fibre, on peut montrer qu’il existe un angle d’incidence limite en dessous duquel le rayon ne se 

propage pas dans la gaine et est entièrement guidé dans le cœur de la fibre par réflexion totale [35]. 

Comme illustré sur la Fig. I.5.1.2 (a) lorsque l’indice est constant à l’intérieur du cœur et de la gaine, 

on parle de fibre à saut d’indice. Par contre si l’indice du cœur varie en fonction de la distance à l’axe 

de la fibre, nous avons des fibres à gradient d’indice (voir Fig. I.5.1.2 (b)) [3]. Dans une fibre optique, 

la lumière peut suivre un ou plusieurs trajets appelés modes selon la valeur du rayon du cœur. 
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Fig I.5.1.2 : Schéma décrivant le profil d’indice dans le cas d’une fibre à saut d’indice (a) et pour une fibre à gradient d’indice 

(b) 

 

Le diamètre de la gaine est généralement égal à 125 m pour les fibres transportant un seul mode 

appelées fibres monomodes. Pour ces types de fibres le diamètre du cœur est environ 9 m alors que 

pour les fibres multimodes ce diamètre peut être compris entre 50 et 200 m. 

Malgré les nombreux avantages que présente la fibre optique, celle-ci est le siège d’effets 

linéaires et non-linéaires limitant la portée des transmissions optiques. Nous présenterons dans ce qui 

suit ces principaux effets de propagation. Ces effets sont modélisés formellement par l’équation de 

propagation non-linéaire des signaux dans la fibre appelée équation non-linéaire de Schrödinger 

(NLSE : Non Linear Schrödinger Equation) [36]. 

 

I.5.2. Equations de Maxwell 

La nature vectorielle de la lumière se caractérise par la propagation d’une onde électromagnétique 

décrite de manière mathématique par l’existence d’un champ électrique et d’un champ magnétique qui 

oscillent sinusoïdalement. La propagation du champ électromagnétique dans la fibre optique est 

décrite à l’aide des équations de Maxwell introduites en 1873 par le physicien écossais James Clerk 

Maxwell et données par les relations 1.5.2.1 à 1.5.2.4 [37]. 

t

B
E




          1.5.2.1 

t

D
JH




          1.5.2.2 

 D  1.5.2.3 

0 B           1.5.2.4 

n2

n1

n2 n2 n2

n1

(a) (b) 



27 
 

Dans ces quatre équations, un vecteur est représenté par une lettre majuscule en gras. E et H 

représentent le vecteur champ électrique et le vecteur champ magnétique tandis que D et B sont 

respectivement les vecteurs induction électrique et magnétique. En fait l’application d’un champ 

électromagnétique sur un matériau diélectrique tel que la Silice se traduit par une modification de la 

répartition des charges positives et négatives, et ce phénomène est responsable de la création d’une 

polarisation électrique et magnétique induite P et M. J représente le vecteur densité surfacique de 

courant tandis que  est la densité volumique de charges électriques. Ces deux grandeurs sont nulles 

dans des milieux tels que les fibres optiques dépourvus de charges libres. Les vecteurs D et B sont 

définis à l’aide des relations constitutives suivantes :  

PED  0  1.5.2.5 

MHB  0  1.5.2.6 

Dans les expressions 1.5.2.5 et 1.5.2.6, 0 et 0 représentent respectivement la permittivité et la 

perméabilité du vide. Dans les milieux non magnétiques tels que la fibre optique, la polarisation 

magnétique M est nulle. Dans ce qui suit, nous décrirons la propagation de l’onde électromagnétique 

dans la fibre optique seulement à l’aide du champ électrique, la propagation du champ magnétique 

pouvant être déduite à l’aide des équations de Maxwell. 

Le champ électrique est décrit par le vecteur E(r,t) où t représente le temps et r est le vecteur 

position associé aux trois coordonnées d’espace x, y et z. L’expression de E(r,t) est donnée 

par l’équation 1.5.2.7a. 

 c.ce)t,(
2

1
)t,(

t0i
v 

 
rErE        1.5.2.7a 

où )t,(v rE représente l’enveloppe complexe du champ et 0 est la fréquence angulaire centrale de 

l’onde porteuse. La transformée de Fourier du champ électrique est définie à l’aide de l’équation 

1.5.2.7b. 








 dte)t,(),(

t)0(i
v

 rErE        1.5.2.7b 

Le champ électrique peut être décomposé en une fonction transverse qui dépend des coordonnées 

d’espace x et y et z en une fonction longitudinale donnée en fonction de z et t. Ceci se traduit par 

l’équation 1.5.2.7c. 

  xt)E(r, ˆc.ce)t,z(A)y,x(F
2

1 )t0z)0((i



     1.5.2.7c 

où c.c est le complexe conjugué 

Nous avons pris l’exemple d’un vecteur champ électrique suivant le vecteur unitaire x̂ dans l’équation 

1.5.2.7c. F(x,y) est la distribution transverse du champ électrique alors que A(z,t) est la fonction 

longitudinale représentant l’enveloppe lentement variable du champ électrique. 0 est la constante de 
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propagation selon l’axe z. L’expression de la polarisation électrique P est donnée par la relation 

1.5.2.7d [36]. 

   )t,()t,()t,()t,()t,()t,()t,( )3()2()1(
0 rErErErErErErP   1.5.2.7d 

Dans l’expression 1.5.2.7d, jreprésente la susceptibilité d'ordre j et est en général un tenseur de rang 

j+1. Par la suite, nous nous restreindrons aux tenseurs susceptibilités d’ordre 1, 2 et 3. De plus je vais 

considérer que la susceptibilité ne dépend pas des coordonnées d’espace car nous considérons des 

milieux homogènes et isotropes tels que le cœur et la gaine des fibres optiques les plus utilisées dans le 

domaine des télécommunications.  est le tenseur susceptibilité linéaire. Le tenseur susceptibilité 

d’ordre 2 est responsable de la génération de la seconde harmonique ou doublage de fréquence, de la 

génération de la différence et de la somme de fréquences [38]. Cette grandeur est nulle dans les 

matériaux centrosymétriques tels que la Silice [38]. Le tenseur de rang 4,constitué dans le cas 

général de 81 éléments quantifie la réponse non-linéaire du milieu. Les seuls effets non-linéaires 

considérés dans cette thèse sont de type Kerr et se manifestent par une variation de l’indice de 

réfraction en fonction de la puissance. La polarisation électrique donnée à l’équation 1.5.2.7d peut 

aussi s’exprimer comme la somme de deux quantités comme le montre l’équation 1.5.2.8 [5]. 

NLPLPP   1.5.2.8 

Où 

 





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(r,t)(r,t)(r,t))t()t,r(

rErErE

EEEPNL









 1.5.2.9a 

et 







 td)t,()tt()t,r( )1(
0 rEPL   1.5.2.9b 

Dans ce qui suit, nous considérerons que la susceptibilité non-linéaire qui figure dans l’équation 

1.5.2.9a ne dépend pas de la fréquence ou du temps pour simplifier dans le cas de l’effet Kerr [5, p. 

41]. Cette approximation de la réponse instantanée non-linéaire du matériau pour l’effet Kerr reste 

valable quand on considère des impulsions de durée > 1 ps, ce qui est le cas des impulsions se 

propageant dans la fibre optique [5, p. 41]. La forme fréquentielle de l’équation 1.5.2.9b est donnée 

par l’égalité 1.5.2.9c. 

),()(),( )1(
0  rErPL   1.5.2.9c 

En prenant le rotationnel de l’équation 1.5.2.1 nous obtenons l’équation 1.5.2.10. 

t

B
E




         1.5.2.10  

En remplaçant B par son expression dans 1.5.2.6 et en utilisant les relations 1.5.2.2, 1.5.2.5 et 1.5.2.8, 

l’équation 1.5.2.10 devient : 
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En remplaçant 0 par 1/ (c
20) où c est la célérité de la lumière dans le vide, nous obtenons l’équation 

1.5.2.12. 
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Dans le domaine fréquentiel cette équation s’écrit :  
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





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 1.5.2.13 

où la quantité E est donnée par   EEE
2 . De plus la quantité 

  










D
E est nulle dans l’hypothèse de milieux homogènes et isotropes car la grandeur  

appelée constante diélectrique et qui s’exprime en fonction de la susceptibilité linéaire et non-linéaire 

(voir section I.5.4) est une grandeur ne dépendant pas des coordonnées d’espace x, y et z [9]. Compte 

tenu de cette hypothèse nous pouvons remplacer l’équation 1.5.2.13 par l’équation 1.5.2.14. 
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 NLL PPEE      1.5.1.14 

L’équation 1.5.1.14 permet de décrire la propagation des ondes dans le cas des hypothèses considérées 

ci-dessus. 

 

I.5.3. Effets linéaires 

I.5.3.1. Atténuation du signal optique dans les fibres optiques 

L’atténuation dans une fibre optique se traduit par le fait que lorsqu’un signal optique se propage, sa 

puissance décroit en fonction de la distance. Le coefficient d’atténuation traduisant la perte de 

puissance du signal en fonction de la distance est souvent exprimé en dB·km
-1

. De nombreuses études 

dans la littérature ont porté sur la réduction du coefficient d’atténuation car la perte de puissance limite 

la portée des systèmes de transmission optiques. En effet dans les premiers systèmes de transmission, 

cette atténuation était de 1000 dB·km
-1

 [3] puis il est passé à 20 dB·km
-1

 environ pour une longueur 

d’onde de 632 nm dans les années 1970 [39-40]. Il a fallu attendre 9 ans pour que le coefficient 

d’atténuation de la fibre atteigne 0.2 dB·km
-1

 à 1550 nm. Des études menées dans les années 2000 ont 

démontré une valeur du coefficient d’atténuation dans les fibres en Silice de 0.148 dB·km
-1

 à 1550 nm 

[41-42]. Etant donnée une puissance P0 à l’entrée d’une fibre optique de longueur L, la puissance à la 

sortie Ps est donnée en fonction du coefficient d’atténuation linéaire par la relation suivante :  
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)Lexp(PP 0s   

Le coefficient d’atténuation en dB·km
-1

 est relié au coefficient d’atténuation linéaire par la relation 

suivante : 

   343.4)exp(log10 101kmdB


 où  est en km
-1

 

Les pertes dans une fibre optique dépendent de la longueur d’onde. La Fig. I.5.3.1, provenant de [5],) 

représente le coefficient d’atténuation en dB·km
-1

 d’une fibre monomode en Silice en fonction de la 

longueur d’onde. Nous notons en observant cette figure que la fibre présente une perte minimale 

d’environ 0.2 dB·km
-1

 autour de 1550 nm. De plus le coefficient d’atténuation est plus élevé pour les 

courtes longueurs d’onde et augmente pour des longueurs d’onde supérieures à 1.57 m. Les pertes 

dans la fibre sont essentiellement dues à l’absorption et à la diffusion Rayleigh dans la fibre optique. 

L’absorption peut être causée par le fait que les atomes de Silice absorbent de la lumière sur la plage 

de longueur d’onde {0.5-2} m [5] (absorption intrinsèque). De plus la présence d’impuretés dues au 

dopage du cœur ou de la gaine de la fibre (absorption extrinsèque) peut être à l’origine de cette 

absorption : c’est le cas des radicaux OH responsables des pics d’atténuation autour de 1.23 et 1.4 m. 

La diffusion Rayleigh se traduit par le fait qu’une faible partie de l’énergie incidente est diffusée dans 

toutes les directions en tout point de l’espace pendant la propagation. Cette diffusion peut être causée 

par les fluctuations de concentration des éléments dopants introduits lors de la fabrication et qui ont 

pour conséquence de faire varier localement l’indice de réfraction. La diffusion Rayleigh varie en 1/4
 

et domine aux courtes longueurs d’onde. Enfin en plus de l’absorption et de la diffusion Rayleigh, 

nous pouvons avoir des pertes par courbure et des pertes introduites lors de la connexion de deux 

tronçons de fibres. 

 

Fig. I.5.3.1 : Courbe de l’atténuation d’une fibre en fonction de la longueur d’onde provenant de [5] 

 

Cette perte de puissance est compensée par l’amplification du signal pendant la propagation dans la 

fibre. Dans le cadre de cette thèse nous utilisons des amplificateurs à fibre dopée l’erbium (EDFA: 

Erbium-Doped Fiber Amplifier) présentés dans la section I.5.5. 
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I.5.3.2. Dispersion chromatique 

La dispersion chromatique provient d’une variation de l’indice de réfraction n vu par l’onde se 

propageant dans la fibre optique en fonction de la longueur d’onde. La variation de l’indice de 

réfraction en fonction de la longueur d’onde est décrite loin des fréquences de résonance à l’aide de 

l’équation de Sellmeier dans le cas de la masse de Silice fondue [43] :  
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Fig. I.5.3.2.1 : Indice de réfraction en fonction de la longueur d’onde 

 

La Fig. I.5.3.2.1 représente l’indice de réfraction en fonction de la longueur d’onde en utilisant cette 

formule empirique. Le signal modulé se propageant dans la fibre a une étendue spectrale non nulle (car 

nous n’avons pas en réalité une lumière parfaitement monochromatique). Les différentes composantes 

spectrales ne voient donc pas le même indice et se propagent à des vitesses différentes. La variation de 

la vitesse de groupe en fonction de la fréquence provoque un élargissement temporel de l’impulsion. 

Les effets de la dispersion chromatique sont généralement décrits en développant en série de Taylor la 

constante de propagation  autour de la fréquence centrale 0 du spectre de la porteuse (voir équation 

1.5.3.2.1).  
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où vg est la vitesse de déplacement de l’enveloppe du signal optique encore appelée vitesse de groupe. 

Le paramètre 2, représente la dispersion de vitesse de groupe et est responsable de l’élargissement 

temporel des impulsions. Nous illustrons sur la Fig. I.5.3.2.2 l’élargissement temporel causé par la 

dispersion dans le cas d’un seul canal de transmission et d’une seule impulsion lumineuse.  

 

Fig. I.5.3.2.2 : Illustration de l’élargissement temporel de l’enveloppe de l’impulsion lumineuse après propagation dans une 

fibre optique 

 

Ce phénomène est plus connu sous le nom de dispersion de vitesse de groupe (GVD : Group Velocity 

Dispersion). Le paramètre de dispersion noté D, généralement utilisé dans la littérature est donné par 

l’équation 1.5.3.2.4. 
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  1.5.3.2.4 

En représentant le paramètre de dispersion D dans le cas d’une fibre monomode en fonction de la 

longueur d’onde, nous verrons que celui-ci peut être de signe positif ou négatif et s’annule pour une 

longueur d’onde proche de 1.31 m [5]. Il est possible de décaler la dispersion de la fibre de sorte 

qu’elle soit nulle pour une longueur d’onde autour de 1.55 m correspondant à des pertes minimales. 

Ces fibres sont appelées fibre à dispersion décalée (DSF: Dispersion Shifted Fiber). La dispersion 

dans une fibre monomode standard (SSMF: Standard Single Mode Fiber) est de 17 ps.nm
-1

.km
-1

. La 

variation du paramètre de dispersion D en fonction de la longueur d’onde encore appelée « pente de 

dispersion chromatique S » est donnée par la relation 1.5.3.2.5. 
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 représente le terme de dispersion d’ordre 3. 

La valeur de la pente S de dispersion joue un rôle important dans la conception des systèmes modernes 

WDM. En effet, une pente de dispersion non négligeable complique la compensation de dispersion 

chromatique simultanée dans un système WDM car les différents canaux WDM auront des paramètres 

de dispersion différents. Afin de faire face à ce problème, des fibres à faible pente de dispersion ont 

été développées. La pente de dispersion pour une fibre monomode standard est de 0.057 ps·nm
-2

·km
-1
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à 1.55 m. Il est possible de compenser la dispersion cumulée lors de la propagation par des fibres à 

compensation de dispersion (DCF : Dispersion Compensating Fiber). Ces fibres spéciales ont un 

paramètre de dispersion D négatif. La compensation de la dispersion cumulée dans les systèmes de 

transmission WDM se fait généralement de différentes manières à cause des interactions entre la 

dispersion chromatique et les effets non-linéaires. En effet, il est possible de compenser en une seule 

fois la dispersion cumulée en fin de propagation, et on peut aussi répartir la compensation de 

dispersion tout le long du système. C’est le principe de la gestion de dispersion en ligne. Les cartes de 

dispersion chromatique que nous utilisons dans nos simulations numériques seront décrites dans la 

section II.3.2 du chapitre II et dans la section III.2.2 du chapitre III. 

 

I.5.3.3. Dispersion de mode de polarisation 

Nous avons rappelé à l’annexe A quelques concepts de base liés à la polarisation de la lumière. Sont 

notamment décrits, la définition des états de polarisation de la lumière, les formalismes de Jones ainsi 

que la représentation de Poincaré. De plus la liaison formelle entre les formalismes de Jones et Stokes 

est développée dans cette annexe car elle sera utilisée dans le manuscrit. Les lecteurs familiers avec 

ces concepts peuvent directement passer à la description de la dispersion de mode de polarisation.  

Comme nous l’avons vu dans la section I.4.3, la fibre optique peut supporter deux modes de 

propagation suivant deux états de polarisation orthogonaux. Dans une fibre idéale à symétrie 

cylindrique et non soumise à des contraintes extérieures, deux modes suivant deux états de 

polarisation voient le même indice de réfraction car celui-ci ne dépend pas de l’état de polarisation 

considéré.  

 

Fig. I.5.3.3.1 : Evolution des états de polarisation et représentation de la longueur de battement 

 

Cependant les fibres ne sont pas forcément à symétrie cylindriques à cause de la fabrication ou 

des contraintes extérieures. Par conséquent l’indice de réfraction de la fibre devient dépendant de l’état 

de polarisation considéré. On dit alors que la fibre est un milieu biréfringent. Les constantes de 

LB
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propagation des deux modes suivant deux états de polarisation orthogonaux (axes x et y) notées x et 

y sont différentes. La valeur de la biréfringence de la fibre est définie par [5] :  

yxyx
2

nnn 



  où nx et ny sont les indices suivant les états de polarisation x et y. 

Lorsque la biréfringence est constante, il existe deux axes appelés axes propres tels que, pour un 

champ incident polarisé suivant un des axes propres, la polarisation de l’onde reste inchangée après 

propagation dans la fibre. L’axe pour lequel l’indice de réfraction est plus petit est appelé « axe 

rapide » tandis que l’axe d’indice de réfraction le plus élevé est appelé « axe lent ». Lorsque le signal 

injecté n’est pas polarisé suivant un des axes propres, mais à 45° des axes par exemple, l’état de 

polarisation de l’onde incidente varie en fonction de la distance de propagation. Son état de 

polarisation initial sera retrouvé au bout d’une longueur dite de battement LB (voir Fig. I.5.3.3.1) 

donnée par : 

n

2
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
 

Cette longueur de battement correspond à la distance parcourue pour retrouver l’état de polarisation 

initial et ainsi obtenir un déphasage de 2. Dans le cas de fibres spéciales telles que les fibres à 

maintien de polarisation (PMF: Polarization Maintaining Fiber), la biréfringence est connue et 

constante. Cependant la biréfringence varie aléatoirement en fonction du temps et de la distance dans 

les fibres monomodes utilisées dans les systèmes de télécommunication. Par conséquent l’état de 

polarisation d’une onde incidente va également varier de manière aléatoire. 

A cause de l’étendue spectrale non nulle du signal modulé sur chaque état de polarisation, les 

différentes composantes spectrales suivant un état de polarisation ne se propagent pas à la même 

vitesse. De plus à cause des propriétés de la fibre optique, nous avons une biréfringence différente 

pour chaque composante spectrale. Cette variation de biréfringence en fonction de la fréquence a pour 

effet de faire varier la vitesse de groupe suivant les deux états de polarisation orthogonaux. Puisque les 

deux projections du signal sur deux axes orthogonaux ne se propagent pas à la même vitesse de 

groupe, nous avons un décalage temporel entre les projections orthogonales du signal optique suivant 

deux axes orthogonaux (voir Fig. I.5.3.3.2). Ce décalage temporel est appelé retard différentiel de 

groupe (DGD : Differential Group Delay) et ce phénomène est appelée dispersion de mode de 

polarisation (PMD : Polarization Mode Dispersion). Dans le cas d’une fibre de biréfringence 

constante, le DGD est donné par la relation :  

y1x1
gygx

L
v

1

v

1
LDGD    

où L est la longueur de la fibre et 1x et 1y sont les dérivées premières de la constante de propagation 

suivant les états de polarisation x et y en fonction de la pulsation. 
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Il existe des états de polarisation d’entrée dans la fibre pour lesquels, il n’y a pas de variations 

en fonction de  à l’ordre 1 de l’état de polarisation des différentes composantes spectrales à la sortie 

de la fibre. Pour ces états de polarisation, le temps d’arrivée est maximal sur l’un des axes et minimal 

sur l’autre. Ces états sont appelés états principaux de polarisation (PSP: Principal State of 

Polarization). Dans le cas de fibres à maintien de polarisation les états principaux correspondent aux 

axes propres de la fibre. 

Dans les fibres monomodes utilisées en télécommunication, la biréfringence varie aléatoirement 

en fonction du temps et de la distance. Pour étudier un tel cas il faut modéliser la fibre par une 

concaténation de petites sections biréfringentes assimilables à des PMF [44]. Dans ce cas, nous avons 

des états principaux d’entrée et des états principaux de sortie différents de sorte qu’un signal injecté 

suivant un des deux PSP d’entrée, se retrouve à la sortie de la fibre suivant l’état principal de 

polarisation de sortie associé (voir Fig. I.5.3.3.2). En mesurant le DGD à la sortie de la fibre à 

différents instants, nous verrons que le DGD varie selon une distribution maxwellienne décrite dans 

[45]. La valeur de la PMD est alors la valeur moyenne du DGD. Dans le cas de PMF, la valeur de la 

PMD est égale au DGD.  

 

Fig. I.5.3.3.2 : Schéma de principe décrivant la dispersion de mode de polarisation 

 

Dans la modélisation de la fibre en sections biréfringentes, du fait du changement aléatoire des axes de 

biréfringence, on peut montrer que la PMD ne varie pas proportionnellement à L. Dans ce cas, la 

valeur de PMD ou DGD moyen est donnée par le produit suivant [46] :  

LQPMD  

où L est la longueur de la fibre et Q est appelé coefficient de PMD en ps·km
-1/2

. La valeur du 

coefficient de PMD pour une fibre monomode standard peut être égale à 0.08 ps·km
-1/2

 [47]. 

 

I.5.4. Effets non-linéaires 

Les effets non-linéaires les plus courants dans les systèmes optiques sont l’effet Kerr, la diffusion 

Brillouin et Raman [48-49]. Dans le cadre de cette thèse nous nous intéressons uniquement à l’effet 

Kerr. Celui-ci se décompose en automodulation de phase (SPM: Self Phase Modulation), en 

modulation de phase croisée (XPM : Cross Phase Modulation), en mélange à quatre ondes (FWM : 


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Four Wave Mixing) et en modulation de polarisation croisée (XPolM : Cross Polarization 

Modulation). Dans cette partie je vais décrire les effets non-linéaires en considérant la propagation du 

signal modulé suivant un seul état de polarisation. Je présenterai donc dans ce chapitre la SPM, la 

XPM ainsi que le FWM tandis que la XPolM sera abordée au chapitre II. 

 

I.5.4.1. Automodulation de phase et modulation de phase croisée 

L’effet Kerr se traduit par une dépendance de l’indice de réfraction vu par un signal en fonction de la 

puissance. Lorsque la variation de phase induite par la variation d’indice se fait en fonction de la 

puissance du signal lui-même, on parle de SPM. De plus, dans un système WDM cette variation peut 

se faire en fonction de la puissance des canaux voisins. C’est la modulation de phase croisée. Pour 

décrire formellement ces effets non-linéaires de type Kerr, je vais décrire dans ce qui suit l’équation 

d’évolution de l’enveloppe du champ électrique en considérant le cas simplifié de deux canaux de 

transmission avec les même distributions transverses. Le champ électrique total réel est donné par

  c.ce)t,r(Ee)t,r(Eˆ
2

1
(r,t)

t2i
2v

t1i
1v 

 
xE . Ev1 et Ev2 sont les enveloppes complexes des 

champs associés aux deux canaux WDM. Je considère dans cet exemple des champs polarisés suivant 

l’axe x. Par analogie, la polarisation non-linéaire réelle est donnée par : 
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En utilisant l’équation 1.5.2.9a, l’expression de la polarisation non-linéaire est donnée par [38, p. 12]:  
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Après quelques étapes de calculs nous obtenons : 
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Le nombre d’éléments du tenseur 3
 dans l’hypothèse d’un milieu homogène et isotrope est réduit et 

on peut montrer que ces éléments peuvent s’exprimer en fonction de l’élément du tenseur xxxx.(voir 

section II.1 du chapitre II). G, H, I et J sont données par les équations suivantes :  
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Nous notons que de nouvelles fréquences sont générées. Cependant dans certains milieux dispersifs, le 

mélange à quatre ondes (voir section I.5.4.2) qui nécessite l’accord de phase parfait pour être 

significatif, peut être négligé [38 p. 90]. Dans ces conditions l’expression de la polarisation non-

linéaire complexe est donnée par l’equation 1.5.4.1. 
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 1.5.4.1 

Afin d’obtenir l’équation de propagation dans notre exemple nous allons considérer l’équation 

1.5.1.14. En considérant le champ électrique comme une somme de champs de fréquences 1 et 2 

cette équation de propagation reste valable pour chaque composante fréquentielle. 
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où p = 1, 2. Dans le cas où p vaut 1, la polarisation non-linéaire associée au canal de fréquence 1 est 

donnée par la relation 1.5.4.3. 

1vNL01NL EP ,
~

         1.5.4.3 

où 




 

2
2v

2
1v

3
xxxx0

NL E2E
4

3
)(

  

En utilisant les équations 1.5.2.9a, 1.5.2.9b et 1.5.4.3, l’équation 1.5.4.2 devient :  
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Nous avons utilisé la définition suivante :  
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)1( )(1)(   est la constante diélectrique. 

L’équation 1.5.4.4 peut être résolue en utilisant la méthode décrite dans [5] dans le cas où la solution 

est donnée par la forme complexe du champ dans le domaine fréquentiel :  

xE1 ˆe),z(A
~

)x,y(F)r,(
~ )t1iz01(i

111
 

  

où ),(
~

zA1 est la transformée de Fourier de l’enveloppe lentement variable du champ électrique 

défini par l’équation 1.5.2.7c et 01 est la constante de propagation de l’onde de fréquence 1. En 

utilisant la méthode de séparation de variable, l’équation 1.5.4.4 conduit aux deux relations suivantes : 
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Pour obtenir l’équation 1.5.4.6, la dérivée seconde de l’enveloppe 
2

1
2

z

),z(A
~



 
a été négligée puisque 

nous utilisons l’approximation de l’enveloppe lentement variable dans nos calculs. Le paramètre 
~

peut être obtenu en résolvant l’équation 1.5.4.5 et peut être décomposé en un terme linéaire, un terme 

non-linéaire et un terme lié au coefficient d’atténuation [36]. 
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Le terme linéaire est souvent développé en série de Taylor autour de la fréquence centrale 1 comme 

nous l’avons vu dans la section 1.5.3.2. 
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 avec m = 1, 2, 3... 

Dans l’hypothèse d’un signal ayant une bande spectrale  très petite devant la fréquence centrale du 

signal 1, les termes du troisième ordre et d’ordre supérieur peuvent être négligés. En remplaçant 

l’équation 1.5.4.8 dans l’équation 1.5.4.7 et en négligeant la dépendance de  en fonction de car la 

largeur spectrale du signal  est très petite devant 1), nous obtenons l’équation d’évolution de 

l’enveloppe suivante :  
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 1.5.4.9 

Nous pouvons écrire l’équation 1.5.4.9 dans le domaine temporel en remplaçant - 1 par ti  / ) 

conformément à notre définition de la transformée de Fourier (voir équation 1.5.2.7b). Nous en 

déduisons l’équation suivante :  
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  1.5.4.10 

1 est lié à la vitesse de groupe de l’onde. 2 est lié au paramètre de dispersion D (voir section 1.5.3.2). 

Nous remarquons que la dispersion chromatique se traduit dans le domaine fréquentiel par un 

déphasage quadratique de l’ondeLa partie à droite de l’égalité 1.5.4.10 est souvent exprimée en 

fonction du coefficient non-linéaire . Ainsi nous obtenons l’équation d’évolution de l’enveloppe du 
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signal plus connue sous le nom d’équation non-linéaire de Schrödinger (NLSE : Non Linear 

Schrödinger Equation) [36]. 
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 1.5.4.11 

L’expression du coefficient non-linéaire  est donnée par :  
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Dans cette expression, )Re( )( 3
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n8

3
n   dans le cas de non-linéarités de type Kerr où n est 

l’indice de réfraction vu par l’onde. Le paramètre 1 est la longueur d’onde centrale du signal et est 

relié à la fréquence 1 par la relation :  

1
1

c2




   

Aeff est l’aire effective de la fibre et son expression est donnée en fonction de la distribution transverse 

du champ F(x,y) par : 
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L’aire effective Aeff peut être augmentée afin de réduire l’impact des effets non-linéaires. Dans une 

fibre monomode standard, Aeff vaut 80 m
2
. En effectuant le changement de variable  = t-1z afin de 

créer un repère temporel qui se déplace à la même vitesse que l’onde, nous pouvons éliminer le terme 

lié à 1 dans l’équation 1.5.4.11 et nous obtenons :  

)T,z(AA2Ai)T,z(A
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
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





  1.5.4.12 

Le premier terme à droite de l’égalité dans l’équation 1.5.4.12 représente l’automodulation de phase 

tandis que le terme suivant décrit la modulation de phase croisée. Pour mieux illustrer 

l’automodulation de phase et donner l’expression de la phase non-linéaire introduite, nous allons 

considérer l’équation 1.5.4.12 dans le cas où seule l’atténuation et l’automodulation de phase sont 

prises en compte. Dans cette configuration, l’équation 1.5.4.12 devient : 

)T,z(AAi)T,z(A
2z

)T,z(A
1

2
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1 












 

En effectuant le changement de variable )2/zexp(UP)T,z(A 101  (avec P0 la valeur de la 

puissance moyenne du signal à T = 0 nous obtenons l’équation suivante [5]:  
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)zexp()T,z(UU
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z
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








, où 

0
NL

P

1
L


 est la longueur non-linéaire. 

En intégrant cette équation de 0 à la longueur de la fibre L, nous obtenons :  

)iexp()T,0(U)T,L(U NL11         1.5.4.13 

où NLeff
2

1NL L/L)T,0(U avec 


 )Lexp(1
Leff


  

Nous notons d’après l’équation 1.5.4.13 que contrairement à la dispersion, l’automodulation de phase 

ne déforme pas l’amplitude du signal dans le domaine temporel mais entraine une variation temporelle 

de la phase en fonction de l’intensité du signal. De plus, la SPM élargit spectralement le signal car la 

variation de phase en fonction du temps introduit une variation de fréquence. 

Quand on prend en compte la XPM et la SPM, la phase non-linéaire devient :  

NLeff
2

2
2

1NL L/L)T,0(U2)T,0(U 




   

Pour illustrer la XPM, considérons le cas de deux canaux WDM et une impulsion par canal comme le 

montre la Fig. I.5.4. Les impulsions des deux canaux WDM vont se propager à des vitesses de groupe 

différentes.  

Fig. I.5.4 : Schéma simplifié décrivant la modulation de phase croisée dans le cas de deux canaux et une seule impulsion 

lumineuse par canal 

 

Nous aurons un glissement des impulsions ou « walk-off ». Nous pouvons définir une longueur dite de 

« walk-off » qui correspond à la longueur d’interaction des signaux. Dans le cas d’une faible 

dispersion, la longueur de « walk-off » est grande. La longueur de walk-off est définie par [5]: 
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où Ts est le temps symbole et 
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d  avec vg1 et vg2 les vitesses de groupe associées aux 

deux ondes. 
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I.5.4.2. Mélange à quatre ondes 

Le mélange à quatre ondes (FWM) a été largement étudié dans le contexte des systèmes de 

transmission WDM [36][50]. En configuration WDM, cet effet non-linéaire de type Kerr peut être la 

principale source de diaphotie entre canaux de transmission. Nous nous intéressons ici au mélange à 

quatre ondes qui se traduit par le fait que lorsque trois ondes de fréquences centrales 1, 2 et 3 se 

propagent dans une fibre, ils sont susceptibles de générer une quatrième onde de fréquence 1+2-3. 

Lorsque l’espacement entre canaux est constant, les nouvelles fréquences générées par FWM 

coïncident avec des fréquences de canaux existantes. Les interférences causées conduisent à des 

fluctuations du signal détecté au niveau du récepteur qui peuvent dégrader la performance de ces 

systèmes WDM.  

La condition d’accord de phase parfait est nécessaire pour obtenir une efficacité de mélange à 

quatre ondes maximale. Cette condition est traduite par l’égalité : 04321   . Dans ce qui 

précède, pour calculer la polarisation non-linéaire, nous avions négligé tous les effets qui se traduisent 

par la génération de nouvelles fréquences car la condition d’accord de phase parfaite est difficile à 

réaliser dans les milieux dispersifs tels que la fibre optique. Il est montré dans [36, p.127] que 

l’efficacité du mélange augmente quand le coefficient de dispersion diminue. C’est la raison pour 

laquelle, les fibres à dispersion décalée nulle ne sont pas privilégiées dans les systèmes de 

transmission WDM car la propagation des signaux dans ces systèmes est limitée par le FWM. 

L’impact du mélange à quatre ondes peut être réduit en choisissant un espacement entre canaux 

variable mais l’optimisation de la densité spectrale d’information a conduit au choix d’un espacement 

constant dans les systèmes WDM. 

 

I.5.4.3. Méthode de Fourier à pas séparés (SSFM: Split Step Fourier 

Method) pour la résolution des équations non-linéaires de 

Schrödinger 

Compte tenu des différents effets linéaires et non-linéaires limitant la propagation dans la fibre 

optique, la résolution de la NLSE (équation 1.5.4.12) par une méthode analytique parait impossible. 

C’est la raison pour laquelle des méthodes numériques sont utilisées pour modéliser la propagation 

dans la fibre optique. Dans mes travaux de thèse j’ai utilisé la méthode de Fourier à pas séparés 

(SSFM). La méthode SSFM permet d’obtenir une solution approximative de l’équation non-linéaire de 

Schrödinger en supposant qu’en propageant le signal optique sur une petite distance h, les effets 

linéaires et non-linéaires agissent indépendamment. Ceci n’est pas le cas en réalité car durant la 

propagation dans la fibre les effets linéaires et les non-linéarités agissent de manière simultanée. Afin 

de décrire cette méthode, nous allons réécrire l’équation 1.5.4.12 en considérant pour simplifier la 

propagation d’un seul champ électrique d’enveloppe A (z,t) et la propagation scalaire. Nous obtenons 

alors la nouvelle équation suivante : 
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Nous obtenons l’équation 1.5.4.14 en introduisant deux opérateurs :  

  )T,z(AN̂D̂
z

)T,z(A





        1.5.4.14 

D̂ est un opérateur qui représente la dispersion chromatique et l’atténuation, et dont l’expression est 

donnée par : 

2T2

i
D̂
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2
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



  

N̂ est un opérateur associé aux effets non-linéaires : 








2
AiN ˆ  

La propagation de z à z + h est effectuée en deux étapes. Dans la première étape, la dispersion et 

l’atténuation agissent seules et N̂ = 0 alors que dans la deuxième étape, les effets non-linéaires 

agissent seuls et D̂ = 0. Ceci se traduit mathématiquement par : 

       TzAhDhNThzA ,.ˆexp.ˆexp,        1.5.4.15 

Il est plus facile d’appliquer l’opérateur D̂  dans le domaine de Fourier à cause de la dérivée par 

rapport au temps. Cette opération est réalisée à l’aide de la transformée de Fourier rapide (FFT : Fast 

Fourier Transform). On applique ensuite la transformée de Fourier inverse au résultat obtenu pour 

retrouver l’enveloppe du signal dans le domaine temporel. Dans cette étape A (z+h,T) est donné par : 

       T,zATFh)D̂(TFexpTFT,hzA 1  où TF est la transformée de Fourier. 

L’expression donnée à l’équation 1.5.4.15 est entachée d’une erreur liée à l’approximation de 

l’exponentielle   hD̂N̂exp   en produit d’exponentielles. Une autre méthode appelée méthode de 

Fourier à pas séparés symétrisée réduit l’erreur d’approximation [5].  

 

I.5.5. Amplification optique du signal 

Les amplificateurs principalement utilisés dans les systèmes de transmission optiques sont les 

amplificateurs utilisant l’effet Raman, les amplificateurs à semi-conducteurs [9] et les amplificateurs 

EDFA. Nous utilisons uniquement les amplificateurs EDFA dans le cadre de cette thèse. Les 

amplificateurs à fibre dopée à l’erbium (Er
3+

) peuvent être vus comme des lasers sans cavité et dont le 

milieu amplificateur est constitué d’une fibre dopée aux ions Er
3+

. L’avantage d’utiliser des ions Er
3+

 

est que lorsque ces derniers sont pompés optiquement à une longueur d’onde de 980 nm ou 1480 nm 

ils sont capables d’émettre des photons à une longueur d’onde proche de 1550 nm généralement 

utilisée dans les télécommunications. De plus, la largeur spectrale de la courbe de gain des 
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amplificateurs EDFA permet de qualifier ces derniers d’amplificateurs large bande. Ainsi l’utilisation 

des amplificateurs EDFA permet d’amplifier toute la bande C {1530-1565} nm utilisée dans les 

systèmes de télécommunications. 

 

Fig. I.5.5.1 : Description simplifiée des phénomènes d’absorption (a), d’émission spontanée (b) et d’émission stimulée (c) 

 

L’interaction entre la lumière et la matière conduit à trois processus : l’absorption, l’émission 

spontanée et l’émission stimulée (voir Fig. I.5.5.1). L’absorption est décrite par le fait que lorsqu’on 

fournit assez d’énergie (par pompage optique par exemple) à l’atome, un électron peut se retrouver 

dans un état excité en absorbant un photon d’énergie h où h=6.62·10
-34

 J·s est la constante de Planck, 

 est la fréquence du signal optique (voir Fig. I.5.5.1 (a)). Une fois dans cet état excité, l’électron a une 

durée de vie limitée. Lorsque celui-ci redescend dans son état fondamental, il peut émettre un photon 

de manière spontanée. Dans ce cas le photon émis n’a pas les mêmes caractéristiques que le photon 

absorbé : sa direction est aléatoire et sa phase est quelconque. Ce phénomène est appelé émission 

spontanée (voir Fig. I.5.5.1 (b)) et lorsque cette émission est amplifiée, elle génère du bruit appelé 

bruit d’émission spontanée amplifiée susceptible d’interagir avec le signal optique transmis. Lorsque 

l’émission de photon est obtenue sous l’action d’un autre photon, on parle d’émission stimulée et le 

photon émis a les mêmes caractéristiques que le photon incident (voir Fig. I.5.5.1 (c)). L’amplification 

significative de la lumière ne sera possible que si le nombre d’atomes à l’état excité est supérieur à 

celui de l’état fondamental : on dit dans ce cas qu’il y a inversion de population et celle-ci s’obtient à 

l’aide du pompage.  

 

Fig. I.5.5.2 : Niveaux d’énergie des ions Er3+ pour un pompage à 980 nm et une émission de lumière autour de 1550 nm 

 

En considérant des ions Er
3+

, l’interaction lumière-matière peut être décrite à l’aide d’un modèle à 

trois niveaux d’énergie dans le cas d’un pompage à 980 nm généralement utilisé dans les systèmes 
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commercialisés (voir Fig. I.5.5.2). Dans ce cas, sous l’action du signal de pompe à 980 nm, les ions 

Er
3+

, passent de l’état fondamental à l’état excité où ils ne restent qu’un bref instant avant de rejoindre 

l’état métastable où leur durée de vie est d’environ 10 ms [4][9][51]. Cette transition ne s’accompagne 

pas d’émission de photon. Ensuite les ions Er
3+ 

peuvent rejoindre leur état stable ou niveau 

fondamental par émission stimulée.  

La Fig. I.5.5.3 décrit le schéma d’un amplificateur EDFA. Dans cette figure, nous représentons 

le cas d’un pompage dans le même sens que la propagation du signal à amplifier (pompage co-

propagatif). Cependant il existe deux autres manières d’effectuer le pompage : celui-ci peut aussi être 

réalisé dans le sens opposé à la propagation (pompage contra-propagatif) ou dans les deux sens de 

propagation. Dans l’exemple d’un pompage co-propagatif, le signal optique à amplifier est couplé au 

signal issu de la pompe qui est généralement une diode laser émettant de la lumière à 980 ou 1480 nm. 

Ensuite les deux signaux multiplexés se propagent dans une fibre dopée aux ions Er
3+

. A la sortie de la 

fibre, nous avons un isolateur optique permettant la propagation du signal dans un seul sens. 

L’atténuation du signal est alors compensée à la sortie de l’amplificateur EDFA mais le bruit 

d’émission spontanée introduit par l’amplification dégrade le rapport signal sur bruit (SNR : Signal to 

Noise Figure). 

 

Fig. I.5.5.3 : Schéma de principe d’un amplificateur EDFA 

 

Ces amplificateurs peuvent être caractérisés par leur gain G et leur facteur de bruit souvent noté NF 

(Noise Figure). Le facteur de bruit mesure la dégradation du rapport signal sur bruit à la sortie de 

l’amplificateur et il est défini par le rapport du SNR à l’entrée de l’amplificateur sur le SNR à la sortie 

de l’amplificateur. Puisque les amplificateurs rajoutent du bruit, le facteur de bruit sera supérieur à 1 

car le rapport signal à bruit à l’entrée de l’amplificateur sera supérieur au rapport signal sur bruit à la 

sortie de l’amplificateur. L'expression du facteur de bruit NF d’un amplificateur est donné par [4] :  

G

1

G

)1G(
n2N spF 


   

nsp est un paramètre qui caractérise l’inversion de population. Nous allons maintenant décrire la 

réception du signal optique. 

Fibre dopée aux ions Er3+
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I.6. Réception du signal optique 

Comme nous l’avons vu dans la section I.1, des opérations appliquées au niveau du récepteur et après 

la propagation dans la fibre optique permettent de retrouver les bits d’information transmis à partir du 

signal optique reçu. Dans cette partie je vais m’intéresser à la démodulation du signal optique en 

étudiant les différents types de détection utilisés dans les systèmes de transmission optiques. Nous 

verrons que le type de détection choisi dépend du format de modulation utilisé à l’émission. Dans cette 

partie je vais d’abord parler des photodiodes utilisées dans le récepteur et permettant de convertir le 

signal optique en signal électrique et je présenterai par la suite les différentes détections possibles du 

signal optique reçu. 

 

I.6.1. Photodiodes 

Le rôle d’une photodiode est de convertir le signal lumineux en un courant électrique qui sera ensuite 

numérisé afin de retrouver les données binaires transmises. Les photodiodes utilisées dans nos 

systèmes sont généralement à base de matériaux semi-conducteurs. Le courant généré par la 

photodiode est appelé photo-courant et est relié à la puissance P du signal optique incident par la 

relation 1.6.1.1 [9]. 

RPI            

 1.6.1.1 

R est la sensibilité de la photodiode donnée par la relation 1.6.1.2 





h

q
R            1.6.1.2 

Dans cette expression q est la charge d’un électron. La quantité h représente l’énergie d’un photon et 

le paramètre   est appelé efficacité quantique de la photodiode.   est le rapport du taux d’électrons 

générés sur le taux de photons incidents [9]. La relation 1.6.1.1 suppose que la conversion du signal 

optique en signal électrique se fait sans ajout de bruit. En réalité tel n’est pas le cas et on distingue 

deux types de bruits pouvant entrainer des fluctuations du photo-courant dans les photodiodes 

utilisées : le bruit quantique (shot noise) et le bruit thermique. Le bruit quantique se manifeste par 

l’existence d’un courant obtenu à partir d’un nombre d’électrons aléatoire en fonction du temps. La 

variance du bruit quantique est donnée par l’équation 1.6.1.3 [9]. 

  fIIq2 dq
2
s           1.6.1.3 

où Id est le courant d’obscurité généré en l’absence d’un signal optique dans la photodiode à cause de 

l’agitation thermique (liée à une température non nulle). Le courant d’obscurité peut être réduit par 

refroidissement de la photodiode. f est la largeur spectrale du bruit. Le bruit thermique résulte du fait 

qu’à la température de la photodiode, les électrons peuvent aléatoirement passer dans la bande de 
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conduction et générer un courant dit d’obscurité. La variance du bruit thermique est donnée par 

l’équation 1.6.1.4. 

fF
R

Tk4
n

L

B2

T









          1.6.1.4 

kB est la constante de Boltzmann, T est la température de la photodiode, Fn est le facteur de bruit de 

l’amplificateur électrique, RL est la résistance de charge. 

 

I.6.2. Détection directe 

La détection directe utilisée dans le cas d’une modulation d’amplitude est constituée d’une phase de 

conversion du signal optique reçu en signal électrique suivie d’une phase de décision comme 

représenté sur la Fig. I.6.2. Comme nous l’avons vu ci-dessus la conversion se fait à l’aide d’une 

photodiode et le circuit de décision permet de faire correspondre à chaque valeur du courant électrique 

un niveau haut ou un niveau bas suivant que cette valeur soit inférieure ou supérieure à un seuil de 

décision. Dans le cas d’une modulation de phase, la détection directe ne peut être utilisée car toute 

l’information contenue dans la phase du signal serait perdue. Pour détecter les signaux dans le cas 

d’une modulation de phase, les détections différentielle et cohérente peuvent être utilisées. 

 

Fig. I.6.2 : Principe d’une détection directe 

 

I.6.3. Détection cohérente  

La détection cohérente introduite dans les télécommunications par fibre optique à la fin des années 

1980 [10], est étudiée dans beaucoup de laboratoires de recherche car elle permet d’avoir accès à la 

phase du signal contrairement à la détection directe qui comme nous l’avons vu n’est sensible qu’à 

l’intensité. Dans une détection cohérente, on fait battre le signal optique avec un signal issu d’un 

oscillateur local (laser continu) placé au niveau du récepteur. Elle permettait également d’améliorer la 

sensibilité du récepteur en termes de puissance minimale requise permettant d’obtenir un certain taux 

d’erreurs. A cette époque, les amplificateurs EDFA n’étaient pas encore mis au point, et le rapport 

signal sur bruit électrique était amélioré en choisissant une puissance du signal en provenance de 

l’oscillateur local très grande par rapport à la puissance de signal [9]. Cependant l’introduction des 

amplificateurs EDFA réduisait l’intérêt accordé à la détection cohérente (le rapport signal sur bruit 

électrique est amélioré par l’amplification). De plus la complexité du récepteur cohérent (utilisation de 

boucles à verrouillage de phase) empêchait une mise en pratique immédiate des systèmes cohérents 

Décision

Photodiode
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dans beaucoup de laboratoires. Cependant de nombreux travaux ont montré par la suite que le 

traitement du signal fait au niveau du récepteur cohérent (compensation de dispersion chromatique et 

de la dispersion de mode de polarisation, la prise en compte de la diversité des états de polarisation,…) 

ainsi que la possibilité d’utiliser des formats de modulation multi-niveaux (notamment en phase) 

rendent la détection cohérente incontournable. 

Suivant la différence de fréquence entre le signal reçu et le signal issu de l’oscillateur local, on 

distingue deux types de détection cohérente : la détection homodyne et hétérodyne. Lorsque le signal 

et l’oscillateur local ont exactement la même fréquence, on parle de détection homodyne. Celle-ci 

nécessite un contrôle de la phase instantanée de l’oscillateur local par des boucles à verrouillage de 

phase (PLL : Phase Locked Loop). La détection hétérodyne est associée à une différence de fréquence 

non nulle. La complexité du récepteur est réduite dans ce type de détection car celle-ci ne nécessite pas 

de PLL. Cependant, le SNR est amélioré de 3 dB dans la détection homodyne [9]. Lorsque la 

fréquence du signal reçu est très proche de celle de l’oscillateur local, on parle de détection intradyne. 

Dans ce type de détection, l’écart en fréquence entre l’oscillateur local et le signal optique reçu est 

généralement très petit devant la rapidité de modulation (ordre de grandeur 100MHz-1 GHz). Les 

systèmes modernes utilisent généralement ce type de détection.  

 

Fig. I.6.3.1 : Schéma de principe du récepteur cohérent appliqué à chaque composante en polarisation 

 

Dans les récepteurs cohérents utilisés actuellement dans les systèmes multiplexés en longueur d’onde 

et en polarisation, nous avons pour chaque composante du signal en polarisation, d’une part un mixeur 

cohérent suivi de photodiodes et de convertisseurs analogiques/numériques et d’autre part le bloc de 

traitement numérique du signal (voir Fig. I.6.3.1). Je vais maintenant présenter ces différents blocs du 

récepteur cohérent. 

 

I.6.3.1. Mixeur cohérent  

Le mixeur cohérent permet de récupérer toute l’information associée à la phase et à la 

polarisation du signal transmis en faisant battre le signal reçu en fin de propagation avec celui d’un 

oscillateur local. Le schéma expérimental d’un mixeur cohérent est décrit dans [52][34][53]. Il peut 

Signal 
reçu

Mixer 

Cohérent

+photodiodes

ADC

ADC

ADC

ADC

Bloc de traitement

numérique du

signal (DSP)
Oscillateur

local
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être basé sur l’utilisation de composants optiques tels que des polariseurs rectilignes à 45°(P), des 

lames quart d’onde /4, des miroirs semi-réfléchissants (M) transmettant la moitié de la puissance 

lumineuse incidente et des cubes séparateurs de polarisation (PBS). La lame /4 introduit un 

déphasage de /2 entre les deux composantes en polarisation du signal qui la traverse. Le miroir semi-

réfléchissant va transmettre la moitié de la puissance du signal incident tandis que l’autre moitié sera 

réfléchie. Le signal transmis sera en phase avec le signal incident contrairement au signal réfléchi qui 

aura un déphasage de /2 par rapport au signal incident. Un mixeur cohérent est appliqué à chacune 

des composantes en polarisation. Avec le PBS choisi aux Fig. I.6.3.2 (a) et I.6.3.2 (b), la composante 

du signal en polarisation réfléchie subira un déphasage de /2. La description de la physique de ces 

composants est faite par exemple dans [54]. Soit ER le signal optique incident. Dans le cas d’un 

multiplexage en polarisation, le signal reçu ER est séparé en deux composantes de polarisations 

orthogonales ESX et ESY à l’aide d’un premier séparateur de polarisation. Le signal de l’oscillateur 

local ELO ayant une polarisation linéaire est séparé en deux composantes égales à l’aide d’un coupeur 

50/50. Ensuite, les deux composantes du signal et les deux parties du signal issu de l’oscillateur local 

sont envoyées vers deux mixeurs cohérents. L’expression du signal reçu en fin de propagation est 

donnée par : 

yxER ˆˆ sysx EE  où x̂  et ŷ  sont les vecteurs unitaires suivant les axes de polarisation du PBS. Les 

expressions des deux composantes du signal sont données par les équations 1.6.3.1.1 et 1.6.3.1.2. 

 sxtsi
sxsx ePE

 
         1.6.3.1.1 

 sytsi
sysy ePE

 
         1.6.3.1.2 

Dans cette expression, Psx et Psy sont les puissances des deux composantes en polarisation du signal 

reçu. sx et sy sont les phases des signaux Esx et Esy. s est la pulsation du signal optique reçu. De 

même le signal de l’oscillateur local est donné par :  

 LOtLOi
LOLO ePE

 
 où POL, OL et OL sont respectivement la puissance, la pulsation et la 

phase du signal de l’oscillateur local.  
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Fig. I.6.3.2 : Schéma de principe du mixeur cohérent pour chaque composante en polarisation 

 

Afin de déterminer l’expression des photo-courants à la sortie des photodiodes, nous avons 

représenté aux Fig. I.6.3.2 (a) et I.6.3.2 (b) les schémas détaillés des mixeurs cohérents suivis des 

photodiodes nécessaires pour obtenir la phase de chaque composante en polarisation. Nous 

considérons sur les Fig. I.6.3.2 (a) et Fig. I.6.3.2 (b) que les deux composantes du signal à la sortie de 

la fibre sont déjà séparées à l’aide d’un PBS et que la puissance du signal de l’oscillateur local est déjà 

divisée en deux parties égales à l’aide d’un coupleur 50/50. D’après la Fig. I.6.3.2 (a) les signaux à 

l’entrée du miroir semi-réfléchissant sont donnés par les équations 1.6.3.1.3 et 1.6.3.1.4. 
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
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       1.6.3.1.4 

A la sortie du miroir semi-réfléchissant, les expressions des signaux EC et ED sont données par les 

relations 1.6.3.1.5 et 1.6.3.1.6. 
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 
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
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
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
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

 1.6.3.1.6 

A la sortie des PBS, les signaux à l’entrée des photodiodes sont donnés par les équations 1.6.3.1.7 à 

1.6.3.1.10. 

   LOtLOi
LO

sxtsi
sxE eP

22

1
eP

2

1
E

 
      1.6.3.1.7 

 LOtLOi
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sxtsi

sxF eP
22

1
eP
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1
E

















     1.6.3.1.8 

 











 2

LOtLOi

LO
sxtsi

sxG eP
22

1
eP

2

1
E





    1.6.3.1.9 
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
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

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
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sxtsi

sxH eP
22

1
eP

2

1
E


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


   1.6.3.1.10 

Comme nous l’avons vu ci-dessus en négligeant le terme de bruit ajouté par la photodiode, le photo-

courant I délivré par une photodiode est relié à la puissance P du signal optique entrant dans la 

photodiode par la relation [9] :  

I = R·P  

Après quelques étapes de calcul nous obtenons les expressions des photo-courants I11 et I12 : 

 LOsxLOs
LOsx

11 t
2

PP
RI   )(cos

 LOsxLOs
LOsx

11 t
2

PP
RI   )(sin  

Les photo-courants associés à la composante en polarisation suivant ŷ  sont obtenus en adoptant le 

même cheminement : 

 LOsyLOs
LOsy

21 t
2

PP
RI   )(cos

 LOsyLOs
LOsy

22 t
2

PP
RI   )(sin  

Dans le cas de modulation de phase les termes LOysx  , sont souvent remplacés par nysx  , où 

ysx , représente le terme de phase contenant l’information. n est un terme de phase comprenant la 

différence de phase moyenne entre le signal et l’oscillateur local (liée à une rotation de phase 
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potentielle) et un bruit de phase. Le terme de phase additif peut être estimé à l’aide du bloc de 

traitement numérique du signal afin de retrouver la phase d’information transmise à l’émission. Par la 

suite les photo-courants obtenus sont échantillonnés et convertis en signaux numériques à l’aide de 

convertisseurs analogiques/numériques (ADC: Analog to Digital Converter). Pour se faire ils sont 

d’abord échantillonnés, quantifiés puis numérisés. La fréquence d’échantillonnage doit être égale ou 

supérieure au double de la fréquence maximale du signal analogique conformément au théorème 

d’échantillonnage [23]. Il faut donc choisir au moins deux échantillons par symbole pour ne pas perdre 

une partie de l’information portée par le signal analogique. La période d’échantillonnage Te doit alors 

être inférieure ou égale à Ts/2. Les ADC sont aussi caractérisés par leur bande passante qui doit être la 

plus grande possible afin d’éviter le filtrage étroit du signal. Des études faites dans la littérature 

utilisent des ADC ayant un taux d’échantillonnage de 50·10
9 

échantillons/s et une bande passante à 

3dB de 16 GHz [53], même si des ADC ayant des taux d’échantillonnage de 80·10
9
 échantillons/s et 

une bande passante à 3 dB d’environ 33 GHz sont commercialisés. 

Les amplitudes complexes des deux composantes en polarisation peuvent être reconstruites 

(voir équations 1.6.3.1.11 et 1.6.3.1.12) à partir des courants de sortie des huit photodiodes 

 LOsxt)LOs(iLOsx
1211sx e

2

PP
RiIIE

 
     1.6.3.1.11 

 LOsyt)LOs(iLOsy
2221sy e

2

PP
RiIIE

 
     1.6.3.1.12 

Les signaux obtenus sont envoyés dans le bloc de traitement numérique décrit à la Fig. I.6.3.3. 

 

I.6.3.2. Bloc numérique de traitement du signal 

Dans cette partie, je vais décrire les différentes phases de traitement du signal à la sortie des 

convertisseurs analogiques/numériques : 

 La compensation de dispersion chromatique 

 Le démultiplexage de polarisation et l’égalisation 

 L’estimation de la phase et de la fréquence du signal 
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Fig. I.6.3.3 : Bloc de traitement numérique du signal 

 

 La compensation de dispersion chromatique 

La dispersion chromatique peut être compensée en inversant la fonction de transfert d’une fibre pour 

laquelle les effets non-linéaires et la dispersion de mode de polarisation ne sont pas pris en compte 

[55]. On peut montrer que la fonction de transfert d’une telle fibre, en négligeant les termes dispersifs 

d’ordres supérieurs à 2, est donnée par l’équation 1.6.3.2.1.  

z2
2

2

1
i

e)(H





          1.6.3.2.1 

où 2 est la dérivée d’ordre 2 de la constante de propagation, et  est la fréquence angulaire. Le filtre 

qui permettra de compenser la dispersion devra avoir la fonction de transfert suivante :  

z2

c4

D2
i

e)(P









          1.6.3.2.2 

où D est le coefficient de dispersion chromatique défini dans la section I.5.3.2 et c est la vitesse de la 

lumière dans le vide. Pour obtenir l’équation 1.6.3.2.2, il faut remplacer 2 par son expression en 

fonction de D donnée par l’équation 1.5.3.2.4. Un tel filtre est en pratique irréalisable car sa réponse 

impulsionnelle est infinie et non-causale. Les filtres généralement utilisés pour compenser la 

dispersion chromatique sont des filtres à réponse impulsionnelle tronquée de durée temporelle finie, 

appelés filtres à réponse impulsionnelle finie (FIR : Finite Impulse Response) [55]. La longueur des 

filtres FIR dépend de la dispersion cumulée à compenser. Après avoir compensé la dispersion 

chromatique qui est un effet indépendant de l’état de polarisation du signal, je vais décrire le principe 

du démultiplexage en polarisation et de la compensation des effets linéaires tels que la dispersion de 

mode de polarisation. 

 

 Le démultiplexage en polarisation et l’égalisation 

Pendant la propagation dans la fibre optique, les signaux émis suivant les deux composantes en 

polarisation peuvent se coupler à cause des effets physiques de propagation. Ainsi les signaux reçus à 

l’entrée du démultiplexeur en polarisation ERx_e et ERy_e suivant les deux états de polarisation sont des 
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combinaisons des deux composantes en polarisation du signal émis EEx et EEy. L’égalisation du signal 

reçu est nécessaire pour compenser des effets tels que la dispersion de mode de polarisation. La 

compensation de la dispersion chromatique est en général séparée de l’égalisation. Cette phase de 

démultiplexage consiste à estimer la matrice de Jones J de la fibre de transmission et à l’inverser afin 

de retrouver les signaux émis. Ainsi nous avons la relation suivante :  






























Ey

Ex

eRy

eRx

E

E
J

E

E

_

_
 

Les signaux ERx_s et ERy_s à la sortie du bloc de démultiplexage en polarisation sont donnés par la 

relation suivante : 










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
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En pratique le démultiplexage en polarisation et l’égalisation sont réalisés en utilisant quatre filtres 

FIR dont les réponses impulsionnelles sont représentées par 4 vecteurs de taille M, hxx, hxy, hyx et hyy 

vérifiant les équations 1.6.3.2.3 et 1.6.3.2.4. Ces équations décrivent un système à entrées et sorties 

multiples (MIMO : Multiple Input Multiple Output) avec deux entrées et deux sorties. Le système 

MIMO est décrit par la Fig. I.6.3.4. 

eRyxyeRxxxsRx EhEhE ___   1.6.3.2.3 

eRyyyeRxyxsRx EhEhE ___   1.6.3.2.4 

Pour une modulation de phase, les coefficients des vecteurs hxx, hxy, hyx et hyy peuvent être mis à jour 

en utilisant l’algorithme adaptatif du module constant (CMA: Constant Modulus Algorithm) [56] qui 

consiste à minimiser de manière itérative les quantités s_Rx

2

s_Rxx EERp 







 et 

s_Ry

2

s_Ryy EERp 







 . Rp est un paramètre dépendant de la constellation du signal définie 

par le format de modulation utilisé. Dans ce cas l’égalisation est dite «aveugle » car ne nécessite pas 

d’étape d’estimation du canal afin de connaitre les dégradations introduites par ce dernier. Dans le cas 

de l’algorithme du CMA, la mise à jour des coefficients des filtres hxx, hxy, hyx, et hyy se fait en fonction 

des sorties de l’égaliseur. Dans nos simulations numériques les coefficients sont d’abord initialisés 

puis mis à jour de façon permanente pour prendre en compte les variations de la matrice de Jones du 

canal. 

*
_ eRxxxxxx Ehh    

*
_eRyxxyxy Ehh    

*
_eRxyyxyx Ehh    

*
_ eRyyyyyy Ehh    
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 est le pas d’adaptation encore appelé paramètre de convergence de l’algorithme et * représente le 

complexe conjugué. 

 

Fig. I.6.3.4 : Schéma d’un égaliseur MIMO 2×2 

 

Je vais maintenant décrire l’estimateur de la phase du signal et de l’écart fréquentiel entre le signal 

optique reçu et l’oscillateur local. 

 

 L’estimation de la fréquence et de la phase du signal 

A la sortie de l’égaliseur, les deux composantes en polarisation du signal reçu sont démultiplexés. 

Cependant comme nous l’avons vu dans la section 1.6.3.1, le terme correspondant à la phase et la 

fréquence des signaux en sortie du mélangeur cohérent n’est pas seulement constitué de la phase et de 

la fréquence du signal portant l’information. En effet en considérant une détection intradyne, nous 

avons un décalage de fréquence et un terme de phase additif. Afin de retrouver la phase d’information 

du signal, le résidu en fréquence ainsi que le terme additif de phase doivent être estimés et enlevés. 

Cette opération est réalisée par l’estimateur de phase et de fréquence du bloc de traitement numérique 

du signal. 

 

Fig. I.6.3.5 : Principe de l’estimation de fréquence dans le bloc numérique de traitement du signal 

 

L’estimation de l’écart fréquentiel (CFE : Carrier Frequency Estimation) entre le signal et 

l’oscillateur local dans les systèmes de transmission utilisant une modulation de phase à M états (où M 

est une puissance de 2) et une détection intradyne peut être faite suivant le schéma décrit dans [57] et 

représenté à la Fig. I.6.3.5. Dans le cas de signaux échantillonnés, les symboles associés aux deux 
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composantes du signal suivant deux états de polarisation orthogonaux à un instant t = kTs (k est un 

entier et Ts est la durée d’un symbole) sont donnés par les équations 1.6.3.2.5 et 1.6.3.2.6. 

)k,bxk,sxsTk(i
s_Rx e)k(E

 
  1.6.3.2.5 

)k,byk,sysTk(i
s_Ry e)k(E

 
  1.6.3.2.6 

Où,  est l’écart de fréquence à estimer, sx,k et sy,k sont les phases contenant l’information 

transmise, bx,k etby,k sont les termes de phase comprenant la différence de phase moyenne entre le 

signal et l’oscillateur local (liée à une rotation de phase potentielle) et un bruit de phase. Nous 

négligeons le bruit d’émission spontanée amplifiée dans les équations 1.6.3.2.5 et 1.6.3.2.6. Dans cet 

algorithme, la première étape consiste à multiplier le symbole reçu à l’instant t = kTs par le complexe 

conjugué du symbole à l’instant précédant afin d’avoir accès à la quantité Ts. Ensuite la modulation 

est supprimée par l’élévation à la puissance M, puis le moyennage sur 2N+1 symboles permet de 

réduire le bruit. Finalement, l’écart fréquentiel estimé est obtenu en divisant l’argument de la somme 

par MTs. Les valeurs de l’écart fréquentiel estimé suivant les deux états de polarisation yx ,̂ , sont 

obtenues à l’aide de l’équation 1.6.3.2.7. 
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Après quelques étapes de calculs et en négligeant le bruit de phase pour simplifier, nous obtenons 

l’équation 1.6.3.2.8. 
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Dans l’exemple d’une modulation à quatre niveaux de phase (et), on peut 

montrer que 1e
)))1l(y,sx)l(y,sx(M(i




 

Lorsque l’écart de fréquence est estimé, la correction est faite en multipliant chaque symbole par 

sT)k(y,xˆik
e


 

L’estimation de la phase (CPE : Carrier Phase Estimation) est faite en aval de la CFE. Dans le cas des 

modulations de phase à M états (avec M=2
l
 où l est un entier), l’algorithme de CPE généralement 

utilisé dans la littérature est celui de Viterbi & Viterbi [58]. Dans cet algorithme, la phase estimée sur 

chacun des états de polarisation à l’instant kTs notée )k(ˆ
y,xb  est donnée par l’équation 1.6.3.2.9.  
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Dans cette estimation, la première étape consiste à supprimer la modulation par une élévation à la 

puissance M afin de ne pas tenir compte de la phase contenant l’information. Ensuite le moyennage 
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fait sur 2N+1 symboles permet de réduire le bruit. Par la suite le résultat du moyennage est divisé par 

M pour compenser l’élévation à la puissance M. La fonction « unwrap » de matlab peut ensuite être 

appliquée aux phases estimées afin d’obtenir une phase continue sans les sauts de phase dus à une 

définition de phase sur l’intervalle [-,]. La phase estimée est supprimée en multipliant les symboles 

complexes reçus suivant les deux états de polarisation à l’instant k par 
)k(xˆi

e


et 
)k(yˆi

e


. Le 

schéma décrivant le principe de l’estimation de phase en utilisant l’algorithme de Viterbi&Viterbi est 

représenté à la Fig. I.6.3.6. 

 

Fig. I.6.3.6 : Principe de l’estimation de phase en utilisant l’algorithme de Viterbi&Viterbi 

 

Après l’estimation de la phase, la décision est faite sur les symboles et le taux d’erreurs binaires est 

calculé par la méthode de Monte Carlo (décrite dans la section I.7.2) puis converti en facteur de qualité 

Q². Ces critères de qualité seront présentés de manière détaillée dans la section I.7. 

 

I.6.4. Encodage différentiel 

L’encodage différentiel est souvent utilisé dans les systèmes de transmission optiques cohérents 

utilisant des modulations de phase. Comme nous l’avons vu ci-dessus, dans ces systèmes la 

récupération de la phase du signal est faite dans le cas d’une détection cohérente à l’aide du bloc de 

CPE. L’angle estimé pour une modulation de phase doit être comprise dans l’intervalle [-/M ; /M]. 

Cependant des sauts de phase d’un multiple de 2/M peuvent être introduits dans le cas d’une 

modulation de phase par exemple à cause du bruit ou du bloc de récupération de phase. Dans ce cas, 

même après correction en soustrayant la phase estimée, une rotation d’un angle multiple de 2/M de la 

constellation peut avoir lieu générant ainsi des erreurs de transmission. Ce problème est connu sous le 

nom d’ambiguïté sur la phase absolue du signal. Pour remédier à ce problème, l’information est codée 

non pas sur la phase absolue du signal mais sur la différence de phase entre deux symboles 

consécutifs. En effet lorsque deux symboles consécutifs subissent le même saut de phase, le codage 

différentiel permet de supprimer ce saut de phase. Cependant nous utilisons dans le cadre de cette 

thèse une logique différentielle et non un codage différentiel. En effet des études montrent que lorsque 

l’on code différentiellement une séquence pseudo-aléatoire ou une séquence de De Bruijn issue d’une 
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séquence pseudo-aléatoire, ses propriétés peuvent être modifiées [31]. Dans notre logique 

différentielle nous allons propager la séquence d’origine émise qui n’est pas codée différentiellement, 

et utiliser les séquences codées différentiellement pour le comptage d’erreurs. L’encodage différentiel 

utilisé dépend du format de modulation. En outre ce dernier introduit une dégradation du taux 

d’erreurs binaires car une erreur sur un symbole considéré entraîne des erreurs sur deux transitions. 

Nous décrirons dans le chapitre II le principe de l’encodage différentiel dans l’exemple de formats de 

modulation de phase (PSK: Phase Shift Keying). 

 

I.6.5. Détection différentielle 

La détection différentielle permet d’avoir accès à la différence de phase de deux symboles temporels 

consécutifs. Celle-ci est réalisée en faisant battre le signal reçu Ee à l’instant t avec le même signal 

décalé d’un temps symbole Ts. Nous illustrons à la Fig. I.6.3.7 la détection différentielle dans 

l’exemple d’une modulation de phase à deux états pouvant prendre les valeurs 0 ou . Ce type de 

détecteur se compose de l’interféromètre de Mach-Zehnder dont les deux bras ont des longueurs 

différentes afin de produire le décalage temporel souhaité. Les deux signaux recombinés à la sortie de 

l’interféromètre peuvent interférer de manière constructive ou destructive suivant que les signaux 

recombinés ont un déphasage de 0 ou de . A la suite de l’interféromètre, deux photodiodes permettent 

de mesurer l’intensité du signal sur les ports constructif et destructif de l’interféromètre. Ensuite la 

différence de phase entre les deux signaux consécutifs est obtenue en calculant la différence 

d’intensité I(t) des ports constructif et destructif. Ainsi après quelques étapes de calcul, on peut 

montrer que ))Tt()t(cos(E)t(I s
2

e    où )t(  et )Tt( s  sont respectivement les phases 

du signal reçu à l’instant t et à l’instant t-Ts. Cependant l’utilisation de la détection différentielle 

dégrade le taux d’erreurs car une erreur sur un symbole considéré peut affecter la différence de phase 

entre ce symbole et le symbole précédant ou le symbole suivant. 

 

Fig. I.6.3.7 : Principe d’une détection différentielle dans le cas d’une modulation de phase à deux états 

 

I.7. Paramètres permettant d’évaluer la qualité de 

transmission 

I.7.1. Rapport signal à bruit optique d’un canal 

Ts

Ee
+

-
+ I(t)
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Comme nous l’avons vu dans la section I.5.5, l’émission stimulée de photons s’accompagne 

d’émission spontanée de photons dans les amplificateurs à fibre dopée à l’erbium. Cette émission 

spontanée est responsable du bruit d’émission spontanée amplifié. Il est possible de définir à la sortie 

de l’amplificateur EDFA le rapport de la puissance du signal optique sur la puissance du bruit (OSNR: 

Optical Signal-to-Noise Ratio) : 

bruit
s

signal
s

P

P
OSNR   

Dans cet exemple, P
s
signal est la puissance moyenne totale du signal sur les deux états de polarisation à 

la sortie des N amplificateurs et P
s
bruit est la puissance totale des deux composantes en polarisation du 

bruit à la sortie des amplificateurs.  

 

Fig. I.7.1 : Système de transmission à amplification régulière par des EDFA 

 

Dans un système de transmission WDM comprenant N tronçons de fibre et N amplificateurs EDFA 

(comme le montre la Fig. I.7.1 qui correspond à un système de transmission où les amplificateurs 

compensent exactement les pertes introduites lors de la propagation dans la fibre optique) dont les 

gains et les facteurs de bruit NF sont identiques, l’expression de l’OSNR d’un canal donné est :  

BN2N
OSNR

ASE

SIGNALPs
  

B est la bande spectrale sur laquelle l’OSNR est exprimé. Celle-ci est généralement égale à 0.1 nm 

(12.5 GHz) dans les systèmes de transmission optiques. NASE est la densité spectrale de bruit d’ASE 

sur chacune des états de polarisation et son expression est donnée par [52]: 

)1G(hnN spASE    

où G est le gain d’un amplificateur et nsp est un paramètre qui caractérise l’inversion de population.  

Nous remarquons que dans le cas où G>>1 comme c’est le cas dans les systèmes de transmission où 

les amplificateurs compensent exactement les pertes dans la fibre qui sont de 20 dB sur 100 km pour 

une fibre monomode standard (G  = 100 en échelle linéaire), le facteur de bruit NF est donné par :  

spspspF n2
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
  

Dans ces systèmes nous pouvons dire que GhNN2 FASE   

Compte tenu de cette dernière équation, la nouvelle expression de l’OSNR est donnée par : 
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NBhNGNBhN
OSNR

F

SIGNALPe

F

SIGNALPs


  où P

e
signal est la puissance du signal à l’entrée des amplificateurs. 

L’OSNR en dB est donné par l’équation suivante :  

   BhLog.10NLog.10]dB[N]dBm[P]dB[OSNR FSIGNAL
e   

En considérant une bande spectrale B de 12.5 GHz autour d’une longueur d’onde de 1.55m, nous 

obtenons le résultat suivant :  

  dBm58BhLog10  .  

De plus la puissance moyenne en entrée de fibre Pm est reliée à la puissance à l’entrée des 

amplificateurs par la relation :  

1kmdBspanmsignale .LP[dBm]P 
   

où spanL est la longueur d’un tronçon de fibre et α est le coefficient d’atténuation de la fibre optique 

en dB·km
-1

. Il s’en suit que : 

  58NLog.10]dB[N.αLP]dB[OSNR Fspanmnm1.0   

Je vais maintenant parler du taux d’erreurs binaires et du facteur de qualité. 

 

I.7.2. Taux d’erreurs binaires et facteur de qualité 

 Taux d’erreurs binaires 

Le taux d’erreurs binaires (BER: Bit Error Rate) permet d’évaluer la qualité d’une transmission 

optique. Il peut être déterminé en comparant la séquence de données binaires émise et celle reçue car il 

est défini par le rapport du nombre de bits erronés sur le nombre total de bits transmis : 

transmisbitsdetotalNombre

erronésbitsdeNombre
BER   

Dans nos simulations numériques, le taux d’erreurs est estimé à l’aide de la méthode de Monte Carlo 

[59]. Dans cette méthode le taux d’erreurs est estimé dans un intervalle de confiance avec une 

probabilité donnée. La probabilité d’erreurs est obtenue à l’aide de l’espérance mathématique. En effet 

suivant la précision que l’on veut obtenir sur la mesure, on compte un nombre d’erreurs donné et la 

somme des erreurs est divisée par le nombre total de bits explorés pour le comptage d’erreurs NMC. Ce 

nombre d’erreurs peut être compris entre 100 et 500 erreurs selon la précision de l’estimation 

souhaitée. Ainsi, la qualité de l’estimateur est meilleure quand NMC est grand. Cependant dans les 

configurations de faibles taux d’erreurs, cette méthode de Monte Carlo peut être coûteuse en termes de 

temps de calcul. Il faut donc trouver un compromis entre l’augmentation du paramètre NMC et la durée 

de la mesure. Je vais maintenant décrire le facteur de qualité Q relié au taux d’erreurs binaires. 
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 Facteur de qualité 

Considérons la transmission d’une suite de 0 et 1 et que les erreurs de transmission sont causées par la 

présence dans la fibre de transmission d’un bruit blanc gaussien d’écart-types 0 et 1 pour les niveaux 

des symboles 0 et 1. 

 

Fig. I.7.2 : Principe du calcul du taux d’erreurs : (a) évolution temporelle de l’intensité du signal, (b) distributions de 

probabilité des niveaux 0 et 1 

En notant les intensités moyennes des niveaux 1 et des niveaux 0 respectivement par I1 et I0, une erreur 

survient lorsqu’un 0 est détecté alors que l’intensité du signal I est supérieure à Is ou un 1 est détecté 

alors que I<Is (voir Fig. I.7.2 (a)) [36]. Is est une intensité seuil fixée pour prendre une décision sur les 

bits 0 et 1. Les fluctuations d’intensité sur la Fig. I.7.2 (a) sont dues au bruit. Nous supposons ici le cas 

d’une modulation d’amplitude « tout ou rien ». La probabilité de recevoir un 1 alors qu’un 0 a été 

transmis ainsi que la probabilité de recevoir un 0 alors qu’on a transmis un 1 sont notées 

respectivement P(1/0) et P(0/1) et sont représentées sur la Fig. I.7.2 (b). Dans cette configuration le 

facteur Q est donné par la relation suivante [36][29] :  

01

I0I1Q
 


  

Après quelques étapes de calcul que nous ne détaillerons pas ici [36], nous pouvons montrer que le 

facteur de qualité Q est relié au BER par la relation :  
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Nous donnons dans le tableau I.7 quelques exemples de facteurs Q² ainsi que les taux d’erreurs 

binaires associés. 
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Q²(dB) 6.25 8.5 9.8 12.6 18 

Tableau I.7 : Quelques exemples de facteurs Q² et de taux d’erreurs binaires associés 

 

Dans ces systèmes de transmission par fibre optique, le produit capacité × distance ne cesse de croitre. 

Malheureusement, lorsque la capacité d’information transmise et la distance augmentent, le rapport 

signal sur bruit se dégrade si on considère la même complexité de ces systèmes à des débits inférieurs 

(par exemple en utilisant les mêmes infrastructures pour des systèmes à 100 Gbit/s et 10 Gbit/s). Par 

conséquent, nous n’obtenons pas un bon système de transmission tel que défini par les opérateurs de 

télécommunication [60]. En effet pour les opérateurs de télécommunications, un bon système de 

transmission est un système pour lequel le taux d’erreurs binaires est d’environ 10
-15

 [52]. L’utilisation 

de codes correcteurs d’erreurs (FEC: Forward Error Correction) permet d’atteindre ces faibles taux 

d’erreurs binaires [61]. Cette technique de correction d’erreurs consiste à rajouter des bits de 

redondance aux bits d’information au niveau de l’émetteur afin de détecter et corriger les erreurs 

survenues lors de la transmission des données à la réception. La capacité de correction du FEC peut 

être évaluée à l’aide de paramètres tels que, la limite du FEC, le taux de redondance et le gain net de 

codage. La limite du FEC est définie par le taux maximal d’erreurs susceptibles d’être corrigées par le 

FEC. Le taux de redondance est le rapport du nombre de bits redondants sur le nombre de bits 

d’information. Le gain de codage est l’augmentation de la sensibilité en termes d’OSNR qui permet 

d’obtenir un taux d’erreurs binaires fixé. Le gain net de codage est le gain de codage qui tient compte 

de la pénalité induite par l’augmentation du débit transmis à cause des bits redondants. Plusieurs codes 

correcteurs d’erreurs avec différentes caractéristiques existent dans la littérature. Les FEC avec un 

taux de redondance de 7% et une limite de 4·10
-3

 en termes de taux d’erreurs binaires (cette valeur de 

BER correspond à un facteur Q² de 8.5 dB) sont généralement utilisés dans les systèmes de 

transmission optiques [62]. D’autres FEC ont un taux de redondance compris entre 20 et 25% environ 

[60][62-63] et une limite en termes de BER comprise entre 1.3·10
-2

 (facteur Q² de 7 dB) et 2 10
-2

 

(facteur Q² de 6.25). Dans nos simulations numériques nous considérerons des taux de redondance de 

7% et 22% correspondant respectivement à des limites de FEC de 4·10
-3

 et 2·10
-2

 en termes de taux 

d’erreurs binaires. 

 

I.8. Conclusion du chapitre I 

Dans ce chapitre, j’ai introduit des concepts de base liés aux systèmes de transmission optiques et 

nécessaires à la compréhension de mes travaux de thèse décrits dans les chapitres II et III.  

Ainsi, j’ai d’abord rappelé le schéma générique d’une chaine de transmission numérique afin de 

présenter les différentes opérations faites sur un signal physique. Dans le cadre de cette thèse, nous 

avons considéré des systèmes de transmission optiques comprenant la modulation, la fibre optique de 

transmission et la phase de démodulation. Dans la phase de modulation, le signal lumineux issu d’une 

source laser est modulé par le signal électrique binaire contenant les données à transmettre. J’ai 
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présenté différents types de séquences de données car comme nous le verrons au chapitre II 

l’estimation de la performance des systèmes de transmission peut dépendre du type de séquences de 

données utilisées à l’émission. 

J’ai ensuite décrit des types de multiplexage utilisés pour répondre à la demande croissante de 

capacité dans les systèmes de transmission par fibre optique (multiplexage en longueur d’onde ou en 

polarisation, multiplexage temporel et spatial). 

J’ai aussi décrit la fibre optique largement utilisée dans les télécommunications optiques pour la 

transmission des signaux modulés car elle présente une faible atténuation autour de 1.55 µm. De plus 

grâce à sa très large bande passante d’environ 50 THz, elle a la potentialité de transmettre sur les 

distances considérées (plusieurs centaines de kilomètres) des débits d’information bien supérieurs à 

ceux portés par d’autres supports (cuivre, etc.). De plus, les effets linéaires (atténuation, dispersion 

chromatique et dispersion de mode de propagation) et certaines non-linéarités (automodulation de 

phase, modulation de phase croisée, mélange à quatre ondes) qui limitent la portée des transmissions 

par fibre optique, ont été présentés. Afin de comprendre la description des effets non-linéaires liés à la 

polarisation faite au chapitre II, j’ai rappelé en annexe A, des concepts de base liés à la polarisation de 

la lumière (formalisme de Jones, représentation de Poincaré et relation entre vecteur de Jones et 

vecteur de Stokes). J’ai aussi décrit l’amplification du signal qui permet de compenser les pertes de 

puissance pendant la propagation dans la fibre. La modélisation numérique de ces effets par la 

méthode de Fourier à pas séparés a aussi été présentée.  

Par la suite, j’ai parlé de la détection directe (utilisée dans le cas d’une modulation d’intensité) 

et des détections cohérente et différentielle (pouvant être considérées pour une modulation de phase). 

Dans les résultats présentés aux chapitres II et III, nous utilisons la détection cohérente. 

Enfin, nous avons présenté quelques paramètres permettant de quantifier la qualité des systèmes 

de transmission étudiés dans nos simulations numériques (rapport signal sur bruit optique, taux 

d’erreurs binaires et facteur de qualité Q²). La performance des systèmes de transmission étudiés aux 

chapitres II et III, sera estimée en termes de facteur Q². 
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Chapitre II : Effets de polarisation et 

variabilité de la performance des 

systèmes de transmission optiques 

N×112 Gbit/s utilisant la modulation 

PDM-QPSK 

Compte tenu de la demande croissante de débit dans les systèmes de transmission par fibre optique, 

l'étude de nouvelles techniques est nécessaire. L’une de ces techniques consiste à utiliser le 

multiplexage en polarisation qui, comme nous l’avons vu dans la section I.4.3 permet de transmettre 

deux fois plus de débit sur une même bande optique. Cependant la présence d’un autre effet non-

linéaire de type Kerr limite la portée des systèmes de transmission multiplexés en polarisation et en 

longueur d’onde. Cet effet non-linéaire appelé modulation de polarisation croisée (XPolM) vient se 

rajouter à la modulation de phase croisée, à l’automodulation de phase et au mélange à quatre ondes. 

Dans ce chapitre je vais présenter de manière détaillée la modulation de polarisation croisée. Je 

vais ensuite étudier par simulations numériques la variabilité de performance des systèmes de 

transmission optiques utilisant une modulation PDM-QPSK due aux effets non-linéaires en faisant 

varier les états de polarisation initiaux des signaux et le décalage temporel des deux composantes en 

polarisation des différents canaux de transmission à l’émission. Nous avons fait cette étude car comme 

nous le verrons, suivant les valeurs de décalages temporels et de SOP à l’émission, le système peut ne 

plus marcher. Il est donc nécessaire d’étudier cette variabilité afin d’identifier les configurations à 

l’émission qui provoquent un disfonctionnement du système (au sens d’un taux d’erreurs maximum 

requis par l’opérateur). Avant de présenter cette étude sur la variabilité, je décrirai la génération des 

formats de modulation en phase QPSK (Quaternary Phase Shift Keying) et PDM-QPSK (Polarization 

Division Multiplexed-QPSK). Je présenterai en premier lieu le principe de la génération du format 

binaire en phase (BPSK: Binary Phase Shift Keying) car c’est un élément constituant de la génération 

du format QPSK. Je vais également analyser l’influence de la dispersion de mode de polarisation et de 

la dispersion chromatique ainsi que l’impact du type de séquences de données utilisées à l’émission 

pour la génération des différents signaux WDM sur la variabilité de performance de transmission. 

II.  
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II.1. Etude théorique de la modulation de polarisation 

croisée (XPolM) 

Nous avons vu que la XPolM est un effet non-linéaire introduit par l’utilisation du multiplexage en 

polarisation. Cet effet se traduit par un couplage entre les deux composantes en polarisation du signal 

optique qui contiennent les données à transmettre pendant la propagation, à l’échelle d’un seul canal 

[16][81]. Ceci correspond à une modification de l’état de polarisation (SOP: State Of Polarization) du 

signal sur un canal par la présence des canaux voisins, dans une configuration WDM. 

En présence d’un seul canal de transmission la XPolM peut alors être assimilée à une 

modulation de phase croisée entre les deux composantes en polarisation du signal optique. En effet la 

phase d’une composante du signal varie en fonction de la puissance de l’autre composante en 

polarisation. Ceci génère un couplage entre les composantes. Comme nous l’avons vu dans la section 

I.6.3.2, la récupération distincte des deux composantes du signal est faite par l’algorithme de 

séparation de source CMA. Si les variations de SOP du signal en fonction des SOP des canaux voisins 

se font de manière très rapide, le CMA ne pourra pas séparer correctement les deux composantes en 

polarisation et nous aurons alors une dégradation de la performance de transmission. Dans ce qui suit 

je vais illustrer le couplage entre les composantes du signal ainsi que la variation de SOP à l’aide de la 

forme vectorielle des équations non-linéaires de Schrödinger [36]. Tout comme l’automodulation de 

phase et la modulation de phase croisée, la XPolM est un effet non-linéaire décrit à l’aide de la 

susceptibilité d’ordre 3, 3)
. En effet comme nous l’avons vu dans la section I.5.2 et comme décrit 

dans [5], la polarisation électrique PNL est donnée par :  

 )t,()t,()t,()t,( )3(
0 rErErErPNL   

Dans cette expression r représente les coordonnées d’espace x, y et z. L’expression du vecteur champ 

électrique E(r,t) (de fréquence angulaire en fonction de ses deux composantes en polarisation 

)t,r(xE et )t,r(yE est donnée par l’équation 2.1.1.1. 

  c.ce)t,r(Eˆ)t,r(Eˆ
2

1 t0i
yx 

 
yxt)E(r,      2.1.1.1 

où c.c est le complexe conjugué et les vecteurs x̂  et ŷ  représentent les vecteurs unitaires donnant les 

directions du champ électrique dans la notation de Jones. Ex(r,t) et Ey(r,t) sont les amplitudes 

complexes de l’enveloppe du champ E(r,t) suivant les deux états de polarisation. Par analogie la 

polarisation électrique non-linéaire PNL peut aussi s’exprimer en fonction de ses composantes suivant 

x̂  et ŷ (voir équation 2.1.1.2). 

  c.ce)t,r(Pˆ)t,r(Pˆ
2

1 t0i
yNLxNL 

 
yxt)(r,PNL     2.1.1.2 
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D’après [5][37-38], la polarisation électrique non-linéaire iNLP (dans le cas où on néglige tous les 

termes oscillant à une fréquence différente de 0) est définie par la relation 2.1.1.3. 

 ONM
4

)t,r(P 0
iNL 


        2.1.1.3 

Avec  


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*
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l
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)t,r(E)t,r(E)t,r(E.N   


jkl
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*
j

)3(
ijkl

)t,r(E)t,r(E)t,r(EO   

Dans ces expressions, nous supposons que les propriétés du tenseur susceptibilité 
)3( sont telles que 

)3(
ilkj

)3(
ikjl

)3(
ijkl

  [38]. De plus i, j, k, l= x,y. Puisque les indices j, k et l sont interchangeables, M = 

N = O. Par conséquent l’équation 2.1.1.3 peut être remplacée par la relation 2.1.1.4. 


jkl

*
lkj

)3(
ijkl

0
iNL )t,r(E)t,r(E)t,r(E

4

3
)t,r(P 


     2.1.1.4 

Dans le cas particulier d’un matériau homogène et isotrope comme la silice, le nombre d’éléments non 

nuls du tenseur (3) 
((3) 

compte 81 éléments dans le cas général) est réduit et ils sont définis par la 

relation 2.1.1.5 [38]. 

jkil
)3(

xyyxjlik
)3(

xyxyklij
)3(

xxyy
)3(

ijkl
       2.1.1.5 

où  ij est le symbole de Kronecker valant 1 si i=j et 0 sinon. Ainsi nous pouvons déduire la relation 

2.1.1.6 de l’équation 2.1.1.5. 
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)3(
xyxy

)3(
xxyy

)3(
xxxx          2.1.1.6 

De plus, en remplaçant 
)3(

ijkl par son expression dans 2.1.1.4 et en prenant en compte le fait que les 

indices j, k et l sont interchangeables, nous obtenons l’équation 2.1.1.7 [5]. 
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 2.1.1.7 

De plus en faisant l’hypothèse que les propriétés du tenseur susceptibilité )3( sont telles que 

)3(
ilkj

)3(
ikjl

)3(
ijkl

   [38] et en utilisant la relation 2.1.1.6 nous avons l’égalité suivante :
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Les expressions des amplitudes complexes du vecteur polarisation électrique non-linéaire PNLx et PNLy 

sont données par les équations 2.1.1.8 et 2.1.1.9. 
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 2.1.1.9 

Lorsque l’aspect vectoriel du champ électrique est pris en compte, celui-ci peut s’exprimer de la 

manière suivante [36]:  
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     2.1.1.10 

Ax et Ay représentent les composantes de l’enveloppe lentement variable du champ électrique. Les 

composantes en polarisation se propagent avec différentes constantes de propagation. (0) est la 

constante de propagation moyenne. F(x,y) est la distribution transverse du champ électrique. En 

insérant 2.1.1.10 dans 2.1.1.8 et 2.1.1.9, nous obtenons les nouvelles expressions des composantes 

PNLx et PNLy en fonction de Ax et Ay. 
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 2.1.1.12 

Nous pouvons introduire la notation bra et ket pour exprimer les vecteurs de Jones. Ainsi, 









Ay

Ax
A

et 





 *

yA*
xAA . Nous pouvons alors montrer que le vecteur 


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
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
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yNLP

xNLP

NLP est donné par 

l’équation 2.1.1.13. 
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où 






 


0i

i0
3 est une des matrices de Pauli introduites dans l’annexe A.  

En utilisant le même cheminement qu’à la section I.5.4, nous pouvons montrer que les équations 

d’évolution des enveloppes lentement variables complexes des deux composantes du champ sont 

données par les relations 2.1.1.14 et 2.1.1.15 
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est la transformée de Fourrier de l’expression















)t,z(A

)t,z(A

y

x
. 

Comme le montre [36], la constante de propagation mi (i = x ou y) est composée d’un terme linéaire

Li , d’un terme non-linéaire NLi et d’un dernier terme qui dépend de l’atténuation . Ainsi 

2

i
NLxLxmx


  et

2

i
NLyLymy


  . Nous pouvons négliger la dépendance de  

en fonction de car la largeur spectrale du signal  est très petite devant 0. [36]. De plus en 

procédant de la même manière qu’à la section I.5.4 nous obtenons l’expression de NLi. Les 

expressions des constantes de propagation Lx  et Ly  sont données par :
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
 est la moyenne des constantes de propagation linéaires et )(

est la différence des constantes de propagation linéaires. Le développement limité en série de Taylor 

de av et conduit aux équations 2.1.1.16 et 2.1.1.17. 
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 est la dérivée d’ordre k de la constante de propagation av .  

Pour simplifier je vais négliger par la suite, le terme de dispersion d’ordre 3. De plus nous considérons 

dans cette étude que le paramètre de dispersion d’ordre 2, 2 est identique pour les deux composantes 

en polarisation de même longueur d’onde. Il s’en suit que 2 est nul. Ainsi les équations 2.1.1.16 et 

2.1.1.17 peuvent être remplacées par les relations 2.1.1.18 et 2.1.1.19. 
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En utilisant les définitions de mx, my, Lx et Lx ainsi que les équations 2.1.1.18 et 2.1.1.19 et en 

réécrivant les équations d’évolution 2.1.1.14 et 2.1.1.15 dans le domaine temporel (nous remplaçons 

-0 par t/i  ), nous obtenons les nouvelles équations d’évolution des enveloppes lentement 

variables Ax et Ay plus connues sous le nom d’équations de Schrödinger non-linéaires couplées 

(CNLSE: Coupled Nonlinear Schrödinger Equations) [36] (voir équation 2.1.1.20 et 2.1.1.21). 
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 est le coefficient non-linéaire défini à la section I.5.4. Les parties à droite de ces égalités traduisent le 

couplage entre les deux composantes en polarisation du champ électrique. Dans cette configuration la 

résolution des équations de Schrödinger couplées se fait en utilisant la SSFM décrite dans la section 

1.5.4.3. Compte tenu de la forme des CNLSE, l’opérateur D̂  pourra être appliqué aux deux 

composantes en polarisation séparément, tandis que l’opérateur N̂  sera conjointement appliqué à ces 

deux composantes. 

En effectuant le changement de variable suivant  = t-1z, nous pouvons éliminer le terme lié à 

1 dans l’équation 2.1.1.21. Nous utilisons la notation en Bra et ket pour définir la forme vectorielle 

des équations de Schrödinger non-linéaires couplées (  *
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Cette équation correspond à un cas particulier de biréfringence constante dont les axes sont alignés 

avec les axes du repère oxy. En effet dans le cas d’une biréfringence constante dont les axes forment 

un angle avec les axes d’orientation nulle (axes x et y), les équations de Schrödinger couplées dans 

le repère formé par les axes de biréfringence s’obtiennent en effectuant le changement de variable 

URA   [36]. Ici R est une matrice 2×2 de rotation d’angle . Le terme de biréfringence 

proportionnel à 0 peut être éliminé en faisant le changement de variable suivant VTU  où T est 

une matrice unitaire 2×2 définie aussi dans [16][36] par  Mz0iexp)z(T  . Ainsi nous obtenons la 

nouvelle équation de Schrödinger non-linéaire vectorielle suivante : 
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Dans cette expression TjM
1

j TH  et Mj est une matrice 2×2 définie en fonction des matrices de 

Pauli et de la matrice de rotation d’angle R, par la relation RjRM 1
j  . 

 

II.1.1. Equation de Manakov en présence de dispersion de mode 

de polarisation 

L’équation de Manakov en présence de PMD encore appelée l’équation de Manakov-PMD a été 

introduite pour modéliser les effets de propagation dans les fibres optiques dont la biréfringence varie 

aléatoirement. En effet, nous avons considéré une biréfringence constante dans l’équation 2.1.1.23 

mais comme nous l’avons vu en décrivant la dispersion de mode de polarisation, la biréfringence de la 

fibre varie en réalité aléatoirement avec le temps et en fonction de z. L’équation de Manakov-PMD est 

obtenue en moyennant le terme VHVHV 33 . En effet la variation des états de polarisation dans la 

fibre est reliée à la variation de biréfringence dans la fibre optique dont la longueur caractéristique 

varie de 10 à 100 m [36]. Si sur la longueur non-linéaire, la lumière parcourt quelques dizaines de fois 

cette longueur caractéristique alors le coefficient non-linéaire peut être moyenné. En fait au bout d’une 

longueur non-linéaire, l’état de polarisation du signal a eu le temps de parcourir toute la sphère de 

Poincaré. Ce moyennage est traduit par l’équation 2.1.1.24a [36]. 

  VVV
3
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V3HV3HVmoy   2.1.1.24a 

En remplaçant le deuxième terme non-linéaire de la partie droite de l’équation 2.1.1.23 par sa 

moyenne donnée par l’équation 2.1.1.24a, nous obtenons l’équation de Manakov en présence de 

dispersion de mode de polarisation (équation 2.1.1.24b). 
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Dans la plupart des résultats obtenus durant ma thèse, c’est la CNLSE qui a été modélisée en 

simulations numériques. 

 

II.1.2. Equation d’évolution des états de polarisation  

Dans cette partie, je vais décrire l’évolution de l’état de polarisation d’un signal se propageant dans la 

fibre optique dans la représentation de Poincaré. Pour ce faire, je vais considérer le cas de signaux 

continus pour simplifier et me focaliser uniquement sur les effets non-linéaires. De plus en effectuant 
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le changement de variable WBV   avec
 z2/

eB


 , nous pouvons éliminer le terme lié à 

l’atténuation. Nous obtenons la nouvelle équation 2.1.1.25. 
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 2.1.1.25 

Dans l’équation de Manakov en présence de dispersion de mode de polarisation décrite 

précédemment, nous avons considéré le cas d’un seul canal de transmission. Dans le cas d’un 

multiplexage en longueur d’onde, l’enveloppe lentement variable complexe du champ électrique est 

une superposition des N enveloppes complexes des différentes composantes spectrales de fréquence 

k (k variant de 1 à N) et est donnée par l’équation 2.1.1.26. 
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Avec  = k-0  

Dans ce cas le terme WWW  est donné par l’équation 2.1.1.27 [16]. 
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Dans certains milieux dispersifs, le mélange à quatre ondes qui nécessite l’accord de phase parfait 

pour être significatif, peut être négligé [38]. Ainsi nous pouvons considérer l = m ou l = u et l’équation 

2.1.1.27 devient :  




m

timemWmWmWWWW   2.1.1.28 

En remplaçant 2.1.1.28 dans 2.1.1.25 la dérivée en fonction de z de la k
ème

 composante fréquentielle 

est donnée par l’équation 2.1.1.29 [17]. 
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
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z
ei

9

8

z

kW 
  2.1.1.29 

D’après la relation 4.7b de l’annexe A, 


 aaWW 00mm  

Avec mmmm0 WW)WW(Tr
2

1
a   

Les composantes du vecteur a


sont données par : 

mmimmmii WWW
2

1
)WW(Tr

2

1
a   , mW représente le vecteur de Stokes associé au 

vecteur de Jones mW . La liaison formelle entre les formalismes de Jones et Stokes est décrite dans 

la section IV de l’annexe A. 

Ainsi nous obtenons l’équation 2.1.1.30 
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
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 2.1.1.30 

Les deux premiers termes de la partie à droite de l’égalité 2.1.1.30 décrivent la SPM (premier terme) et 

la XPM (deuxième terme) tandis que la XPolM est décrite par le troisième terme. En effet la dérivée 

du vecteur de Stokes en fonction de z associé au vecteur de Jones kW est définie par 

z

W
WW

z

W

z

W k
ikki

kk














 . De plus, en utilisant [81, eq. A.3, A4 et A.13], nous 

obtenons l’équation d’évolution des états de polarisation dans la représentation de Poincaré [16-17]. 



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


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
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z

kW
WW

  2.1.1.31 

× représente le produit vectoriel. L’équation 2.1.1.31 traduit la variation de l’état de polarisation du 

canal considéré dans le cas de signaux continus (les effets de la dispersion chromatique et de la 

dispersion de mode de polarisation ne sont pas pris en compte). Cette variation dépend du coefficient 

non-linéaire , de l’atténuation  et du produit vectoriel du vecteur de Stokes du canal considéré et de 

la somme des vecteurs de Stokes des canaux adjacents encore appelé « pivot ». En représentant 

l’évolution du vecteur de Stokes Wk du canal considéré sur la sphère de Poincaré, nous constatons que 

ce dernier a un mouvement de précession autour du « pivot » (voir Fig. II.1.1 (a)). Nous avons aussi 

observé ce résultat théorique par simulation numérique en considérant le cas de deux signaux continus 

que l’on propage sur 6000 km de fibre monomode à dispersion nulle (les effets de dispersion 

chromatique et de dispersion de mode de polarisation ne sont pas pris en compte). Les vecteurs de 

Stokes des deux canaux sont suivant S1 et S2 et nous représentons sur la Fig. II.1.1 (b) l’évolution du 

vecteur de Stokes du canal suivant S2. Nous observons tous les 100 km la position du vecteur de 

Stokes du canal considéré (initialement sur la composante S2) par rapport au « pivot » représenté dans 

cet exemple par le vecteur de Stokes du canal adjacent (S1). Nous notons qu’au bout de 6000 km le 

vecteur de Stokes du canal n’a pas encore fait un tour complet autour de S1. 

 

Figure II.1.1 : Schéma de principe décrivant la variation de SOP d’un canal en fonction des SOP des canaux voisins (a). 

Evolution des SOP obtenue par simulation numérique (b) 

Pivot
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s2

s3
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Dans l’exemple de la Fig. II.1.1 (b), je considère des signaux continus. Dans le cas de signaux 

modulés, la direction et la norme du « pivot » peuvent varier. 

 

II.2. Formats de modulation en phase 

Je vais décrire dans ce qui suit des formats de modulation en phase que nous allons utiliser dans nos 

simulations numériques portant sur l’étude de la variabilité de la performance de transmission. 

 

II.2.1. Binary Phase Shift Keying (BPSK) 

Le BPSK est un format de modulation à deux niveaux de phase. Dans notre convention, le 

symbole logique « 0 » est codé sur une phase de 0 alors que le symbole logique « 1 » est codé sur 

une phase de π. L’émetteur BPSK est représenté sur la Fig. II.2.1. Il se compose d’un laser suivi 

d’un modulateur Mach-Zehnder dont le fonctionnement a été décrit dans la section I.2. Les 

tensions électriques appliquées sur les deux bras du Mach-Zehnder permettent de générer le signal 

optique avec deux niveaux de phase 0 ou π.  

 

Fig. II.2.1 : Schéma de principe du modulateur BPSK 

 

Nous avons schématisé en sortie du modulateur la constellation qui représente le signal optique 

modulé dans le plan complexe. La rapidité de modulation R (égale à 1/Ts) est reliée au débit 

binaire B par la relation B = m·R. Nous rappelons que Ts est la durée d’un symbole et m est le 

nombre de bits par symbole. Pour ce format de modulation, le débit symbole est égal au débit 

binaire. L’encodage différentiel présenté à la section I.6.4 pour ce format de modulation peut être 

réalisé à l’aide de la formule suivante [64]. 

)1k(c)k(I)k(c   

où c(k) représente le symbole codé différentiellement et I(k) est le symbole initial à l’instant k. 

 est un « ou exclusif ». 
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II.2.2. Quaternary Phase Shift Keying (QPSK) 

Le QPSK est un format de modulation à quatre niveaux de phase. Dans notre convention chaque 

symbole est associé à deux bits. Les phases de -3π/4, 3π/4, π/4, et -π/4 sont respectivement codées par 

les symboles « 00 », « 01 », « 11 » et « 10 » en utilisant un codage de Gray (qui consiste ici à 

considérer que deux symboles à distance minimale dans le plan complexe ont des codages binaires qui 

ne différent que d’un seul bit). L’émetteur QPSK est représenté sur la Fig. II.2.2. Il se compose d’un 

laser suivi d’une structure Mach-Zehnder à l’intérieur de laquelle nous avons deux modulateurs BPSK 

tels que nous l’avons décrit sur la Fig. II.2.1.  

 

Fig. II.2.2 : Schéma de principe de l’émetteur QPSK 

 

Les deux bras de la structure Mach-Zehnder sont déphasés de π/2 afin de générer les composantes en 

phase et en quadrature (respectivement I et Q). Cette structure est appelée modulateur Mach-Zehnder 

I-Q. En recombinant les signaux optiques à la sortie des modulateurs BPSK, nous obtenons en sortie 

du modulateur Mach-Zehnder I-Q, le signal optique avec quatre niveaux de phase. Puisque nous avons 

deux bits par symbole, B = 2R. Ainsi à débit binaire constant, la rapidité de modulation ou débit 

symbole (proportionnel à la bande spectrale occupée par le signal) est réduite d’un facteur 2 par 

rapport au format BPSK. La densité spectrale d’information, définie dans tout le manuscrit, à 

l’émission comme le rapport de la capacité totale d’information sur la bande spectrale totale occupée, 

est alors améliorée en augmentant le nombre de niveaux de phase. Cependant, dans le cadre des 

formats M-PSK, quand on augmente le nombre d’états de modulation, la distance minimale entre 

symboles est réduite à puissance moyenne constante. Ceci a pour conséquence de réduire la tolérance 

aux fluctuations de phase qu’elles soient dues aux bruits additifs ou aux dégradations déterministes du 

canal optique. En considérant que le symbole à l’instant k après codage est défini par c(k) = e
i

où 

kest la différence de phase entre les symboles avant codage aux instants k et k-1, l’encodage 

différentiel dans le cas d’une modulation QPSK peut être réalisé suivant la table de vérité suivante : 
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c(k) symbole 

binaire 

1 00 

i 01 

-1 11 

i 10 

Dans nos simulations numériques, nous utilisons des modulations en PDM-QPSK. Dans ce cas, le 

modulateur décrit à la Fig. II.2.2 est appliqué à chaque composante en polarisation du signal issu du 

laser comme le montre la Fig. II.2.3 (a). Nous représentons sur cette figure la constellation du signal 

en sortie de l’émetteur suivant deux états de polarisation orthogonaux. La représentation des états de 

polarisation dans la sphère de Poincaré est donnée à la Fig. II.2.3 (b). 

 

Fig. II.2.3 : Schéma de l’émetteur PDM-QPSK (a). Représentation des états de polarisation du signal optique dans le cas 

d’une modulation en PDM-QPSK (b). 

 

La réception des signaux modulés en PDM-QPSK se fait suivant une détection cohérente décrite dans 

la section I.6.3. La séparation de sources se fait à l’aide du CMA tandis que l’estimation de la phase du 

signal se fait de manière indépendante suivant les deux composantes en polarisation à l’aide de 

l’algorithme de Viterbi&Viterbi pour M = 4 (voir Fig. I.6.3.6) [58]. 

 

II.3. Variabilité de performance de transmission 

Des études montrent que les principaux effets non-linéaires limitants dans les systèmes 

multiplexés en longueur d’onde et en polarisation à 112 Gbit/s par canal sont la XPM et la XPolM 

[18]. Ces deux effets non-linéaires seraient à l’origine de fluctuations des performances de 

transmission en régime non-linéaire lorsqu’ils interagissent avec la dispersion chromatique et la 

dispersion de mode de polarisation. Cette variabilité a été étudiée expérimentalement en présence de 

dispersion de mode de polarisation [82]. Afin de mieux comprendre la cause de ces variations, nous 

avons étudié l’impact des états de polarisation initiaux des signaux et du décalage temporel des deux 

composantes en polarisation des différents canaux de transmission à l’émission, sur ces fluctuations en 
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faisant 500 tirages aléatoires de décalages temporels et d’états de polarisation des signaux émis. Nos 

simulations numériques évaluent aussi l’influence de la dispersion de mode de polarisation et de la 

gestion de dispersion chromatique. De plus nous avons étudié les configurations de décalages 

temporels entre les deux composantes en polarisation à l’émission et d’états de polarisation initiaux 

donnant les meilleures et pires performances de transmission. Enfin nous avons analysé l’impact du 

type de séquences de données utilisées à l’émission. 

L’impact du décalage entre les deux composantes en polarisation sur la qualité de transmission a 

été étudié dans la littérature mais uniquement pour le format RZ [83]. Cette étude ainsi que les 

conclusions que nous avons obtenues sur l’impact du décalage temporel entre les deux composantes en 

polarisation pour le format NRZ constituent une nouveauté à notre connaissance pour les systèmes de 

transmission WDM-PDM-QPSK à 112 Gbit/s par canal. L’étude statistique de la répartition des états 

de polarisation en utilisant des signaux modulés avec le format QPSK et multiplexés en polarisation et 

en longueur d’onde à 112 Gbit/s en faisant des campagnes massives de simulations numériques n’a 

pas été faite antérieurement. 

 

II.3.1. Description du schéma de simulations numériques 

Dans cette section je vais présenter le schéma décrivant le système de transmission optique modélisé 

dans nos simulations numériques [84]. Ce schéma est représenté à la Fig. II.3.1. L’émetteur génère 9 

canaux modulés en PDM-QPSK avec une rapidité de modulation de 28 GBaud (ou Gsymbole/s). Les 

différents canaux PDM-QPSK sont espacés de 50 GHz. Chacune des composantes en polarisation des 

signaux WDM est générée à partir de différentes séquences quaternaires de De Bruijn de 1024 

symboles. Les canaux sont ensuite filtrés à l’aide d’un filtre optique passe bande rectangulaire de 

bande passante à 3 dB de 50 GHz. Nous faisons varier l’état de polarisation des canaux WDM en 

entrée de fibre ainsi que le décalage temporel des différentes composantes en polarisation pour chaque 

canal WDM en tirant aléatoirement l’azimut αi, l’ellipticité εi (qui sont deux grandeurs physiques 

caractéristiques de l’état de polarisation du canal i (voir ANNEXE A)) et les décalages temporels δti, ∕∕ 

et δti,┴ respectivement dans les intervalles [–/2; +/2], [–/4; +/4] et [0; Ts].  

Les canaux sont ensuite multiplexés et injectés dans 20 tronçons de 100 km de fibre monomode 

dont le coefficient d’atténuation, le coefficient non-linéaire γ, et le coefficient de dispersion 

chromatique D valent respectivement 0.2dB•km
-1

, 1.3W
-1

•km
-1

 et 17ps•nm
-1

•km
-1

. La perte de 

puissance du signal injecté dans la fibre optique est compensée à chaque tronçon, en utilisant des 

amplificateurs EDFA sans bruit en ligne. La propagation vectorielle des signaux optiques dans la fibre 

est modélisée en utilisant la méthode de Fourier à pas séparés décrite dans la section I.5.4.3 et basée 

sur les équations non-linéaires couplées de Schrödinger [36]. 
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Fig. II.3.1 : Schéma décrivant le système de transmission modélisé dans les simulations numériques 

 

La compensation de dispersion chromatique décrite dans la section II.3.2 se fait à l’aide de fibres à 

compensation de dispersion DCF, soit en ligne en considérant une dispersion résiduelle par tronçon 

(RDPS: Residual dispersion Per Span) nulle (cette configuration sera notée par la suite : cas « avec 

DCF »), soit avant le récepteur (cette configuration correspondant à RDPS = 1700 ps•km
-1

 sera notée 

par la suite : cas « sans DCF »). La valeur du coefficient de dispersion chromatique des fibres DCF 

(supposées linéaires dans le cadre de cette étude pour ne prendre en compte que les effets non-linéaires 

provenant de la fibre SMF) vaut-100ps•nm
-1

•km
-1

.
 
Nous ne prenons pas en compte la dispersion de 

mode de polarisation sauf dans un cas particulier précisé par la suite.  

Après la propagation dans la fibre, le canal central est extrait grâce à un filtre optique passe 

bande gaussien de bande passante à 3 dB de 56 GHz. Les différentes étapes de la réception cohérente 

sont décrites dans la section I.6.3. Nous avons en entrée du mixeur cohérent le signal reçu et celui issu 

de l’oscillateur local (ces deux signaux oscillent à la même fréquence ici). La récupération distincte 

des deux composantes en polarisation est faite en utilisant l’algorithme CMA [56] tandis que 

l’estimation de la phase du signal est basée sur l’algorithme de Viterbi&Viterbi [58]. Le taux d’erreurs 

binaires qui permet de juger de la qualité de la transmission est ensuite évalué par la méthode de 

Monte Carlo en comptant 200 erreurs puis il est converti en facteur de qualité Q². 

 

II.3.2. Gestion de la dispersion chromatique 

Comme nous l’avons vu ci-dessus, Il est possible de compenser la dispersion cumulée dans les fibres 

durant la propagation par des fibres DCF. Le graphe de la dispersion cumulée en fonction de la 

distance est donné à la Fig. II.3.2.  

 

Fig. II.3.2 : Dispersion cumulée en fonction de la distance dans les cas « sans DCF » (a) et « avec DCF » (b) 
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Suivant la gestion de dispersion utilisée, les interactions non-linéaires sont différentes. Plutôt que de 

compenser toute la dispersion cumulée en fin de propagation comme le montre la Fig. II.3.2 (a), il est 

possible de répartir la compensation de dispersion comme c’est illustré à la Fig. II.3.2 (b). C’est le 

principe de la gestion de dispersion en ligne. Si toute la dispersion cumulée à chaque tronçon (span) 

n’est pas compensée, nous avons une RDPS non nulle. Quand la compensation de dispersion se fait à 

l’émission on parle de pré-compensation et quand elle est faite à la réception on parle de 

postcompensation. 

 

II.3.3. Evaluation numérique de la variabilité de performance de 

transmission 

Dans cette partie je vais présenter les résultats de simulation numérique relatifs à l’étude préliminaire 

sur la variabilité de performance de transmission. Afin d’illustrer cette variabilité, nous avons dans un 

premier temps considéré 7 configurations d’états de polarisation et de décalages temporels initiaux en 

faisant 7 tirages aléatoires de l’ensemble {αi, εi, δti,∕∕ et δti,┴}. Nous avons représenté sur la Fig. II.3.3 

le facteur Q² en fonction de la puissance moyenne totale du signal sur les deux états de polarisation en 

entrée de fibre Pin,avg dans les cas d’un système avec DCF (voir Fig. II.3.3(a)) et sans DCF (voir Fig. 

II.3.3 (b)). Dans chaque configuration de gestion de dispersion chromatique, chaque courbe 

correspond à un tirage de l’ensemble {αi, εi, δti, ∕∕ et δti, ┴}. Nous constatons des fluctuations du facteur 

Q² dans la zone non-linéaire qui correspond à des puissances supérieures au seuil non-linéaire (NLT: 

Non Linear Threshold) défini ici comme la puissance associée à la qualité de transmission maximale. 

Cette fluctuation est plus élevée dans le cas « avec DCF » pour une valeur de puissance Pin,avg 2 dB au-

dessus du NLT. De plus la performance est améliorée dans le cas « sans DCF ».  

 

Fig. II.3.3 : Facteur Q² en fonction de la puissance moyenne Pin,avg dans les configurations « avec DCF » (a) et « sans DCF » 

(b) pour les 7 tirages de décalages temporels et d’états de polarisation initiaux 
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II.3.4. Influence de la dispersion chromatique et de la dispersion 

de mode de polarisation sur la distribution du facteur de qualité 

Dans le but de quantifier de manière réaliste la variabilité de performance en régime non-linéaire, nous 

avons fait plus de tirages aléatoires de l’ensemble {αi, εi, δti,∕∕ et δti,┴}. Nous avons représenté sur la Fig. 

II.3.4 la distribution du facteur Q² en considérant une puissance moyenne Pin,avg 2 dB au-dessus du 

NLT. Sur la Fig. II.3.4 (a), nous illustrons la distribution du facteur Q² en effectuant 500 tirages 

aléatoires de l’ensemble {αi, εi, δti,∕∕ et δti,┴} dans les deux configurations de gestion de dispersion 

chromatique. Afin d’étudier l’influence de la PMD, nous avons représenté sur la Fig. II.3.4 (b) la 

distribution du facteur Q² pour un retard différentiel de groupe (DGD) moyen de 0 ou 30 ps dans la 

configuration « avec DCF » pour seulement 200 tirages aléatoires de l’ensemble {αi, εi, δti,∕∕ et δti,┴} car 

les simulations en présence de dispersion de mode de polarisation durent plus de 2 mois. Comme nous 

l’avons vu dans la section I.5.3.4, en mesurant le DGD en sortie de fibre à différents instants nous 

verrons que celui-ci varie selon une loi maxwellienne. Puisque la valeur de la PMD est la valeur 

moyenne du DGD, le facteur Q² est moyenné sur ses valeurs obtenues en considérant 40 différentes 

réalisations de la fibre. Pour chaque réalisation, chaque tronçon de 100km fibre optique est modélisé 

par une concaténation de 100 éléments biréfringents, et nous faisons varier le tirage des axes lents et 

rapides des éléments biréfringents, d’une réalisation à une autre. Dans l’idéal il faudrait considérer 

plus de réalisations pour explorer correctement la distribution de probabilité du DGD et obtenir une 

bonne estimation du facteur Q² moyen mais nous nous sommes limités à 40 à cause du temps de calcul 

(environ 2 jours par réalisation). Une étude mathématique de lois de distribution n’a pas été faite mais 

chaque courbe de distribution obtenue a été superposée à la forme gaussienne la plus proche. 

 

Fig. II.3.4 : Distribution du facteur Q² à une puissance Pin,avg  2 dB au-dessus du NLT, dans les deux cas de gestion de 

dispersion chromatique, sans PMD et en considérant 500 tirages aléatoires de l’ensemble {αi, εi, δti,∕∕ et δti,┴} (a). 

Distribution du facteur Q² à une puissance Pin,avg  2 dB au-dessus du NLT dans la configuration « avec DCF » pour 200 

tirages aléatoires de l’ensemble {αi, εi, δti,∕∕ et δti,┴} et en considérant un DGD moyen =  0 ou 30 ps (b). 
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D’après la Fig. II.3.4 (a) nous avons une largeur à 5 pour 1000 de l’occurrence normalisée 

maximumQ²5‰ de 2.2 dB et 1.5 dB respectivement pour les configurations « avec DCF » et « sans 

DCF ». En analysant la Fig. II.3.4 (b), nous constatons que le facteur Q² est amélioré en présence de 

PMD. Ceci confirme de précédents travaux [85]. De plus nous notons que la largeur Q²5‰ est plus 

grande dans le cas « avec DCF » et sans PMD (Q²5‰ = 2 dB) alors qu’elle est plus réduite quand 

nous émulons une PMD de 30ps (Q²5‰ = 0.6 dB). Ceci nous laisse penser que cette variabilité 

pourrait être due à la XPM et à la XPolM. En effet, en l’absence de DCF en ligne, les différents 

canaux WDM glissent les uns par rapport aux autres et leurs interactions non-linéaires sont 

moyennées. En présence de PMD, les deux composantes en polarisation ne se propagent pas à la 

même vitesse de groupe et leurs interactions non-linéaires sont aussi réduites. 

 

II.3.5. Impact du décalage temporel et de la répartition des états 

de polarisation initiaux  

Dans le but de mieux comprendre ces variations de performance en régime non-linéaire, nous avons 

fait varier séparément les décalages temporels à l’émetteur et les états de polarisation initiaux. Dans 

cette partie, la dispersion de mode de polarisation n’a pas été prise en compte. Nous représentons sur 

la Fig. II.3.5 (a) une distribution du facteur Q² pour 500 tirages aléatoires de l’ensemble {αi, εi} et 1 

seul tirage de décalage temporel (cette configuration sera notée par la suite « SOP variable »). Sur la 

Fig. II.3.5 (b), nous avons représenté la distribution du facteur Q² pour 500 tirages aléatoires de 

l’ensemble {δti, ∕∕ et δti, ┴} et 1 seul tirage de SOP (nous noterons ce cas « décalage variable »). Nous 

notons pour ces deux cas que la largeur de la distribution Q²5‰ est plus faible dans le cas « sans 

DCF ». En effet dans le cas « décalage variable » les valeurs de Q²5‰ sont égales à 2.5 dB et 1.7 dB 

respectivement pour les cas « avec DCF » et « sans DCF » en ligne. Dans le cas « SOP variable » nous 

avons des largeurs Q²5‰ de 2.5 dB et 1 dB respectivement pour les cas « avec DCF » et « sans DCF » 

en ligne.  

Comme illustré par l’équation 2.1.1.31, la variation du vecteur de Stokes d’un canal en fonction 

de z dépend du « pivot ». Mieux répartir les vecteurs de Stokes sur la sphère de Poincaré peut 

permettre de minimiser le module du « pivot » et de réduire la variation de SOP du canal considéré. 

C’est pourquoi nous avons représenté dans le cas « SOP variable », les facteurs Q² correspondant à 3 

cas particuliers de configuration de SOP initiaux. Dans le premier cas SDa, tous les canaux ont des 

états de polarisation à l’émission identiques. Dans le deuxième cas SDi, les différents SOP ont des 

vecteurs de Stokes alternés et orthogonaux pour deux canaux successifs, dans la sphère de Poincaré. 

Dans le dernier cas SDhe, les SOP des différents canaux sont uniformément répartis sur l’équateur de la 

sphère de Poincaré. Nous notons que le facteur Q² est meilleur dans le cas SDhe. Nous avons 

également représenté sur la Fig. II.3.5 (c) le facteur Q² en fonction du décalage temporel entre les deux 

composantes en polarisation du canal central pour le cas de signaux modulés en NRZ-PDM-QPSK. 
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Nous constatons dans le cas « avec DCF » que le meilleur facteur Q² est obtenu pour un décalage Δt = 

0.5Ts. Nous avons un gain en termes de facteur Q² maximal de 1.2 dB environ. Ceci a déjà été montré 

dans de précédents travaux mais uniquement pour le cas de formats RZ [83]. Cependant dans la 

configuration « sans DCF », les trois cas particuliers de SOP étudiés ci-dessus nous donnent des 

qualités de transmission similaires. En outre, le gain en termes de facteur Q² maximal, obtenu en 

appliquant un décalage de 0.5Ts est réduit. 

 

Fig. II.3.5 : Distribution du facteur Q² à une puissance de 2 dB au-dessus du NLT avec et sans DCF en ligne pour le cas 

« décalage variable » (a) et « SOP variable » (b). Q² en fonction du décalage temporel entre les deux composantes en 

polarisation du canal central avec et sans DCF en ligne (c) 

 

Nous avons représenté sur la Fig. II.3.6 un résumé des résultats obtenus en termes de variabilité du 

facteur Q² pour toutes les valeurs de RDPS et de PMD. Nous constatons que cette variabilité est 

réduite en présence de PMD et en l’absence de DCF en ligne par rapport aux cas « avec DCF » et sans 

PMD. De plus certaines configurations de décalages temporels et de SOP améliorent la qualité de 

transmission dans les systèmes gérés en dispersion chromatique. 

 

Fig. II.3.6 : Schéma résumant les résultats obtenus en considérant tous les cas de gestion de dispersion et pour toutes les 

valeurs de DGD moyen 
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II.3.6. Impact du type de séquences de données sur la qualité de 

transmission 

Dans la section II.3.5, nous avons fait varier les décalages temporels et les états de polarisation 

initiaux des différents canaux à l’émission en considérant un seul tirage de séquences de De Bruijn 

différentes pour chaque canal WDM et pour chaque composante en polarisation. Dans cette section 

nous allons faire une étude préliminaire de l’impact de la séquence de données sur la qualité de 

transmission en faisant varier ces séquences. Nous avons présenté dans la section I.3 les types de 

séquences considérées dans les études menées au cours de cette thèse. Dans cette partie je vais 

analyser l’impact de ces types de séquences de données utilisées pour générer les différents canaux 

WDM à l’émission, sur la performance de transmission. 

 

Fig. II.3.7 : Performance de transmission en termes de facteur Q² en fonction de la puissance moyenne Pin,avg dans le cas des 

séquences de De Bruijn (a) et des séquences PR16S (b) pour une modulation en PDM-QPSK. 

 

Nous représentons à la Fig. II.3.7 la performance de transmission en termes de facteur de qualité Q² en 

fonction de la puissance moyenne Pin,avg du signal par canal. Dans cette configuration, nous avons 

généré 19 signaux avec une modulation en PDM-QPSK et une rapidité de modulation de 28 GBaud à 

l’émission. Les différents signaux modulés sont obtenus à partir des séquences de De Bruijn ou des 

séquences pseudo-aléatoires (PR16S: Pseudo-Random 16-ary Sequences) [34] dont les éléments 

appartiennent à l’ensemble {0 ; 1 ; 2 ; 3 ; 4 ; 5 ; 6 ; 7 ; 8 ; 9 ; 10 ; 11 ; 12 ; 13 ; 14 ; 15}. La séquence 

de symboles entiers ainsi obtenue dans le cas des séquences PR16S est convertie en séquence binaire 

(nous avons donc 4 bits par symbole) et 2 bits sont alloués à chacun des symboles transmis suivant les 

deux polarisations du signal. Nous générons des séquences de 4096 symboles. Dans le cas de 

séquences pseudo-aléatoires, nous ajoutons un symbole 0 pour obtenir tous les enchainements de 

symboles. Nous obtenons dans ce cas des séquences de De Bruijn à partir de séquences pseudo-

aléatoires. Nous faisons 6 tirages différents de séquences de données sur les canaux adjacents en 

gardant la même séquence pour le canal central. Les signaux sont filtrés, multiplexés et injectés dans 
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2000 km de fibre monomode standard (20 tronçons de 100 km). La dispersion chromatique est 

compensée partiellement à chaque tronçon par des fibres DCF avec une RDPS de 50 ps·nm
-1

 et une 

pré-compensation de -750 ps·nm
-1

. La valeur de pré-compensation est optimisée selon la formule 

donnée dans [74]. Nous ne prenons pas en compte la dispersion de mode de polarisation. Le canal 

central est ensuite extrait et le taux d’erreurs binaires est mesuré à la suite du récepteur cohérent puis 

est converti en facteur de qualité Q². Dans les Figs. II.3.7 (a) et II.3.7 (b), les 6 courbes obtenues 

correspondent aux six tirages de séquences.  

En analysant la Fig. II.3.7, nous constatons que le facteur maximal Q²max est meilleur pour les 

séquences PR16S. En effet, Q²max varie entre 7.5 et 8 dB dans le cas où les séquences pseudo aléatoires 

sont utilisées alors que dans la configuration utilisant des séquences de De Bruijn, Q²max est compris 

dans l’intervalle {5 ; 6} dB. De plus nous notons que la variabilité du facteur Q² (notée Q²) à une 

puissance située à 4 dB du seuil non-linéaire est de 3 dB quand nous considérons les séquences de De 

Bruijn alors que Q² = 1 dB dans le cas des séquences PR16S. Ces fluctuations de facteur Q² en 

régime non-linéaire sont plus désordonnées dans le cas des séquences de De Bruijn. Compte tenu des 

résultats obtenus, nous pouvons dire que le choix du type de séquences de données est critique pour 

avoir une bonne estimation de la qualité de transmission. Cependant il faut noter qu’un moyennage sur 

plusieurs tirages aléatoires de la séquence pourrait fournir une meilleure estimation du facteur de 

qualité mais nécessite un temps de calcul plus long. 

 

II.4. Conclusion du chapitre II 

Dans ce chapitre, afin de mieux comprendre les effets non-linéaires liés à la polarisation qui sont à 

l’origine de la variabilité de performance dans les systèmes de transmission multiplexés en longueur 

d’onde et en polarisation (N x 100 Gbit/s) et utilisant la détection cohérente, j’ai décrit formellement la 

modulation de polarisation croisée qui est l’un des principaux effets non-linéaires qui limitent la portée 

de ces systèmes. L’équation de Manakov ainsi que l’équation d’évolution des états de polarisation ont 

été aussi décrites. Nous avons vu qu’en configuration WDM, le vecteur de Stokes d’un canal 

considéré a un mouvement de précession autour de la somme des vecteurs de Stokes des canaux 

voisins. Si les variations de SOP du signal en fonction des SOP des canaux voisins se font de manière 

très rapide, l’algorithme de séparation de source CMA ne pourra pas séparer correctement les deux 

composantes en polarisation et nous aurons alors une dégradation de la performance de transmission. 

Ensuite nous avons fait une étude sur la variabilité de la performance dans les systèmes de 

transmission WDM à 112 Gbit/s utilisant la détection cohérente et une modulation PDM-QPSK, car 

comme nous l’avons vu, suivant les valeurs de certains paramètres à l’émission, le système peut ne 

plus marcher (au sens d’un dépassement de taux d’erreurs maximum requis par un opérateur). Il est 

donc nécessaire d’étudier cette variabilité afin d’identifier les configurations à l’émission qui 

provoquent un disfonctionnement du système. Ainsi nous avons modifié de manière aléatoire les états 



84 
 

de polarisation des signaux émis et les décalages temporels des différentes composantes en 

polarisation pour chaque canal WDM. Nous constatons que cette variabilité est réduite en l’absence de 

DCF en ligne et en présence de PMD. De plus, dans la configuration avec des DCF en ligne, nous 

avons montré que certaines configurations de décalages temporels et de SOP améliorent la qualité de 

transmission. En effet, une répartition homogène des états de polarisation sur l’équateur de la sphère 

de Poincaré améliore la qualité car cette répartition minimise le « pivot »; ceci réduit la variation de 

SOP du canal considéré en fonction de z, qui lorsqu’elle est trop rapide, dégrade la qualité de 

transmission car les deux composantes en polarisation ne seront pas correctement séparées par 

l’algorithme CMA au niveau du récepteur. Nous avons également noté qu’un décalage temporel de 

0.5Ts fournit une meilleure qualité de transmission. Cependant, dans le scénario « sans DCF », nous 

n’avons pas identifié de pires et meilleurs cas de décalages temporels ou de SOP initiaux.  

Enfin j’ai présenté les résultats qui décrivent l’impact de la séquence de donnée sur la 

performance de transmission en termes de facteur Q². Nous avons fait cette étude en considérant 

différents tirages de séquences de De Bruijn et PR16S dans l’exemple d’une modulation en PDM-

QPSK. D’après nos résultats, les séquences PR16S donnent une plus faible variabilité. En effet nous 

avons obtenu une différence de variabilité entre ces deux types de séquences pouvant atteindre 2 dB à 

4 dB du NLT. Par le biais de cette étude sur la variabilité de performance en fonction du type de 

séquences de données, nous avons montré que le choix du type de séquences dans la modélisation 

numérique est extrêmement important pour obtenir une bonne estimation de la qualité de transmission 

quand on considère des séquences de longueur finie, car certaines séquences nous donnent un facteur 

Q² maximal en dessous de la limite FEC (8.5 dB). 
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Chapitre III : Etude du Format de 

modulation PS-QPSK et de la mise 

en forme spectrale des signaux 

L’étude de formats de modulation permet d’augmenter la capacité ou la distance de transmission dans 

les systèmes de télécommunications par fibre optique (N×100 Gbit/s) multiplexés en longueur d’onde 

et en polarisation utilisant la détection cohérente. En effet en augmentant le nombre d’états de 

modulation M des formats M-aires (où M>2) tels que les formats en phase (QPSK, etc.) ou QAM 

(Quadrature Amplitude Modulation), il est possible de transmettre un débit binaire identique avec une 

occupation spectrale plus faible. Or lorsque M augmente, le rapport signal sur bruit optique requis 

pour atteindre un taux d’erreurs donné augmente. L’augmentation de la puissance du signal associée à 

l’augmentation de l’OSNR amplifie l’impact des effets non-linéaires et réduit la portée de ces 

systèmes. L’amélioration de la densité spectrale d’information en augmentant le nombre d’états de 

modulation s’accompagne donc d’une diminution de la distance. 

Afin de pouvoir augmenter la distance de transmission, nous allons étudier dans ce chapitre, un 

format de modulation PS-QPSK (Polarization Switched-QPSK) potentiellement plus résistant aux 

effets non-linéaires que le PDM-QPSK, permettant ainsi d’atteindre de plus longues distances (des 

centaines de km) pour un taux d’erreurs fixé [19-22]. Cependant puisque la densité spectrale 

d’information dans le cas du PS-QPSK est plus faible par rapport au PDM-QPSK, nous allons essayer 

d’augmenter l’ISD dans le cas de signaux modulés PS-QPSK, par la mise en forme spectrale. 

Ainsi nous décrirons d’abord la génération et la réception du format de modulation PS-QPSK, et 

nous présenterons le nouvel algorithme d’estimation de la phase que nous avons proposé au niveau du 

récepteur cohérent. Ensuite pour augmenter l’ISD dans le cas de signaux modulés en PS-QPSK, nous 

présenterons l’étude que nous avons menée sur l’impact du filtrage étroit gaussien et de la mise en 

forme spectrale en racine de cosinus surélevé (RRC: Root Raised Cosine) sur les signaux optiques 

WDM utilisant une modulation PS-QPSK. Nous comparerons ensuite le PDM-QPSK et le PS-QPSK 

dans le cas d’une mise en forme spectrale en RRC et du filtrage étroit, en tenant compte du critère 

combiné ISD x facteur de qualité maximal. 

III.  

III.1. Multiplexage en polarisation et formats de modulation 

Comme nous l’avons vu dans la section I.4.3 le multiplexage PDM permet de doubler la densité 

spectrale d’information émise. Cependant malgré l’avantage du multiplexage en polarisation en termes 

d’augmentation du débit d’information, cette technique est à l’origine d’interactions non-linéaires 
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supplémentaires entre symboles, pouvant se produire pendant la propagation des signaux optiques 

dans la fibre. La Fig. III.1.1 décrit toutes les interactions entre symboles possibles dans le cas d’un 

seul canal de transmission et d’une modulation en PDM-QPSK. Nous pouvons avoir des interactions 

entre symboles d’une même composante en polarisation ou de l’autre tributaire qui lui est orthogonal. 

 

Fig. III.1.1: Principe du multiplexage en polarisation et illustration de toutes les interactions possibles entre symboles 

 

Afin de réduire ces effets non-linéaires introduits par le multiplexage en polarisation, des techniques 

étudiées dans la littérature portent sur l’étude de nouveaux formats de modulation. D’autres techniques 

telles que l’alternance des états de polarisation de deux canaux adjacents dans le cas d’un multiplexage 

en longueur d’onde sont aussi mises en œuvre.  

 

Fig. III.1.2 : Amplitude du signal en fonction du temps dans le cas d’une alternance des données transmises sur les deux états 

de polarisation d’un symbole à l’autre (a), dans le cas où les deux composantes du signal sont décalées de Ts/2 (b) et dans le 

cas où l’on choisit un des deux états de polarisation pour transmettre l’information (c). 

 

Une technique basée sur l’utilisation de nouveaux formats de modulation, consiste à 

transmettre l’information sur les deux composantes en polarisation de manière alternée d’un temps 

symbole Ts à l’autre pendant la propagation dans le cas d’un signal modulé en QPSK [66] (voir Fig. 

III.1.2(a)). Dans cette configuration le débit d’information reste le même que dans le cas d’une 

transmission considérant un seul état de polarisation.  

D’autres formats de modulation sont obtenus par décalage temporel des deux composantes du 

signal (modulé en RZ-PDM-QPSK par exemple) d’un demi-temps symbole (voir Fig. III.1.2(b)). C’est 

le cas du format i-RZ-PDM-QPSK (interleaved RZ-PDM-QPSK). Comme c’est démontré dans des 

études faites dans la littérature, ce format est plus résistant aux effets non-linéaires que le format RZ-

PDM-QPSK [65]. J’ai comparé à la Fig. III.1.3, le NRZ-PDM-QPSK, le RZ-PDM-QPSK et l’i-RZ-
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PDM-QPSK en représentant le facteur Q² en fonction de la puissance moyenne totale sur les deux états 

de polarisation par canal Pin,avg. 

 

Fig. III.1.3 : Facteur Q² en fonction de la puissance moyenne Pin,avg dans le cas des modulation NRZ-PDM-

QPSK, RZ-PDM-QPSK et i-RZ-PDM-QPSK. 

 

Ces résultats de simulations numériques ont été obtenus en considérant 15 signaux modulés avec les 

trois formats de modulation à 28 GBaud (112 Gbit/s) et une propagation sur 25 tronçons de 100 km de 

fibre SMF. L’espacement entre canaux est de 50 GHz. La dispersion de mode de polarisation n’est pas 

prise en compte et la dispersion chromatique est totalement compensée à chaque tronçon en utilisant 

une pré-compensation de -250 ps·nm
-1

. Les signaux sont détectés à l’aide du récepteur cohérent décrit 

dans la section I.6.3. D’après les résultats de la Fig. III.1.3, le format i-RZ-PDM-QPSK donne de 

meilleures performances de transmission par rapport aux deux autres formats, en termes de seuil non-

linéaire et de facteur de qualité maximal Q²max. En comparant par exemple les résultats obtenus pour le 

NRZ-PDM-QPSK et l’i-RZ-PDM-QPSK, nous avons un gain d’environ 2.3 dB et 2 dB respectivement 

sur le seuil non-linéaire et le facteur Q²max. Ces conclusions confirment donc que le décalage de 0.5·Ts 

augmente la résistance aux effets non-linéaires. 

Une autre technique de modulation consiste à choisir un des deux états de polarisation pour la 

transmission des données sur un temps symbole pendant la propagation [20] (voir Fig. III.1.2(c)). Ce 

format de modulation appelé PS-QPSK (Polarization-Switched Quaternary Phase Shift Keying) est 

présenté de manière détaillée dans la section III.2. 

 

III.2. Polarization-Switched Quaternary Phase Shift Keying (PS-

QPSK) 

Après l'apparition de la détection cohérente dans les systèmes de transmission optiques, le potentiel de 

plusieurs formats de modulation a été étudié. Dans une étude faite dans [67], le PS-QPSK apparait 

comme un des meilleurs formats de modulation à huit niveaux de phase (nous avons trois bits par 
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symbole) en termes de distance minimale entre symboles maximale pour une puissance moyenne du 

signal donnée. Dans une comparaison faite dans [68] entre le BPSK et le PS-QPSK, le format PS-

QPSK conduit à un taux d’erreurs équivalent pour un OSNR plus faible à débit binaire constant. De 

plus plusieurs études ont montré sa bonne tolérance aux effets non-linéaires [19-20]. Malgré ces 

nombreux avantages, la densité spectrale d’information à débit binaire fixé est réduite dans le cas 

d’une modulation PS-QPSK par rapport au PDM-QPSK car les signaux modulés en PS-QPSK 

occupent une bande spectrale BwPS plus large que celle des signaux PDM-QPSK notée BwPDM. Nous 

avons la relation suivante : PDMPS Bw
3

4
Bw  . Dans ce qui suit je vais parler de la génération et de 

la réception de signaux modulés PS-QPSK. 

 

III.2.1. Génération des signaux modulés PS-QPSK 

  

Fig. III.2.1 : Amplitude du signal en fonction du temps pour une modulation PS-QPSK 

 

Le PS-QPSK est un format de modulation en phase à quatre états (-3π/4, 3π/4, π/4, et -π/4). C’est un 

format utilisant le multiplexage en polarisation et pour lequel seule une des deux polarisations est 

choisie sur un temps symbole durant la propagation dans la fibre pour la transmission des données. 

Nous illustrons à la Fig. III.2.l l’amplitude du signal modulé en fonction du temps. Il existe deux 

schémas possibles pour la génération des signaux modulés en PS-QPSK. La première configuration 

décrite dans [68] consiste à considérer un émetteur PDM-QPSK pour lequel nous avons trois bits 

indépendants b1, b2 et b3. Le quatrième bit est obtenu à l’aide d’une porte logique XOR par la relation 

b4=XOR {XOR (b1, b2), b3} comme le montre la Fig. III.2.2 (a). Cette relation entre les bits est à 

l’origine de la relation de phase qui existe entre les deux composantes en polarisation. En effet la 

différence de phase entre ces composantes est soit 0 soit . Ainsi en représentant sur la sphère de 

Poincaré les états de polarisation d’un signal modulé en PS-QPSK nous obtenons seulement deux états 

(voir Fig. III.2.2 (b)).  
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Fig. III.2.2 : Génération des signaux dans une modulation PS-QPSK en utilisant le schéma décrit dans [68] (a). 

Représentation des états de polarisation dans la sphère de Poincaré (b). 

 

En considérant la génération des signaux modulés en PS-QPSK décrite par la Fig. III.2.2 (a), nous 

n’avons que huit combinaisons de phases suivant deux états de polarisation orthogonaux sur les seize 

combinaisons possibles dans le cas d’une modulation PDM-QPSK. La Fig. III.2.3 (a) et la Fig. III.2.3 

(b) représentent la phase y de la composante suivant l’état de polarisation y en fonction de la phase de 

la composante suivant x, x respectivement pour une modulation PS-QPSK et PDM-QPSK. 

 

Fig. III.2.3 : Représentation des combinaisons possibles de phases suivant deux états de polarisation orthogonaux pour les 

signaux modulés en PS-QPSK (a) et en PDM-QPSK (b). 

 

Nous constatons en observant ces deux figures que la distance minimale dmin entre symboles est plus 

grande pour le PS-QPSK. Nous allons calculer cette distance minimum en considérant le signal 

optique normalisé, à quatre dimensions. En effet, dans les systèmes multiplexés en polarisation, le 

signal optique peut être représenté en quatre dimensions car nous avons les composantes I et Q (partie 

réelle et partie imaginaire du signal) pour chacune des deux composantes en polarisation. La distance 

dmin peut être donnée par :  

2)1,1,1,1(2/2)1,1,1,1(2/2dmin   pour une modulation PS-QPSK 

2)1,1,1,1(2/2)1,1,1,1(2/2dmin   pour une modulation PDM-QPSK. 
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Nous avons un rapport de 2 entre ces deux distances. La deuxième configuration de l’émetteur PS-

QPSK consiste à utiliser le modulateur QPSK décrit à la Fig. II.2.2 suivi d’un modulateur de 

polarisation décrit dans [69]. Dans ce cas, deux bits d’information pilotent le modulateur QPSK tandis 

que le troisième bit à l’entrée du modulateur de polarisation permet de choisir un des deux états de 

polarisation orthogonaux pour la transmission des données. Un tel émetteur est décrit par la Fig. III.2.4 

(a). 

 

Fig. III.2.4 : Emetteur PS-QPSK basé sur un modulateur QPSK (a). Représentation des états de polarisation sur la sphère de 

Poincaré (b) 

 

Nous avons également représenté sur cette figure les constellations possibles du signal sur les deux 

états de polarisation orthogonaux considérés. Nous montrons sur la Fig. III.2.4 (b) les états de 

polarisation du signal optique sur la sphère de Poincaré en considérant cette génération de signaux PS-

QPSK. Puisque l’une des deux composantes du signal optique est nulle à chaque temps symbole nous 

aurons des polarisations rectilignes suivant x ou y correspondant respectivement à des vecteurs de 

Stokes suivant S1 ou –S1. Nous pouvons montrer qu’une rotation de polarisation de ±45° permet de 

passer de cette configuration d’émetteur PS-QPSK à la première décrite à la Fig. III.2.2 (a). 

 

III.2.2. Réception des signaux modulés PS-QPSK  

De nouveaux algorithmes doivent être développés pour le démultiplexage en polarisation et 

l’égalisation ainsi que pour l’estimation de la phase du signal car les algorithmes utilisés dans le cas 

d’une modulation PDM-QPSK ne peuvent pas directement être appliqués. En effet, l’algorithme du 

module constant CMA ne peut pas être utilisé car en considérant le cas d’un signal généré à la sortie 

de l’émetteur décrit par la Fig. III.2.4 (a), le signal sur un état de polarisation n’a pas un module 

constant. Dans cette configuration, l’algorithme développé dans [70] permet de séparer les 

composantes en polarisation et d’égaliser le signal en considérant deux rayons de convergence Rp = 0 

et Rp = 1 dans le cas où le signal a un module égal à 1. Dans la configuration décrite à la Fig. III.2.2 

(a), compte tenu de la relation de phase qui existe entre les deux composantes en polarisation, le CMA 

ne peut pas être utilisé car les sources ne sont pas indépendantes. Dans nos travaux nous utilisons 

l’algorithme décrit dans [71] pour la séparation des composantes en polarisation. Je vais maintenant 

m’intéresser à l’estimation de la phase dans le cas de signaux modulés en PS-QPSK. En considérant la 
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génération du signal décrite à la Fig. III.2.2 (a), le schéma d’estimation de la phase d’un signal modulé 

en PDM-QPSK, basé sur l’application de deux algorithmes de Viterbi&Viterbi pour M=4 (que nous 

appellerons par la suite V&V4), ne peut pas être utilisé. Des algorithmes ont été proposés dans le cas 

de signaux modulés en PS-QPSK [72]. Dans ce qui suit, je vais présenter un nouvel algorithme 

d’estimation de la phase, que nous avons proposé dans le cas du PS-QPSK [73] avec une complexité 

moindre et nous l’avons comparé à celui décrit dans [72]. 

Nous allons maintenant répondre à la question de savoir « pourquoi l’estimation de phase 

utilisée dans le cas du PDM-QPSK ne convient pas au PS-QPSK ? ». Ensuite nous présenterons notre 

schéma de CPE pour le PS-QPSK ainsi que la comparaison faite avec le schéma décrit dans [72]. 

Les phases des deux composantes en polarisation du signal reçu Ex et Ey, notées φx et φy, sont 

données par les équations 3.2.1 et 3.2.2. 

xx0xx            3.2.1 

yy0yy            3.2.2 

Dans ces équations αx et αy représentent les termes contenant l’information à transmettre, φ0x et φ0y 

sont les décalages de phase à estimer et ßx, et βy regroupent tous les termes de bruit du système (par 

exemple le bruit d’émission spontanée amplifiée, le bruit lié aux dégradations non-linéaires, etc.). 

Comme décrit dans [72], la CPE dans le cas d’une modulation PDM-QPSK est basée sur deux blocs 

V&V4. Les phases estimées suivant les deux états de polarisation à la sortie de l’estimateur de phase 

1̂ et 2̂ sont données par les équations 3.2.3 et 3.2.4. 
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où 2N +1 = Ntap désigne le nombre de symboles sur lequel est effectué le moyennage, ici n est le 

numéro du symbole dans le temps, k1 et k2 sont deux entiers inconnus, pouvant être différents, ajoutés 

par la fonction « unwrap » utilisée dans les deux estimateurs V&V4. Pour simplifier, nous avons 

négligé dans le terme de droite des équations 3.2.3 et 3.2.4 le bruit de phase moyen. Comme le montre 

[72], suivant les valeurs des constantes k1 et k2, le déphasage entre les deux composantes en 

polarisation peut être différent de 0 ou . En effet dans l’exemple où la différence k2-k1 vaut 1, cette 

différence de phase est égale à /2. Ceci crée un saut de phase de /2 qui n’est pas permis pour les 

signaux modulés en PS-QPSK. Le schéma proposé dans [72] que nous appellerons par la suite « ref. 

CPE » corrige cette ambiguïté de phase en ajoutant à l’estimateur de phase dans le cas du PDM-

QPSK, un bloc qui estime la différence de phase des deux composantes en polarisation à l’aide d’un 

algorithme de Viterbi&Viterbi pour M=2 (appelé par la suite V&V2). Le bloc V&V2 est ainsi 

appliqué au produit 
*
yxEE où * est le complexe conjugué. L’angle estimé obtenu à la sortie du bloc 
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V&V2 est ensuite moyenné pour réduire le bruit puis arrondi au plus proche multiple de /2 avant 

d’être soustrait à l’une des deux composantes en polarisation Ex ou Ey. 

L’estimateur de phase que nous avons proposé et qui est représenté à la Fig. III.2.5, évite ce 

problème d’ambigüité de phase et profite de la relation de phase qui existe entre les deux composantes 

du signal optique modulé en PS-QPSK. 

 

Fig. III.2.5 ; Principe du nouvel estimateur de phase proposé 

 

Afin d'estimer φ0x et φ0y, nous évaluons d'abord la somme et la différence des phases de Ex et Ey, 

notées respectivement som̂ et diff̂ en utilisant deux blocs V&V2 que nous appliquons respectivement 

aux produits yxEE  et y
*
xEE . A la suite des deux blocs V&V2 les angles estimés som̂  et diff̂  sont 

donnés par les équations 3.2.5 et 3.2.6. 
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La relation de phase entre Ex et Ey pour une modulation PS-QPSK force la valeur de la différence x-

y à 0 ou  et la valeur de la somme x+y à ±/2. En outre, en négligeant le terme de bruit de phase 

moyen comme nous l'avons fait dans les équations 3.2.3 et 3.2.4, les nouvelles expressions de som̂  et 

diff̂ sont données par les équations 3.2.7 et 3.2.8. 
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En ajoutant et en soustrayant l’équation 3.2.8 à l’équation 3.2.7, nous obtenons les expressions des 

phases estimées à corriger (voir équation 3.2.9 et 3.2.10). 
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où ν1 = k1-k2 et ν2 = k1 + k2 

Les signaux de sortie de notre estimateur de phase sont obtenus après une multiplication des signaux 

d’entrée Ex et Ey respectivement par )ˆexp( 1i et )ˆexp( 2i . 

Dans le cas où le terme de bruit est négligé, les phases des signaux à la sortie de l’estimateur x' et 

y' sont données par les équations 3.2.11 et 3.2.12.  

24
' 1





  xx          3.2.11 

24
' 2





  yy          3.2.12 

Comme ν1-ν2 est paire, nous constatons que la différence de phase entre Ex et Ey sera un multiple de . 

Nous allons maintenant étudier par simulations numériques notre estimateur de phase en le comparant 

au schéma « ref. CPE ». 

Le système de transmission modélisé dans nos simulations numériques est décrit à la 

Fig.III.2.6. L'émetteur génère 17 canaux à 96 Gbit/s (32 GBaud) modulés en PS-QPSK en utilisant 

différentes séquences pseudo-aléatoires PR8S (Pseudo-random 8-ary sequences) de 4096 symboles 

dont les éléments appartiennent à l’ensemble {0 ; 1 ; 2 ; 3 ; 4 ; 5 ; 6 ; 7} pour chaque canal. La 

séquence PR8S de symboles entiers ainsi générée est convertie en séquence binaire. Chaque canal est 

obtenu à l’aide du schéma décrit à la Fig. III.2.2 (a) basé sur un modulateur PDM-QPSK. Afin de 

limiter la diaphotie linéaire, chaque canal est filtré avant le multiplexage à l’aide d’un filtre super-

gaussien du 2
nd

 ordre de bande passante à 3 dB de 40 GHz. 

La ligne de transmission comprend 20 tronçons de 100 km de fibre monomode (SMF: Single 

Mode Fiber) dont les paramètres sont donnés sur le tableau 1 de la Fig. III.2.6. La compensation de la 

dispersion chromatique se fait de deux manières suivant les cartes de dispersion représentées à la Fig. 

III.2.7. Sur la Fig. III.2.7 (a) la dispersion chromatique est partiellement compensée à chaque tronçon à 

l’aide de fibres à compensation de dispersion (DCF) avec une RDPS de 50 ps·nm
-1

 en appliquant une 

pré-compensation de -750 ps·nm
-1

(ce cas sera noté par la suite « avec DCF »). Sur la Fig. III.2.7 (b), 

toute la dispersion cumulée est compensée en fin de propagation en utilisant une valeur de pré-

compensation de -17250 ps·nm
-1

(cette configuration sera nommée cas « sans DCF » par la suite). Les 

valeurs de pré-compensation sont optimisées selon la formule donnée dans [74]. 
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Fig. III.2.6 : Principe du schéma de simulations numériques 

 

Le même filtre que celui utilisé à l’émission permet d’extraire le canal central avant le récepteur 

cohérent. La séparation des composantes en polarisation et l’égalisation sont faites en utilisant 

l’algorithme décrit dans [71]. L’estimation de phase est effectuée en utilisant soit le schéma que nous 

proposons, soit le schéma « ref. CPE », avant la décision conjointe basée sur la méthode de la distance 

minimum euclidienne qui consiste à calculer la distance entre le symbole reçu à quatre dimensions et 

les 8 symboles PS-QPSK possibles dont les phases sont données à la Fig. III.2.3 (a). Le symbole reçu 

sera alors substitué à celui qui donne la plus petite distance parmi les 8 symboles possibles pour le PS-

QPSK. Dans les estimateurs de phase, nous choisissons le même nombre Ntap pour les blocs V&V2 et 

V&V4 pour simplifier. Enfin, le bruit est rajouté artificiellement à la réception en considérant un 

facteur de bruit (Noise Figure en anglais) total de 19 dB. Cette valeur de NF correspond à la somme 

des facteurs de bruit de 20 amplificateurs EDFA dont chacun est caractérisé par NF=6 dB. Dans tous 

les résultats présentés dans le manuscrit, on néglige les bruits des photodiodes car le bruit d’ASE est 

prépondérant. Le taux d’erreurs est d’abord estimé en utilisant la méthode de Monte Carlo avec 400 

erreurs comptées puis converti en facteur de qualité Q². 

 

Fig. III.2.7 : Dispersion cumulée en fonction de la distance dans les configurations « avec DCF » (a) et « sans DCF » (b). 
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Tableau 1 : paramètres de la SMF

Atténuation

Coef. non-linéaire

Dispersion chromatique

Aire effective

0,2 dB/km

=1,31 W-1·km-1

D=17 ps·nm-1·km-1

Aeff=80 m2

Dispersion cumulée 

[ps/nm]

Distance [km]
-750 50 

«avec DCF»

Dispersion cumulée 

[ps/nm]

Distance [km]

-17250 

« sans DCF »(a) (b)
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Afin de comparer les performances des deux estimateurs de phase, nous avons représenté dans un 

premier temps, sur la Fig. III.2.8, le facteur de qualité Q² en fonction du paramètre Ntap dans une 

configuration sans fibre de transmission (configuration « back-to-back »). Nous considérons sur cette 

courbe un rapport signal sur bruit optique exprimé sur une bande spectrale de 0.1 nm, OSNR0.1 égal à 

11 dB. De plus, les valeurs de Ntap considérées sont comprises dans l’intervalle {3 ; 45}. 

 

Fig. III.2.8 : Facteur Q² en fonction de Ntap en considérant le nouvel estimateur et « ref. CPE » pour une valeur d’OSNR à 0.1 

nm de 11 dB 

 

Nous notons sur cette courbe que pour une valeur de Ntap donnée que nous appellerons Nth par la suite, 

les deux estimateurs ont les mêmes performances alors que pour de plus faibles valeurs de Ntap le 

nouvel estimateur donne de meilleures performances en « back-to-back ». Par exemple pour Ntap=7, 

nous avons un gain de 1 dB. De plus lorsque Ntap<Nth la valeur de Ntap nécessaire pour atteindre un 

facteur Q² fixé est plus petite quand on utilise le nouvel estimateur de phase. De manière générale, la 

réduction de la mémoire des filtres, accélère le traitement et réduit la complexité des cartes 

électroniques de réception. 

Dans le but d’analyser les performances d’une transmission sur 2000 km de fibre en utilisant les 

deux schémas de CPE, nous traçons sur la Fig. III.2.9 le facteur Q² en fonction de la puissance 

moyenne du signal (notée Pin,avg) par canal en dBm dans les configurations « avec DCF » (Fig. III.2.9 

(a)) et « sans DCF » (Fig. III.2.9 (b)). La valeur Ntap est fixée à 31 pour les deux estimateurs. Nous 

indiquons également, l’éventuelle amélioration sur le facteur Q² apportée par le nouvel estimateur sur 

l’axe des ordonnées de droite des Fig. III.2.9 (a) et III.2.9 (b). Sur la Fig. III.2.9 (b) nous ne 

représentons qu’une partie de la zone non-linéaire car l’utilisation de la méthode Monte Carlo pour de 

grandes valeurs du facteur Q² est extrêmement coûteuse en termes de temps de calcul. 
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Fig. III.2.9 : Comparaison du nouvel estimateur et du schéma « ref. CPE » : performance de transmission en termes de Q ² en 

fonction de la puissance moyenne par canal Pin, avg dans les cas « avec DCF » (a) et « sans DCF » (b). Nous indiquons 

également sur les axes des ordonnées de droite l’éventuelle amélioration apportée par le nouvel estimateur. 

 

En observant la Fig. III.2.9 (a), nous pouvons conclure que les performances sont généralement 

les mêmes pour les deux estimateurs. Cependant dans la zone linéaire située en dessous du seuil non-

linéaire (défini ici comme la puissance moyenne donnant la meilleure valeur de facteur Q²), nous 

pouvons atteindre une légère amélioration d’environ 0.7 dB en faveur du nouvel estimateur. Nous 

observons également un gain de 0.6 dB dans la zone non-linéaire située après le seuil non-linéaire. 

Nous notons aussi sur la Fig. III.2.9 (b) une faible amélioration apportée par le nouvel estimateur 

d’environ 0.4 dB pour une puissance Pin,avg de 7 dBm.  

Nous allons maintenant analyser la complexité des deux estimateurs de phase en termes de 

nombre d’opérations. Pour ce faire, nous listons sur le tableau III.2, le nombre d'opérations nécessaires 

dans les deux estimateurs.  

 

Tableau III.2 : Liste du nombre d’opérations pour les deux estimateurs 

 

Nous notons que le nouvel estimateur proposé nécessite environ 30 % d'opérations en moins par 

rapport au schéma « ref. CPE » (ceci équivaut à un bloc V&V4 en moins). Ce résultat a aussi été 

confirmé par simulation numérique en mesurant le temps de calcul nécessaire lorsqu’on utilise ces 

deux estimateurs.  
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III.3. Formats de modulation et mise en forme spectrale du 

signal 

Comme nous l’avons vu ci-dessus, grâce à la détection cohérente, le potentiel de plusieurs formats de 

modulation multi-niveaux a été étudié. C’est le cas du PS-QPSK qui présente des avantages par 

rapport au PDM-QPSK notamment une plus grande résistance aux effets non-linéaires [19-22][75] et 

une distance minimale entre symboles plus grande. Néanmoins, puisque nous avons trois bits par 

symbole dans le cas du PS-QPSK, la densité spectrale d’information est réduite par rapport au PDM-

QPSK. Cependant la demande croissante de débit d’information dans les systèmes de communications 

optiques impose une augmentation de la densité spectrale d’information. Ainsi afin de combiner 

l’augmentation de l’ISD et l’utilisation de formats multi-niveaux tels que le PS-QPSK une technique 

consiste à réduire l’espacement entre canaux en choisissant une grille inférieure à 50 GHz. D’autres 

techniques telles que le filtrage étroit ou l’utilisation de signaux dont la forme spectrale est en racine 

de cosinus surélevé sont basées sur la réduction de la bande spectrale du signal [76-77]. La mise en 

forme spectrale en RRC a déjà été étudiée dans [77-78] mais dans le cas de signaux modulés en PDM-

QPSK. Dans ce qui suit nous allons appliquer cette mise en forme spectrale en RRC sur des signaux 

modulés en PS-QPSK. Ensuite nous comparerons le PS-QPSK et le PDM-QPSK en utilisant la mise 

en forme spectrale en RRC ou un filtrage étroit. Nous ferons cette étude en fixant le débit symbole à 

32 GBaud et en considérant un espacement entre canaux variable. Nous analyserons également 

l’influence de la gestion de dispersion chromatique. Après avoir présenté la mise en forme spectrale en 

RRC, nous décrirons le système de transmission modélisé par simulations numériques. Ensuite, les 

résultats de simulation portant sur l’application de la technique RRC sur les signaux PS-QPSK et sur 

la comparaison du PS-QPSK et du PDM-QPSK en utilisant le filtrage étroit ou la mise en forme 

spectrale en RRC, seront présentés. 

 

III.3.1. Mise en forme spectrale en RRC 

Dans les systèmes de transmission optiques, l’idéal est de transmettre la plus grande capacité 

d’information possible dans la bande spectrale disponible avec le plus faible taux d’erreurs binaires. 

Comme nous l’avons vu, dans de tels systèmes, les impulsions lumineuses sont générées au niveau de 

l’émetteur et détectées par le récepteur. Au niveau du récepteur, l’échantillonnage du signal doit se 

faire à un instant optimal où on retrouve la puissance maximale du signal afin de minimiser la 

probabilité d’erreurs. Ceci implique une mise en forme de l’impulsion telle que les impulsions 

voisines n’interférent pas aux instants d’échantillonnage optimaux. Afin de ne pas avoir 

d’interférences entre symboles à ces instants optimaux, deux critères doivent être vérifiés [79] :  

1. l’amplitude de l’impulsion doit décroitre rapidement en dehors de la largeur temporelle 

de l’impulsion. 



99 
 

2. Les impulsions sont telles que, l’amplitude à l’instant d’échantillonnage doit être 

maximale pour l’impulsion considérée et idéalement nulle pour toutes les autres. 

En plus de ces deux critères, nous ne devons pas perdre de vue que la bande spectrale occupée par le 

signal doit être réduite afin d’augmenter la densité spectrale d’information à débit binaire fixé. La mise 

en forme spectrale des impulsions vérifiant ces trois critères et généralement utilisée dans les systèmes 

de transmission par fibre optique est la mise en forme en cosinus surélevé (RC: Raised Cosine). Le 

spectre du signal P(f) dans le cas d’une mise en forme RC est donné par [79] : 
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Dans cette expression,  (compris entre 0 et 1) est appelé coefficient de retombée (roll-off factor). Il 

caractérise l’étendue du spectre. Le spectre normalisé du signal est donné à la Fig. III.3.1 (a) pour des 

valeurs du coefficient  égales à 0, 0.5 et 1. Nous notons que pour  = 0, la largeur spectrale sur 

laquelle la puissance du signal est non nulle est égale à la rapidité de modulation R tandis que pour  = 

1, l’étendue spectrale est de 2R. Nous avons également représenté à la Fig. III.3.1 (b) l’amplitude 

normalisée du signal P(t) en fonction du temps pour les trois valeurs de . Nous notons que 

l’impulsion s’étale sur 2Ts. De plus l’amplitude tend plus rapidement vers 0 lorsque  tend vers 1 en 

dehors de l’étendue temporelle du lobe central de l’impulsion. 

 

Fig. III.3.1 : Représentation de l’amplitude normalisée du signal dans le cas d’une mise en forme spectrale RC pour =0, 0.5 

ou 1, dans le domaine spectral (a) et temporel (b). 
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Dans les systèmes de transmission optiques, puisqu’on extrait le canal dont on veut mesurer le taux 

d’erreurs binaires à l’aide d’un filtre, la génération d’un signal de mise en forme RC à l’émission 

donnerait après le filtrage à la réception un signal dont la forme spectrale est différente d’une mise en 

forme RC. Ce nouveau signal ne respecterait donc pas la condition d’interférence entre symboles nulle 

à l’instant d’échantillonnage optimal. C’est la raison pour laquelle, il est d’usage dans les systèmes de 

transmission de générer à l’émission un signal avec une mise en forme spectrale en racine de cosinus 

surélevé. Puis un filtre optique de mise en forme RRC est utilisé à la réception pour extraire le canal à 

étudier. La multiplication du spectre du signal par la fonction de transfert du filtre à la réception, nous 

donne avant l’échantillonnage un signal de mise en forme RC. La densité spectrale de puissance du 

signal pour une mise en forme RRC est )f(P .  

 

Fig. III.3.2 : Spectre du signal dans le cas d’une mise en forme RRC et RC pour =0.5 

 

Nous avons comparé à la Fig. III.3.2 le spectre du signal dans le cas d’une mise en forme RRC et RC 

pour =0.5. Je vais maintenant présenter les résultats de simulations numériques portant sur 

l’application de la mise en forme RRC à l’émission sur des signaux modulés en PS-QPSK. 

 

III.3.2. Description du système de transmission modélisé par 

simulations numériques 

Le schéma de simulations numériques est présenté à la Fig. III.3.3. L'émetteur génère 1 ou 9 canaux 

modulés en PS-QPSK avec une rapidité de modulation de 32 GBaud. La génération des signaux 

modulés se fait suivant l’émetteur PS-QPSK décrit à la Fig. III.3.2 (a). Les canaux sont multiplexés en 

utilisant un espacement entre canaux Δν égal à 32, 36, 40 ou 50 GHz. Dans le cas d’une mise en forme 

spectrale en RRC, nous parlerons d’une modulation en RRC-PS-QPSK. Dans le cas du filtrage, les 

signaux modulés en NRZ-PS-QPSK sont filtrés avant le multiplexage à l’aide d’un filtre super-

gaussien d’ordre 2 de bande passante à 3 dB, W comprise dans l’intervalle {25-64} GHz (ce cas sera 

appelé modulation en fNRZ-PS par la suite). 
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Fig. III.3.3 : Principe du schéma de simulations numériques 

 

La ligne de transmission est composée de 20 tronçons de 100 km de fibre SMF ayant un coefficient 

d'atténuation α = 0,2 dB·km
-1

, un coefficient non-linéaire γ = 1,31 W
-1

·km
-1

, un paramètre de 

dispersion chromatique D = 20 ps·nm
-1

·km
-1

 et une aire effective Aeff = 80 m
2
. On utilise également 

des amplificateurs à fibre dopée à l’erbium sans bruit en ligne et dont le gain compense exactement les 

pertes de puissance introduites dans la fibre SMF. La dispersion chromatique est compensée à l’aide 

de fibres DCF soit à chaque tronçon avec une RDPS=0 (configuration « avec DCF »), soit en fin de 

propagation (ce cas est appelé « sans DCF » par la suite). Les fibres DCF sont considérées linéaires 

dans nos simulations et les valeurs de pré-compensation sont -200 ps·nm
-1

et -20200 ps·nm
-1

 

respectivement pour les configurations « avec DCF » et « sans DCF ». Ces valeurs optimisées sont 

proches des valeurs données dans [74]. La propagation dans la fibre est modélisée par la méthode de 

Fourier à pas séparés basée sur les équations non-linéaires de Schrödinger couplées [36]. La dispersion 

de mode de polarisation n’est pas prise en compte dans cette étude. Après la propagation. Le canal 

central est extrait en fin de propagation à l’aide d’un filtre optique super-gaussien ou d’un filtre dont la 

fonction de transfert est de la forme d’une racine de cosinus surélevé (filtre RRC) respectivement pour 

les modulations fNRZ-PS ou RRC-PS-QPSK. Le traitement de signal est ensuite fait dans le récepteur 

cohérent. Après le rajout du bruit en considérant un facteur de bruit total de 25 dB correspondant à une 

valeur NF de 12 dB par amplificateur, le taux d’erreurs binaires est estimé avec la méthode de Monte 

Carlo. Cette grande valeur de facteur de bruit a été choisie pour augmenter le taux d’erreurs et limiter 

ainsi la durée de l’estimation du BER par la méthode de Monte Carlo. 
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III.3.3. Mise en forme spectrale en RRC appliquée aux signaux 

modulés en PS-QPSK 

Dans cette partie nous appliquons la mise en forme spectrale en RRC aux signaux modulés en PS-

QPSK. Sur la Fig. III.3.4 (a) et la Fig. III.3.4 (b), nous montrons la qualité de transmission en termes 

de facteur Q² en fonction de la puissance moyenne Pin,avg dans le cas d’une modulation RRC-PS-

QPSK, pour les deux cas de compensation de dispersion « avec DCF » et « sans DCF ». Nous 

représentons sur chaque figure les courbes obtenues dans le cas d’un seul canal et dans la 

configuration en WDM avec Δν = 50 GHz pour différentes valeurs du coefficient de retombée ρ. Pour 

chaque valeur de  le facteur de qualité maximal noté Q²max est obtenu pour une valeur de puissance 

correspondant au seuil non-linéaire. En observant la Fig. III.3.4 (a), nous notons dans le cas 

monocanal qu’en régime linéaire, toutes les valeurs de  donnent la même performance tandis qu’en 

régime non-linéaire, le facteur Q² diminue avec . Ce comportement pourrait être expliqué par le fait 

que lorsqu’on diminue , des fluctuations de puissance sont causées par l’ISI car la valeur de 

l’amplitude du signal en dehors du temps symbole Ts augmente quand  tend vers 0. Ceci est illustré à 

la Fig. III.3.4 (c) en considérant l’évolution temporelle de l’enveloppe du signal suivant deux états de 

polarisation orthogonaux du signal Ax et Ay. Les fluctuations de puissance causées par l’ISI diminuent 

quand  augmente.  

 

Fig. III.3.4 : Q² en fonction de Pin,avg pour une modulation en RRC-PS-QPSK en considérant différentes valeurs de 

 pour 1 ou 9 canaux (=50GHz) dans les configurations « avec DCF » (a) et « sans DCF » (b). Illustration de la 

mise en forme spectrale en RRC dans le domaine temporel, dans le contexte d’une modulation PS-QPSK (c). Q²max 

en fonction de  (d) pour 1 (trait plein) ou 9 canaux (trait en pointillés) dans le cas « sans DCF ». 
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Nous notons aussi sur la Fig. III.3.4 (a) que Q²max augmente avec  et nous observons une différence 

de NLT et Q²max de 2 dB environ, entre le pire et le meilleur cas de performance de transmission dans 

la configuration en monocanal. En outre, en comparant les configurations en monocanal et en WDM 

dans le cas « avec DCF », nous observons une différence de NLT et de Q²max respectivement de 3 dB 

et 4 dB entre les meilleures performances de chaque configuration. Cependant dans le cas « sans 

DCF » illustré à la Fig. III.3.4 (b), cette différence est réduite à 1 dB pour le NLT et Q²max. La 

différence de qualité de transmission entre les configurations en monocanal et WDM peut être 

expliquée par les dégradations du signal dues aux interactions non-linéaires entre les différents canaux 

de transmission, qui sont plus significatives dans le cas « avec DCF ». Afin d'analyser l'impact du 

coefficient de retombée , nous avons représenté à la Fig. III.3.4 (d), l'évolution de Q²max en fonction 

de ρ dans la configuration « sans DCF » dans le cas de la transmission de 1 (trait plein) ou de 9 canaux 

(trait en pointillés). Dans la transmission WDM nous considérons des valeurs d’espacement entre 

canaux  = 32, 40 ou 50 GHz. Nous notons dans le cas monocanal que Q²max augmente légèrement 

avec . De plus, dans le cas d’un multiplexage en longueur d’onde, nous constatons pour un 

espacement entre canaux de 50 GHz que la valeur de Q
2

max est quasi-constante en fonction du 

paramètre . D'autre part, pour  = 40 GHz, Q² reste constante pour des valeurs de  inférieures à 0.4 

puis diminue lorsque >0.4 tandis que pour  = 32 GHz, on note une dégradation de performance dès 

que  > 0. Puisque pour chaque canal l'occupation spectrale est plus élevée lorsque augmente, ces 

évolutions de Q²max pourraient être dues à la diaphotie entre les différents canaux, qui devient gênante 

lorsque la valeur de ρ est supérieure à une certaine valeur qui dépend de . 

 

III.3.4. Comparaison du PS-QPSK et du PDM-QPSK en 

considérant la mise en forme RRC et le filtrage étroit  

Dans cette partie, nous allons comparer les résultats de simulations numériques obtenus dans le cas 

d’une modulation RRC-PS-QPSK et fNRZ-PS. Nous comparerons également ces résultats à ceux 

obtenus avec la mise en forme spectrale RRC et le filtrage appliqués au PDM-QPSK (ces deux cas 

seront respectivement notés par la suite RRC-PDM-QPSK et fNRZ-PDM).  
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Fig. III.3.5 : Q²max en fonction de l’espacement entre canaux  dans la configuration « sans DCF » pour tous les 

formats de modulations considérés. 

 

Nous avons représenté à la Fig. III.3.5 (a) le facteur de qualité Q²max en fonction de l’espacement entre 

canaux dans la configuration « sans DCF » et en optimisant la largeur à 3 dB du filtre W ainsi que la 

valeur du paramètre  pour chaque valeur d’espacement . Dans nos simulations la valeur optimale 

de W est égale à /1,25 environ. Nous avons aussi indiqué sur l’axe de droite de la Fig. III.3.5 (a) la 

densité spectrale d’information (courbes en pointillés) dans le cas des formats de modulation PDM-

QPSK et PS-QPSK. D’après nos résultats, le facteur de qualité maximal est meilleur pour une 

modulation en RRC-PS-QPSK tandis que la modulation « fNRZ_PDM » donne toujours la plus faible 

performance de transmission avec une différence maximale en termes de Q²max de 5,6 dB par rapport 

aux résultats obtenus dans le cas RRC-PS-QPSK. En outre, pour nos quatre types de modulation, 

lorsqu’on augmente l’espacement entre canaux, la valeur de Q²max augmente, et la densité spectrale 

d’information diminue.  

 Pour comparer les formats étudiés en tenant compte à la fois de l’ISD à l’émission et du 

facteur Q²max, nous représentons à la Fig. III.3.5 (b) le produit ISD  Q²max en fonction de l’espacement 

fréquentiel Δν dans le cas « sans DCF ». Nous notons, dans le cas du RRC-PS-QPSK, qu'il existe une 

valeur de l'espacement entre canaux (environ 36GHz) pour lequel le produit ISD Q²max est maximal. 

En d’autres termes, en rajoutant 4 GHz à l’espacement correspondant à une configuration Nyquist-

WDM, nous avons le meilleur compromis entre l’ISD et le facteur de qualité maximal. En outre, 

même en termes du critère ISDQ²max, le RRC-PS-QPSK, donne de meilleurs résultats par rapport aux 

autres solutions envisagées pour tous les espacements entre canaux étudiés. Afin de fournir une 

comparaison plus synthétique entre les types de modulation présentés ci-dessus, nous nous 
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concentrons dans ce qui suit sur les différences de facteurs de qualité des courbes présentées à la Fig. 

III.3.5 (a). 

 

Fig. III.3.6 : Gain de codage (a) et gain apporté par la mise en forme spectrale RRC (b) en fonction de  dans les cas « sans 

DCF » (trait plein) et « avec DCF » (trait en pointillés). 

 

En considérant le PS-QPSK comme un codage appliqué au PDM-QPSK, nous analysons dans un 

premier temps l’évolution du gain de codage en fonction de  dans le cas d’une mise en forme 

spectrale en RRC et dans le cas d’un filtrage. Nous représentons à la Fig. III.3.6 (a) le gain de codage 

en termes de la différence de facteur de qualité maximal Q²max = Q²max (PS-QPSK) - Q²max (PDM-QPSK) dans 

le cas d’une mise en forme spectrale en RRC (marqueur carré) et dans le cas d’un filtrage (marqueur 

triangle). Ensuite sur la Fig. III.3.6 (b), nous représentons le gain de la mise en forme spectrale en 

RRC par rapport au filtrage en termes de la différence Q²max= Q²max (RRC-PS-QPSK/RRC-PDM-QPSK) - Q²max 

(fNRZ-PS/fNRZ-PS). En analysant la Fig. III.3.6 (a), nous notons que le gain de codage reste globalement 

constant en fonction de Δν et pour les deux techniques utilisées (filtrage et mise en forme RRC) quel 

que soit le type de compensation de dispersion chromatique. De plus nous notons que le gain de 

codage vaut environ 2,5 dB dans le cas « sans DCF » et 1,5 dB dans la configuration « avec DCF ». 

Nous pouvons donc conclure d’après nos résultats que le gain du PS-QPSK par rapport au PDM-

QPSK ne dépend pas de l’espacement entre canaux. Cependant il faut noter que l’utilisation du PS-

QPSK semble être plus avantageuse dans un système de transmission dépourvu de DCF en ligne. En 

nous concentrant maintenant sur la Fig. III.3.6. (b), nous constatons que pour le PDM-QPSK et le PS-

QPSK et pour les deux types de compensation de dispersion chromatique, la mise en forme spectrale 

RRC apporte une légère amélioration d’environ 0,5 dB pour une valeur de Δν = 50 GHz. Cependant 

pour Δν = 32 GHz le gain apporté par cette mise en forme est non négligeable (2.7 dB).  
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III.4. Conclusion du chapitre III 

Afin d’augmenter la portée des transmissions optiques cohérentes à très haut débit, une technique 

consiste à utiliser des formats de modulation résistants aux effets non-linéaires. 

Dans ce chapitre, nous avons étudié la génération et la réception de signaux modulés en PS-

QPSK, un format pour lequel 3 bits sont associés à chaque symbole. Ce format s’est révélé être plus 

résistant aux effets non-linéaires que le PDM-QPSK dans des études faites dans la littérature sur les 

systèmes cohérents multiplexés en longueur d’onde et en polarisation (N x 100 Gbit/s). Il permet donc 

d’atteindre de plus longues distances de transmission. Dans le cadre de l’estimation de la phase du 

signal modulé en PS-QPSK, nous avons proposé et modélisé par simulations numériques un nouvel 

algorithme moins complexe que certains algorithmes déjà étudiés dans la littérature. D’après nos 

résultats, nous pouvons dire que dans les systèmes de transmission utilisant des signaux modulés en 

PS-QPSK, l’utilisation du nouvel estimateur que nous proposons requiert environ 30% d’opérations en 

moins en comparant avec l’estimateur de phase décrit dans [72]. De plus nous notons, en comparant 

numériquement les performances de transmission sur 2000 km de fibre SMF, que les résultats sont en 

général similaires. Cependant un gain peut être observé en réduisant la valeur de Ntap dans la 

configuration en « Back-to-Back ». 

Malgré les nombreux avantages que présente le PS-QPSK, la génération de signaux avec ce 

type de modulation diminue la densité spectrale d’information (définie à l’émission) par rapport à une 

modulation en PDM-QPSK à débit binaire fixé. C’est pourquoi nous avons étudié l’impact de la mise 

en forme spectrale en RRC sur des signaux modulés en PS-QPSK pour réduire la bande spectrale 

occupée, puis nous avons comparé le PS-QPSK et le PDM-QPSK (en appliquant aussi la mise en 

forme RRC aux signaux modulés en PDM-QPSK) dans un système WDM en considérant un 

espacement entre canaux variable. De plus nous avons comparé la mise en forme spectrale RRC au 

filtrage étroit super-gaussien en optimisant le coefficient de retombée  et la largeur à 3 dB du filtre W 

à chaque espacement entre canaux. Notre étude analyse aussi l’influence potentielle de la gestion de 

dispersion chromatique. D’après nos résultats de simulations numériques sur la comparaison des deux 

formats en présence d’une mise en forme spectrale RRC ou du filtrage, nous pouvons dire que le 

facteur de qualité maximal est meilleur pour une modulation en RRC-PS-QPSK tandis que la 

modulation « fNRZ_PDM » donne toujours la plus faible performance de transmission avec une 

différence maximale en termes de Q²max de 5,6 dB par rapport aux résultats obtenus dans le cas RRC-

PS-QPSK. Enfin nous avons analysé le gain en termes de facteur Q²max du PS-QPSK sur le PDM-

QPSK en considérant soit la technique RRC, soit le filtrage étroit. Nous notons que le gain de codage 

reste globalement constant en fonction de Δν et pour les deux techniques utilisées (filtrage et mise en 

forme RRC) quel que soit le type de compensation de dispersion chromatique. L’étude de la mise en 

forme spectrale sur le PS-QPSK a été publiée dans l’article [80]. 
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Conclusion générale 

Mes travaux de thèse portent sur les systèmes de transmission par fibre optique multiplexés en 

longueur d’onde et en polarisation à 112 Gbit/s ou plus par canal et utilisant la détection cohérente. 

Elle rentre dans le cadre de l’augmentation de la capacité dans ces systèmes pour répondre à la 

demande croissante en capacité liée à la transmission de tout type d’information (voix, données, 

vidéos). Dans la partie introduction de ce manuscrit, nous avons fait une étude bibliographique en vue 

d’analyser les différentes générations de systèmes de communications optiques qui ont permis une 

augmentation de la capacité au cours des années. Nous avons vu que cette évolution croissante repose 

par exemple sur l’utilisation de fibres à très faible pertes, d’amplificateurs à fibre dopée à l’Erbium, du 

multiplexage en longueur d’onde et en polarisation, de la détection cohérente, des formats de 

modulation multi-niveaux, des fibres multimodes et multi-cœurs, etc. Cependant pour pouvoir 

augmenter la portée des systèmes considérés ici, il faut analyser et essayer de réduire l’impact des 

effets non-linéaires présents dans la fibre optique car comme nous l’avons vu, la compréhension et la 

réduction de l’impact de ces non-linéarités est indispensable lorsqu’on veut utiliser certaines 

technologies pour augmenter la densité spectrale d’information. Nous nous proposons dans cette thèse 

d’augmenter le produit capacité × distance dans les systèmes. 

Dans le chapitre I, afin de mieux comprendre les résultats des travaux présentés aux chapitres II 

et III, j’ai rappelé des concepts de base liés aux systèmes de transmission optiques. Ainsi j’ai décrit les 

différentes parties des systèmes de transmission optiques que sont la modulation de signaux générés 

par des lasers, la propagation dans la fibre optique et la réception. Nous avons vu que le multiplexage 

(spatial, temporel, en longueur d’onde et en polarisation) permet d’augmenter le débit d’information 

transmise. J’ai aussi décrit les différents effets linéaires et non-linéaires limitant la propagation dans la 

fibre optique. Suivant le type de modulation utilisée à l’émission, les détections directe, différentielle 

et cohérente, peuvent être employées pour la réception des signaux optiques. Enfin pour évaluer la 

performance des systèmes étudiés, j’ai décrit le taux d’erreurs binaires, le facteur de qualité Q² et le 

rapport signal sur bruit optique. Les résultats présentés aux chapitre II et III ont été obtenus à l’aide de 

simulations numériques basées sur le logiciel OPTILUX [88] constitué par des blocs de 

programmation sous Matlab, déjà écrits pour la simulation de systèmes cohérents classiques mais 

auxquels j’ai ajouté des parties conséquentes pour la génération de formats de modulation particuliers, 

des analyses de cross-talk non-linéaires adaptées aux problèmes propres à la propagation de signaux 

multiplexés en polarisation ainsi que pour les différentes configurations de ligne et la mise en place de 

nouveaux algorithmes de traitement en réception. De plus le travail a également consisté à lancer de 

grandes campagnes de simulations, dont l’exécution s’est étendue sur plusieurs mois, ainsi qu’à traiter 

un nombre important de données. 
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Dans le chapitre II, j’ai décrit formellement la modulation de polarisation croisée pour mieux 

comprendre cet effet non-linéaire lié à la polarisation, qui avec la modulation de phase croisée sont à 

l’origine de la variabilité de performance dans les systèmes de transmission à 100 Gbit/s par canal 

multiplexés en longueur d’onde et en polarisation utilisant une modulation PDM-QPSK. La réduction 

de cette variabilité de performance passe donc par la compréhension de ces effets non-linéaires. Nous 

avons étudié cette variabilité en faisant varier aléatoirement, à travers de vastes campagnes de 

simulations numériques, les états de polarisation initiaux des signaux et les décalages temporels des 

deux composantes en polarisation des différents canaux de transmission à l’émission. Nous avons 

aussi analysé l’influence de la dispersion de mode de polarisation et de la dispersion chromatique. Par 

le biais de cette étude sur la variabilité nous avons établi des règles de conception dans nos systèmes à 

112 Gbit/s multiplexés en polarisation et en longueur d’onde en tenant compte de la gestion des effets 

linéaires (dispersion chromatique et dispersion de mode de polarisation). Nous avons montré qu’en 

agissant sur les configurations à l’émission et en ligne par le biais de la gestion de dispersion 

chromatique et de dispersion de mode de polarisation, les interactions non-linéaires ainsi que cette 

variabilité de performance peuvent être réduites. Nous avons également identifié des configurations 

d’états de polarisation initiaux et de décalages temporels pouvant conduire à de meilleures qualités de 

transmission. De plus d’après nos résultats nous avons constaté que certaines configurations à 

l’émission conduisent à des facteurs de qualité en dessous d’une limite du FEC égale à 6.25 dB. Il est 

alors essentiel de trouver les configurations d’états de polarisation initiaux et de décalage temporels 

qui fournissent les meilleures performances pour pouvoir avoir après la correction FEC un système 

ayant un taux d’erreurs inférieur aux spécifications des opérateurs de télécommunications. 

Enfin nous avons étudié l’impact du type de séquences de données utilisées à l’émission pour 

la génération des différents signaux WDM sur la qualité de transmission sur 2000 km de fibre 

monomode, en considérant soit des séquences de De Bruijn, soit des séquences PRS, dans le cas de 

modulations en PDM-QPSK.  

Afin d’augmenter la distance de transmission, une technique consiste à utiliser des formats de 

modulation résistants aux effets non-linéaires puisque ces derniers limitent la portée des systèmes de 

transmission optiques cohérents à très haut débit. C’est la raison pour laquelle j’ai étudié dans le 

chapitre III, la génération et la réception des signaux WDM dans le cas d’un format de modulation à 3 

bits par symbole, le PS-QPSK. En effet d’après des comparaisons faites dans la littérature sur les 

systèmes cohérents multiplexés en longueur d’onde et en polarisation (N x 100 Gbit/s), le PS-QPSK a 

montré une plus grande résistance aux effets non-linéaires par rapport aux PDM-QPSK. Pour estimer 

la phase du signal dans le cas de signaux modulés en PS-QPSK, nous avons proposé un nouvel 

algorithme dans le bloc de traitement numérique du signal du récepteur cohérent. Cet estimateur, 

moins complexe que ceux étudiés dans la littérature nécessite environs 30% d’opérations en moins et 

fournit généralement des résultats similaires pour les systèmes de transmission testés ici même si un 

gain peut être observé en réduisant la valeur de Ntap dans la configuration en « Back-to-Back ». 
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Cependant nous voulons aussi augmenter la capacité dans les systèmes considérés ici. Or 

lorsque dans un système de transmission optique, des signaux sont générés avec une modulation en 

PS-QPSK, la densité spectrale d’information (définie ici à l’émission par le rapport Btot/tot où Btot et 

tot sont respectivement la capacité totale d’information et la bande spectrale totale occupée par les 

signaux WDM) diminue, à débit binaire fixé, par rapport à une modulation en PDM-QPSK. Ainsi pour 

augmenter la densité spectrale d’information dans le cas de signaux modulés en PS-QPSK, nous avons 

étudié l’impact de la mise en forme spectrale en RRC sur ces signaux à l’émission. Comme nous 

l’avons vu, dans ce type de mise en forme, lorsque le coefficient de retombée tend vers 0, l’occupation 

spectrale du signal diminue et tend vers la rapidité de modulation R; ceci augmente la densité spectrale 

d’information à débit binaire fixé. De plus lorsque nous avons un signal de mise en forme RC, la 

condition d’interférence minimale (et idéalement nulle) est vérifiée à l’instant d’échantillonnage 

optimal. Nous avons ensuite comparé le PS-QPSK et le PDM-QPSK (en appliquant aussi la mise en 

forme RRC aux signaux modulés en PDM-QPSK) dans un système WDM en considérant un 

espacement entre canaux variable. Nous avons également comparé la mise en forme spectrale RRC au 

filtrage étroit super-gaussien. Nous analysons l’influence potentielle de la gestion de dispersion 

chromatique. 

Nous notons d’après nos résultats qu’en tenant compte à la fois du facteur de qualité maximal 

Q²max et de la densité spectrale d’information, le RRC-PS-QPSK fournit de meilleures performances de 

transmission dans une configuration où toute la dispersion est compensée en fin de propagation. Enfin 

nous avons analysé le gain en termes de facteur Q²max du PS-QPSK sur le PDM-QPSK en fonction de 

l’espacement fréquentiel Δν et dans les configurations utilisant la mise en forme spectrale RRC ou le 

filtrage étroit. D’après les résultats obtenus, nous pouvons dire que le gain de codage reste 

globalement constant en fonction de Δν et pour les deux techniques utilisées (filtrage et mise en forme 

RRC) quel que soit le type de compensation de dispersion chromatique.  

Les travaux de thèse présentés ainsi que les résultats obtenus seront utiles à la conception des 

systèmes de transmission par fibre optique multiplexés en longueur d’onde et en polarisation à 112 

Gbit/s ou plus par canal et utilisant la détection cohérente. 
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Annexe A 

La polarisation est une propriété des ondes électromagnétiques permettant de décrire l’orientation de 

leurs oscillations en fonction du temps en un point donné de l’espace. La compréhension de la 

physique de certains composants (fibres optiques, polariseurs, contrôleurs de polarisation, lames demi-

onde ou quart d’onde, certains filtres optiques, etc.) nécessite une bonne connaissance des concepts de 

base liés à la polarisation. 

 

I. Description des états de polarisation d’une 

onde électromagnétique 

 

Fig. I.1: Description de l’état de polarisation de l’onde lumineuse dans le plan d’onde (a). Description du mouvement de 

l’extrémité du vecteur D en fonction de z (b). Paramètres décrivant un état de polarisation elliptique (c). 

 

Dans cette section, les vecteurs seront notés par des lettres en gras. Nous considérons pour simplifier 

un milieu homogène et isotrope et le cas d’ondes planes monochromatiques de fréquence  se 

propageant selon l'axe z. De plus seul le vecteur induction électrique D sera pris en compte car les 

autres champs se déduisent de D par les équations de Maxwell présentées à la section I.5.2. 

L’évolution temporelle de l’onde électromagnétique dans un plan perpendiculaire à la direction de 

propagation (appelé plan d’onde) caractérise l’état de polarisation [54] (voir Fig. I.1 (a) et I.1 (b)).  

Ainsi les composantes réelles du vecteur D dans le plan d’onde xy sont décrites par les équations 1.1 

et 1.2 [54]. 

)kztcos(D)t,z(D xx0x          1.1 

)kztcos(D)t,z(D yy0y          1.2 

x et y représentent respectivement les phases des deux composantes de l’onde. k est le module du 

vecteur d’onde zzk ˆ
c

nˆk


  où n est l’indice de réfraction vu par l’onde et ẑ est le vecteur unitaire 

suivant l’axe z. D0x et D0y sont les amplitudes des deux composantes en polarisation de l’onde. 
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L’équation d’évolution de l’extrémité du vecteur D à z = 0 s’obtient en éliminant le terme temporel. 

Après quelques étapes de calcul on obtient l’équation d’évolution de l’extrémité du vecteur D dans le 

repère oxy (équation 1.3). 

)(sin
DD

)t(D)t(D
)cos(2

D

)t(D

D

)t(D 2

y0x0

yx

2
y0

2
y

2
x0

2
x        1.3 

où xy    

L’équation représente l’équation d’une ellipse dont les axes forment un angle  avec les axes du repère 

oxy. L’ellipse est décrite de manière générale à la Fig. I.1 (c).  et  sont deux grandeurs 

caractéristiques de l’ellipse représentant respectivement l’ellipticité de l’ellipse et l’azimut. a et b sont 

les longueurs du demi-grand axe et du demi-petit axe de l’ellipse. Par définition l’ellipticité est définie 

par la relation 1.4a. 

a

b
)tan(            1.4a 

Nous allons maintenant exprimer les éléments caractéristiques de l’ellipse en fonction de ,D0x et D0y.  

Une rotation d’angle  permet d’obtenir l’équation de l’ellipse dans son repère ox’y’. En effet en 

posant X = Dx, Y =Dy, X’ = Dx’ et Y’ =Dy’. 

On a 







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
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










Y

X

Y

X

)cos()sin(

)sin()cos(

'

'




 

Nous en déduisons par rotation inverse d’angle  les équations 1.4b et 1.4c 

')sin(')cos( YXX           1.4b 

')cos(')sin( YXY           1.4c 

En remplaçant les équations 1.4b et 1.4c dans 1.3 nous obtenons l’équation 1.4d. 

)(sin''''''' 22
y0

2
x0 DDYXCYBXA        1.4d 

où  

)cos()cos()sin()sin('

)sin()cos()(sin)(cos'

)sin()cos()(sin)(cos'


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2DD22D2DC

2DDDDB
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y0x0
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22

y0
22

x0

y0x0
22

x0
22

y0







 

Or l’équation d’évolution de l’extrémité du vecteur D dans le repère ox’y’ est aussi donnée par la 

relation 1.4e. 

1
YX

2

2

2

2


b

'

a

'
         1.4e 

En comparant les équations 1.4d et 1.4e nous obtenons les relations suivantes : 
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)sin()cos()(sin)(cosa  2DDDD y0x0
22

x0
22

y0
2      1.4f 

)2sin()cos(DD)(cosD)(sinDb y0x0
22

x0
22

y0
2       1.4g 

2
y0

2
x0

y0x0

DD

DD2
2




)cos(
)tan(


         1.4h 

)sin(ab y0x0 DD         1.4i 

Nous remarquons que 
222

y0
2

x0 DD ba  . De plus d’après 1.4a et en utilisant la formule 

trigonométrique
)(tan

)tan(
)sin(






21

2
2


 , nous obtenons l’équation 1.4j 

2
y0

2
x0

y0x0

22 DD

DD22
2









)sin(

ba

ab
)sin(


       1.4j 

Nous avons exprimé l’équation décrivant de manière générale l’état de polarisation d’une onde. Je vais 

rappeler dans ce qui suit des cas particuliers d’états de polarisation donnés par les valeurs des 

amplitudes D0x et D0y et du déphasage . 

 

 états de polarisation rectiligne 

Une onde est dite polarisée linéairement lorsque l’extrémité du vecteur D décrit une ligne droite. Dans 

ce cas vaut 0 ou En effet en remplaçant  par sa valeur dans l’équation 1.3 nous obtenons 

l’équation 1.5. 

y0

y

x0

x

D

D

D

D
           1.5 

Nous avons donc une équation décrivant une droite (voir Fig. I.2 (a)). Si D0x est nulle l’onde est 

polarisée linéairement selon y tandis que l’onde est polarisée linéairement selon l’axe x quand 

l’amplitude D0y est nulle. 

 

Fig. I.2 : Représentation d’un état de polarisation rectiligne (a), circulaire gauche (b) et circulaire droite (c) 

 

 

(b)

D0x

D0y

2




x

y

z
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2




x

y

z

D0x

xz

D0y y (b)(a)
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 états de polarisation circulaires 

Une onde est polarisée circulairement quand l’extrémité du vecteur D décrit un cercle. Dans ce cas, 

nous pouvons écrire 
2


  et D0x = D0y=D0. Ainsi l’équation 1.3 devient :  

2
0

2
y

2
x DDD           1.6 

L’équation 1.6 décrit un cercle centré sur l’origine du repère et de rayon D0. L’état de polarisation est 

circulaire gauche (respectivement circulaire droite) lorsque 
2


  (respectivement

2


  ). En 

considérant l’onde se propageant suivant les z croissants et en considérant un observateur voyant 

l’onde arriver (voir Fig. I.1) l’extrémité du vecteur lui parait tourner dans le sens des aiguilles d’une 

montre pour un état de polarisation circulaire gauche et dans le sens inverse des aiguilles d’une montre 

pour un état de polarisation circulaire droite (voir Fig. I.2 (b) et I.2 (c)). 

 

 états de polarisation elliptiques 

Dans tous les autres cas de figure on parle d’état de polarisation elliptique.  est quelconque et D0x est 

différent de D0y. Comme nous l’avons défini pour un état de polarisation circulaire, en adoptant la 

même convention considérant l’onde comme la référence, la rotation sur l’ellipse est dite gauche si 

sin()>0 (rotation suivant le sens des aiguilles d’une montre), elle est dite droite si sin()<0 (rotation 

suivant le sens inverse des aiguilles d’une montre). Nous illustrons à la Fig. I.3 (a) et I.3 (b) le cas 

d’états de polarisation elliptiques gauche et droite. 

 

Fig. I.3 : Représentation d’un état de polarisation elliptique gauche (a) et droite (b) 

 

Je vais rappeler dans ce qui suit le formalisme de Jones et la représentation de Poincaré [37][54] qui 

sont des outils mathématiques permettant de représenter l’état de polarisation d’une onde 

électromagnétique.  
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II. Formalisme de Jones  

Dans le formalisme de Jones, l’état de polarisation de l’onde électromagnétique est entièrement décrit 

par un vecteur complexe appelé vecteur de Jones de la forme :  

J=




















yi
y0y

xi
x0x

eDJ

eDJ





 2.1 

Cette représentation dans le plan complexe peut être utilisée pour obtenir les composantes réelles du 

champ induction réel D. En effet à z = 0, )( ti
xx eJD  et )( ti

yy eJD  . En appliquant les 

définitions des états de polarisation rectilignes, circulaires et elliptiques, nous obtenons les vecteurs de 

Jones associés à chaque état de polarisation. L’équation 2.1 peut être réécrite sous la forme suivante :  

J=


















i
y0y

x0x

eDJ

DJ
 2.2 

La multiplication du vecteur de Jones par un terme de phase constant x-i
e


ne modifie pas l’état de 

polarisation de l’onde. Ainsi le vecteur de Jones correspondant à un état de polarisation rectiligne est 

obtenu en remplaçant  par 0 ou  dans l’équation 2.2:  

Jrect= 























 )sin(

)cos(




0

y0

x0
D

D

D
 2.3 

Dans l’équation 2.3,
0

x0

D

D
)cos( , 

0

y0

D

D
)sin(  et 

2
y0

2
x00 DDD   

Dans le cas particulier où  vaut 0 ou /2 l’onde est polarisée suivant les axes x et y du repère 

cartésien oxy. Les vecteurs de Jones sont 








0

1
D0  et 









1

0
D0 .  

Nous notons que ces deux états de polarisation sont orthogonaux car le produit scalaire de leurs 

vecteurs de Jones est nul. Dans le cas des états de polarisation circulaires gauche et droite, puisque D0x 

= D0y = D0 et x=±/2, les vecteurs de Jones sont respectivement donnés par les équations 2.4 et 2.5.  

Jgauche = 














2i

21
D0

/

/
 2.4 

Jdroite = 














 2i

21
D0

/

/
 2.5 

Ces deux états de polarisation sont aussi orthogonaux car leur produit scalaire Jgauche·Jdroite
* 

(où * 

représente le conjugué) est nul. Dans le dernier cas d’un état de polarisation elliptique le vecteur de 

Jones peut être donné par l’équation 2.6.  
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Jell= 

















j0
e

D
)sin(

)cos(
 2.6 

Dans les trois cas d’états de polarisation, nous avons écrit le vecteur de Jones sous la forme d’un 

vecteur unitaire multiplié par la quantité D0. Ce seul vecteur unitaire suffit à décrire l’état de 

polarisation de l’onde. Après le passage de l’onde optique dans un milieu tel que la fibre optique l’état 

de polarisation à la sortie est obtenu en multipliant la matrice de Jones du milieu avec le vecteur de 

Jones à l’entrée. Ainsi, le vecteur de Jones de sortie est obtenu à partir du vecteur de Jones d’entrée en 

utilisant l’équation 2.7. 

Js=Mj·Je 2.7 

où Mj est une matrice 2×2 appelée matrice de Jones du milieu considéré. 

 

III. Représentation de Poincaré et paramètres de 

Stokes 

Cette représentation géométrique de l’état de polarisation sur une sphère a été introduite en 1892 par 

Henri Poincaré [86]. Dans cette représentation un état de polarisation est décrit à l’aide des paramètres 

de Stokes S0, S1, S2 et S3 [37]. Les paramètres de Stokes permettent aussi de caractériser le 

pourcentage de lumière polarisée sur la lumière totale, appelé degré de polarisation (DOP: Degree of 

Polarization). Ce degré de polarisation V est défini par l’équation 3.1. 

0

2
3

2
2

2
1

S

SSS
V


          3.1 

Ainsi le DOP V vaut 1 pour une lumière totalement polarisée et 0 pour une lumière naturelle tandis 

que V est compris entre 0 et 1 dans le cas d’une lumière partiellement polarisée. Les paramètres de 

Stokes sont définis dans le cas particulier d’une lumière totalement polarisée par les équations 3.2 à 

3.5. 

2
y0

2
x00 DDS           3.2 

2
y0

2
x01 DDS           3.3 

)cos(y0x02 DD2S          3.4 

)sin(y0x03 DD2S          3.5 

Ces paramètres de Stokes sont obtenus en considérant la valeur moyenne par rapport au temps de 

l’équation 1.3 [86]. Compte tenu du fait que le champ induction électrique D oscille très rapidement en 

fonction du temps, les grandeurs généralement mesurables sont les valeurs moyennes. En effet en 

considérant des signaux de longueur d’onde  = 1.55 m nous obtenons une période d’oscillation de 
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/c = 5.1667·10
-15

 s. Ainsi comme c’est montré dans [86], le calcul des quantités <Dx²(t))>, <Dy²(t))> 

et <Dx(t)Dy(t)> dans le cas d’une onde plane monochromatique (d’amplitude constante) est défini par :  









 

T

0
jiTji dttDtD

T

1
tDtD )()(lim)()( où i,j = x,y, T est la période temporelle des fonctions 

Dx(t) et Dy(t) et <·> représente la valeur moyenne. Les quatre paramètres de Stokes sont déduits en 

injectant le résultat des calculs de moyenne dans l’équation 1.3. Nous remarquons l’égalité suivante : 

S0² = S1²+ S2²+ S3²         3.6 

Ceci nous permet de vérifier que nous avons une lumière totalement polarisée car V = 1. Les 

paramètres de Stokes peuvent aussi être représentés en fonction de l’azimut  et de l’ellipticité 

 En effet d’après les équations 1.4h et 1.4j, nous avons les égalités suivantes. 

1

2

S

S
2 )tan(            3.7 

0

3

S

S
2 )sin(            3.8 

En remplaçant 3.7 et 3.8 dans 3.6, nous obtenons l’équation 3.9. 

0

1

S

S
22 )cos()cos(          3.9 

D’après les équations 3.10 à 3.13, les expressions des paramètres de Stokes normalisés en fonction de 

l’azimut  et l’ellipticité  sont données par les égalités suivantes :  

1S0 


           3.10 

)cos()cos(  22
S

S
S

0

1
1 


        3.11 

)sin()cos(  22
S

S
S

0

2
2 


        3.12 

)sin( 2
S

S
S

0

3
3 


         3.13 

Cette représentation des paramètres de Stokes en fonction des angles  et  permet de représenter l’état 

de polarisation d’une onde lumineuse dans une sphère de rayon unité appelée sphère de Poincaré. Sur 

cette sphère représentée à la Fig. III (a), un état de polarisation est décrit par un vecteur de Stokes OF 

de coordonnées ( 1FŜ , 2FŜ ,
3FŜ ), les coordonnées sphériques du point F étant (1, 2, 2) avec 

 22 /,/    et  44 /,/   . 
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Fig. III : Représentation du vecteur de Stokes d’un point F sur la sphère de Poincaré (a). Représentation des états de 

polarisation rectilignes, circulaires et elliptiques sur la sphère de Poincaré (b) 

 

Les principaux états de polarisation décrits dans le formalisme de Jones peuvent être représentés sur la 

sphère de Poincaré (voir Fig. III (b)). Un état de polarisation rectiligne suivant l’axe x est défini par 

D0y = 0 et  = 0 ou . En considérant les équations 3.2 à 3.5 et les équations 3.10 à 3.13, Ŝ1 = 1, Ŝ 2 = 0 

et Ŝ 3 = 0, ceci correspond à  = 0 et . Par analogie, un état de polarisation rectiligne suivant l’axe 

y correspond à un vecteur de Stokes normalisé Ŝ = (-1,0,0), à des valeurs d’azimut  = /2 et 

d’ellipticité . De la même manière nous pouvons montrer que des états de polarisation rectilignes 

faisant des angles de +45° et -45°avec l’axe x sont respectivement décrits par les vecteurs de Stokes Ŝ 

= (0,1,0) et Ŝ = (0,-1,0). Nous pouvons aussi montrer que les états de polarisation circulaires gauche et 

droite sont respectivement décrits par les vecteurs de Stokes Ŝg = (0,0,1) ( indéterminé et  = /4) et 

Ŝd = (0,0,-1) ( indéterminé et  = -/4). Par conséquent deux états de polarisation orthogonaux sont 

représentés par des vecteurs de Jones orthogonaux et des vecteurs de Stokes antiparallèles [81]. De 

plus deux états de polarisation H et V de vecteurs induction électrique respectifs D et D’ sont dits 

orthogonaux dans l’espace de Jones lorsque leur produit scalaire hermitien DxDx
’*

+DyDy
’*

 = 0 où * 

représente le conjugué. En utilisant cette dernière égalité et les relations 1.4h et 1.4j on peut montrer 

que si  et  caractérisent l’état H, alors +/2 et – caractérisent l’état V. Ce résultat est aussi 

démontré dans [54]. Tous les autres états de polarisation tels que 4et0 /  sont considérés 

comme des états de polarisation elliptiques. L’équateur de la sphère de Poincaré correspond à 

l’ensemble des états de polarisation tels que  = 0. Pour résumer j’ai représenté sur le tableau A, les 

vecteurs de Jones et de Stokes normalisés correspondant aux principaux états de polarisation décrits 

ci-dessus. 

 

S1

S3

S2

o

Circulaire gauche

Circulaire droite

Rectiligne 45o

Rectiligne //y

Rectiligne -45o

Rectiligne //x

Elliptique

(a) (b)

2

S1

S3

S2
o

F

S1F
S2F

S3F

2
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Tableau A : Valeurs des vecteurs de Jones et de Stokes normalisés pour des états de polarisation rectilignes, circulaires et 

elliptiques 

 

IV. Relation entre vecteur de Jones et vecteur de 

Stokes  

Pour décrire l’évolution des états de polarisation dans la représentation de Poincaré il est utile de 

connaitre les relations qui permettent d’obtenir le vecteur de Stokes (respectivement le vecteur de 

Jones) connaissant le vecteur de Jones (respectivement le vecteur de Stokes). Afin d’établir la relation 

entre les vecteurs de Jones et de Stokes, nous allons utiliser la définition des vecteurs de Stokes en 

fonction des composantes complexes du champ induction électrique définies par Dx = D0x et Dy = 

D0ye
i

[86]. 

**
yyxx1 DDDDS           4.1 

**
xyyx2 DDDDS           4.2 

 **
xyyx3 DDDDiS          4.3 

Nous pouvons vérifier qu’en remplaçant Dx et Dy par leurs expressions dans les équations 4.1 à 4.3, 

nous retrouvons les équations 3.2 à 3.5. Considérons maintenant les vecteurs de Stokes normalisés 

définis par les équations 4.4 à 4.6 tel que c’est décrit dans [81]. 

**ˆ
yyxx1 jjjjS           4.4 

**ˆ
xyyx2 jjjjS           4.5 

 **ˆ
xyyx3 jjjjiS           4.6 

Dans cette définition D = D0j où j = 














y

x

j

j
est le vecteur de Jones de module 1 et la quantité D0 est la 

norme du vecteur D.  

Ainsi la relation 4.7a permet d’obtenir le vecteur de Stokes Ŝ à partir du vecteur de Jones j [81]. 

jj 

*Ŝ           4.7a 

















0

0

1










0

1









1

0

















0

0

1










1

1

2

1

















0

1

0










i

1

2

1

















1

0

0










 i

1

2

1

















1

0

0



















je)sin(

)cos(























)2sin(

)2sin()2cos(

)2cos()2cos(



121 
 

où *
j = (jx

* 
  jy

*
) est la transposée conjuguée du vecteur j et 



















3

2

1







 .2 sont des matrices 

2×2 appelées matrices de Pauli définies par : 













10

01
1 , 










01

10
2  et 







 


0i

i0
3  

L’obtention du vecteur de Jones à partir du vecteur de Stokes est décrite dans [81]. Les matrices de 

Pauli forment avec la matrice identité 









10

01
I  une base de l’espace des matrices 2×2 [87]. Ainsi 

toute matrice 2×2 Mq peut s’écrire sous la forme donnée à l’équation 4.7b. 















1032

3210
3322110q

aaiaa

iaaaa
aaaIaM      4.7b 

où a0, a1, a2 et a3 sont quelconques et définis par : 

)( q0 MTr
2

1
a   et )( qii MTr

2

1
a   où Tr est la trace et i = 1, 2, 3. En remplaçant Mq par  

* jj =
















**

**

yyxy

yxxx

jjjj

jjjj
 

En calculant les coefficients a0 et ai puis en remarquant que Tr (
* jj ) = 1

2
j , nous obtenons: 




Sjj ˆ(*

2

1
I) 4.8 

En multipliant l’égalité 4.8 par j nous obtenons   jSj  ˆ . Par conséquent le vecteur de Jones 

unitaire j est vecteur propre de la matrice Ŝ  avec la valeur propre 1.  
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