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La demande continuelle de débits élevés durant ces dernières décennies, soutenue par le 

déploiement des réseaux optiques offrant un débit de plusieurs Gbit/s a conduit naturellement 

vers l’intérêt de développement des applications à 60 GHz dans les réseaux locaux. Des 

normes telles que l’IEEE 802.15.3c et IEEE 802.11ad pour la transmission sans fil en bande 

millimétrique ont été proposées. A de telles fréquences, les pertes en espace libre sont très 

élevées et les ondes radios ne traversent pas les murs. Les liaisons radio sur fibre (RoF), 

utilisées comme déport optique d’une pièce vers une autre, permettent ainsi la distribution des 

signaux très haut débit dans toute la maison ou dans l’ensemble du bâtiment, en palliant le 

défaut de faible distance de propagation en espace libre. L’accès, par la modélisation des 

circuits électriques équivalents de chacun des composants du système considéré, à la 

simulation de ces systèmes RoF permet leur optimisation en termes de qualité de 

transmission. Ainsi, les caractéristiques optiques et électriques des composants constituant les 

systèmes RoF sont étudiées et analysées conjointement ce qui offre la possibilité de la 

conception de circuits intégrés photonique-RF. 

Cette thèse concerne l’étude et simulation des liaisons RoF à l’aide de circuits électriques 

équivalents de composants photoniques. Cette étude est destinée aux applications sans fil à 60 

GHz de grande bande passante permettant un très haut débit de transmission. La technique de 

modulation d’intensité directe ou externe et détection directe est privilégiée à une fréquence 

intermédiaire afin d’assurer la simplicité et le bas coût du système. Le signal radio est ensuite 

transposé sur une porteuse dans la bande 60 GHz. Dans un premier temps, pour valider les 

modèles développés, les caractéristiques mesurées des composants optoélectroniques sont 

comparées aux résultats de simulation. Ensuite, l’étude de caractérisation est menée à 

l’échelle système par analyse des paramètres analogiques comme le gain, le bruit et non-

linéarité. La dynamique de différentes liaisons RoF peut ainsi être déterminée. 

La transmission des signaux numériques complexes de type OFDM est finalement 

réalisée par une méthode de co-simulation numérique/analogique. La qualité de transmission 

est étudiée par évaluation de l’amplitude du vecteur d’erreur (EVM) des constellations des 

signaux numériques. L’étude est effectuée et validée dans un premier temps conformément à 

la norme ECMA-368 dédiée à la bande centimétrique et ensuite étendue à la bande 

millimétrique conformément à la norme IEEE 802.15.3c. Pour finir, l’effet du canal en espace 

libre à 60 GHz est considéré afin d’analyser la transmission de bout en bout de la chaine. 
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La demande croissante pour des débits plus élevés dans les liaisons de communication n'a 

cessé d’augmenter au cours de ces dernières décennies. La technologie sans fil (Wireless) a 

été mise au point pour remplacer les câbles installés dans les réseaux personnels (WPANs, 

wireless personal area networks). L'une des interfaces la plus réussie est la norme IEEE 

802.11, également connue sous le nom Wi-Fi (Wireless Fidelity). Les normes Ultra-Large 

Bande (ULB), occupant la bande fréquentielle dite centimétrique allant de 3,1 à 10,6 GHz, ont 

été proposées afin d’offrir le haut débit aux applications WPANs. L’objectif de l’ULB est 

basé sur l'idée de transmettre les données sur une très grande largeur de bande passante d'au 

moins 500 MHz avec une faible densité spectrale de puissance. La technologie Wi-Fi exploite 

les bandes 2,4 ou 5 GHz sans licence. Comme ces fréquences connaissent un énorme succès, 

elles ont tendance à devenir très saturées. En plus, il n’y a pas un accord mondial sur les 

bandes sans licence commune dans cette bande centimétrique. 

Pour surmonter ces obstacles et augmenter la vitesse de connexion, les industriels se 

dirigent vers la bande d’onde millimétrique sans licence de 57 à 66 GHz. Cette bande est 

largement disponible à l’échelle mondiale mais elle n'est pas encore massivement utilisée. 

Elle offre des canaux de largeur de bande de 2,16 GHz avec des débits de transmission très 

élevés allant jusqu’à plusieurs Gb/s. Ainsi, des applications à très haut débit sont 

envisageables comme par exemple la transmission de la vidéo non-compressée nécessitant un 

débit de données d’au moins 3 Gbit/s. Cependant, il y a quelques inconvénients majeurs qui 

sont associés à la bande autour de 60 GHz liés aux grandes pertes en espace libre et l’opacité 

des murs à ces fréquences [1]. Plusieurs points d'accès sont nécessaires pour connecter un 

utilisateur au réseau afin de garantir une couverture radio. 

Une solution prometteuse pour le déploiement des ondes millimétriques entre les 

multiples points d’accès est offerte par la technologie radio sur fibre (RoF, Radio over Fiber). 

Cette technologie exploite les avantages de l’optique pour la transmission de signaux radio 

par le biais d'une liaison optique [2]. Dans une liaison RoF, le signal radio est transposé sur 

l’amplitude ou la phase d’une porteuse optique par des transducteurs électro-optique (E/O) et 

ensuite récupéré à l’extrémité de la liaison par des transducteurs optoélectrique (O/E) 

correspondants. Cette combinaison entre ces deux domaines permet l’extension de la 

couverture radio et offre des débits de plus en plus élevés par l'association des performances 

de la fibre optique (faibles pertes, très grande largeur de bande passante et immunité aux 

interférences électromagnétiques) avec le principal avantage d'un système sans fil qui est la 

mobilité. Bien qu’un système RoF offre de multiples avantages, des distorsions sur le signal 

RF transmis sur cette liaison optique peuvent exister et affecter la qualité de la transmission. 

Ces distorsions sont liées à plusieurs facteurs : le bruit d’intensité relatif et bruit de phase du 

laser, le bruit de grenaille de la photodiode, le bruit thermique des étages électroniques, la 

dispersion de la fibre optique, les non-linéarités des différents composants optoélectroniques 

et le gain négatif de la liaison RoF. Ces facteurs limitant doivent être considérer dans l’étude 

et l’analyse de la transmission des signaux radio sur des liaisons RoF.   

Le dimensionnement d’un système RoF est réalisé pour respecter un cahier des charges 

spécifique. Dans le cas d’une transmission d’un signal complexe, un rapport signal à bruit 

minimum doit être garanti afin de ne pas dégrader la qualité des données transmises. Le bilan 

Introduction  
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de liaison, le point de compression et la linéarité au travers du SFDR (Spurious Free-Dynamic 

Range) peuvent être déterminés par des calculs théoriques afin de quantifier la transmission 

dans le cas d’une modulation d’intensité ou de phase. Il existe aussi une variété de logiciels 

commerciaux, dédiés initialement aux applications de télécommunication numérique, qui 

offrent des outils optoélectroniques pour analyser une liaison RoF. 

Cependant, une liaison RoF n’est pas uniquement limitée aux transducteurs E/O-O/E et 

fibre optique mais englobe les circuits électroniques de commande/réception et des étages de 

conversion de fréquence. Pour les architectures les plus complexes intégrant la technique de 

l’hétérodynage optique ou exploitant le peigne de fréquence pour la génération du signal 

radio, l’information sur les phases électrique et optique sont nécessaires afin d’évaluer de 

telles liaisons. Les solutions analytiques et celles offertes par les logiciels commerciaux ne 

permettent pas d’étudier efficacement les différentes topologies des architectures RoF. Pour 

pallier ce manque, nous développons des modèles de composants optoélectroniques et 

optiques à l’aide de circuits électriques équivalents qui sont intégrés dans un logiciel de 

conception/simulation de circuits hyperfréquences. Ainsi, le logiciel ADS (Advanced Design 

System) [3] offre une large variété d’outils permettant de répondre à une telle problématique. 

Des modèles équivalents de sources lasers, de fibre optique et photodiode ont été développés 

dans des précédents travaux [4] - [5] et que nous avons enrichi dans ce travail par d’autres 

modèles. L’objectif de cette approche de modélisation est de pouvoir simuler/dimensionner 

un système RoF pour les applications sans fil à 60 GHz et d’envisager une conception 

conjointe de circuits hyperfréquences intégrés aux composants photoniques pour les 

applications ultra-rapides.  

Plusieurs travaux de recherche ont porté sur l’étude expérimentale de la transmission de 

signaux ULB dans la bande 60 GHz. L’exemple d’un récent projet national ORIGIN (Optical-

Radio Interface for Gigabit Indoor Networks) a permis de réaliser un démonstrateur 

transmettant de la vidéo non compressée avec des modules TOSA/ROSA 

(Transmitter/Receiver Optical Sub-Assembly) bas coûts [6]. Ces liaisons RoF permettent ainsi 

d’étendre le réseau de transmission FTTH (Fiber To The Home) afin de couvrir l'ensemble 

d’un bâtiment ou d’une maison. En revanche, peu de travaux de recherche ont été entrepris en 

termes de modélisation ou simulation en bande millimétrique. Par conséquent, l’étude réalisée 

dans cette thèse porte sur cet aspect de modélisation et d’analyse des liaisons RoF à 60 GHz 

dédiées aux applications sans fil nécessitant une grande bande passante et offrant du très haut 

débit de transmission.  

Les liaisons RoF étudiées sont à modulation d’intensité optique et détection directe (IM-

DD), soit à modulation directe de diodes lasers ou à modulation externe, par l’intermédiaire 

d’un modulateur Mach-Zehnder (MZM) ou un modulateur à électro-absorption (MEA). Le 

signal radio à transmettre est centré sur une fréquence intermédiaire (IF) et ensuite transposé 

après photodétection sur une porteuse millimétrique pour l’émission dans la bande désirée. 

Pour la liaison montante, le signal millimétrique est transposé à la fréquence intermédiaire 

avant modulation de la diode laser ou du modulateur. L’implémentation des liaisons IM-DD à 

fréquence intermédiaire est beaucoup plus simple par rapport à d’autres techniques 

transmettant directement le signal RF mais conservant des performances similaires. 

Ce manuscrit est divisé en trois chapitres : 

Le ‎Chapitre 1 sera consacré dans un premier temps à la description du signal OFDM 

défini dans les normes propres aux bandes ULB centimétriques et millimétriques. Ensuite,  les 

différentes architectures de la technologie RoF de type IM-DD seront brièvement décrites en 

considérant aussi des systèmes qui permettent également la génération des signaux 
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millimétriques. La fin de ce chapitre sera consacrée aux caractéristiques des composants 

optoélectroniques et une description de leurs différents modèles électriques équivalents. 

Le ‎Chapitre 2 portera sur la modélisation des composants photoniques et l’analyse des 

systèmes RoF. La simulation et caractérisation des différents composants constituant ces 

liaisons seront présentées. Une attention particulière sera apportée au modèle électrique du 

laser DFB (Distributed Feedback Laser) en explicitant la méthode d’extraction des paramètres 

physiques du laser développé qui est basée sur la connaissance des paramètres systèmes 

extraits à partir des caractéristiques statiques et dynamiques mesurées et de paramètres 

intrinsèques à la structure du laser. 

La caractérisation analogique en régimes petit-signal et large-signal à l’échelle système 

sera ensuite détaillée pour trois types de liaison RoF IM-DD à modulation directe et externe. 

Le gain intrinsèque, le facteur de bruit (NF, Noise Figure), le point de compression de gain à 

1dB (P1dB), le produit d’intermodulation d’ordre 3 (IP3) et la dynamique de la liaison SFDR 

seront définis et évalués par simulation. Ces analyses fournissent des informations essentielles 

sur les performances de chacune des liaisons concernées. Nous comparerons à la fin du 

chapitre notre approche de modélisation électrique avec des solutions basées sur des logiciels 

optiques tels que VPIphotonics. 

Le ‎Chapitre 3 concernera l’étude de la qualité de transmission des signaux numériques 

complexes de type OFDM sur les différentes liaisons RoF. La qualité du signal reçu évaluée 

en termes d’EVM (Error Vector Magnitude) sera déterminée par des mesures et des 

simulations pour différents points de fonctionnement. L’étude sera effectuée dans un premier 

temps en bande centimétrique pour une liaison dite directe (liaison back-to-back) afin d’isoler 

les effets des étages électroniques du banc expérimental. Puis, l’analyse sera poursuivie pour 

les EVMs mesurés et simulés de la transmission de signaux OFDM multi-bandes (MB-

OFDM) selon la norme ECMA-368 avec deux liaisons à modulation directe et externe. 

Ensuite, l’étude sera étendue à la transmission des signaux OFDM selon la norme IEEE 

802.15.3c dédiée aux applications en bande millimétrique. L’analyse de performances sera 

réalisée pour trois liaisons RoF : liaison à modulation directe avec des modules bas coûts 

TOSA/ROSA de Finisar, liaisons à modulation externe avec le MZM et le MEA. Trois 

formats de modulation QPSK, 16 QAM et 64 QAM correspondant à des débits de 

transmission variant de 3 à 9 Gb/s seront exploités. La fin de ce chapitre sera consacrée à 

l’implémentation de la liaison sans fil à 60 GHz entre l’étage de photodétéction en sortie de la 

liaison RoF et l’étage de réception de l’utilisateur afin d’analyser la transmission de bout en 

bout. 

Une conclusion générale clôturera ce document et quelques perspectives à ces travaux 

seront ensuite données. 
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La croissance accélérée de la demande de services sans fil à haut débit par les utilisateurs 

et la limitation de la bande centimétrique en termes de bande passante et de bandes non-

licenciées, a conduit naturellement au passage à la bande millimétrique centrée autour de 60 

GHz, offrant une très large bande passante à très haut débit. En outre, la miniaturisation des 

antennes aux fréquences millimétriques ouvre la porte aux développements des circuits 

permettant l’intégration des antennes dans les récepteurs radio. Cependant, la couverture radio 

pour de telles fréquences est très limitée d’où le besoin d’intégrer des liaisons optiques 

analogiques permettant d’étendre le réseau sans fil avec fiabilité et efficacité. 

Nous présenterons, tout d’abord, le principe du signal multi-porteuse OFDM et les deux 

bandes centimétriques et millimétriques dédiées à la transmission sans fil large bande. Nous 

présenterons ensuite la technologie radio sur fibre tout en spécifiant ses avantages et 

limitations. L’état de l’art des différentes techniques de génération de signaux millimétriques 

réalisées par le biais de systèmes RoF sera ensuite décrit. Finalement, l’aspect modélisation et 

les modèles électriques équivalents des différents composants, utilisés ou développés dans ce 

travail, sont décrits. 

  Principe de la modulation multi-porteuse  1.1.

Avec l'augmentation des débits, les formats de modulation classiques (NRZ, RZ, SC, ...) 

ont atteint leurs limites. Par conséquent, il a été nécessaire de trouver un format de modulation 

complexe pour communiquer efficacement à haut débit. Afin d’être robuste aux multiples 

trajets des liaisons sans fil causés par les réflexions des ondes sur les murs et objets, des 

solutions basées sur le multiplexage par répartition orthogonale de fréquence telle que 

l’OFDM (Orthogonal Frequency-Division Multiplexing) et le FBMC (Filter Bank Multi-

Carrier) sont proposées.  

L’OFDM est largement utilisé dans les systèmes de communication à ultra large bande 

(ULB) sans fil parce qu’il présente une solution efficace contre les interférences 

intersymboles (ISI, Inter Symbols Interference) causée par un canal dispersif. Dans la plupart 

des implémentations OFDM, tout ISI résiduel est éliminé en utilisant une forme d'intervalle 

de garde appelé un préfixe cyclique. Un second avantage majeur de l'OFDM est le transfert de 

la complexité des émetteurs et des récepteurs de l'analogique vers le domaine numérique. Il 

est à noter que la technique OFDM a également été mise en œuvre dans le domaine de 

l'optique en utilisant des fréquences optiques et le traitement optique [7]. 

En OFDM, les données numériques sont transmises à un taux élevé en les répartissant sur 

un grand nombre de sous-porteuses, chacune d'entre elles étant modulée à des débits faibles. 

L'OFDM est un cas particulier de la FDM (Frequency Division Multiplexing) où l'espacement 

  Chapitre 1
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spectral entre sous-porteuses adjacentes est minimisé. Les fréquences des sous-porteuses sont 

choisies de telle sorte que les signaux sont mathématiquement orthogonaux sur une période de 

symbole OFDM. Ainsi, même si les sous-porteuses se recouvrent dans le domaine fréquentiel, 

ils peuvent toujours être séparés à la réception.  

La Figure ‎1-1 montre les spectres pour un signal FDM/WDM et un signal OFDM. En 

FDM/WDM, il y a des bandes de garde de fréquences entre les sous-porteuses. En revanche, 

en OFDM, les spectres de sous-porteuses individuelles se chevauchent. Toutefois, en raison 

de la propriété d'orthogonalité, les sous-porteuses peuvent être démodulées sans interférence. 

En émission, la modulation et le multiplexage sont réalisés numériquement en utilisant une 

transformée de Fourier inverse rapide (IFFT) et, par conséquent, les signaux orthogonaux 

nécessaires peuvent être générés avec précision. En réception, la démodulation et le 

démultiplexage sont réalisés par une transformée de Fourier rapide (FFT). Il est clair que la 

technique OFDM garantit l'efficacité de la bande passante.  

 
a)                                                                                         b) 

Figure ‎1-1 : Spectre d’un signal de type : a) FDM et b) OFDM [8]. 

Lorsque plusieurs sous-porteuses se combinent d’une manière constructive dans un 

système OFDM, des pics apparaissent sur le signal dans le domaine temporel comme illustré 

sur la Figure ‎1-2. Ces pics peuvent induire des non-linéarités dues aux phénomènes d’écrêtage 

ou de saturation du signal transmis à travers un système donné limitant ainsi sa dynamique. Si 

la différence entre la puissance du pic et la puissance moyenne est supérieure à 3 dB, on 

utilise le PAPR (Peak to Average Power Ratio), qui représente le rapport entre ces deux 

niveaux de puissance pour décrire cette différence de valeur. 

 
Figure ‎1-2 : Trame temporelle d’un signal OFDM [6]. 

Le PAPR représente un facteur très important dans tous les systèmes de 

télécommunication dans lesquels les composants et circuits atteindront la saturation plus vite 

qu’avec un signal mono-porteuse. Le PAPR dépend du nombre de sous-porteuses et augmente 

avec l’augmentation du nombre de sous-porteuses mais est indépendant du format de 

modulation.  
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Le schéma bloc de la transmission et réception du signal OFDM est donné sur la 

Figure ‎1-3 :  

 En transmission, la séquence de bits de données est modulée par un modulateur 

QAM/PSK et forme une constellation complexe. Chaque symbole de cette 

constellation est ensuite porté par une sous-porteuse du signal OFDM formé par le 

bloc IFFT.  

 Le préfixe cyclique (CP) est rajouté au signal OFDM après la conversion parallèle 

vers série de ce signal. 

 Une transposition en fréquence est réalisée avant l’émission. 

 En réception, une transposition de fréquence vers la bande de base est effectuée.  

 L’opération inverse à celle de la transmission est ensuite employée afin de démoduler 

le signal OFDM et extraire la séquence de données transmises.    

Le signal OFDM transmis peut être donné par : 

       {∑   (       ) 
(      )

   

   

} (‎1-1) 

      où : 

-   est le nombre de symboles OFDM. 

-   ( ) est le signal complexe en bande de base pour le  ième symbole. 

-      est la longueur du symbole.  

-    est la fréquence porteuse (fréquence centrale).   

 
Figure ‎1-3 : Diagramme bloc d’un système de transmission-réception OFDM. 

 Normes de signaux ultra large bande 1.2.

Les systèmes ultra large bande ULB ou UWB (Ultra Wide Bande) et leurs exigences sont 

définis par la Commission Fédérale des Communications (FCC) [9]. Un signal est considéré 
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ULB si sa bande passante à -10 dB est plus large que 500 MHz ou si sa bande passante 

fractionnaire est au moins  égale à 0,2. Cette bande passante fractionnaire est donnée par :  

    
              (    )

                  
 

  (     )

(     )
 (‎1-2) 

où    et    sont les fréquences haute et basse à -10dB de la densité spectrale de puissance 

PSD (Power Spectrum Density). Les caractéristiques des deux bandes centimétrique et 

millimétrique dédiés à la transmission sans fil large bande sont présentées dans la suite de 

cette section. 

 Bande centimétrique 3.1 – 10.6 GHz  1.2.1.

Le spectre ULB dans la bande [3.1 à 10.6] GHz est décrit sur la Figure ‎1-4. Il est divisé 

en 14 sous-bandes de 525 MHz chacune. Les 12 premières sous-bandes sont regroupées en 4 

groupes composées de 3 sous-bandes. Les deux dernières sous-bandes sont regroupées dans 

un cinquième groupe de bandes. Un sixième groupe est également défini dans le spectre des 

quatre premières bandes représentant la seule bande permise disponible dans le monde entier 

parce que le masque du spectre n'est pas harmonisé [10].  

 
Figure ‎1-4 : Spectre ULB de la bande centimétrique entre 3.1 et 10.6 GHz. 

Une des normes occupant la bande d’onde centimétrique est le ECMA-368 [11]. Cette 

norme supporte la transmission OFDM multi-bandes (MB-OFDM) qui consiste à transmettre 

les symboles OFDM successivement sur plusieurs bandes RF afin de réduire l’ISI et exploiter 

la diversité spectrale. Cette norme permet un débit de transmission de donnée maximum de 

480 Mbit/s. 

La transmission multi-bandes se détermine selon un code temps-fréquence TFC (Time-

Frequency Codes) spécifique pour chaque groupe. Les TFCs du groupe 1 sont donnés sur le 

tableau de la Figure ‎1-5(a), le saut de fréquence entre sous-bandes se précise selon une 

séquence "Band ID" correspondant au TFC choisi. La Figure ‎1-5(b) donne un exemple d’une 

transmission RF multi-bandes en utilisant les premières sous-bandes fréquentielles selon le 

code TFC1. Le premier symbole est transmis en bande centrée à 3.432 GHz, le second 

symbole est transmis en bande centrée à 3.960 GHz, le troisième symbole est  transmis en 

bande centrée à 4.488 GHz, le quatrième est transmis en bande centrée à 3.432 et ainsi de 

suite. Il est indiqué sur cette figure que le symbole est créé en ajoutant un suffixe nul (ZPS : 

Zero-padded Suffix) à la sortie de l’étage IFFT (après le symbole OFDM). Le suffixe nul 

possède un double intérêt : il fournit un mécanisme pour réduire les effets de trajets multiples 

et fournit aussi une fenêtre temporelle (un intervalle de garde) permettant un temps suffisant 

pour l'émetteur et le récepteur de commuter entre les différentes fréquences centrales. 
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                 a)                                                                             b) 

Figure ‎1-5 : a) Codes TFC et les séquences Band-ID correspondant et b) exemple d’une transmission multi-bande 

réalisée selon TFC1 [11]. 

Les différents paramètres de synchronisation associés à la couche physique selon le 

standard ECMA-368 sont donnés dans le Tableau ‎1-1 : 

Tableau ‎1-1 : Paramètres de configuration de la norme ECMA-368. 

Paramètres Description Valeur 

    Fréquence d'échantillonnage         

      Nombre total de sous-porteuses (FFT size)      

   Nombre de sous-porteuses de données     

   Nombre de sous-porteuses pilotes    

   Nombre de sous-porteuses de garde    

   Nombre total de sous-porteuses utilisées     

   Espacement fréquentiel entre sous-porteuses           

      Durée de l’IFFT ou FFT           

     Nombre d'échantillons en suffixe de Zero-padding      

     Durée de suffixe de Zero-padding          

     Intervalle entre symbole          

     Débit de symboles         

     Nombre total d'échantillons par symbole     

 

Dans notre étude, nous réaliserons les différentes analyses avec la norme ECMA-368 

avant de l’étendre pour la bande millimétrique. La bande de travail choisie est la première 

bande située entre les fréquences 3.168 et 4.752 GHz, la transmission multi-bandes se fait 

pour les trois premières sous-bandes centrées à 3.432, 3.96 et 4.488 GHz, respectivement. Des 

formats de modulation QPSK et 16 QAM seront utilisés.  

 Bande millimétrique 57 – 66 GHz 1.2.2.

Les systèmes à ondes millimétriques offrent plusieurs avantages par rapport aux systèmes 

de communication existants grâce à une large bande sans licence. De plus, comme la largeur 

de bande est supérieure à celle de la bande centimétrique, la bande millimétrique est plus 

attrayante car elle est largement disponible dans le monde et n’est pas encore massivement 
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utilisée. Son spectre, représenté sur la Figure ‎1-6, a été divisé en 4 canaux de largeur de 2,16 

GHz contre 528 MHz pour le signal ULB en bande centimétrique. 

 

Figure ‎1-6 : Spectre ULB pour la bande millimétrique entre 57 et 66 GHz. 

Les paramètres des trois principales normes occupant la bande millimétrique sont donnés 

dans le Tableau ‎1-2. 

Tableau ‎1-2 : Paramètre de configuration des standards de la bande millimétrique. 

Paramètres 
IEEE 802.15.3c 

HSI mode 

ECMA-387 

Type A 

IEEE 802.11ad 

OFDM PHY 

Largeur de bande occupée                                

Taux d'échantillonnage                                     

Nombre de sous-porteuses             

Durée de la FFT/IFFT                             

Durée de préfixe cyclique                           

Longueur de préfixe cyclique           

Durée du symbole OFDM                              

Nombre de sous-porteuses de données             

Nombre de sous-porteuses pilotes          

Nombre de sous-porteuses DC       

Nombre de sous-porteuses nulles           

Nombre de sous-porteuses inutilisées          

Type de modulation QPSK, 16-QAM,  

64-QAM 

QPSK, 16-QAM SQPSK, QPSK,  

16-QAM, 64-QAM 

  Principe de la technologie Radio sur Fibre  1.3.

Pour étendre la couverture géographique des signaux radio fréquences et afin de répondre 

à l’augmentation en permanence de la demande de fort débit et de bande passante élevée, la 

solution proposée a été de réaliser des systèmes hybrides combinant les technologies de fibres 

optiques et radio communément "système radio sur fibre" (RoF) [2], [12]. Par définition, la 

RoF est consacrée à la transmission optique de signaux analogiques micro-ondes. Par 

conséquent, la liaison RoF exploite l'efficacité des fibres optiques pour la distribution des 

signaux radio vers plusieurs points d'accès sans fil qui offrent l’avantage de la mobilité. En 

effet, au lieu de distribuer des signaux numériques tels que l’Ethernet (IEEE 802.11ad) ou 

HDMI (WirelessHD) pour communiquer entre chaque point d'accès, ce qui nécessite des 

processus de traitement du signal tel que des conversions de signaux analogique/numérique et 

numérique/analogique, les systèmes RoF distribuent les signaux radio dans leur format 



25 

 

analogique initial. Les signaux radio sont transposés sur une porteuse optique par modulation 

de l’intensité ou phase de la lumière d'une source laser sans changer le format de modulation. 

Ceci est possible par l'utilisation de fibres optiques en silice qui offrent une large bande 

passante et une faible atténuation. 

La Figure ‎1-7 représente le cas le plus simple d’une liaison RoF où deux cellules radio 

sont placées à chaque extrémité d'une fibre optique nécessitant l’existence d'un transducteur 

E/O à l’émission qui transpose le signal radio en optique et un transducteur O/E à la réception 

qui transpose le signal optique en signal radio. Les composants utilisés pour ces transpositions 

sont, respectivement, un laser ou modulateur et un photo-détecteur. 

 
Figure ‎1-7: Schéma synoptique d’une liaison RoF. 

Nous pouvons distinguer trois types de transmission de signaux à travers la liaison 

optique pour les applications sans fil comme illustré sur la Figure ‎1-8 :  

a) transmission du signal en bande de base (BBoF, BaseBand over Fiber) et une 

transposition en fréquence après photodétection 

b) transmission du signal à une fréquence intermédiaire (IFoF, Intermediate Frequency 

over Fiber) et une transposition en fréquence après photodétection 

c) transposition directe du signal micro-onde à une fréquence radio (RFoF, Radio 

Frequency over Fiber) et émission directe après photodétection 

La liaison RFoF permet de transporter sur la fibre optique le signal RF dédié aux 

applications en bande millimétriques mais cela nécessite une bande passante élevée des 

transducteurs E/O et O/E. En outre, la dispersion chromatique de la fibre optique a des effets 

plus prononcés pour la transmission RFoF à fréquence RF élevée. Le terme RoF est utilisé 

pour ces trois types de liaisons.       

    
       a)                                       b)                                                    c) 

Figure ‎1-8 : Les trois types de transmission de signaux à travers une liaison RoF : a) en bande de base – b) en 

fréquence intermédiaire IF et c) en fréquence RF. 

La transmission sur fibre consiste, dans notre cas, à transposer le signal radio à une 

fréquence intermédiaire (IF) avant la transmission optique. Ainsi, les exigences sur les 

composants optoélectroniques en termes de largeurs de bande passante sont réduites et la 

transposition en fréquence vers la fréquence RF est effectuée, avec un oscillateur local, à 

l’étage de réception électronique. 
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 Avantages des systèmes RoF 1.3.1.

La solution RoF représente une technique hybride, car elle peut reposer sur la 

communication par voies optique et sans fil. L'avantage d'un système RoF est sa capacité à 

regrouper les hautes performances de ces deux domaines de communication [13]. On peut 

citer : 

- Faible atténuation de la fibre optique : 0.2-0.3 dB/km pour les longueurs d’ondes 

télécom dans le cas de la fibre en silice ce qui permettant ainsi d’améliorer la zone 

de couverture de transmission sans fil.  

- Le poids des fibres est considérablement inférieur à celui des câbles coaxiaux 

classiques.     

- Bande passante très élevée de la fibre optique et la possibilité d’atteindre des 

débits de transmission supérieurs au Gbit/s.  

- La liaison RoF est transparente vis-à-vis des protocoles de transmission, ce qui 

permet d’envisager la transmission des signaux RF configurés selon les standards 

dédiés à la bande millimétrique à 60 GHz avec des formats de modulation 

complexes. 

- Des systèmes MIMO (Multiple Input Multiple Output) efficaces peuvent être 

réalisés à l'aide d'un réseau RoF [14]. 

- Immunité aux interférences électromagnétiques. 

- Efficacité d’énergie : le réseau RoF permet le déploiement de cellules radio plus 

petites fournissant des liens sans fil en liaison directe (LOS, Line Of Sight) plus 

performants diminuant le niveau de puissance de transmission nécessaire dans la 

station de base. A ceci s’ajoute, la faible consommation d’énergie des 

transducteurs E/O et O/E. 

- Faible coût d’installation : l’utilisation des systèmes RoF a l’avantage de 

centraliser les différentes fonctions de traitement du signal dans la station centrale 

(CS, Central Station) ce qui simplifie la structure des stations de bases (BS, Base 

Station), et donc le coût du système.  

 Limitations des systèmes RoF 1.3.2.

En dépit des nombreux avantages que présentent les systèmes RoF, ceux-ci font face à 

certaines limitations. Ces limitations sont liées à la nature analogique du signal micro-onde 

transmis par la liaison RoF. Ainsi, le rapport signal à bruit (SNR, Signal to Noise Ratio) peut 

être limité entrainant une dynamique de la liaison plus faible. Ceci peut être relié : 

- au bruit additif de la liaison RoF qui affecte le SNR pour de faibles puissances 

d’entrée RF du système RoF, c’est principalement le bruit d’intensité relatif du 

laser qui a le plus d’impact sur la qualité de transmission. Le bruit de grenaille de 

la photodiode peut également être dominant sous certaines conditions de 

polarisation et certains niveaux de puissances optiques émises.  

- à la non-linéarité due aux différents composants de la liaison RoF pour les fortes 

puissances d’entrée RF, notamment, la non-linéarité provenant du transducteur 
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E/O. Ces non-linéarités provoquent des distorsions du signal transmis et limitent 

ainsi la dynamique de la liaison.       

- à l’impact de la dispersion chromatique de la fibre optique qui représente un 

coefficient de distorsion limitant le produit distance-bande passante qui varie avec 

la fréquence de modulation du signal RF et la longueur de la fibre. Il s’ajoute à 

ceci la dispersion modale dans les systèmes RoF basés sur des fibres optiques 

multimodes (MMF, Multi-Mode Fiber). 

 Applications des systèmes RoF  1.3.3.

La technologie RoF peut être exploitée dans différents systèmes de télécommunication 

pour des applications à courte ou longue distance [15], combinant ainsi les avantages des 

systèmes optiques et sans fil. La Figure ‎1-9 donne quelques exemples d’applications les plus 

communes des systèmes RoF. Des liaisons optiques analogiques sont utilisées pour 

transmettre des signaux analogiques dans les systèmes radar (Figure ‎1-9(a)) pour des 

applications militaires [16] (radar de sol, systèmes navals et radar aéroporté). L’utilité de la 

RoF dans ces systèmes provient de la possibilité de l'intégration des composants optiques, la 

large bande passante, l'immunité aux perturbations électromagnétiques et le faible poids, 

néanmoins, il faut assurer de très faibles niveaux de bruit pour de telles applications.  

Le réseau central (Figure ‎1-9(b)) formé par un système RoF [17] permet d’interconnecter 

plusieurs stations de base avec la station centrale. Cela représente une solution idéale pour 

transporter efficacement les signaux radio de la station centrale vers les sites d'antennes 

éloignés. Ici, la complexité associée à des fonctions de traitement du signal et des étages 

électroniques est ramenée à la CS, ce qui conduit à la simplification des BSs.  

Les auteurs dans [18] proposent un système pico-cellulaire (Figure ‎1-9(c)) pour la 

communication sans fil à l’intérieur des bâtiments (universités, hôpitaux, aéroports, etc.) où 

une forte densité de terminaux a besoin d'être prise en charge. La taille réduite de cellules 

limite le nombre d'utilisateurs par cellule et, par conséquent, augmentera le débit par 

utilisateur. 

Les applications de réseaux domestiques (HAN, Home Area Network) en bande 

millimétrique centrée autour de 60 GHz (Figure ‎1-9(d)) fournissent une très large bande 

passante avec un très haut débit. Cependant, la transmission radio à ces fréquences est 

particulièrement limitée en distance à cause du pic d’absorption par les molécules d’oxygène. 

De plus, les murs, les obstacles fixes ou mobiles comme les humains dégradent également la 

propagation des ondes millimétriques [19]. La couverture radio pour ces applications est alors 

limitée à la taille d’une pièce d’où l’intérêt d’utiliser des liaisons RoF afin d’étendre la 

couverture radio aux autres pièces. La transparence des systèmes RoF aux standards de 

transmission sans fil fait de cette technologie une solution prometteuse et efficace. Les fibres 

multi-modes sont souvent utilisées pour ces applications qui nécessitent de courtes distances 

pour lesquelles la dispersion modale est négligeable.  
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                            a)                                                                            b) 

      
                    c)                                                                               d)    

Figure ‎1-9 : Exemples d’applications de la technologie RoF : a) radar – b) réseau RoF central - c) système RoF 

pico cellulaire et d) réseau domestique à 60 GHz. 

Les liaisons RoF envisagées dans cette étude sont basées sur la technique appelée 

modulation d’intensité-détection directe (IM-DD, Intensity Modulation – Direct Detection) 

consistant en une modulation d’amplitude d’une porteuse optique délivrée par le laser et une 

détection directe par la photodiode. La modulation d’amplitude peut être obtenue soit par une 

modulation directe de la source laser ou soit par une modulation externe par le biais d’un 

modulateur. En revanche, la transmission du signal RF à travers la liaison RoF peut être aussi 

réalisée par la modulation de la fréquence/phase du signal optique généré par le laser et une 

détection directe ou cohérente à la réception [20].      

 Modulation d’intensité optique-détection directe IM-DD  1.3.4.

La liaison IM-DD repose sur la modulation de l’enveloppe du signal optique transmis 

dans la fibre. Le signal optique est modulé en intensité par le signal de modulation RF, la 

détection directe de cette intensité optique est réalisée à l’aide d’une photodiode placée en 

sortie de la liaison avec une détection quadratique du champ électrique optique. Le courant 

généré est proportionnel à la puissance du signal optique ou à l’amplitude du champ optique 

(équation (‎1-3)). Par conséquent, l’influence de la modulation de fréquence/phase (chirp) 

accompagnant une modulation d’intensité peut être négligée pour l’étude d’une liaison IM-

DD. 

     ( )   ( ) ( )  |  ( )|
        ( )    ( )  

 (       )
 (‎1-3) 
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où   ( ) est l’amplitude du champ électrique du signal optique généré par la source laser qui 

peut être modulée par un signal complexe,      = 2πν est la pulsation du signal optique et ϕ 

est la phase optique.   

Nous pouvons distinguer deux principaux types de modulation d’intensité optique. La 

Figure ‎1-10 décrit la première liaison appelée "liaison à modulation directe" où l’enveloppe du 

signal optique généré par une diode laser est modulée par le signal RF portant les données à 

transmettre, ce signal RF est appliqué sur le courant de polarisation du laser.   

 
Figure ‎1-10 : Liaison à modulation directe. 

Pour une liaison à modulation directe, la caractéristique statique du laser permet de 

choisir le point de polarisation pour des conditions de fonctionnement optimales. En plus, le 

laser doit avoir une bande passante large et une grande dynamique. La source optique utilisée 

dans cette liaison peut être un laser DFB ou un VCSEL (Vertical Cavity Surface Emitted 

Laser). Dans cette étude, c’est le laser DFB qui sera particulièrement utilisé pour la bande 

centimétrique et le VCSEL pour la bande millimétrique.  

La seconde manière de moduler l’intensité optique est "la liaison à modulation externe" 

comme cela est décrit sur la Figure ‎1-11. Le laser délivre un signal continu (CW, Continuous 

Wave) et son enveloppe est modulée par le signal RF en faisant varier la tension de 

polarisation d’un modulateur externe disposé en sortie de la source laser.   

 
Figure ‎1-11 : Liaison à modulation externe. 

En modulation externe, nous choisissons le point de fonctionnement à partir de la réponse 

électroptique du modulateur externe. Les exigences en terme de bande passante et linéarité, 

dans ce cas de modulation, sont imposées par le modulateur. Les caractéristiques recherchées 

pour le laser sont ainsi réduites à un faible bruit et une forte puissance optique émise. Deux 

types de modulateurs peuvent être exploités pour la liaison RoF à modulation externe : le 

modulateur à électro-absorption (MEA) et le modulateur Mach-Zehnder (MZM). 
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Dans ces deux liaisons, le signal transmis est détecté en sortie de la fibre optique par une 

photodiode suivie par un amplificateur LNA (Low Noise Amplifier) permettant d’augmenter 

le niveau du courant photo-détecté en sortie de la photodiode.  

 Génération photonique des signaux millimétriques 1.3.5.

La bande de fréquences millimétriques avec des largeurs de bande de canal de plusieurs 

GHz est devenue le centre d’intérêt de beaucoup de travaux de recherche. Différentes 

approches sont proposées et réalisées pour la génération et l’exploitation des signaux 

millimétriques dans les systèmes RoF.  

Avec une liaison IM-DD, présentée dans le paragraphe précédent, la conversion vers les 

fréquences millimétriques se fait par transposition de fréquence avec des circuits 

électroniques par le biais d’oscillateurs locaux et de mélangeurs disposés en aval du système 

avant la transmission sans fil vers les terminaux utilisateurs [21]. Il est possible de transmettre 

un signal RF à 60 GHz, modulant la porteuse optique, à travers une liaison RoF IM-DD [22] 

mais cela fait appel à des transducteurs E/O ayant une bande passante élevée. Cela nécessite 

souvent un amplificateur optique pour combler les performances des transducteurs E/O 

commerciaux disposant d’une bande passante en dessous de celle désirée. 

Plusieurs méthodes dédiées à la transposition de fréquence à travers des systèmes RoF ont 

été menées dans la littérature. La conversion de fréquence peut être réalisée en effectuant des 

fonctions tout-optiques simplifiant ainsi la complexité des systèmes de transmission RF. Cela 

permet de réaliser la conversion de fréquences RF vers IF comme a été effectué par la 

modulation croisée du gain du SOA (Semiconductor Optical Amplifier) dans [23] ou la 

conversion de fréquences IF à 2.5 GHz transportant des données DPSK avec un débit de 

transmission de 155 Mbps vers une fréquence RF de 26.5 GHz par une opération tout-optique 

basée sur le mélange à quatre-ondes FWM (Four-Wave Mixing) dans un SOA [24]. Une 

méthode d’échantillonnage tout-optique exploitant un SOA-MZI (Mach–Zehnder 

Interferometer) avec un débit de transmission de 1 Mbps a été démontrée expérimentalement 

dans [25] où une source optique impulsionnelle avec une fréquence de répétition de 7.8 GHz a 

été utilisée afin d’effectuer l’échantillonnage. Une transposition d’un signal IF à 1 GHz vers 

une fréquence maximale de 40 GHz est atteinte. La conversion de fréquence IF vers RF est 

alors réalisable par ces fonctions tout-optiques, toutefois, la fréquence RF à 60 GHz n’a pas 

été atteinte par ces approches.   

Des techniques attractives de générations photoniques de signaux millimétriques sont 

basées sur des configurations RoF hétérodynes telle que la technique de battement de lasers 

présentée sur la Figure ‎1-12. Lorsque deux signaux optiques à des fréquences différentes sont 

injectés à l’entrée d’une photodiode fonctionnant ainsi comme un mélangeur par détection 

quadratique, un signal RF est généré à une fréquence correspondant à la différence spectrale 

de ces deux signaux optiques. A la station centrale, l’un de ces deux lasers (Master laser ou 

laser maître) est modulé par le signal radio à transmettre par modulation directe ou externe 

tandis qu’une puissance optique continue est émise par l’autre laser (Slave laser ou laser 

esclave). Ces deux signaux sont combinés par un coupleur optique dans une fibre optique. A 

la station de base, la conversion O/E est effectuée par une photodiode et le signal 

millimétrique est envoyé directement après amplification par une antenne de transmission, 

l’opération est alors simplifiée en station de base vue qu’un oscillateur local électrique n’est 

plus nécessaire. Etant donné qu’une modulation d’intensité est appliquée, des bandes latérales 

(DSB, Double SideBand) sont générées et le signal transmis peut être exposé à des 

dégradations provoquées par l’effet de la dispersion chromatique de la fibre optique pour une 
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fréquence de modulation donnée à des longueurs de fibre précises. Afin de s’affranchir de la 

dispersion chromatique de la fibre, la génération d’une seule bande latérale (SSB, Single 

SideBand) est proposée [26]. 

 
Figure ‎1-12 : Système RoF hétérodyne dédié à la génération d’un signal RF millimétrique. 

Si deux signaux optiques sont couplés à l’entrée de la photodiode, le signal résultant après 

photo-détection est proportionnel au carré de leur champ. La photodiode filtre les fréquences 

de la somme des fréquences et la composante alternative du photocourant détecté est donné 

par : 

                     (        ) (‎1-4) 

                  et                  (‎1-5) 

où     est la responsivité de la photodiode,     amplitude du champ,       fréquence 

angulaire,       phase optique et i = 1, 2. 

Cette méthode, ne nécessite pas de transducteurs E/O avec une bande passante élevée 

hormis celle de la photodiode. Cependant le bruit de phase du signal optique introduit par les 

deux lasers est transposé sur le signal RF généré en sortie de la photodiode, ce bruit de phase 

peut effectivement dégrader la qualité du signal transmis. Si les deux sources lasers sont non-

corrélées, le spectre du bruit de phase du signal RF généré par battement de lasers vaut la 

somme des spectres de bruit de phase des deux lasers et un élargissement de la largeur de la 

raie du signal RF est introduit puisqu’elle correspond également à la somme des largeurs de 

raie des deux lasers non corrélés [27]. Afin de réduire ou annuler l’impact du bruit de phase 

optique, une corrélation entre les phases des deux lasers peut être une solution.   

Plusieurs solutions sont proposées pour diminuer l’effet du bruit de phase du signal 

millimétrique généré par hétérodynage des deux lasers. La méthode exploitant la boucle à 

verrouillage de phase optique (OPLL, Optical Phase-Locked Loop) [28], qui est composée 

d’un détecteur de phase (mélangeur), d’un oscillateur local de référence et d’un filtre 

(Figure ‎1-13). Le signal RF généré en sortie de liaison RoF est comparé au signal de 

l'oscillateur de référence par le détecteur de phase, le signal d'erreur de phase résultant est 

envoyé au laser esclave qui est forcé de suivre le laser maître avec un décalage de fréquence 

correspondant à la fréquence de l'oscillateur local. Ceci entraine une réduction significative du 

bruit de phase sur le signal RF généré en sortie du système hétérodyne. 
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Figure ‎1-13 : Illustration schématique de l’OPLL [28]. 

Les systèmes basés sur deux lasers verrouillés par injection optique (injection locking 

lasers) [29] dont le signal optique issu d’un laser maître est injecté à un modulateur afin de 

créer deux bandes latérales et qui est ensuite injecté aux deux lasers esclaves par 

l’intermédiaire d’un coupleur (Figure ‎1-14). Les deux bandes latérales correspondent aux 

longueurs d’onde de chaque laser qui deviennent ainsi corrélés pour la détection hétérodyne. 

Par conséquent, le bruit de phase du signal généré est largement réduit. 

 
Figure ‎1-14 : Système à deux longueur d’onde avec la technique de verrouillage par injection [6]. 

Une autre solution utilisant un laser bi-mode (dual mode laser) [30] obtenu par un réseau 

de Bragg particulier  au niveau de la cavité laser, le battement entre ces deux harmoniques 

permet d’avoir un bruit de phase corrélé puisqu’ils sont issus de la même cavité. Cette 

méthode est attractive pour certains domaines tels que les applications radar [31] vue la 

compacité et l’accordabilité du laser bi-mode. 

Système auto-hétérodyne par mise en cascade de deux modulateurs MZM [32]. Le 

premier MZM est utilisé pour effectuer la modulation d’intensité du signal en fréquence 

intermédiaire IF et le deuxième MZM est exploité pour la transposition vers les fréquences 

millimétriques par création des bandes latérales dont la largeur spectrale est égale à la 

fréquence désirée. Par conséquent, le signal RF est obtenu après photo-détection par 

battement entre ces bandes latérales. Vu que le battement est induit par des harmoniques 

corrélées, le signal RF résultant possède un faible bruit de phase. 

Dans le but de simplifier le schéma du système de génération par mélange, des lasers non 

corrélés sont utilisés et le bruit de phase est atténué après la photoréception. La complexité est 

donc décalée vers l’unité de l’utilisateur. Deux techniques sont proposées : la première est le 

récepteur auto-homodyne [33] dans lequel le signal RF généré après photo-détection est 

séparé en deux signaux par un diviseur à -3dB pour être injectés ensuite dans un mélangeur 

après une adaptation de phase effectuée par un contrôleur de phase, le signal est transposé 

ensuite en bande de base (Figure ‎1-15(a)). La seconde technique est basée sur l’utilisation 

d’un détecteur d’enveloppe large bande couvrant la bande autour de 60 GHz [34]. 

L’enveloppe du signal RF est détectée et le signal utile est transposé en bande de base 

(Figure ‎1-15(b)), cette technique est prometteuse vu sa simplicité et la possibilité d’intégrer le 

détecteur d’enveloppe dans l’unité terminale de l’utilisateur. Une étude comparative entre ces 
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deux approches [35] montre que la technique du détecteur d’enveloppe présente de meilleures 

performances en termes de sensibilité et de coût. 

 
(a) 

 
(b) 

Figure ‎1-15 : Réduction du bruit de phase du signal généré par battement avec la technique (a) auto-homodyne 

[33] et b) détecteur d’enveloppe [34]. 

A l’issue de la présentation de ces différents systèmes RoF, le compromis reste entre les 

performances et le coût du système. L’application principale visée dans cette étude est le 

déploiement d’un système RoF dans les réseaux domestiques à 60 GHz. Pour de telles 

applications, la simplicité du système de distribution RoF est une exigence à cause de la 

multitude des points d’accès. Cependant, il a été démontré que la distribution du signal utile 

sur une fréquence intermédiaire IF suivi d’un étage de transposition de fréquence donne des 

résultats comparables à une distribution directe sur la fréquence RF [36]. Il est à noter que la 

dispersion chromatique de la fibre est souvent négligeable vue les courtes longueurs des fibres 

optiques déployées entre les différentes pièces (>100m). Par conséquent, dans ce contexte la 

transmission de données centrées à une fréquence intermédiaire IF est réalisée à travers des 

liaisons IM-DD simples permettant ainsi d’une part de faire une analyse comparative de ces 

systèmes et d’autre part de valider nos modèles et méthode de simulation. En outre, les 

mélangeurs et oscillateurs nécessaires pour la transposition de l’IF vers RF et réciproquement 

deviennent plus accessible commercialement avec la technologie CMOS et ils seraient 

potentiellement intégrés dans les produits destinés aux applications à 60 GHz.     

 Modélisation par circuit équivalent 1.4.

Des logiciels commerciaux contenant des bibliothèques de modules optiques sont 

disponibles : VPIsystems, Optisystem, RSoft et d’autres. Nous avons fait le choix au sein de 

l’ESYCOM d’utiliser un logiciel purement électrique ADS (Advanced Design System), de 

Keysight Technologies [37] afin de développer des modèles des composants photoniques. 

Cependant, une comparaison de notre méthode de simulation avec celle réalisée avec un 
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logiciel dédié aux applications de télécommunication optique sera présentée dans le chapitre 

suivant afin de relever les avantages et les inconvénients de chacune de ces approches.  

Notre approche de modélisation consiste à représenter les composants d’une liaison 

RoF (diode laser, modulateur externe, fibre optique et photodiode) par un circuit électrique 

équivalent [38]. Les effets non-linéaires et le bruit des composants photoniques ont été 

considérés dans ces modèles équivalents. Cette représentation est liée au fait que le signal 

transmis est de type analogique et que l’électronique associée à la liaison RoF est aussi 

intégrée. Ainsi, le logiciel commercial ADS permet de simuler et concevoir des circuits 

électroniques analogiques et numériques et dispose de divers outils de simulation et d’analyse 

de circuits et systèmes microondes dans le domaine linéaire et non-linéaire : simulateur DC 

pour le point de fonctionnement, les simulateurs AC et paramètres S pour les simulations en 

régime petit signal, les simulateurs d’équilibrage harmonique HB (Harmonic Balance) dans le 

domaine fréquentiel et d’enveloppe pour des simulations non-linéaires dans les domaines 

temporel et fréquentiel. La simulation du bruit peut être également effectuée en linéaire et 

non-linéaire pour l’étude de la conversion de bruit lors d’un mélange par exemple.  

Les circuits équivalents sont développés à partir des équations décrivant le processus 

physique des composants ou à partir de leur fonction de transfert. Le modèle grand signal du 

laser est défini à partir des équations de continuité des électrons et photons ainsi que leur 

fluctuation par l’introduction du bruit correspondant. Etant donné que les entités électriques 

sont soit la tension ou le courant, l’information optique doit être représentée par l’une d’elle. 

L’analogie entre l’enveloppe de la puissance optique et le courant électrique a été choisie pour 

une liaison à détection directe. Pour une détection cohérente, ou hétérodyne, l’information de 

la phase optique est nécessaire amenant ainsi à une représentation en champ électrique 

optique par un courant électrique afin de modéliser la sortie optique des sources lasers [39], 

[40]. 

Le circuit équivalent du modulateur à électro-absorption (MEA) a été élaboré au L2E 

(Laboratoire d’Electronique et Electromagnétisme) [41]. Une collaboration entre le L2E et 

l’ESYCOM a permis l’utilisation conjointe des modèles du MEA et du laser afin de 

représenter l’EML (Electroabsorption Modulated Laser). Le circuit équivalent du MZM a été 

développé à partir de sa fonction de transfert en puissance. Le circuit équivalent de la fibre 

optique tient compte de la dispersion chromatique et de l’atténuation. Les photodiodes 

étudiées sont de type PIN et leur circuit équivalent est simplement de type passe bas et les 

non-linéarités ne sont pas considérées. 

Pour la simulation système, chaque circuit électrique de ces composants est représenté par 

son modèle équivalent et les différentes caractéristiques systèmes (bande passante, 

compression de gain à 1dB, etc.) sont déterminées en régimes petit signal et en grand signal. 

Pour les applications visées, le signal à transmettre sur une liaison RoF est de type OFDM 

correspondant aux normes ULB centimétrique et millimétrique. La figure suivante montre un 

schéma synoptique de la simulation des systèmes RoF à modulation directe ou externe pour 

lequel les signaux sont analogique et numérique. ADS offre la possibilité de relier les deux 

environnements avec l’outil de co-simulation Ptolemy. Le contrôleur de débit de données 

(DF, data flow controller) permet de gérer les fonctions numériques telles que la modulation 

QAM, la transformée de Fourier ou le filtrage à partir des séquences numériques et fait le lien 

par le biais de composants spécifiques avec l’environnement analogique géré par un 

simulateur d’enveloppe.   
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Figure ‎1-16 : Schéma synoptique du circuit de simulation sur ADS. 

Sur cet aspect modélisation par circuit équivalent de composants photoniques et optique 

avec un logiciel dédié au dispositif et circuit électroniques, divers travaux de recherche ont été 

menés. Un modèle de photodiode non-linéaire a été développé en intégrant une capacité 

variable avec la tension de polarisation dans [42] et [43]. Un modèle équivalent du MZM avec 

un laser considéré comme une simple source sinusoïdale bruitée est présenté dans [44]. Un 

amplificateur à semi-conducteur a été développé à partir de sa fonction de transfert dans [45]. 

Un modèle large signal du laser à semi-conducteur a été établi dans [46]. Le travail effectué 

ces dernières années au sein d’ESYCOM sur cet aspect de modélisation a abouti à un panel de 

nombreux composants photoniques permettant l’analyse et le dimensionnement des systèmes 

opto-microondes simples ou complexes. D’autre part, l’étude et l’optimisation de circuits 

intégrés opto-microondes à l’aide de ces modèles représentent une solution attractive. L’étude 

dans cette thèse concerne principalement l’analyse de la performance des systèmes RoF IM-

DD en bruit et non-linéarité.  

 Diode laser 1.5.

La diode laser est la source optique utilisée dans les systèmes de télécommunications 

optiques. La longueur d’onde d’émission dépend du gap du matériau semi-conducteur de la 

couche active et couvre une large gamme allant de 0,8 à 1,6 µm. Deux principaux types de 

structure laser sont largement considérées dans les liaisons RoF (Figure ‎1-17) qui sont le laser 

DFB et le VCSEL. Le laser DFB dispose d’un réseau de Bragg gravé longitudinalement dans 

la cavité résonante lui donnant ainsi un spectre monomode. Le processus technologique de 

fabrication est maitrisé mais la difficulté réside dans le processus de couplage dans une fibre 

optique et dans la découpe afin de délimiter la longueur de la cavité et la réalisation des 

miroirs [47]. Le VCSEL est un dispositif bas coût grâce à la disposition verticale de la cavité 

résonante et les miroirs réfléchissant sauf que son spectre est multimode. Il existe des 

VCSELs monomode mais ils sont moins performants que les DFBs. Le VCSEL est souvent 

utilisé dans les systèmes RoF basés sur des fibres multimodes (MMF). 

          
                                         a)                                                                       b) 

Figure ‎1-17: Structures des deux principaux types des lasers à semi-conducteur : a) DFB et b) VCSEL [47]. 
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 Caractéristique des diodes lasers 1.5.1.

Les interactions entre photons et électrons mises en jeu dans les diodes lasers à semi-

conducteur sont schématisées sur la Figure ‎1-18. Le processus d’absorption d’un photon 

incident qui cède son énergie à un électron de la bande de valence (niveau 1) qui bascule à la 

bande de conduction (niveau 2) créant ainsi une paire électron-trou. Le processus d’émission 

spontanée apparaît lors du retour de l’électron à un état libre de la bande de valence en 

libérant un photon, on parle d’une recombinaison radiative. Le processus d’émission stimulée 

intervient lorsqu’un photon incident induit la recombinaison radiative d'une paire électron-

trou. Le photon émis possède la même information quantique que le photon incident : énergie, 

phase optique et polarisation et se propage aussi dans la même direction. 

       
 a)                                     b)                                                         c) 

Figure ‎1-18 : Principaux phénomènes radiatifs entre photon-électron: a) absorption – b) émission spontanée – c) 

émission stimulée [48]. 

Une diode laser est constituée d’un milieu amplificateur (matériau semi-conducteur) et 

d’une cavité déterminée par deux miroirs placés aux deux extrémités du milieu amplificateur 

assurant ainsi l’oscillation des photons. L’ensemble forme la cavité optique du laser, on parle 

de cavité "Fabry-Perot". Un des deux miroirs peut réfléchir totalement les photons et l’autre 

transmet une fraction à l’extérieur de la cavité afin de constituer le faisceau laser. Pour obtenir 

le processus de l’émission stimulée, des paires électron-trou (niveaux 2 et 1 de la figure ci-

dessus) doivent être présents en permanence ce qui est aisément obtenu par un pompage 

électrique. Le gain dans la cavité doit être ainsi supérieur aux pertes totales englobant les 

pertes intrinsèque et par les miroirs. Le spectre de l’émission est ainsi large à cause de la forte 

densité de porteurs dans les bandes de conduction et valence. La longueur de la cavité 

résonante permet de sélectionner que les longueurs d’onde satisfaisant à la condition d’onde 

stationnaire obtenue lorsqu’un chemin optique correspondant à un aller-retour est multiple 

d’un nombre entier   de la demi-longueur d’onde (équation (‎1-6)). Les modes associés aux 

différentes valeurs de   pour une valeur fixe de   sont appelés modes longitudinaux de la 

cavité. Une sélection du mode principal obtenu au maximum du spectre de gain se fait par un 

réseau de Bragg afin d’établir le profil monomode à la diode laser.  

                    
   

 
 (‎1-6) 

où   est la distance séparant les deux miroirs.  

La puissance de sortie de la diode laser dépend du courant de polarisation suivant la 

caractéristique représentée sur la Figure ‎1-19. Le courant de seuil     renseigne sur la frontière 

entre l’émission spontanée et l’effet laser par émission stimulée. La modulation du courant de 

polarisation produit une modulation identique sur la puissance optique dont la fréquence 

maximale est déterminée par la dynamique des porteurs.  
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Figure ‎1-19 : Caractéristique statique P-I d’une diode laser. 

La pente de la courbe statique représente le rendement de la diode laser. Il renseigne aussi 

sur le rendement quantique externe de la diode laser à partir de la relation suivante : 

         (        )   
  

 
(        ) (‎1-7) 

où   est le rendement quantique externe   est la charge de l’électron,    est l’énergie du 

photon de fréquence  ,   est la constante de Planck. 

A un courant donné, la puissance optique fluctue à cause de la nature aléatoire des 

phénomènes de génération spontanée et recombinaison des paires électrons-trous. Cette 

fluctuation est gênante dans le cas d’une détection directe lorsque le taux de modulation du 

laser est faible comme représenté sur la Figure ‎1-20. Ce bruit d’amplitude des diodes lasers 

est caractérisé par le bruit d’intensité relatif (RIN, Relative Intensity Noise) défini par 

l’équation (‎1-8) comme le rapport entre la densité spectrale des fluctuations quadratiques de la 

puissance optique   ( ) et le carré de la puissance optique moyenne   . Le RIN est souvent 

décrit en dB dans une bande fréquentielle de mesure   . Les méthodes de mesures de RIN 

sont exposées ultérieurement dans cette étude. 

    ( )  
〈  ( ) 〉

  
  (‎1-8) 

    
Figure ‎1-20 : Courbe illustrative de l’enveloppe du signal optique avec le bruit d’amplitude [49]. 

 Circuit électrique équivalent  1.5.2.

Le modèle petit signal du laser DFB a fait l’objet de plusieurs travaux de recherche 

comme dans [50]. Ces études sont basées sur les équations de continué du laser. En régime 

petit signal, le courant de polarisation du laser est modulé avec des signaux de faibles 

amplitudes. Le circuit électrique équivalent est constitué de composants RLC permettant de 
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simuler la réponse dynamique petit signal du laser. Le modèle a été également développé avec 

les différentes sources de bruit [51]. D’une manière similaire, un modèle petit signal a été 

développé pour le VCSEL [52]. Le modèle grand signal d’une diode laser a été présenté pour 

la première fois dans [53] par une diode Shockley, suivi ensuite par plusieurs travaux de 

recherche pour l’améliorer et introduire le bruit [54], [46], [38]. Un modèle électrique grand 

signal a également été proposé pour un VCSEL [55] en considérant l’effet de l’interaction 

entre modes longitudinaux sur sa réponse dynamique.    

Le modèle grand signal du laser a été développé à partir des deux équations de continuité 

qui décrivent la dynamique des porteurs et photons en fonction du courant injecté, de gain et 

des propriétés des matériaux semi-conducteurs. Ces deux équations de continuité sont 

données par (‎1-9) et (‎1-10).  

La variation temporelle du nombre de photon   dans la zone active du laser décrite par 

(‎1-9) est liée directement aux phénomènes d’absorption et de recombinaison radiative. Le 

premier terme de cette équation concerne la génération de photons par émission stimulée, qui 

dépend du coefficient de gain différentiel  , du nombre de porteurs N, du nombre de photons 

P et du facteur de compression de gain  . Le second terme concerne la génération des photons 

par émission spontanée, une partie des photons générés spontanément contribue au processus 

d’amplification du mode oscillant dans la couche active qui est quantifiée par le facteur 

d’émission spontanée  . Le dernier terme est lié aux photons absorbés dans la cavité du laser 

et perdue par les miroirs qui sont décrits par la durée de vie des photons   . 

La variation temporelle du nombre des électrons   dans la cavité décrite par (‎1-10) est la 

différence entre le taux d’injection des électrons et le taux des recombinaisons. Le premier 

terme reflète l’injection des électrons par le courant appliqué      . Le second terme concerne 

le taux de recombinaison spontanée et non radiative des électrons qui dépend de la durée de 

vie des électrons   . Le troisième terme est lié à la recombinaison des électrons par émission 

stimulée qui est proportionnelle au coefficient de gain et l’inversion de population.   

Les termes   ( ),   ( ) représentent les forces de Langevin modélisant le bruit additif du 

laser. 
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avec    le nombre des électrons à la transparence,    la vitesse de groupe des photons 

dans la cavité,   le facteur de confinement optique et     le volume de la couche active. 

Ces deux équations ont été réarrangées en multipliant par la charge électrique en deux 

équations de maille en courant. Il est ensuite aisé de décrire les différents éléments du modèle 

électrique équivalent par des sources de courant, capacité et résistance. Le circuit électrique 

large signal équivalent du laser intrinsèque dérivé de ces équations est donné sur la 

Figure ‎1-21. Les densités spectrales de bruit liées aux variations de porteurs et photons dans la 

cavité du laser sont rajoutées à ces deux équations de continuité [49] et prise en compte dans 

notre modèle par des sources de courant en bruit    et    modélisées par les forces de 

Langevin. Il sera associé à ce modèle équivalent les circuits électriques correspondant aux 

effets liés au contact électrique et au boitier du laser. Les différents éléments illustrés sur la 

Figure ‎1-21 sont donnés par :  
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                (     )        (           )  (‎1-11) 

      
  

  
 (‎1-12) 

    
  

        
  (‎1-13) 

              (‎1-14) 

où    
 

      
 est une tension représentant le nombre de photons et    est un terme de 

conditionnement pour stabiliser le calcul numérique.  

La puissance optique      délivrée par la source laser est proportionnelle au nombre des 

photons exprimé dans le modèle par la tension   . L’enveloppe de la puissance optique est 

ainsi représentée par un courant électrique      en fonction de cette tension et l’énergie des 

photons    et qui est donnée par la relation suivante :    

                      
  

  
    (‎1-15) 

Le bruit du laser est modélisé et associé à sa modèle large signal par les sources de bruit 

blanc de Langevin. Les densités spectrales de sources de bruit en courant de Langevin, 

dépendant des paramètres de la cavité laser, sont données par [49] : 
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 (‎1-17) 

où 〈 〉 et 〈 〉 sont les valeurs moyennes des densités des électrons et de photons 

respectivement pour un courant de polarisation donné.   

Ce modèle équivalent possède les caractéristiques électriques et optiques d’un 

transducteur E/O. Les caractéristiques électriques sont déterminées au nœud A où la jonction 

de la diode laser est représentée par une simple diode permettant ainsi de modéliser sa 

caractéristique V-I. Les caractéristiques optiques sont déterminées au nœud B par les courants 

stimulés     et      , l’effet de pertes optiques est montré au travers la résistance    et le 

processus de stockage des photons dans la cavité du laser par le biais de la capacité   . 

 
Figure ‎1-21 : Schéma électrique équivalent du laser. 
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Le modèle équivalent présenté ici est développé pour un laser ayant un seul mode 

longitudinal tel que le DFB. Ce dernier peut être étendu pour un laser multi-modes comme le 

VCSEL en modélisant l’ensemble des modes longitudinaux par un mode effectif de longueur 

d’onde du mode principale et de puissance optique moyenne des modes. La modélisation de 

l’ensemble des modes est aussi une possibilité en explicitant le gain associé à chaque mode 

comme cela est décrit dans [55] pour un VCSEL et validé par mesure de la réponse 

dynamique pour trois modes longitudinaux. Le schéma synoptique du modèle large signal 

multi-modes est présenté sur la Figure ‎1-22. Trois courants (            ) correspondant à 

l’émission stimulée des trois modes sont décrits et l’enveloppe de la puissance de chaque 

mode est représentée par les paramètres Si (Pi dans notre cas) correspondants.   

 
Figure ‎1-22 : Modèle du circuit équivalent du laser semi-conducteur multi-modes [55]. 

 Modulateur Mach-Zehnder (MZM) 1.6.

La modulation du signal optique par un modulateur externe présente en général une bande 

passante plus large que celle fournie par la diode laser. D’autre part, l’effet du chirp du laser 

est supprimé hormis celui lié au modulateur. Le MZM est un interféromètre optique ayant 

deux branches de longueur équivalente comme illustré sur la Figure ‎1-23. Le contrôle de 

déphasage entre ces deux branches permet ainsi la modulation de l’intensité du signal optique 

appliqué à son entrée. L’intégration de la diode laser avec le MZM est difficile à cause de ses 

dimensions. En effet, le déphasage entre les deux branches dépend de leur longueur. Nous 

avons utilisé un MZM avec un guide optique en Niobate de Lithium (LiNbO3) de chez 

iXBlue (anciennement PHOTLINE) [56]. 

 
Figure ‎1-23 : Configuration d’un MZM modulé sur un seul bras [57]. 

 Principe de fonctionnement 1.6.1.

Une onde optique incidente d’intensité optique     est divisée en deux faisceaux par un 

coupleur 50/50 et sont guidés dans les deux bras de l'interféromètre. L’application d’un 
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champ électrique sur un des deux bras introduit une variation de la phase du signal optique 

par effet électro-optique "Pockels". A la sortie du MZM, un second coupleur permet la 

combinaison des deux ondes qui interfèrent mutuellement. La différence de phase entre les 

deux ondes permet d’avoir des interférences constructives ou destructives en fonction de sa 

valeur. Par conséquent, le signal optique est modulé en intensité en sortie du MZM et sa 

puissance optique est donnée par [57] : 

     ( )    
   

 
 (     ( ( ))) (‎1-18) 

avec   les pertes de couplage optique entre le laser et le MZM et  ( ) la différence de phase 

entre les ondes propageant dans les deux branches du MZM. 

La caractéristique DC du MZM idéal en fonction de la tension est représentée sur la 

Figure ‎1-24. La tension    représente la valeur nécessaire pour obtenir un déphasage de π 

entre les deux faisceaux. Les points de polarisation donnant une transmission minimale ou 

maximale de la puissance optique sont ainsi relevés. La modulation de la tension de 

polarisation permet de moduler le déphasage entre les deux bras et ainsi l’intensité du signal 

recombiné. Le gain maximum est obtenu pour le point de polarisation situé au milieu de la 

zone linéaire de cette caractéristique correspondant à une tension de polarisation de    ⁄  sur 

la figure. Par contre, le choix du point de la transmission minimale permet l’utilisation de la 

technique de suppression de la porteuse optique. Le MZM peut contenir deux électrodes 

(dual-drive MZM) ou plus afin d’améliorer ses performances et aussi d’envisager la technique 

de modulation à bande latérale unique (SSB, Single SideBand) afin de s’affranchir de la 

dispersion dans la fibre optique [26]. 

 
Figure ‎1-24 : Caractéristique DC du modulateur MZM. 

L’efficacité de modulation du MZM est obtenue à partir du rapport du carré de la 

puissance optique modulée et la puissance électrique injectée. Cette dernière est exprimée 

comme le cas de la diode laser par W/A et dépend du point de polarisation. Son expression 

pour une faible amplitude de modulation à un point de polarisation situé au milieu de la zone 

linéaire de la réponse statique     
  

 
 est donnée par [58] : 

      
          

    
 (‎1-19) 

où    est la résistance interne de la source de modulation RF. 
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 Modèle électrique 1.6.2.

Après reformulation de l’équation (‎1-18) et l’introduction du taux d’extinction (  ) 

décrivant la transmission minimale, la réponse en puissance du MZM en fonction de sa 

tension de polarisation    est donnée par l’équation (‎1-20) : 
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       où   ( )              (   ( )   ) (‎1-21) 

avec      la première valeur de     entrainant des interférences destructives. 

Le modèle électrique équivalent du MZM se résume à l’illustration de la Figure ‎1-25. La 

réponse décrite par l’équation (‎1-20) est implémentée sur ADS par le module (SDD, 

Symbolically Defined Device), ce qui permet de prendre en considération la non-linéarité du 

MZM. L’information à son entrée est un courant représentant la puissance optique et pareil 

pour le signal de sortie. Ce modèle est compatible avec le circuit équivalent du laser. Les 

éléments RLC du circuit parasite sont déterminés à partir du coefficient de réflexion mesuré 

ou paramétrés afin de respecter un gabarit particulier. Les pertes de couplage optique et 

d’insertion électrique sont également prises en compte.  

 
Figure ‎1-25 : Modèle électrique équivalent du circuit intrinsèque comportementale du modulateur MZM. 

 Modulateur à électro absorption (MEA) 1.7.

Le MEA est un dispositif qui module l'intensité optique d’un faisceau laser en fonction de 

sa tension électrique. Ce modulateur peut être intégré monolithiquement à un laser DFB pour 

former un circuit intégré photonique EML. Nous avons utilisé un EML conçu et réalisé en 

technologie AlGaInAs de chez "Alcatel-Thales III-V Lab" [59]. La Figure ‎1-26 montre la 

configuration du substrat de l’EML considéré. La puce est montée sur un bloc CuW (cuivre-

tungstène) permettant une meilleure dissipation de la chaleur.  
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Figure ‎1-26 : Configuration du substrat du modulateur EML utilisé [41]. 

 Principe de fonctionnement 1.7.1.

Ce modulateur repose sur la modification de l'absorption d'un matériau semi-conducteur 

lorsqu’un champ électrique est appliqué. Ce phénomène est bien connu par l’effet Franz-

Keldysh. La largeur effective de la bande interdite    du matériau semiconducteur diminue 

lorsqu’une tension externe est appliquée. Par conséquent, si la fréquence   d’une onde 

lumineuse entrante est choisie de telle sorte que son énergie      est plus petite que la 

largeur de la bande interdite lorsqu’aucune tension n'est pas appliquée, le matériau sera 

transparent. En revanche, quand une tension externe est appliquée, la bande interdite effective 

sera réduite, ce qui signifie que l'onde lumineuse est absorbée par le matériau lorsque   
   . 

Le fonctionnement d'un MEA est caractérisé par sa caractéristique du rapport d’extinction 

statique (  , Extinction Ratio). Cette caractéristique montre la puissance optique transmise à 

la sortie du modulateur par rapport à sa valeur maximale obtenue à une polarisation nulle 

(    ) (équation (‎1-22)) en fonction de la tension de polarisation inverse   . La 

Figure ‎1-27 montre l'ER d'un MEA typique à base d'InP en fonction de sa tension inverse 

avec une description d’une modulation numérique. Le signal optique est d’autant plus atténué 

que la tension    diminue. 

   (  )  
    (  )

    (    )
 (‎1-22) 

 

Figure ‎1-27 : Caractéristique statique normalisée d’un MEA en fonction de sa tension de polarisation. 
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L’efficacité du MEA est donnée par [60] : 

       
        (  )   

  (  )
 (‎1-23) 

avec   les pertes de couplage optique entre le laser DFB et le MEA,     la puissance optique 

en sortie du laser DFB intégré au MEA,   (  ) représentant l’absorption due à la tension de 

polarisation   ,    la résistance interne de la source de modulation RF et   (  ) une tension 

décrivant la variation de l’absorption donnée par      (  ) en fonction de la tension de 

modulation.   (  ) est donné par : 
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(‎1-24) 

où   est le facteur de confinement optique et   est la longueur de la guide d’onde. 

 Modèle électrique 1.7.2.

Le modèle grand signal du MEA utilisé pour cette étude est celui développé au 

laboratoire L2E sur ADS [41]. Ce dernier est intégré au modèle du laser DFB afin de 

construire le circuit électrique équivalent de l’EML [61].   

Le modèle électrique est représenté sur la Figure ‎1-28. Ce modèle est composé des 

modèles extrinsèque et intrinsèque comportemental du MEA. Le modèle extrinsèque possède 

les paramètres S de la ligne de transmission RF qui est un guide d'onde coplanaire avec une 

masse inférieure GCPW (Grounded Coplanar Waveguide), ces paramètres S sont 

implémentés sur ADS grâce à un fichier S2P. Une inductance       est ajoutée afin de tenir 

compte de la connexion entre le GCPW et le MEA. Le modèle intrinsèque comportemental 

constitue la réponse non-linéaire du MEA. Les composants RLC modélisent la réponse petit-

signal du modulateur et les effets parasites. Un polynôme rationnel (équation (‎1-25)) de la 

réponse statique normalisée du MEA est ensuite établi afin de considérer la non-linéarité du 

modulateur et donner la relation entre la puissance optique et la tension    appliquée. Ce 

polynôme est intégré sur ADS par un composant SDD à trois ports qui définit les relations 

entre les courants (puissances optiques) et la tension de modulation. 

    (   )  
   ∑      

  
   

   ∑      
  

   

 (‎1-25) 

où les constantes    et    sont extraites à partir de la courbe   (  ). 

 
Figure ‎1-28 : Modèle électrique équivalent du MEA [41]. 
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 Fibre optique  1.8.

La fibre optique représente le canal idéal pour transmettre les signaux utiles sous forme 

de lumière sur des grandes distances grâce à ses faibles pertes (près de 0,2 dB/km aux 

longueurs d’onde télécom autour de 1,55 µm pour des fibres en silice). L’atténuation de la 

fibre optique dépend de la longueur d’onde du signal à transmettre comme cela est représenté 

sur la Figure ‎1-29 dans le cas de la fibre en silice. En plus de ces faibles atténuations et de la 

robustesse de la fibre optique contre les interférences électromagnétiques, la fibre a une bande 

passante élevée permettant des débits de transmission très grands. Néanmoins, des effets non-

linéaires et des effets de dispersion de la fibre impactent les performances et sont à prendre en 

considération dans les liaisons RoF.  

 
Figure ‎1-29 : Atténuation de la fibre optique en fonction de la longueur d’onde [47]. 

 Caractéristiques de la fibre 1.8.1.

Une fibre optique est constituée d'un cœur cylindrique d’indice de réfraction     

entouré d'une gaine d'indice de réfraction    inférieur. La lumière se propage dans le cœur par 

réflexion totale à l’interface cœur-gaine (Figure ‎1-30). Cette réflexion totale se produit pour 

les rayons lumineux incidents à l’interface avec un angle    par rapport à la normale 

supérieure à une angle critique    où            ⁄ . 

 
Figure ‎1-30 : Réflexion totale de la fibre optique [62]. 

 

La nature guide d’onde des fibres optiques leur confère un certain nombre de mode de 

propagation limité par le diamètre de la fibre, la différence d’indice du cœur et de la gaine et 
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la longueur d’onde du signal optique qui se propage. Il est possible d’avoir un mode unique de 

propagation dans une fibre nommée monomode (SMF, Single Mode Fiber) ou en plusieurs 

modes dans une fibre multimodes (MMF). La dimension du cœur de la fibre multi-modes est 

supérieure à celle de la fibre monomode. Le coût de la fibre multi-modes était généralement 

inférieur à celui d'une fibre monomode sauf que le déploiement massif des fibres monomodes 

a réduit considérablement leur coût. En revanche, la dispersion entre modes (inter-modes) est 

absente dans une fibre monomode ce qui lui attribue une utilisation très large. Cependant, la 

dispersion chromatique liée à la dépendance fréquentielle de l'indice de réfraction de la fibre 

et la dispersion du guide sont présents dans les deux types de fibres. La conséquence est 

l’élargissement spectral d’une impulsion qui s’y propage parce que les différentes 

composantes spectrales de l'impulsion se dispersent lors de la propagation et n’arrivent pas 

simultanément au bout de la fibre. Cette dispersion est quantifiée par le coefficient de 

dispersion chromatique  . Cependant, l’effet de la dispersion chromatique de la fibre peut 

être contrebalancé par différentes techniques :  

 Insertion d’une fibre à dispersion négative (DCF, Dispersion Compensating 

Fibers) afin de compenser la dispersion positive des fibres standards [63].  

 La suppression d’une bande latérale en utilisant un filtre à réseau de Bragg gravé 

dans la fibre FBG [64]. 

Des effets non-linéaires dans la fibre apparaissent pour les niveaux élevés d’intensité 

optique [65], comme la diffusion stimulée de Raman (SRS, Stimulated Raman Scattering) et 

la diffusion stimulée de Brillouin (SBS, Stimulated Brillouin Scattering) qui se manifestent 

par une perte de la puissance optique à la fréquence incidente. Le changement de l’indice de 

réfraction avec la puissance incidente peut conduire à des effets non-linéaires comme l’auto 

modulation de la phase ou la modulation croisée de phase [65]. L'interaction non-linéaire de 

multiples signaux optiques dans une fibre optique conduit à la génération de signaux optiques 

à de nouvelles fréquences, ce phénomène est appelé le mélange à quatre ondes (FWM, Four-

Wave Mixing).  

Etant donné les courtes longueurs de fibres optiques exploitées que nous avons 

utilisées, le modèle électrique équivalent n’englobe que l’atténuation linéique et la dispersion 

chromatique de la fibre. Les effets non-linéaires de la fibre restent à développer.  

 Modèle électrique 1.8.2.

Comme la transmission est effectuée par une modulation d’intensité, le spectre du 

signal optique modulé est à double bande latérale. A cause de la dispersion chromatique, les 

bandes de modulation latérales et la porteuse optique vont se propager à des vitesses 

légèrement différentes à travers la fibre optique et chaque composante fréquentielle du signal 

va subir une variation de phase. Par conséquent, pour certaines fréquences à des longueurs de 

fibre particulières, la dispersion chromatique entraine un évanouissement de l’amplitude des 

deux bandes latérales en opposition de phase. Pour illustrer ce point, on considère une source 

optique représentée par une diode laser monomode modulée en amplitude et centrée à      

   , le champ optique complexe à l’entrée de la fibre s’écrit par :    

    ( )  √   ( )            ( ) (‎1-26) 

où    ( ) est l’intensité optique et    ( ) est la phase de l’onde optique.  
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En négligeant la non-linéarité de la fibre et son atténuation et après propagation sur 

une longueur  , le signal en sortie de la fibre peut être exprimé dans le domaine fréquentiel 

par : 

     ( )     ( )    ( )  (‎1-27) 

où     ( )  est le terme de propagation dans la fibre,   est la constante de phase ou la 

constante de propagation qui peut être exprimée en série de Taylor par : 

  ( )       (      )  
  

 
(      )

 
 (‎1-28) 

avec    et    liées respectivement au retard de phase et de groupe du champ électrique 

modulé.    est un facteur lié à la distorsion correspondant à la dispersion chromatique.    

Les deux termes    et    ne produisent qu’un retard en phase et en temps du signal de 

modulation et n’apportent pas de distorsion. Le coefficient de dispersion chromatique D 

[ps/(nm.km)] est lié à    par : 

    
   

  
    (‎1-29) 

où   est la longueur d’onde optique. 

En régime petit signal à la fréquence de modulation fm, la matrice de transfert dans le 

domaine fréquentiel faisant le lien entre l’intensité     et la phase     du signal optique en 

entrée de la fibre avec l’intensité      et la phase      du signal optique en sortie de la fibre 

est donnée par (‎1-30) [66]. Cette matrice renseigne ainsi sur les coefficients de conversion de 

bruits PM-AM et AM-PM provoqués après la transmission et donc à la photodétection.   
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) (‎1-30) 

Dans le cas de la modulation d’intensité et en supposant qu’il n’y a pas de modulation de 

fréquence (chirp), la fonction de transfert de la fibre se résume au premier terme de la matrice 

(équation (‎1-31)). Par conséquent, la longueur de la fibre et la fréquence de modulation RF 

doivent être choisies de telle sorte que les points d’évanouissement de puissance soient évités. 

En présence de chirp, la conversion PM-AM et le rapport entre les réponses de modulation 

d’intensité et de fréquence sont considérés dans la fonction de transfert de la fibre comme cela 

est détaillé dans [67]. 

     
    ( )

   ( )
    (

           
 

 
) (‎1-31) 

La fonction de transfert de la fibre est implémentée sur ADS (Figure ‎1-31) par une source 

de courant CCCS (Current Controlled Current Source), le coefficient de cette source 

correspond à la fonction de transfert de la fibre en incluant aussi l’atténuation dans la fibre. 
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Figure ‎1-31 : Modèle électrique équivalent de la fibre optique. 

 Photodiode 1.9.

Un récepteur optique ou photodétecteur convertit le signal optique reçu à l'extrémité de la 

fibre optique en un signal électrique. Cet étage de photodétection peut être suivi par un étage 

d’amplification qui peut lui être intégré comme le cas d’un amplificateur transimpédance 

(TIA, TransImpedance Amplifier). La photodiode PIN et la photodiode à avalanche APD 

(Avalanche PhotoDiode) sont les photodiodes les plus communes pour la conversion optique-

électrique à la réception. Les photodiodes à transport unipolaire (UTC, Uni-Travelling 

Carrier) sont des composants très large bande et peuvent avoir une puissance de saturation 

élevée [68]. Leur modèle électrique est néanmoins plus complexe qu’une simple jonction PN. 

Nous nous sommes limités aux photodiodes commerciales de type PIN de chez ’’EMCORE’’ 
et ’’New Focus’’. Le modèle équivalent de la photodiode utilisé lors de cette étude est un 

modèle simplifié linéaire.   

 Principe de fonctionnement 1.9.1.

La photodiode PIN est composée d’une zone intrinsèque intercalée entre deux régions 

fortement dopées P et N d’un autre matériau d’énergie de gap plus élevé (Figure ‎1-32). 

L’absorption d’un photon d’énergie suffisante entraine une transition électronique d’un 

niveau permis de la bande de valence (BV) vers un niveau permis de la bande de conduction 

(BC) générant donc une paire électron-trou. La paire électron-trou ainsi créée par ce processus 

d’absorption, est séparée sous l’effet d’un champ électrique (tension inverse appliquée à la 

jonction de la photodiode).  Les électrons migrent alors vers la zone dopée N et sont collectés 

au niveau de l’électrode N, tandis que les trous sont collectés au niveau de l’électrode P. Ce 

déplacement de charges donne ainsi naissance à un courant appelé photocourant. 

 
Figure ‎1-32 : Principe de la photodétection illustré sur le diagramme de bande d’une photodiode de type PIN (en 

GaInAs sur InP) [69]. 
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Les photons d’énergie    sont absorbés si leur énergie est supérieure à l’énergie de la 

bande interdite    du matériau intrinsèque. Les longueurs d’ondes   absorbées dans un 

semiconducteur d’énergie de gap Eg doivent donc satisfaire la condition suivante : 

           (‎1-32) 

où   est en    et    en eV. L’énergie de gap d’un matériau GaInAs est de 0,75 eV, donc, une 

longueur d’onde   de         est absorbée. 

La photodiode PIN est utilisée en polarisation inverse à cause de la dynamique 

présentée par rapport au courant d’obscurité. La caractéristique statique courant-tension est 

celle d’une diode qui suit idéalement la loi de Shockley comme illustré sur la Figure ‎1-33. 

Sous éclairement, le photocourant généré vient modifier cette caractéristique et le courant 

total délivré par la photodiode est la somme du courant d’obscurité      et du photocourant 

   . Le courant      est de l’ordre de quelque nA et pourrait être négligé devant le 

photocourant.   

 
Figure ‎1-33 : Caractéristique statique I-V d’une photodiode à l’obscurité et sous éclairement [69]. 

Le photocourant détecté     est le produit de l’intensité lumineuse incidente      par la 

responsivité (ou la sensibilité) de la photodiode     (équation (‎1-33)). Le rendement 

quantique externe   est lié à la responsivité     par l’équation (‎1-34), ce rendement est défini 

comme le rapport entre le flux de charges délivrées et le flux de photons incidents. Une 

responsivité maximale est obtenue pour un rendement    .  

              (‎1-33) 

     
   

    
  

 

  
 (‎1-34) 

La nature discontinue de l’énergie des photons induisent une fluctuation du photocourant 

selon une distribution de Poisson. Cette fluctuation est représentée par le bruit de grenaille qui 

est proportionnel à la puissance optique reçue. La puissance de bruit de grenaille dans une 

bande de fréquence    est donnée par : 

                                                  (‎1-35) 

avec    la résistance de charge en sortie de la photodiode et    la bande passante d’analyse 

de bruit. 
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 Modèle électrique 1.9.2.

Le modèle électrique linéaire a également été proposé pour les photodiodes  [70] [71]. 

Des modèles non-linéaires qui considèrent la saturation de la puissance sont présentés dans 

[43], [72]. Dans notre cas, le niveau des puissances optiques reste inférieur au niveau de 

saturation des photodiodes utilisées, le modèle électrique utilisé est donc linéaire 

(Figure ‎1-34). Il est représenté par un simple filtre passe bas et un générateur de courant. 

L’entrée du modèle est le courant électrique incident      représentant la puissance optique 

     qui est convertie par l’intermédiaire de la responsivité de la photodiode en courant 

électrique équivalent au courant photodétecté    . Le bruit de grenaille de la photodiode est 

représenté par sa densité spectrale avec une source de bruit en courant.    et    sont la 

capacité de transition et la résistance dynamique de la jonction.    est la résistance associée 

au contact électrique des électrodes de sortie qui est suivie par un circuit LC. Un circuit 

parasite, modélisant l’effet du boitier, est aussi considéré. Les valeurs des éléments du circuit 

parasite sont extraites des mesures du coefficient de réflexion.      est la résistance 

d’adaptation de la sortie avec la charge présentée par   . Ce modèle est aussi implémenté par 

le composant SDD reliant l’entrée optique à la sortie électrique décrivant le photocourant. 

 
Figure ‎1-34 : Schéma du circuit électrique équivalent de la photodiode. 

 Conclusion 1.10.

Les standards sans fil dédiés aux applications ultra large bande dans la bande 

centimétrique et millimétrique ont été brièvement décrits afin de situer le contexte de cette 

étude. Le principe de la modulation multi-porteuse employée dans ces standards a été aussi 

présenté. L’intérêt de la technologie RoF et son apport aux applications sans fils ont été 

discutés. En effet, cette technologie présente une solution efficace pour la distribution et le 

déport de signaux analogiques en bande étroite ou large. L’avantage apporté par l’optique 

rend la RoF compétitive par rapport aux solutions existantes et une solution pérenne avec 

l’avancée technologique apportée sur les composants photoniques et leur possible intégrabilité 

monolithique ou hybride. La méthode de dimensionnement et simulation par circuit 

équivalent des composants photoniques a été présentée.     

La liaison RoF à modulation d’intensité – détection directe (IM-DD) transportant un 

spectre RF à une fréquence intermédiaire IF a été sélectionnée principalement à la simplicité 

de la solution mais aussi parce qu’elle est la plus adaptée aux applications de réseau 

domestique à 60 GHz où une multitude de points d’accès sont nécessaires. Pour ces 

applications, des courtes longueurs de fibres optiques, typiquement inférieures à 100 m, sont 

déployées entre différentes pièces ou pour la couverture d’un site particulier. La distorsion 
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apportée par la fibre est alors inexistante ce qui laisse envisager d’utiliser les composants bas 

coût pour les applications à très haut débit.  

Trois types de liaisons IM-DD à modulation directe et externe seront caractérisés et 

analysés dans les chapitres suivants par le biais de simulations et de mesures.    
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Dans l’objectif d’étudier et dimensionner des liaisons RoF, les différents composants 

optoélectroniques ainsi que la fibre optique seront modélisés et leurs caractéristiques seront 

spécifiées dans un environnement électrique à l’aide des outils de simulation disponibles sur 

le logiciel ADS. Ces caractéristiques simulées seront ensuite comparées avec les 

caractéristiques mesurées pour validation. Une fois ces modèles électriques équivalents 

validés, nous présenterons les performances en petit signal des liaisons RoF. Puis, nous 

présenterons les différents types de sources de bruit et leurs influences sur le système RoF 

lorsque le rapport signal à bruit est faible. La contribution en bruit de chaque élément de la 

liaison sur la performance totale sera ainsi déterminée. 

Nous nous intéresserons ensuite aux performances en grand signal des liaisons RoF [73] 

en déterminant l’impact des non-linéarités des composants optoélectroniques. Pour ce faire, 

des critères et paramètres de performance en large signal sont considérés comme le point de 

compression de gain à 1dB (P1dB), le point d’interception d’ordre 3 (IP3) et le SFDR 

(Spurious-Free Dynamic Range).  

Finalement, une comparaison entre notre approche de simulation réalisée sous ADS et 

d’autres techniques s’appuyant sur des logiciels optiques sera menée afin de déterminer les 

points faibles et forts de chaque méthode ainsi que leurs limites.  

 Caractéristiques des composants optoélectroniques modélisés pour 2.1.

les liaisons RoF 

Nous présenterons dans la suite les caractéristiques statiques et dynamiques des éléments 

constituant différents types de liaisons RoF. Ce sont les transducteurs E/O et O/E et le canal 

de transmission optique (fibre optique). 

 Diode laser DFB 2.1.1.

Le modèle équivalent de la diode laser a été développé et implémenté sous ADS dans le 

cadre des précédentes thèses soutenues au laboratoire ESYCOM [74], [75]. Cependant, 

l’optimisation de l’extraction précise des paramètres physiques des diodes lasers n’a pas été 

considérée jusqu’alors. Or, le choix des paramètres est extrêmement important pour modéliser 

les caractéristiques réelles du laser et ainsi pouvoir analyser et optimiser les performances du 

laser au sein d’un système complexe.  

  Chapitre 2

 

 

Caractérisation analogique des composants 

optoélectroniques et analyse dynamique de la liaison 

RoF 
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Deux lasers DFB (référencés par laser 1 et laser 2) monomodes de la société "3S 

Photonics" seront exploités pour cette étude. Les deux lasers émettent à la longueur d’onde 

        et possèdent une bande passante supérieure à 16 GHz. La Figure ‎2-1 montre un 

exemple de ce type de laser DFB fabriqué par le groupe "3S Photonics". Un té de polarisation 

est nécessaire afin d’assurer la combinaison en entrée du laser du signal de polarisation au 

signal de modulation microonde. Un contrôleur de température est également utile pour la 

stabilité du courant de seuil et de l’efficacité du laser. 

 
Figure ‎2-1 : Exemple d’un laser DFB de 3S Photonics. 

2.1.1.1. Extraction des paramètres physiques du laser DFB  

Les différentes valeurs des paramètres physiques constituant les données des équations de 

base du modèle de la cavité du laser (les équations de continuité des porteurs et des photons) 

doivent être déterminées avec précision. La troisième équation de continuité du laser relative 

à sa phase optique n’est pas exploitée dans cette étude puisque cette dernière porte sur les 

liaisons à détection quadratique. 

La modulation directe de l’intensité optique du laser par un signal microonde est amenée 

à l’entrée du laser à travers une ligne de transmission entrainant des effets parasites,  le boitier 

du laser engendre également des effets parasites. Ces éléments parasites ont un impact sur les 

réponses du laser dans cet environnement qui doivent être pris en compte en simulation. Il est 

donc nécessaire de modéliser ces éléments externes au laser afin d’extraire les valeurs de ses 

paramètres. 

Plusieurs techniques d’optimisation numériques ont été introduites dans le but d’extraire 

les paramètres présentés dans les équations de continuité du laser pour des lasers DFB [76] et 

VCSEL [77], ces techniques sont basées sur la soustraction des paramètres polynomiaux après 

ajustement avec des courbes de mesures de réponses fréquentielles du laser. Une méthode 

d’extraction des paramètres physiques, basée sur des simulations systèmes effectuées à l’aide 

d’un logiciel commercial "Comsis" (COMmunication Systems Interactive Software) [78], a 

été exploitée dans un premier temps au laboratoire ESYCOM et l’estimation des valeurs des 

paramètres a été menée de manière semi-automatique [79]. Dans notre étude, l’extraction des 

paramètres physiques de la cavité du laser est réalisée avec une méthode numérique similaire 

basée sur l’optimisation du modèle à partir des mesures statiques (spectre optique du laser et 

sa réponse statique L-I), mesures en bruit (RIN du laser) en exploitant les différentes 

expressions liant les différents paramètres physiques. L’extraction des paramètres du circuit 

parasite est réalisée à partir de la mesure du coefficient de réflexion à l’entrée du laser. Une 

fois les valeurs des différents paramètres estimées, certains paramètres d’ajustement seront 

modifiés jusqu’à obtenir la concordance désirée entre les caractéristiques mesurées et 

simulées. Les principaux paramètres systèmes (efficacité du laser, courant de seuil, longueur 

de la cavité optique du laser, fréquences d’oscillation de relaxation, …) et physiques (durée de 

vie des photons, durée de vie des électrons, coefficient du gain différentiel, facteur d’émission 

spontanée…) utilisés sont présentés dans la suite.               
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Une des premières mesures exploitée est le spectre optique du laser (Figure ‎2-2) mesuré 

directement en sortie du laser par un analyseur de spectre optique au-delà du courant de seuil. 

Le spectre optique nous permet de déterminer la longueur de la couche active à partir de 

l’intervalle spectral libre qui est donné par : 

    
 

    
 

 

  
   (‎2-1) 

où : 

-   est la célérité de la lumière. 

-        est l’indice de réfraction ou indice optique de groupe du matériau.  

-   [m] est la longueur de la couche active. 

D’après les mesures, l’écart en longueur d’onde entre les modes est égal à        

pour les deux lasers. La longueur de la cavité est calculée donc par : 

   
  

     
        (‎2-2) 

Les valeurs de la largeur et la hauteur de la cavité serviront comme des paramètres 

d’ajustement permettant l’optimisation de la procédure d’extraction et l’estimation du volume 

de la cavité    .   

 
Figure ‎2-2 : Spectre optique du laser 1 de 3S Photonics (           ). 

La caractéristique statique L-I du laser permet d’utiliser les valeurs des paramètres 

systèmes nécessaires pour l’approche d’extraction des paramètres physiques. Cette 

caractéristique L-I est mesurée directement en sortie du laser par un puissance-mètre ou sur 

l’analyseur de spectre optique. La pente de la courbe de la caractéristique statique du laser, 

représentant le gain statique ou le rendement (ηEO ou    ) du laser, est un facteur essentiel 

pour calculer la durée de vie des photons, la valeur de ce paramètre peut être déterminée par 

la formule ci-dessous (voir Annexe A.1) : 

    
   

      

 

  
 (‎2-3) 

avec : 

-         représente les pertes des miroirs. 

-     
  ⁄                     est la vitesse de groupe des photons dans la cavité. 
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-    est le rendement quantique interne de recombinaison radiatif  (il est voisin de 100% 

pour les matériaux bien purifiés).   

Les pertes des miroirs sont données par :  

     
 

 
    (    ) (‎2-4) 

     √      est le facteur de réflexion où          représentent les facteurs de réflexion 

pour les deux miroirs. 

La durée de vie des électrons peut se calculer à partir du courant de seuil Ith obtenu de la 

caractéristique statique L-I du laser et de la densité des porteurs au seuil    . Elle est donnée 

par la formule suivante (voir Annexe A.1) : 

    
       

   
 (‎2-5) 

    est donnée par :  

 
    

  

  
 

   

 
(‎2-6) 

où : 

-      
    est la densité des porteurs à la transparence. 

-     est le facteur d’inversion de population compris entre 1 et 2 [80]. 

Le facteur d’émission spontanée utilisé dans les équations de continuité peut être évalué 

par sa valeur au seuil selon l’équation (‎2-7) [81]. La valeur du terme entre crochets est 

estimée typiquement entre 1.5 et 2 pour les matériaux de courtes longueurs d’onde.    

       
 

     
[
   

    
]
  

 (‎2-7) 

avec    est l’efficacité radiative liée à la puissance optique générée par la recombinaison 

spontanée.   

 

Les courbes de RIN du laser donnent une image claire de la réponse dynamique et 

permettent d’extraire les valeurs approximatives de certains paramètres comme le taux 

d’amortissement et les fréquences d’oscillation de relaxation correspondantes aux différents 

courants de polarisation. Les techniques de mesures de RIN sont présentées dans le 

paragraphe suivant.  

Le coefficient de gain différentiel   lié au gain linéaire peut être déterminé à partir de la 

fréquence d’oscillation de relaxation du laser pour un courant de polarisation donné (  ) 

(équation (‎2-8)). Il est aussi possible de le calculer à partir de la durée de vie des photons au-

delà du seuil (  ) (équation (‎2-9)). Afin d’avoir plus de précision, la valeur de ce coefficient 

sera estimée à la valeur moyenne résultant de ces deux calculs qui doivent avoir des valeurs 

proches (équation (‎2-10)). Le développement des formules suivantes est explicité en Annexe 

A.2.   

    
      

 

     (         )
 (‎2-8) 



57 

 

    
 

     (      )
 (‎2-9) 

   
     

 
 

 

    
(

      
 

  (         )
 

 

  (      )
) (‎2-10) 

avec : 

-                est la fréquence d’oscillation de relaxation pour un courant de 

polarisation donné      . 

-   est le facteur de confinement optique. 

Le facteur de compression de gain   peut se calculer à partir du taux d’amortissement   

par l’équation approximée suivante : 

      
    

 (         )
 (‎2-11) 

L’application de cette approche d’extraction et l’optimisation effectuée par l’ajustement 

de certains paramètres (volume de la couche active, facteur d’amortissement, facteur de 

réflexion, …) nous a permis d’obtenir les valeurs des différents paramètres physiques 

constituant les équations de continuité modélisant la cavité du laser.  

Le Tableau ‎2-1 résume les principales valeurs obtenues des paramètres systèmes et 

physiques des lasers DFB. Le laser 1 sera exploité pour la suite de notre étude. 

Tableau ‎2-1 : Valeurs des paramètres physiques des lasers 1 et 2. 

 Paramètres systèmes Laser 1 Laser 2 

    Courant de seuil             

    Sensibilité (rendement) du laser         ⁄           ⁄  

  Rendement quantique externe             

     Volume de la couche active                          

 Paramètres physiques   

  Facteur de confinement optique            

   Densité des porteurs à la transparence                           

    facteur d’inversion de population     

    Durée de vie des photons                

    Durée de vie des porteurs                

  Coefficient du gain différentiel                             

  Facteur de compression de gain                           

  Facteur d’émission spontanée                     

Les résultats de simulation de la caractéristique statique L-I et du RIN des lasers sont 

représentés sur la Figure ‎2-3 et montrent une bonne concordance avec les mesures pour les 

deux lasers DFB utilisés. Cette méthode a également été appliquée pour la caractérisation 

d’un laser DFB de puissance, un laser commercial de technologie EM4 [82]. Sa modélisation 

a donné des résultats analogues que ceux obtenus pour les deux lasers DFB de 3S Photonics. 
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Les courbes de RIN représentent les simulations/mesures pour trois courants de 

polarisation de 30, 50 et 80 mA. Nous pouvons observer que ce bruit d’intensité diminue avec 

l’augmentation du courant de polarisation et présente une valeur maximale autour de la 

fréquence d’oscillation de relaxation.  Il subsiste néanmoins un écart, relativement faible, pour 

un courant de polarisation de 30 mA, ce qui est dû à une variation potentielle des paramètres 

physiques en fonction du courant de polarisation.  

 Sur la courbe L-I du laser, le maximum du courant de polarisation sera limité à 80 mA 

pour le laser 1 à cause de la saturation de la puissance optique qui apparait au-delà. La 

compression de la réponse statique à des courants de polarisation élevés (plus de 80 mA) se 

superpose plus difficilement avec les courbes mesurées malgré la prise en compte du facteur 

de compression du gain  . Cela pourrait être expliqué par la dépendance de l’efficacité de 

l’injection électrique à la température qui n’est pas modélisée dans ce modèle. L’efficacité 

d’injection est définie comme étant le pourcentage du courant injecté au-delà du seuil par 

rapport au courant qui aurait été généré sans effet de recombinaison non-radiative. [83]. Cette 

réponse statique du laser permet néanmoins de déterminer les points de fonctionnement pour 

lesquels l’étude et l’analyse de la qualité de transmission du système seront effectuées en 

fonction de la puissance d’entrée RF.  

  
                                        a)                                                                                 b) 

  
                                   c)                                                                                  d) 

Figure ‎2-3 : Caractéristiques des deux lasers DFB de 3S Photonics : a) réponse statique et b) RIN du laser 1 - c) 

réponse statique et d) RIN du laser 2. 

Le circuit équivalent des électrodes d’accès  ainsi que les éléments parasites liés au boitier 

sont également ajoutés à l'entrée du modèle. Ces circuits ont été optimisés à partir du 

paramètre de réflexion S11 mesuré par un analyseur de réseaux vectoriel dans la gamme de 

fréquence 0.5 à 20 GHz pour plusieurs points de polarisation. Le paramètre     mesuré et 

simulé est illustré sur la Figure ‎2-4(a) et présente des valeurs inférieures à -10 dB jusqu’à 15 

GHz. L’impédance d’entrée de ce laser est d’environ 61,5   dans la plage fréquentielle 2 – 5 

GHz. 

 La réponse électro/optique simulée du laser est représentée sur la Figure ‎2-4(b) pour 

plusieurs courants de polarisation du laser variant de 30 à 80 mA. Comme dans le cas des 
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courbes de RIN, la réponse E/O fréquentielle augmente et présente une valeur maximale à la 

fréquence particulière d’oscillation de relaxation, spécifique pour chaque point de polarisation 

et indiquant ainsi les fréquences maximales d’utilisation dans des systèmes de transmission de 

signaux complexes.  

     
                                       a)                                                                                      b) 

Figure ‎2-4 : a) paramètre     et b) réponse E/O du laser 1. 

2.1.1.2. Techniques de mesure de RIN du laser DFB 

Lors d’une transmission d’un signal radio à travers une liaison sur fibre, plusieurs sources 

de bruit contribuent au bruit total après détection : la fluctuation d’intensité optique délivrée 

par la source optique, le bruit de grenaille généré après photodétection et le bruit thermique 

associé aux différents composants électroniques et à la charge du récepteur. Nous nous 

intéressons ici à l’extraction des courbes de RIN nécessaires pour l’optimisation des 

paramètres de modélisation de la cavité du laser présentés dans le paragraphe précédent.    

La Figure ‎2-5 donne le schéma synoptique du banc de mesures de RIN. Ce banc est 

constitué du laser sous test, un atténuateur optique variable placé en sortie du laser afin de ne 

pas saturer la photodiode, une photodiode avec une puissance optique de saturation élevée, un 

amplificateur électrique LNA associé à un faible facteur de bruit (< 3 dB) et un fort gain  pour 

ramener la puissance électrique mesurée au-dessus du plancher de bruit de l’analyseur de 

spectre électrique. La mesure du RIN est effectuée sur une large bande de fréquence allant 

jusqu’à 20 GHz dans notre cas ce qui nécessite une bande passante équivalente pour chacun 

des composants du banc de mesure. Le laser est utilisé en régime d’émission continue (CW, 

Continuous Wave) pour cette analyse. La valeur du photocourant détectée aboutit a une 

contribution du bruit de grenaille plus faible que celle du RIN afin d’avoir une dynamique de 

mesure plus importante, ceci est possible par l’ajustement de l’atténuation optique.     

 
Figure ‎2-5 : Schéma du banc de mesure de RIN. 

La densité spectrale de puissance de bruit est mesurée à l’analyseur de spectre électrique. 

Il est en effet nécessaire de soustraire la contribution des bruits thermique et de grenaille pour 

l’extraction du RIN. Plusieurs techniques de mesure de RIN peuvent être envisagées, nous 

présentons ici deux méthodes utilisées lors de cette étude. 
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a. Méthode avec une étape de calibration 

Cette méthode de mesure exige une calibration de l’ensemble : photodiode, amplificateur 

et analyseur de spectre. La puissance de bruit totale mesurée à l’analyseur de spectre 

électrique (dans une bande de fréquence de 1 Hz) est exprimée par l’équation suivante [84]:  

              ( ) [
   

   
   〈   〉     ( )〈   〉 ] (‎2-12) 

où : 

-    est la constante de Boltzmann [                       ].  

-   est la température en Kelvin. 

-     est la résistance de charge de la photodiode. 

- 〈   〉 est le photocourant moyen détecté. 

-       ( ) est le coefficient de calibration qui dépend de :  

- la réponse fréquentielle de la photodiode. 

- La désadaptation électrique entre les composants électriques en sortie de la 

photodiode. 

- les caractéristiques du LNA. 

- le niveau de la puissance optique détectée. 

La calibration du banc de mesure passe par l’utilisation d’un laser de référence dont le 

RIN est négligeable devant le bruit de grenaille dans la bande spectrale souhaitée [85], soit 

jusqu’à 20 GHz dans notre cas. La référence est un laser à état solide (Nd:YAG) 

(Neodymium-doped Yttrium Aluminum Garnet) dont les maximum de RIN corrélés aux 

fréquences de relaxation sont à des fréquences inférieures à 100 MHz. Ainsi entre 100MHz et 

20 GHz, la puissance de bruit totale est alors la somme du bruit thermique et du bruit de 

grenaille. Afin de conserver les conditions de mesures identiques, la puissance optique 

délivrée par le laser de référence doit être égale à celle émise par le laser à tester. La puissance 

de bruit totale mesurée avec le laser de référence, où le RIN est considéré négligeable, est 

donnée par :          

     ( )        ( ) [
   

   
   〈   〉] (‎2-13) 

Le coefficient de calibration       ( ) est déterminé par la mesure de la puissance de 

bruit en l’absence de signal optique sur la photodiode (photocourant moyen nul), ainsi la 

puissance de bruit mesurée correspond alors au bruit thermique, le bruit de grenaille dû au 

courant d’obscurité étant négligé :   

    ( )        ( ) [
   

   
] (‎2-14) 

Ces deux équations permettent de déduire le coefficient de calibration par l’équation 

(‎2-15). Pour que cette équation reste valide, il faut s’assurer que, pour un laser de référence 

donné, la contribution du bruit de grenaille reste supérieure à celle du bruit thermique pour la 

mesure de     , ce qui nécessite un photocourant moyen détecté approprié non-négligeable 

(de l’ordre du mA) et un faible facteur de bruit de l’amplificateur (d’environ 3 dB).  
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       ( )  
    ( )        ( )

  〈   〉
 (‎2-15) 

Nous avons effectué cette mesure au III-V labs uniquement avec le laser à état solide 

(Nd:YAG) pour la plage fréquentielle [100MHz – 20 GHz]. Afin de couvrir la plage spectrale 

des basses fréquences entre 10 kHz et 100 MHz, une source blanche, dont le bruit est limité 

au bruit de grenaille, pourrait être proposée. 

Finalement, à partir des mesures de puissance totale du laser sous test (équation (‎2-12)), 

de la puissance de bruit     (équation (‎2-14)) et du coefficient de calibration calculé (équation 

(‎2-15)), le RIN peut être déterminé par:  

    ( )  

      ( )     ( )
      ( )

   〈   〉

〈   〉 
 

(‎2-16) 

La qualité de cette mesure dépend essentiellement de la précision de la procédure de 

calcul du coefficient de calibration       ( ).  

b. Méthode d’extraction directe 

 En utilisant le banc de test de la Figure ‎2-5, selon la méthode suivante, l’extraction du 

RIN ne nécessite pas l’utilisation d’une source optique de référence :  

- Une première mesure est effectuée avec le laser à caractériser polarisé à un courant 

donné, la puissance de bruit mesurée est la puissance totale électrique, notée 

«                 ».  

- Une seconde mesure consiste à mesurer la puissance de bruit lorsque le laser est éteint. 

La puissance de bruit mesurée notée «                  » est limitée à la contribution 

de bruit thermique due aux différents composants électroniques du circuit (photodiode, 

amplificateur RF et l’impédance de l’analyseur de spectre électrique). Le bruit de 

grenaille dû au courant d’obscurité étant négligé. 

- Le bruit de grenaille peut être simplement calculé à partir des photocourants mesurés, 

dans une bande de 1Hz, selon l’équation :  

                 (‎2-17) 

Le RIN est obtenu après soustraction des deux puissances de bruit de grenaille et de bruit 

thermique à la puissance de bruit totale comme le montre l’équation suivante : 

    ( )       (
                                    

〈   〉    
) (‎2-18) 

La Figure ‎2-6 donne les résultats de mesures de RIN selon les deux méthodes de mesures, 

pour le laser 1 et à différents courants de polarisation. Une bonne concordance est constatée 

validant ainsi les courbes de RIN. La méthode d’extraction directe a été réalisée à ESYCOM. 

Cette dernière n’est pas valide pour des fréquences inférieures à 100 MHz, fréquence de 

coupure basse de l’amplificateur utilisé dans le banc de test, ni au-delà de 18 GHz puisque le 

gain de l’amplificateur utilisé n’est plus suffisant pour rendre le facteur de bruit de l’ESA 

négligeable.   
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Figure ‎2-6 : Résultats de mesures de RIN du laser 1 effectuées pour plusieurs courants de polarisation avec les 

deux méthodes de mesures : méthode de calibration utilisé au III-V lab (courbes en rouge) et méthode de mesure 

directe utilisée à ESYCOM (courbes en bleu). 

2.1.1.3. Simulation du RIN 

Le bruit d’intensité du laser est modélisé par deux sources de Langevin et représenté par 

des sources de courant de bruit équivalentes dans le modèle du laser sur ADS (‎Chapitre 1). Le 

RIN est exprimé par le rapport du carré des fluctuations de puissance optique en sortie du 

laser et le carré de la puissance optique DC correspondante. Le simulateur AC sur ADS donne 

la possibilité de calculer le bruit en tension dans chaque branche du circuit simulé. Nous 

rappelons que la puissance optique de sortie est exprimée par un courant électrique dans le 

circuit équivalent (         ). Le RIN simulé en fonction de la fréquence pour un courant 

de polarisation donné est exprimé par l’équation (‎2-19), des courbes de RIN simulées pour les 

deux lasers sont présentées sur les Figure ‎2-3 (b) et (d).    

                ((            )  (      ) )     
 (‎2-19) 

La Figure ‎2-7 est une illustration du schéma électrique réalisé sur ADS et dédié à la 

simulation de la caractéristique DC du laser, la réponse dynamique et le RIN. Ce schéma 

permet de faire le lien avec l’expression (‎2-19) pour lequel IoutDC est le courant mesuré par le 

probe "I_Probe". 
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Figure ‎2-7 : Schéma de simulation des caractéristiques statique et dynamique du laser DFB sur ADS. 

 Modulateur externe à électro-absorption 2.1.2.

Deux modulateurs à électro-absorption (MEA) conçus en technologie AlGaInAs de chez 

"Alcatel-Thales III-V Lab" [59] et qui offrent un débit jusqu’à 43 Gbit/s sont utilisés pour la 

suite de cette étude. Un laser DFB est intégré avec chacun de ces modulateurs formant le 

module EML (Electroabsorption-Modulated Laser). Le premier EML possède une bande 

passante à -3 dB supérieure à 26 GHz et intègre un laser DFB avec une efficacité de 0.18 W/A 

et un niveau du RIN d’environ -144 dB/Hz à une fréquence de 4 GHz pour un courant de 

polarisation de 50 mA. Le second EML possède respectivement plus de 36 GHz de bande 

passante, une efficacité du DFB de 0.41 W/A et un RIN d’environ -145 dB/Hz, les deux lasers 

émettant à une longueur d’onde autour de 1530 nm. Un peltier intégré permet le contrôle de la 

température du module EML. 

La Figure ‎2-8 montre un de ces deux modules EML exploités pour l’étude de 

transmission des signaux numériques complexes à travers des liaisons RoF à modulation 

externe, cette transmission complexe a été étudiée en bande centimétrique ainsi qu’en bande 

millimétrique (‎Chapitre 3).   

 
Figure ‎2-8 : EML intégrant un modulateur à électro-absorption et un laser DFB de chez III-V lab. 

La configuration du circuit équivalent de l’EML développée pour cette étude est 

représentée sur la Figure ‎2-9. Celle-ci est composée des modèles électriques équivalents du 

modulateur MEA (présenté au paragraphe ‎1.7.2) et du laser DFB. Les pertes d’insertion 

optique d’environ 7 dB ont été estimées et rajoutées à ce circuit. Par ailleurs, les pertes de 

transmission de la ligne d’accès RF ont été estimées à 4 dB par simulation électromagnétique 

avec HFSS et validées par des mesures [86]. Les différentes caractéristiques du module EML 

en fonction de la tension de polarisation du MEA et le courant de polarisation du laser DFB 

sont obtenues par les simulateurs DC et AC.     
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Figure ‎2-9 : Schéma de simulation des caractéristiques du module EML sur ADS. 

La puissance optique, mesurée et simulée, en sortie de l’EML en fonction du courant de 

polarisation du laser pour une tension de polarisation du MEA (Vbias) de 0 V est représentée 

sur la Figure ‎2-10. Les courants de seuil sont de 10 et 12 mA pour les deux lasers 

respectivement. La puissance optique est plus élevée avec le second EML (figure de droite) 

conformément à l’efficacité de conversion. Les courbes simulées et mesurées ne se 

superposent pas au-delà de 50 mA pour les deux EML. Cet effet a été observé dans la 

modélisation des lasers DFB de 3S Photonics. Cependant, un point de polarisation 

correspondant à un courant de 50 mA peut être considéré puisque le laser n’est pas modulé 

directement et sa non-linéarité n’a pas d’impact sur la performance de la liaison.   

    
a)                                                                 b) 

Figure ‎2-10 : Mesures et simulations de la puissance optique en sortie de l’EML a) 1 et b) 2 en fonction du 

courant de polarisation du laser DFB pour les deux modulateurs utilisés – Vbias = 0 V. 

Les mesures et simulations du RIN pour les deux lasers DFB de l’EML sont présentées 

sur la Figure ‎2-11 pour un courant de polarisation du laser de 50 mA. Une bonne concordance 

est obtenue entre la simulation et les mesures. Les deux lasers présentent des niveaux de RIN 

équivalents malgré une puissance optique de sortie différente. 
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a)                                                                 b) 

Figure ‎2-11 : Mesures et simulations du RIN du laser DFB intégré avec les MEAs a) 1 et b) 2 pour un courant de 

polarisation de 50 mA. 

La Figure ‎2-12 représente la caractéristique statique des EMLs en fonction de la tension 

de polarisation inverse du modulateur et ce pour plusieurs valeurs de courant de polarisation 

du laser (de 20 à 60 mA). Le choix du point de polarisation optimal est fait à partir de cette 

caractéristique. Le MEA joue simplement le rôle d’un atténuateur optique variable non-

linéaire disposé derrière la diode laser.  

Pour un courant de polarisation de 50 mA, la zone linéaire sur la courbe statique est 

constatée autour d’un point de polarisation de -2.1 V (maximum gain petit signal) pour le 

premier EML (Figure ‎2-12 (a)) tandis que cette zone linéaire se trouve autour d’une tension 

de polarisation de -1.9 V pour le second EML (Figure ‎2-12 (b)). Le premier EML sera 

exploité pour l’étude de transmission des signaux complexes effectués en bande centimétrique 

alors que le second sera exploité pour l’étude de transmission en bande millimétrique 

(‎Chapitre 3).  

   
                                a)                                                                                        b)     

Figure ‎2-12 : Simulations de la caractéristique statique des MEAs a) 1 et b) 2 en fonction de la tension de 

polarisation inverse du modulateur pour différentes valeurs de courant de polarisation du laser DFB. 

La Figure ‎2-13 montre les simulations et mesures de la réponse normalisée, exprimée en 

dB, du taux d’extinction ER (Extinction Ratio) des MEAs en fonction de la tension de 

polarisation. Un taux d’extinction d’environ 20 dB est constaté pour ces deux modulateurs. 

Un polynôme de chaque réponse a été établi et utilisé dans le modèle, ce qui permet de 

considérer les non-linéarités réelles du composant. 
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a)                                                                 b) 

Figure ‎2-13 : Mesures et simulations du taux d’extinction normalisé des MEAs a) 1 et b) 2 pour un courant de 

polarisation du laser DFB intégré de 50 mA. 

 Modulateur Mach-Zehnder  2.1.3.

Un modulateur Mach-Zehnder (MZM) avec un guide optique en Niobate de Lithium 

(LiNbO3) de la société "PHOTLINE iXBlue" est utilisé pour l’étude d’une liaison RoF à 

modulation externe [56]. Ce modulateur possède une bande passante supérieure à 28 GHz et 

une tension       de l’ordre de 6.3 V pour une longueur d’onde de transmission de 1550 nm.  

La Figure ‎2-14 montre le MZM exploité dans cette étude de transmission des signaux 

numériques complexes en bande millimétrique.  

 
Figure ‎2-14 : Le modulateur MZM de chez PHOTLINE Technologies-iXblue. 

Un autre laser DFB délivrant une puissance optique fixe plus forte de 10 mW a été utilisé 

pour la liaison RoF avec le MZM, un modèle électrique équivalent de ce laser, incluant son 

RIN, a également été réalisé. 

La configuration du circuit équivalent du MZM utilisée pour la simulation de ses 

caractéristiques est donnée sur la Figure ‎2-15. Cette configuration contient le modèle 

électrique équivalent du MZM (paragraphe ‎1.6.2) et le modèle électrique du laser DFB utilisé. 

Des pertes d’insertion optiques de 3.2 dB sont considérées et des pertes d’insertion électriques 

d’environ 4 dB sont également rajoutées à l’entrée RF. Les simulateurs DC et AC permettent 

d’obtenir les différentes caractéristiques du modulateur.  
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Figure ‎2-15 : Schéma de simulation des caractéristiques du modulateur MZM sur ADS. 

La courbe du RIN du laser DFB, utilisée avec le MZM, est représentée sur la Figure ‎2-16. 

 
Figure ‎2-16 : Mesures et simulations du RIN du laser DFB utilisé avec le modulateur MZM. 

La caractéristique statique du MZM, normalisée par rapport à la puissance optique à son 

entrée, est présentée sur la Figure ‎2-17. La zone linéaire se situe autour de 0 ou 6 V, pour 

laquelle le gain est maximum (efficacité maximale du MZM). La tension Vπ, pour laquelle le 

déphasage entre l’entrée et la sortie est de 180°, est d’environ 6 V. La modulation externe 

avec un MZM devrait montrer une linéarité supérieure à celle envisagée par le modulateur 

externe à électro-absorption du fait que la réponse DC du MZM possède une zone linéaire 

plus large que celle du MEA.   

 
Figure ‎2-17 : Mesure et simulation de la caractéristique statique normalisée du modulateur MZM en fonction de 

sa tension de polarisation. 
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 Fibre optique 2.1.4.

La fibre optique utilisée durant cette étude est une fibre monomode. L’atténuation 

linéique de 0.2 dB/km et la dispersion chromatique sont prises en compte dans le modèle 

électrique équivalent. La Figure ‎2-18 donne la simulation de la fonction de transfert de la 

fibre en fonction de sa longueur pour deux fréquences de modulation RF à 30 et 60 GHz. Des 

évanouissements d’amplitudes apparaissent à des longueurs de fibre caractéristiques qui sont 

dus à la dispersion chromatique inclue dans la fonction du transfert de la fibre (équation 

(‎1-31)). 

 
Figure ‎2-18 : Simulation de la dispersion chromatique de la fibre optique modélisée sur ADS. 

Etant donné les longueurs des fibres considérées qui ne dépassent pas 100 m, l’effet de la 

dispersion chromatique est effectivement négligeable. 

 Photodiode  2.1.5.

Deux photodétecteurs rapides ont été utilisés dans les différents systèmes RoF. Le 

Tableau ‎2-2 résume les valeurs typiques des principales caractéristiques de ces deux 

photodétecteurs. 

Tableau ‎2-2 : Principales caractéristiques des deux photodiodes utilisées dans cette étude. 

 modèle 2522 "EMCORE" modèle 1414 "New Focus" 

Type PIN PIN 

Bande passante à -3 dB 20     25     

Responsivité à 1550 nm 0,83   ⁄  0,66   ⁄  

Puissance optique de saturation 10     9     

Longueur d’onde [1280-1580] nm [500-1630] nm 

Courant d’obscurité 5 nA 3 nA 

La Figure ‎2-19 montre ces deux modèles de photodiodes exploitées qui possèdent toutes 

les deux un connecteur optique de type FC.   



69 

 

                        
                                    a)                                                         b) 

Figure ‎2-19 : Photodétecteurs exploités dans cette étude : a) modèle 2522 EMCORE [87] – b) modèle 1414 de 

New Focus [88]. 

D’une manière similaire à la modélisation de la diode laser, l’effet du boitier est 

considéré par mesure du coefficient de réflexion. Ceci est réalisé par mesure du paramètre 

S22 du système incluant la diode laser, la fibre optique et la photodiode, cela permet 

d’extraire les éléments des circuits d’adaptation et parasite en sortie de la photodiode. Les 

mesures et simulations du coefficient de réflexion (paramètre S22) sont présentées sur la 

Figure ‎2-20 pour les deux photodiodes.  

Bien qu’ayant des caractéristiques voisines, nous constatons que la photodiode 

EMCORE présente une meilleure adaptation (<-10 dB) jusqu’à 20 GHz et relativement 

constante sur toute la bande. En revanche, la photodiode New Focus présente une meilleure 

adaptation pour les fréquences basses et est limitée à partir de 14 GHz.     

 
a)                                                                 b) 

Figure ‎2-20 : Coefficient de réflexion (paramètre S22) de la photodiode : a) EMCORE (modèle 2522) et b) 

New Focus (modèle 1414). 

 Module TOSA-ROSA 2.1.6.

Des modules TOSA (Transmitter Optical Sub-Assembly) et ROSA (Receiver Optical 

Sub-Assembly) sont également modélisés sous ADS, ces composants sont dédiés à la 

conception et l’intégration de système complexe grâce à leur faible volume et leur faible 

consommation. Des composants commerciaux de "Finisar" ont été utilisés (Figure ‎2-22). Le 

module TOSA (référence HFE6x92-761) [89] contient un laser VCSEL en GaAs émettant à la 

longueur d’onde de 850 nm, de sensibilité égale à 0.08 W/A et un courant de seuil de 0.9 mA. 

Le module ROSA (référence HFD6180-421) [90] contient une photodiode PIN en GaAs, de 

responsivité égale à 0.5 A/W et de largeur de bande de 9.9 GHz, suivi d’un amplificateur 

transimpédance (TIA) de gain de 2000 V/A. Une fibre optique multimode de courte longueur 
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est utilisée pour cette liaison. Ces modèles électriques équivalents seront exploités pour 

l’étude de transmission en bande millimétrique présentée au chapitre suivant. 

 
Figure ‎2-21 : Module TOSA/ROSA de Finisar. 

Le laser VCSEL (module TOSA) a été développé sur la base du modèle du laser DFB. 

L’aspect multimode est considéré par un mode effectif de puissance optique émise égale à la 

moyenne des puissances de l’ensemble des modes. La même méthode d’extraction des 

paramètres physiques a été appliquée en se basant sur des mesures statique et dynamique 

réalisées auparavant lors du projet "ORIGIN" [6] et refaite au laboratoire. La Figure ‎2-22 

montre la réponse statique mesurée et simulée du TOSA. 

 
Figure ‎2-22 : Réponse statique mesurée et simulée du TOSA. 

La désadaptation en entrée du VCSEL est prise en compte dans le modèle équivalent par 

des éléments RLC implémentés à l’entrée du circuit dont les valeurs sont estimées à partir des 

mesures du paramètre S11 (Figure ‎2-23). 

 
Figure ‎2-23 : Module du paramètre S11 mesuré et simulé du TOSA – Ibias = 6.5 mA. 

Le RIN du VCSEL est caractérisé et pris en compte dans le modèle équivalent sous ADS. 

La Figure ‎2-24 montre les simulations du RIN superposées aux mesures pour trois courants de 

polarisation du VCSEL de 3, 4 et 6.5 mA. Nous remarquons une bonne similitude du RIN 
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entre les mesures et simulations pour les trois courants. Nous remarquons aussi les résonances 

des différentes fréquences de modes du VCSEL sur la courbe obtenue à une polarisation de 

6.5 mA. 

 
a)                                                                b) 

 
                                                                    c) 

Figure ‎2-24 : RIN du TOSA mesuré et simulé pour trois courants de polarisation : a) 3mA – b) 4mA et c) 6.5mA. 

Le bruit thermique du bloc détecteur (PD+TIA) est caractérisé par une puissance optique 

équivalente (NEP, Noise Equivalent Power). A la base, le NEP en ( √  ⁄ ) est défini 

comme la puissance optique minimale requise en entrée de la photodiode pour laquelle le 

courant d’intensité détecté est égal à celui du bruit. Dans notre cas, le NEP fait référence au 

bruit thermique équivalent de l’étage de photodétéction dont la puissance de bruit est donnée 

par :  

         ⁄   
(            ) 

  
 (‎2-20) 

où       est le gain transimpédance et     est la responsivité de la photodiode.  

Une source de bruit en courant est introduite dans le modèle de la photodiode afin de 

prendre en compte l’effet du NEP. La réponse fréquentielle mesurée du NEP est présentée sur 

la Figure ‎2-25.  
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Figure ‎2-25 : Réponse fréquentielle du NEP mesurée du ROSA. 

 Etude en régime petit signal de la liaison RoF  2.2.

La performance des liaisons RoF dépend fortement du bruit à faible niveau de signal RF, 

c’est pourquoi, les différentes sources de bruit ont été introduites dans les modèles électriques 

sur ADS. Mais dans un premier lieu, le modèle équivalent du circuit petit signal et ces 

différentes grandeurs sont décrits. Ensuite, le gain petit signal de la liaison RoF est discuté et 

exposé en mesures et simulations. Puis, les calculs et simulations des puissances de bruit, leur 

impact sur le rapport signal sur bruit (RSB ou SNR, Signal to Noise Ratio), ainsi que le 

facteur de bruit NF pour les deux types de liaisons RoF à modulation directe et externe sont 

présentés.  

 Description des circuits équivalents 2.2.1.

L’étude de performance des liaisons RoF est réalisée dans un premier temps en régime de 

transmission petit signal. La liaison RoF agit en effet comme un transducteur micro-onde du 

point de vue du signal radiofréquence transmis par une telle liaison. Les différentes analyses 

de performance du système RoF peuvent être simplifiées et étudiées plus facilement par 

l’analyse en circuit micro-onde en s’appuyant sur les principes et fonctions de traitement 

électrique, d’où l’intérêt de modéliser cette liaison dans un environnement micro-onde. Les 

différentes propriétés de notre système seront traitées en prenant en considération les 

définitions données dans [47].  

Le gain intrinsèque de la liaison RoF représente un paramètre indispensable dans tous 

systèmes de communication, le calcul du gain statique ou à fréquence basse de la liaison RoF 

est développé dans ce paragraphe en régime petit signal afin d’éviter l’effet de compression 

de gain. Cette analyse nous permettra de comprendre et d’envisager les moyens possibles 

destinés à améliorer le budget du système RoF basé sur la liaison à modulation d’intensité 

directe ou externe.     

Sur la Figure ‎2-26 est représenté le schéma simplifié d’une liaison optique micro-onde à 

modulation directe. Ce schéma est représenté d’un point de vue d’un circuit micro-onde et il 

est composé d’une mise en cascade des schémas simplifiés de chaque composant photonique 

et optique. Seule l’enveloppe du signal optique est considérée et la puissance optique est 
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représentée par un courant électrique équivalent        . Dans la suite, les caractères en 

majuscule   représentent les composantes continues.      

L’adaptation résistive est considérée en entrée et en sortie de la liaison RoF par une 

résistance      mise en série à l’entrée du laser et      en parallèle en sortie de la 

photodiode. Cette adaptation simple a pour objectif d’assurer un maximum de puissance 

transmise et un minimum de réflexion. Le laser est représenté par sa résistance interne     et 

la photodiode est représentée par une résistance   . Comme la puissance optique est 

représentée par un courant, les transitions entre les différents éléments sont assurées par des 

sources de courant commandées en courant. La sortie du laser est ainsi munie d’une source de 

courant          en parallèle avec une charge de 50 Ω. Le circuit équivalent de la fibre 

optique est une source de courant intégrant les effets de la fibre optique sur le signal optique. 

L’entrée de la photodiode est aussi une charge de 50 Ω, le photocourant iph est proportionnel à 

iENV,out qui est équivalent à la puissance de l’enveloppe optique. 

 
Figure ‎2-26 : Schéma électrique simplifié d’une liaison RoF à modulation directe-détection directe (IM-DD). 

Ci-après sont données les relations liant les différents courants mentionnés sur le schéma 

électrique précédent :   

        
  

           
 (‎2-21) 

                 (‎2-22) 

                        (‎2-23) 

                  (‎2-24) 

        
    

       
                (‎2-25) 

où :  

-    résistance intrinsèque du générateur de signaux RF. 

-    résistance de charge en sortie de la liaison. 

-     courant de modulation à l’entrée du laser (signal RF). 

-     photocourant en sortie de la photodiode. 

- L longueur de la fibre optique. 
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 Gain des liaisons RoF  2.2.2.

Après avoir déterminé les caractéristiques des différents dispositifs optoélectroniques, le 

gain de la liaison RoF complète sera étudié. La connaissance du gain de la liaison RoF est 

essentielle pour le choix des niveaux d’amplification utiles le long du lien optique pour 

améliorer la dynamique du système. Dans ce qui suit, nous présentons d’une manière 

analytique le gain statique intrinsèque de la liaison RoF composée des transducteur 

électrique/optique, fibre optique et transducteur optique/électrique. 

Le calcul est fait à partir du schéma électrique simplifié présenté sur la Figure ‎2-26, il est 

important de noter que ce gain intrinsèque est calculé en régime petit signal aux basses 

fréquences de modulation (réponse fréquentielle des composants E/O et O/E plate). Le gain 

de la liaison correspond au rapport entre la puissance    du signal RF délivrée sur la charge 

RL et la puissance maximale disponible du signal RF au générateur    :  

    
  

  
 (‎2-26) 

Etant donné que cette liaison est composée d’une cascade de composants 

optoélectroniques, le gain de la liaison peut être déduit par la multiplication des gains 

intrinsèques de ces différents composants : gain du laser    , gain de la fibre optique     et le 

gain de la photodiode    . L’expression du gain donnée dans l’équation (‎2-26) est alors 

étendue : 

                (‎2-27) 

    
      

 

  
 

 

    
  

  

      
  (‎2-28) 

où      représente les pertes optiques du canal de transmission optique,        et        sont 

respectivement les puissances optiques transmise par le laser et reçue par la photodiode. 

Les termes élevés au carré dans l’équation (‎2-28) proviennent du fait que la puissance 

optique est transformée en courant (photocourant) après photo-détection, donc, la puissance 

électrique délivrée sur la charge dépend du carré de la puissance optique.  

Le gain de chaque composant peut être obtenu à partir des relations liant les entrées et 

sorties du circuit électrique équivalent. La puissance disponible délivrée par le générateur    

est donnée par : 

    
  
    

 
 (‎2-29) 

Rappelons que la puissance de l’enveloppe du signal optique modulé est modélisée par le 

courant en sortie du laser (               et                ). La puissance optique en sortie 

du laser est liée au courant de modulation à son entrée par l’équation (‎2-22), ce courant de 

modulation est lié au courant du générateur RF par l’équation (‎2-21). Le gain du laser     

devient :    

     
      

 

  
 

       
 

  
 

     
    

(           )
  (‎2-30) 
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Dans le cas d’une adaptation résistive réalisée en entrée de la liaison (           ) 

le gain intrinsèque du laser se résume par : 

     
   

 

        
 (‎2-31) 

Les pertes optiques de la fibre optique sont données par : 

     
 

    
   (

        

       
)

 

    (    ) (‎2-32) 

À l’extrémité de la fibre optique, la puissance optique reçue par la photodiode        est 

transformée en photocourant à sa sortie (équation (‎2-24)). Ce photocourant est lié au courant 

   de la résistance de charge par l’équation (‎2-25). Le gain intrinsèque de la photodiode     

est donné ainsi par :   

     
  

      
  

     
 

        
  

   
         

 

(       ) 
 (‎2-33) 

En considérant une adaptation résistive réalisée en sortie de la liaison (       ) le 

gain intrinsèque simplifié de la photodiode se résume à : 

     
   

    

 
 (‎2-34) 

En substituant les équations (‎2-31), (‎2-32) et (‎2-33) dans (‎2-27) et, le gain intrinsèque 

petit-signal de la liaison RoF à modulation directe devient :   

    
   

     
         

 

(        )(       ) 
   (    ) (‎2-35) 

A partir de cette formule de gain du système RoF, nous pouvons constater que celui-ci 

peut être maximisé en diminuant la valeur de la résistance d’adaptation      placée entre le 

laser et le générateur RF. Une fraction de la puissance sera alors réfléchie vers la source RF, 

cette approche est intéressante si la source électrique peut tolérer cette désadaptation.       

Pour une résistance de charge         , (             ), (       ) et en 

négligeant les pertes optiques dans la fibre optique (équation (‎2-32)) vue la courte longueur 

des fibres optiques utilisées, l’expression du gain devient :  

    
   

     
 

  
 (‎2-36) 

Le gain intrinsèque de la liaison RoF à modulation directe est inférieur à 1 avec une 

adaptation résistive. Cependant, ce gain peut être supérieur à l’unité comme cela a été 

présenté dans [91] où des transducteurs E/O et O/E très performants (laser et photodiode à 

haute puissance) ont été utilisés avec un réseau d’adaptation réactif dans une bande passante 

supérieure à 10 MHz dans la bande S. 

Le gain basse fréquence de la liaison RoF avec le laser 1 de "3SPhotonics" et la 

photodiode PIN de "EMCORE" se calcule à partir de l’équation (‎2-35). Les pertes de la fibre 
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optique sont négligées par rapport à sa courte longueur,             ,           et 

une résistance de charge de     . Le gain intrinsèque est calculé en dB comme suit : 

 

        (   )       (   )       (
  

        
)

      (
    

       
) 

(‎2-37) 

 

        (      )       (    )       (
  

  
)       (

  

  
) 

             

(‎2-38) 

Ce résultat est en accord avec la valeur du gain intrinsèque basse fréquence simulé et 

mesuré comme illustré sur la Figure ‎2-27(a). 

Quant à l’expression de gain de la liaison RoF à modulation externe, il suffit de remplacer 

l’efficacité     du laser, dans les équations précédentes, par l’efficacité du modulateur 

externe :      pour le MZM (équation (‎1-19)) ou      pour un modulateur à électro-

absorption (équation (‎1-23)). Le gain dans ces deux cas de modulation externe est donné 

successivement par : 

    
    

     
 

  
 

      
        

 

     
 

      
  

 
 (‎2-39) 

    
    

     
 

  
 

      
    

 (  )   
     

 

    
 (  )

 (‎2-40) 

 En revanche, dans le cas de la modulation externe, le gain peut effectivement être 

supérieur à l’unité puisque l’efficacité du modulateur dépend de la puissance optique DC 

injectée à son entrée.  

Les formules de gain présentées ci-dessus (issus du modèle électrique simplifié) 

correspondent au gain en basse fréquence. Afin de prendre en comptes la fréquence de 

relaxation du laser et la bande passante du gain, les modèles électriques plus complexes des 

composants optoélectroniques sont utilisés et le gain peut être déterminé par le paramètre S21. 

Les résultats de mesure et simulation du gain sont présentés sur la Figure ‎2-27 pour la liaison 

RoF à modulation directe avec le laser DFB et le module TOSA d’une part et les deux liaisons 

RoF à modulation externe d’autre part. Ces relevés montrent une bonne convergence entre le 

gain mesuré et simulé ce qui valide cette approche de modélisation jusque des fréquences RF 

élevées. Le gain obtenu avec les modules TOSA-ROSA est meilleur à cause de 

l’amplificateur transimpédance intégré dans le module de photodétection. 
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      a)          b) 

 
                             c)                                                                 d) 

Figure ‎2-27 : Gain (paramètre S21) mesuré et simulé de la liaison RoF pour plusieurs points de polarisation : a) 

modulation directe - b) modules TOSA-ROSA de Finisar - c) modulation externe avec EML 2 (Ibias - 50 mA) et 

d) modulation externe avec le MZM. 

La Figure ‎2-28 donne le gain simulé des trois liaisons RoF à une fréquence de modulation 

de 4 GHz en fonction du courant de polarisation des lasers ou de la tension de polarisation du 

modulateur externe. Pour la liaison RoF à modulation directe, le gain reste relativement 

constant lorsque nous travaillons à une fréquence de modulation en dessous de la fréquence 

de relaxation du laser. Le gain dépend ainsi de la fréquence et du courant de polarisation. Pour 

la liaison RoF à modulation externe, le gain maximum est obtenu au point de polarisation 

situé au milieu de la zone linéaire de la caractéristique statique du modulateur. 

 
a)                                                                       b) 
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                                         c)                                                         d) 

Figure ‎2-28 : Gain simulé de la liaison RoF en fonction des points de polarisation à une fréquence de modulation 

de 4 GHz : modulation directe avec a)  DFB et b) modules TOSA-ROSA et modulation externe avec c) l’EML 

(Ibias - 50 mA et d) le MZM. 

 Puissance de bruit de la liaison RoF  2.2.3.

Dans un système RoF, les bruits additifs dus aux différents composants peuvent réduire 

considérablement la dynamique de la liaison. Autrement dit, cela peut réduire le rapport signal 

à bruit (SNR) et dégrader la qualité du signal reçu.  

Le schéma de la Figure ‎2-29 montre la liaison RoF simple, suivie d’un amplificateur 

faible bruit et d’une résistance de charge   , avec les termes des différents types de bruits 

limitant ses performances. Le bruit thermique provenant de la source électrique en amont de 

la liaison est pris en compte dans cette étude et le bruit d’obscurité de la photodiode est 

négligé à cause de sa faible contribution.   

 
Figure ‎2-29 : Termes de bruit dans une liaison RoF. 

Nous présentons par la suite les trois principales sources de bruit mais également les 

simulations des niveaux de puissance de bruit pour une fréquence RF de 4 GHz qui 

correspond à la fréquence d’analyse de signaux OFDM dans le chapitre 3. 



79 

 

2.2.3.1. Bruit thermique  

Le bruit thermique est provoqué par les différents étages électroniques de la liaison. Il 

est lié à la fluctuation thermique de la vitesse des porteurs et sa puissance est équivalente à un 

bruit blanc.  

La puissance de bruit thermique dans une bande de fréquence    est donnée par : 

             (‎2-41) 

avec kB constante de Boltzmann et         est la température standard.   

 

Cette puissance de bruit peut être ramenée en sortie de la liaison en la multipliant par le 

gain de la liaison     . A l’extrémité de la liaison, un autre terme de bruit thermique lié à la 

résistance de charge    en sortie de la liaison s’additionne à ce bruit. D’autre part, si la 

photodiode est adaptée avec une résistance     , la puissance de bruit thermique s’exprime 

par :     

                          (
        

(       ) 
)             

     
(‎2-42) 

Dans le cas d’une adaptation résistive parfaite (            ), la puissance de bruit 

thermique est donnée par : 

                             (‎2-43) 

Le bruit thermique est indépendant du niveau du photocourant détecté et par conséquent 

de la puissance optique reçue par la photodiode. Il permet de fixer la limite du plancher de 

bruit et pourrait être considéré comme un bruit de référence estimé à environ -174 dBm/Hz 

correspondant à       dans une bande de 1Hz. Afin de réduire l’impact du bruit thermique 

du récepteur, des amplificateurs à très faible bruit sont ajoutés derrière la photodiode.  

Si le bruit thermique est le bruit dominant de la liaison, lorsque les pertes optiques 

augmentent de 1 dB pour une puissance RF donnée en entrée, le niveau de puissance du signal 

utile en sortie de la liaison diminue de 2 dB (la puissance RF est proportionnelle à    
 ). Par 

contre, le niveau de puissance de bruit reste inchangé, ce qui induit une diminution du SNR de 

2dB. Autrement dit, la dynamique de la liaison en dB diminue du double de l’atténuation 

optique en dB.   

2.2.3.2. Bruit du laser  

Les fluctuations de l’intensité optique générée par la diode laser représentent une des 

principales sources contribuant au bruit total de la liaison. L’équation (‎2-44) donne la 

définition du RIN comme le rapport entre la densité spectrale des fluctuations de la puissance 

optique élevée au carré et le carré de la puissance optique continue. Le RIN du laser ne 

représente pas un bruit blanc mais il est fortement dépendant de sa réponse dynamique qui 

possède un maximum à la fréquence d’oscillation de relaxation. 

     
〈     

 〉

    
  (‎2-44) 

La puissance de bruit d’intensité relatif du laser générée en sortie après la photo-détection 

dans une bande de fréquence    est donnée par : 
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           (    

    

       
)
 

                            (‎2-45) 

où    est le courant qui traverse la résistance de charge. 

Dans le cas d’une adaptation résistive parfaite (            ), la puissance de bruit 

d’intensité relatif du laser est donnée par :  

      
 

 
           

     
 

 
               

      
     (‎2-46) 

La puissance de bruit d’intensité du laser      est donc proportionnelle au carré de la 

puissance optique, autrement dit, elle est inversement proportionnelle aux pertes optiques. Par 

conséquent, si le RIN est le bruit dominant de la liaison alors sa puissance de bruit décroit de 

2 dB pour une augmentation de 1dB des pertes optiques. Comme la puissance RF en sortie 

diminue avec la même valeur, le SNR de la liaison reste constant et indépendant des pertes 

optiques.  

2.2.3.3. Bruit de la photodiode 

La puissance de bruit de grenaille ou "shot noise" est proportionnelle au photocourant 

en sortie de la photodiode. Elle est donnée pour une adaptation résistive de la photodiode et 

dans une bande de fréquence   , par : 

                (
    

       
)
 

                             (‎2-47) 

Le courant d’obscurité      de la photodiode peut être négligé devant le photocourant détecté. 

Cependant, il pourrait être influent devant de faibles niveaux de photocourant    . 

Dans le cas d’une adaptation résistive parfaite (            ), la puissance de bruit 

de grenaille de la photodiode est donnée par :  

     
 

 
             

 

 
                    (‎2-48) 

Si le bruit de grenaille est dominant dans le système, sa puissance diminue de 1dB lorsque 

les pertes optiques augmentent de 1dB alors que le niveau du signal RF diminue de 2 dB. Par 

conséquent, le SNR décroit de 1 dB proportionnellement aux pertes optiques.  

Un exemple de l’évolution du SNR par rapport aux puissances de bruit est donné sur la 

Figure ‎2-30. Les courbes théoriques de la variation des puissances de bruit et de la puissance 

du signal RF sont tracées en fonction des pertes optiques en dB et en fonction du 

photocourant détecté en supposant une responsivité maximale (      A/W), un niveau de 

RIN de -165 dB/Hz et un photocourant maximum de 100 mA (correspondant à 0 dB 

d’atténuation optique). Un SNR maximum et constant est constaté pour de faibles pertes 

optiques correspondant au bruit RIN prédominant. Ce rapport commence à diminuer lorsque 

le bruit de grenaille devient prédominant. Le SNR est fortement limité et diminue plus 

rapidement avec l’augmentation de l’atténuation optique quand le bruit thermique devient 

prédominant (aux faibles photocourants détectés).      
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Figure ‎2-30 : Exemple de l’évolution du SNR par rapport aux puissances de bruit de la liaison RoF en fonction 

des pertes optiques et de photocourant détecté. 

2.2.3.4. Bruit total de la liaison RoF  

La puissance de bruit de la liaison RoF définie en sortie de celle-ci est la somme des 

différentes composantes de bruit de la liaison :  

                   (‎2-49) 

 

           (   (                  )  

 (
 

 
              

     
 )

   
  

  (
 

 
                )

  
  )    

(‎2-50) 

 Un amplificateur électrique RF faible bruit est souvent nécessaire en sortie de la liaison 

RoF afin d’amplifier le signal RF et s’affranchir du plancher de bruit du récepteur ou de 

l’instrument de mesure lors de la caractérisation.   

La puissance de bruit supplémentaire ramenée par le LNA en sortie de la liaison RoF est 

donnée par :  

              (       )     (‎2-51) 

avec       le facteur de bruit du LNA et      son gain. 

Les puissances de bruit déterminées à partir des formules précédentes pour la liaison RoF 

à modulation directe (laser 1) sont représentées sur la Figure ‎2-31. Les différentes 

contributions de bruit sont estimées en sortie du LNA pour        , une fréquence de 

modulation de 4 GHz et pour des courants de polarisation variant entre 30 et 80 mA. Nous 

constatons que la puissance de bruit d’intensité du laser représente la source de bruit 

prédominante pour toute la plage de variation du  courant de polarisation. Cette puissance de 
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bruit diminue en fonction du courant de polarisation conformément à la caractéristique du 

RIN de la source laser (Figure ‎2-3 (b), (d)). La puissance de bruit de grenaille augmente avec 

l’augmentation du courant de polarisation du laser, autrement dit, avec l’augmentation du 

photocourant détecté par la photodiode. Cette puissance de bruit de grenaille a une 

contribution plus importante que le bruit thermique de la liaison RoF et de celui ajouté par le 

LNA pour les courants de polarisation les plus élevés.  

 
Figure ‎2-31 : Calcul des densités de puissance de bruits de la liaison à modulation directe à fRF = 4 GHz en 

fonction du courant de polarisation du laser 1. 

Pour la liaison à modulation externe avec l’EML, les densités spectrales de puissance 

de bruit sont calculées pour différentes tensions de polarisation du MEA à une fréquence de 

modulation de 4 GHz et sont tracées sur la Figure ‎2-32. Ceci est réalisé pour les deux 

modulateurs du III-V Lab utilisés. Les calculs correspondants à la liaison avec le EML 1 

(laser DFB avec ηLI de 0.18 W/A) sont représentés sur la Figure ‎2-32(a) et ceux 

correspondants à l’EML 2 (laser DFB avec ηLI de 0.41 W/A) sont représentés sur la 

Figure ‎2-32(b). 

Dans ces systèmes, le laser émet une puissance optique continue à un courant de 

polarisation de 50 mA, le MEA joue le rôle d’un atténuateur optique non-linéaire. Nous 

pouvons noter que le RIN est la source de bruit dominante pour un faible niveau d’absorption. 

Ensuite, c’est le bruit du LNA qui devient prédominant lorsque l’absorption du MEA 

augmente. Les contributions du RIN et du bruit de grenaille sont légèrement plus élevées pour 

le second EML qui délivre une puissance optique plus élevée et donc des photocourants 

détectés plus élevés (       et      pour une tension de polarisation          ). On peut 

noter des résultats très proches pour ces deux composants, issus d’une technologie similaire. 

Notamment que la transition RIN > bruit de grenaille apparait pour               et la 

transition RIN > bruit du LNA apparait pour              ou       . Les niveaux de 

puissance de bruit sont quasi-identiques pour les deux composants.          
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  a)                                                                                       b)     

Figure ‎2-32 : Calcul des densités de puissance de bruit de la liaison à modulation externe avec les deux EMLs a) 

1 et b) 2 en fonction de la tension de polarisation du MEA pour un courant de polarisation du laser de 50 mA et 

fRF = 4 GHz. 

Pour la liaison RoF basée sur le MZM, les densités spectrales de bruit calculées en fonction de 

la tension de polarisation sont illustrées sur la Figure ‎2-33. Nous rappelons que pour cette 

liaison, la puissance optique délivrée par le laser DFB utilisé est fixe et la valeur du RIN est 

de -147 dB/Hz. Le calcul des contributions des bruits montre une croissance de la densité 

spectrale de puissance de bruit du laser en fonction de la tension de polarisation à cause de la 

variation de la puissance optique en sortie du modulateur pour les différentes tensions de 

polarisation. L’atténuation optique est d’environ 2.5 dB entre le point de polarisation au 

milieu de la caractéristique statique du MZM (6 V) et le point de polarisation à 8 V de la 

caractéristique crête. Ceci fait augmenter la densité spectrale de puissance de bruit d’intensité 

du laser de 5 dB comme cela a été décrit dans le paragraphe ‎2.2.3.2. Le point de 

fonctionnement optimal est obtenu à une polarisation du MZM au milieu de sa caractéristique 

(
  

 
), correspondant à un RIN dominant. Une puissance optique moins élevée en entrée du 

MZM permet de diminuer cette contribution mais fait aussi diminuer le gain de la liaison.       

 
Figure ‎2-33 : Calcul de la densité spectrale de puissance de bruits de la liaison à modulation externe avec le MZM 

à fRF = 4 GHz.  

Pour la liaison RoF avec les modules TOSA-ROSA, un bruit supplémentaire lié à 

l’amplificateur  transimpédance de gain 2000 V/A intégré avec la photodiode se rajoute au 

bruit total de la liaison. La puissance de bruit du TIA est définie par le NEP et s’additionne au 

bruit thermique ramené sur la charge. Ainsi, les puissances de bruit en sortie de la liaison sont 

déterminées en fonction du gain transimpédance du TIA. Les puissances de bruit thermique, 

de RIN et de grenaille sont données par : 
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(            ) 

  
           (‎2-52) 

      
       

      
    

  
 (‎2-53) 

     
            

    

  
 (‎2-54) 

Le calcul de la densité de puissances de bruit de cette liaison RoF est représenté sur la 

Figure ‎2-34. Le bruit prédominant dans ce cas est le bruit thermique provenant principalement 

du TIA. 

 
Figure ‎2-34 : Calcul des densités de puissance de bruit de la liaison à modulation directe à fRF = 4 GHz en 

fonction du courant de polarisation du VCSEL. 

Cette analyse de puissance de bruit est indispensable pour la compréhension de leur 

influence et leur contribution lors de la transmission des signaux complexes par le biais des 

différentes liaisons qui sera traitée au chapitre suivant.  

 Facteur de bruit  2.2.4.

Le facteur de bruit (NF) est utilisé pour quantifier la dégradation relative du SNR. Il est 

exprimé comme le rapport du signal à bruit en entrée par le signal à bruit en sortie d’un 

système :  

    
     

      
 

      ⁄

        ⁄
 (‎2-55) 

   (  )       (
      ⁄

        ⁄
) (‎2-56) 

où : 

-     est la puissance du signal en entrée.   

-             est la puissance de bruit thermique à l’entrée.  

-      est la puissance du signal à la sortie. 

-      est la puissance de bruit à la sortie. 
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Ces puissances sont liées entre elles par le gain    du circuit étudié : 

             (‎2-57) 

                  (‎2-58) 

avec      la puissance de bruit additif du circuit, dispositif ou de la liaison.  

En substituant les équations  (‎2-57), (‎2-58) dans (‎2-55),  le facteur de bruit s’écrit en 

fonction du bruit :  

      
    

      
 (‎2-59) 

Nous constatons que le facteur de bruit est indépendant du niveau du signal  à l’entrée de 

la liaison, en revanche, sa valeur dépend du gain. En fonction du point de polarisation et de la 

fréquence de modulation, la liaison peut présenter un gain différent ainsi qu’un niveau de 

bruit additif ou total spécifique. C’est pourquoi, ce facteur de bruit sera analysé en fonction 

des différents points de polarisation.     

La puissance de bruit en sortie peut être exprimée en fonction du facteur de bruit, à partir 

de l’équation (‎2-55), nous pouvons écrire :  

      
    

   
         (‎2-60) 

d’où :                 (‎2-61) 

Dans la mesure où la puissance de bruit en entrée de chacun des éléments est définie de 

manière identique, le facteur de bruit d’un système constitué d’un nombre de dispositifs 

cascadés peut être calculé avec la formule de Friis : 

        
     

  
 

     

    
 

     

      
   

     

           
 (‎2-62) 

où : 

-     est le facteur de bruit, pour le  ième dispositif.  

-    est le gain, pour le  ième dispositif. 

En se basant sur cette dernière formule, le facteur de bruit de la liaison RoF simple suivie 

d’un LNA, devient :  

          
       

    
 (‎2-63) 

avec NFRoF le facteur de bruit de la liaison et GRoF son gain électrique petit signal. 

La puissance de bruit totale      en sortie du LNA peut être exprimée, en se basant sur 

l’équation (‎2-61), par : 

                                            (‎2-64) 

La puissance de bruit en sortie de la liaison RoF (    ) peut être donnée de la même 

façon : 

                     (‎2-65) 
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A partir de ces deux dernières équations, nous avons : 

 
   

    

                 
 (‎2-66) 

       
    

        
 

    

            
 (‎2-67) 

En appliquant les équations (‎2-66), (‎2-67) dans l’expression (‎2-63) on obtient : 

 
    

                 
 

    

            
 

       

    
 (‎2-68) 

D’où, la puissance de bruit totale de la liaison RoF (y compris le LNA) devient :  

                        (       )     (‎2-69) 

Le premier terme de cette équation représente le bruit de la liaison RoF ramené en sortie 

du LNA et le second terme donne la puissance de bruit      rajoutée par le LNA.  

En substituant (‎2-69) dans (‎2-66), le facteur de bruit de la liaison RoF avec 

l’amplificateur peut être calculé par : 

    
                  (       )    

                 
 (‎2-70) 

En simplifiant par le terme de gain du LNA (    ) et en substituant la puissance de bruit 

     (équation (‎2-50)) dans l’équation précédente, le facteur de bruit de la liaison totale 

devient :       

      
 

    
 

             
     

 

            
 

               

            
 

       

    
 

(‎2-71) 

La Figure ‎2-35 représente le facteur de bruit calculé (à partir de cette dernière équation) et 

simulé pour la liaison RoF à modulation directe en fonction du courant de polarisation du 

laser et pour une fréquence de modulation de 4 GHz. Le facteur de bruit diminue avec le 

courant de polarisation suivant l’évolution de la puissance de RIN (Figure ‎2-31). Il est évident 

que le facteur de bruit est l’image de la puissance de bruit. Les simulations ont été effectuées 

avec l’outil « S_Parameters ». 

 
Figure ‎2-35 : Facteur de bruit calculé et simulé de la liaison RoF à modulation directe, fRF = 4 GHz.  
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Le facteur de bruit de la liaison RoF avec les modules TOSA-ROSA, calculé et simulé, 

est donné sur la Figure ‎2-36. Ses valeurs dépendent essentiellement du gain de la liaison 

puisque le bruit prédominant ici est le bruit thermique.    

 
Figure ‎2-36 : Facteur de bruit calculé et simulé de la liaison RoF à modulation directe avec le module TOSA-

ROSA de Finisar en fonction du courant de polarisation du VCSEL (module TOSA). 

Les facteurs de bruit calculé et simulé pour la liaison RoF à modulation externe, avec les 

deux modulateurs à électro-absorption sont tracés sur la Figure ‎2-37 en fonction de la tension 

de polarisation du MEA pour une fréquence de modulation de 4 GHz. Le facteur de bruit est 

minimum pour une tension de polarisation proche de la partie linéaire de la caractéristique 

statique du MEA. Ceci s’explique par la valeur du gain qui est maximale dans cette partie 

linéaire. Une différence d’environ 6 dB est constatée entre le facteur de bruit obtenu avec les 

deux EMLs qui est due à la différence du niveau de la puissance optique. Le rapport de 

puissance, d’après la Figure ‎2-12, est de 2 à un point de polarisation donné, ce qui correspond 

à une différence de gain électrique de 6 dB. 

  
                            a)                                                                                       b)     

Figure ‎2-37 : Facteur de bruit calculé et simulé de la liaison à modulation externe avec les EMLs a) 1 et b) 2 en 

fonction de la tension de polarisation - fRF = 4 GHz. 

Les courbes de la Figure ‎2-38 donnent le facteur de bruit de la liaison RoF à modulation 

externe avec le MZM en fonction de sa tension de polarisation pour une fréquence de 

modulation de 4 GHz. Une valeur optimale est obtenue autour de 5V correspondant, comme 

dans le cas précédent avec l’EML, pour une zone proche du gain maximal.  
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Figure ‎2-38 : Facteur de bruit calculé et simulé de la liaison à modulation externe avec le MZM, fRF = 4 GHz. 

La performance des liaisons à modulation externe en terme de gain et de facteur de bruit 

peut tout-à-fait être améliorée en augmentant la puissance optique continue délivrée en sortie 

du laser DFB relié au modulateur externe. 

La Figure ‎2-39 donne un exemple concernant la liaison RoF avec le modulateur MZM : 

Un courant de polarisation plus élevé est appliqué au laser DFB, par simulation. Une 

puissance optique DC de 21.5 mW est émise au lieu de 10 mW appliquée en mesure, 

l’efficacité du MZM a alors augmenté et un gain intrinsèque de -31.7 dB est obtenu. Un RIN 

du laser de -159.4 dB/Hz est estimé au lieu de -147.8 dB/Hz dans le cas précèdent, alors, la 

densité spectrale du RIN diminue (Figure ‎2-39(a)). La densité spectrale du bruit de grenaille 

augmente avec l’augmentation de photocourant mais reste au-dessous du niveau du RIN et de 

bruit du LNA, par conséquent, le bruit total diminue. Etant donné la croissance du gain de la 

liaison et la diminution du bruit total, le facteur de bruit de la liaison est amélioré 

(Figure ‎2-39(b)). Un facteur de bruit optimal de 41 dB est obtenu au lieu de 49 dB constaté 

dans le cas précèdent (Figure ‎2-38).   

     
                              a)                                                                                         b)     

Figure ‎2-39 : Simulation de la liaison RoF avec le MZM pour une puissance optique délivrée par la diode laser de 

21.5 mW : a) densité spectral des bruits et b) facteur de bruit de la liaison. 

Les résultats de simulation convergent parfaitement avec les calculs validant ainsi 

mutuellement l’un et l’autre. Cette analyse du facteur de bruit sera utile pour l’étude des 

performances des différents liens optiques pour la transmission des signaux complexes. Le 

point de polarisation des transducteurs et sources optiques est un degré de liberté important 

pour cette étude. L’influence du bruit pour les faibles niveaux de puissance du signal en 

fonction de ce paramètre sera interprétée par l’intermédiaire du facteur de bruit.   
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 Etude de la liaison RoF en régime grand signal  2.3.

L’application de puissances RF élevées à l’entrée des systèmes non-linéaires provoque 

une diminution du gain intrinsèque obtenu en régime petit signal, ce qui est connu par la 

compression du gain. Cette compression conduit à une limitation de la dynamique du système. 

Dans le but d’analyser les non-linéarités des liaisons RoF, l’étude en régime grand signal est 

réalisée et les différents facteurs qualitatifs associés sont présentés dans la suite de ce 

paragraphe.  

La non-linéarité du système RoF provient de ses principaux éléments : transducteur 

E/O, fibre optique et transducteur O/E. Dans cette étude, les non-linéarités se manifestent par 

celles venant du transducteur E/O (laser ou modulateur externe) ayant les effets les plus 

affectants sur la performance. La dispersion chromatique de la fibre optique est prise en 

compte dans son modèle équivalent, cependant, son influence peut être négligée vue la courte 

longueur de la fibre déployée dans les applications visées (de l’ordre de 100 m). Quant au 

transducteur O/E (photodiode), celui-ci présente également des non-linéarités [92] mais les 

effets non-linéaires de la photodiode ne sont pas considérés parce que les niveaux de 

puissance optique incidents ne dépassent pas le niveau de saturation dans nos différentes 

configurations.   

 Point de compression de gain à 1 dB  2.3.1.

Le point de compression de gain à 1 dB (    ) est le niveau de puissance pour lequel 

le gain diminue de 1 dB de sa valeur linéaire. Le P1dB peut être donné en entrée (IP1dB) ou en 

sortie (OP1dB) du lien optique microonde comme illustré sur la Figure ‎2-40. 

 
Figure ‎2-40 : Représentation graphique du P1dB référé à l’entrée (IP1dB) et à la sortie (OP1dB) d’un dispositif ou 

système. 

Le P1dB des liaisons RoF dépend des conditions de polarisation des transducteurs E/O 

comme représenté sur la Figure ‎2-41 pour un signal ayant une fréquence RF de 4 GHz. 

L’amplificateur LNA placé en sortie de la liaison à modulation directe a été supprimé afin de 

s’affranchir de son effet de saturation. Le niveau de puissance d'entrée a été limité en mesures 

pour les deux liaisons RoF à modulation directe et externe afin d’éviter les dégradations des 

composants. Le P1dB a été déterminé en simulation par l’outil "équilibrage harmonique". 

Le choix des points de polarisation a été basé sur la caractéristique statique du 

transducteur E/O, soit la réponse DC du laser DFB de la liaison RoF à modulation directe et la 

réponse DC du modulateur MEA de la liaison à modulation externe. Le IP1dB de la liaison à 

modulation directe (Figure ‎2-41(a)) augmente avec le courant de polarisation et possède une 
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valeur de -13, 12 et 21 dBm pour des courants de 30, 50 et 80 mA, respectivement. Ainsi, la 

plage dynamique est limitée à faible courant de polarisation. Pour la modulation externe, le 

IP1dB simulé (Figure ‎2-41(b)) est de 11.7, 10, 10.2 dBm pour les tensions de polarisation de -

2, -2.2 et -2.4 V, respectivement. Ces valeurs sont relativement proches et le IP1dB est meilleur 

dans la zone linéaire de la caractéristique DC.  

   
                                a)                                                                                        b)     

Figure ‎2-41 : Puissance RF en sortie de la liaison RoF en fonction de la puissance RF à l’entrée : a) modulation 

directe pour trois courants de polarisations du laser 1 et b) modulation externe avec EML 1 pour trois valeurs de 

tension de polarisation du MEA – fRF = 4 GHz. 

La Figure ‎2-42 montre les mesures et simulations des IP1dB de la liaison RoF avec l’EML 

2 en fonction de la fréquence de modulation RF pour deux valeurs de tension de polarisation 

du MEA de -1,5 et -2 V. Un meilleur IP1dB est constaté, comme prévu, pour un point de 

polarisation défini au milieu de la caractéristique DC (-1.5 V, Figure ‎2-12(b)), permettant 

d’atteindre une dynamique plus large de puissance d’entrée RF. En simulation, les IP1dB sont 

indépendants de la fréquence de modulation puisque la réponse fréquentielle du module EML 

est constante dans cet intervalle. Par contre, les valeurs mesurées des IP1dB varient d’environ 2 

dB à cause des fluctuations de gain en fonction de la fréquence (Figure ‎2-27). 

      
                             a)                                                                                         b)     

Figure ‎2-42 : Mesures et simulations du IP1dB de la liaison RoF avec l’EML 2 en fonction de la fréquence 

pour une tension de polarisation du MEA de a) -1.5 V et b) -2 V. 

Le P1dB de la liaison RoF avec le MZM n’a pas pu être estimé en mesure avec notre banc 

de mesure ce qui s’explique par sa linéarité élevée. En revanche, la valeur simulée correspond 

à environ 19.5 dBm pour un point de polarisation de 6 V, située au milieu de la réponse DC. 
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 Point d’interception d’ordre 3 et SFDR (Spurious-Free 2.3.2.

Dynamic Range)  

Lorsque deux fréquences proches f1 et f2 sont appliquées à l’entrée d’un système non-

linéaire, de nouvelles fréquences apparaissent qui sont appelées produits d’intermodulation. 

Les plus gênants sont ceux d’ordre 3 (IM3) correspondants aux fréquences 2f1-f2 et 2f2-f1 

puisqu’ils sont situés autour des deux porteuses. En particulier pour un signal complexe de 

type OFDM et large bande, ces produits d’intermodulation se retrouvent autour de son spectre 

et leur filtrage est limité. Pour les faibles puissances d'entrée, la puissance de ces raies 

d'intermodulations d'ordre 3, notée     , varie avec une pente de 3/1 en dB. La puissance du 

signal utile notée        suit une loi linéaire en fonction de la puissance d'entrée avec une 

pente de 1 comme illustré sur la Figure ‎2-43. L’IP3 est l'intersection des extrapolations 

linéaires de la puissance      et de la puissance        et peut être référencée à l'entrée (IIP3) 

ou à la sortie (OIP3). Plus le point d'interception d'ordre 3 est élevé, meilleure est la linéarité 

du système vis-à-vis du signal d'entrée et plus grande est sa dynamique.  

La valeur de l’IIP3 peut être estimée à partir de la valeur du point de compression de gain 

à 1dB référée en entrée (IP1dB) comme la valeur d’IP1dB augmentée de 10 dB. Cela a été 

constaté empiriquement et par simulation. 

Différents critères sont définis dans le but de déterminer la  dynamique du système [93], à 

savoir, la plage de puissance RF que le système peut transmettre sans dégradation. Un premier 

critère est le CDR (Compression Dynamic Range). Il est défini par la différence de puissance 

entre le point de compression de gain à 1 dB défini en sortie et le niveau de puissance de bruit 

en sortie dans une bande de 1 Hz (comme indiqué sur la Figure ‎2-43), cette plage dynamique 

est mentionnée également comme la plage dynamique maximum utilisable [94]. Le CDR est 

alors donné, en décibel, par :  

                                      (‎2-72) 

où      est la densité spectrale de puissance de bruit total en sortie de la liaison. 

Un autre critère pour analyser la dynamique des systèmes RoF est le SFDR (Spurious-

Free Dynamic Range). C’est un paramètre important qui précise la gamme des puissances 

appliquées au système sans distorsion du signal. Autrement dit, il indique le rapport signal à 

bruit lorsque le niveau de distorsion d’intermodulation d’ordre 3 est égal au niveau de bruit 

comme illustré sur la Figure ‎2-43. Il est limité par le niveau de la densité spectrale de 

puissance de bruit total dans une bande de 1 Hz en sortie et la linéarité du système. Il peut être 

référé aux puissances d’entrée ou de sortie et peut s’exprimer soit en fonction de l’IIP3 et du 

NF ou de l’OIP3 et le niveau de bruit total      dans une bande de 1 Hz selon [95], [96] :   

      
 

 
(        (    )) (‎2-73) 

      
 

 
(         ) (‎2-74) 

L’état de l’art donnant la meilleure dynamique d’ordre 1 (CDR) d’un système RoF est de 

          et avec un SFDR d’environ              [73], [91], [97].  
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Figure ‎2-43 : Définition graphique du point d’interception d’ordre 3 référencé à l’entrée (IIP3) et à la sortie 

(OIP3) et de différents paramètres liés à la dynamique de la liaison étudiée. 

La Figure ‎2-44 montre le schéma synoptique du banc de mesure du point de compression 

de gain à 1 dB et également du point d’interception d’ordre 3. Une seule porteuse est 

appliquée à l’entrée de la liaison RoF pour la mesure de l’IP1dB et deux porteuses de 

fréquences proches sont nécessaires pour l’étude de l’IP3. Pour cette dernière mesure, un 

combineur de puissance à deux entrées est nécessaire afin de composer les deux signaux RF à 

l’entrée du système RoF. Les deux porteuses possèdent des amplitudes identiques et sont 

espacées de 10 MHz. Les puissances du signal utile d’ordre 1 et celles des produits 

d’intermodulation d’ordre 3 sont mesurées sur l’analyseur de spectre électrique 

judicieusement étalonné.    

 
Figure ‎2-44 : Illustration du schéma de banc de mesure du point d’interception d’ordre 3 d’une liaison RoF. 

La Figure ‎2-45 représente les résultats de mesure et simulation de la puissance à la sortie 

de la liaison RoF à modulation directe d’une des deux porteuses et la puissance du signal du 

produit d’intermodulation d’ordre 3 en fonction de la puissance d’entrée de deux harmoniques 

espacées de 10 MHz (f1= 4.995 GHz et f2= 5.005 GHz) et ce pour un courant de polarisation 

du laser de 50 mA. Les différents paramètres obtenus sont un IIP3 d’environ 17 dBm, un 

CDR de 133 dB.Hz et un SFDR de 97         , déterminés par rapport à une densité 

spectrale de puissance de bruit en sortie de -155       .     
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Figure ‎2-45 : Mesure et simulation du point d’interception d’ordre 3 et du SFDR de la liaison RoF à modulation 

directe pour deux harmoniques autour de 5 GHz et un courant de polarisation de 50 mA. 

La Figure ‎2-46 montre le résultat de simulation du point d’interception d’ordre 3 et du 

SFDR de la liaison RoF avec les modules TOSA-ROSA pour deux harmoniques d’entrée RF 

espacées de 10 MHz ( f1 = 3.995 GHz et f2 = 4.005 GHz) et un courant de polarisation de 6.5 

mA. Un IIP3 de 3 dBm, un CDR de 122 dB.Hz et un SFDR de 85          sont obtenus, ils 

sont déterminés par rapport à une densité spectrale de puissance de bruit en sortie de -126 

dBm/Hz. La linéarité de la liaison est limitée par la compression du TIA intégré avec le 

détecteur.  

 
Figure ‎2-46 : Simulation du point d’interception d’ordre 3 et du SFDR de la liaison RoF avec les modules TOSA-

ROSA pour deux harmoniques autour de 4 GHz et un courant de polarisation de 6.5 mA. 

Les puissances de sortie aux fréquences fondamentales et d’ordre 3 de la liaison RoF à 

modulation externe avec l’EML-2 sont tracées sur la Figure ‎2-47 en fonction de la puissance 

RF d’entrée pour les tensions de polarisation du MEA de -1.5 et -2 V. Les fréquences des 

deux harmoniques sont f1 = 2.995 GHz et f2 = 3.005 GHz. Les valeurs de l’IIP3 sont de l’ordre 

de 27 et 21.5 dBm pour les tensions de -1.5 et -2 V, respectivement. La densité spectrale de 

puissance de bruit dans une bande de 1 Hz est estimée à -166 dBm/Hz pour une tension de 

polarisation de -1.5 V, ce qui permet d’obtenir un CDR de 137 dB.Hz et un SFDR de 102.5 

        . Pour une tension de polarisation de -2 V, un CDR de 137 dB.Hz et un SFDR de 

100.8          sont obtenus avec une densité spectrale de puissance de bruit moins élevée et 

estimé à -170 dBm/Hz. Ce résultat implique une meilleure dynamique avec une tension de 
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polarisation du MEA à -1.5 V qui est située dans la zone linéaire de la caractéristique DC 

conformément aux mesures et simulations d’IP1dB discutées précédemment.  

    
                               a)                                                                                         b) 

Figure ‎2-47 : Résultats de mesure et simulation du point d’interception d’ordre 3 et du SFDR de la liaison RoF à 

modulation externe avec l’EML-2 pour deux harmoniques autour d’une fréquence de 3 GHz, un courant de 

polarisation de 50 mA et deux tension de polarisation du MEA de a) -1.5 V et b) -2 V. 

La Figure ‎2-48 donne les valeurs d’IIP3 mesurées de la liaison RoF à modulation externe 

avec l’EML-1 en fonction de la fréquence pour les harmoniques fréquentielles f1, 2f1-f2 

(gauche) et f2, 2f2-f1 (droite) pour deux tensions de polarisation du MEA à -1.5 et -2V. Ces 

valeurs de l’IIP3 fluctuent en fréquence suivant la dépendance du gain de la liaison. De 

meilleures valeurs sont obtenues pour une tension de polarisation de -1.5 V par rapport aux 

valeurs obtenues pour une tension de polarisation de -2 V, ce qui démontre encore une fois la 

zone linéaire de ce modulateur autour du premier point de polarisation. 

       
                                    a)                                                                                            b) 

Figure ‎2-48 : Mesures des IIP3 de la liaison RoF à modulation externe avec l’EML-1 en fonction de la fréquence 

de l’harmonique RF à l’entrée du système RoF pour deux tensions de polarisation du MEA a) -1.5 V et b) -2 V. 

De la même façon, ces paramètres qualificatifs sont obtenus par simulation pour la liaison 

RoF à modulation externe avec le MZM et le résultat est illustré sur la Figure ‎2-49 pour deux 

harmoniques (f1= 2.995 GHz et f2= 3.005 GHz) et une tension de polarisation du MZM de 6 V 

(au milieu de sa caractéristique DC). Un IIP3 d’environ 28 dBm est estimé par simulation. Un 

CDR de 138.5 dB.Hz et un SFDR de 102.4          sont obtenus pour une densité spectrale 

de puissance de bruit de -163.5 dBm/Hz. Ces performances sont assez proches de celles 

obtenues en modulation externe avec l’EML mais en modifiant la puissance optique à l’entrée 

du MZM ces valeurs seront améliorées, c’est-à-dire, un gain plus élevé sera obtenu.  
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Figure ‎2-49 : Simulation des points de compression de gain et d’interception d’ordre 3 de la liaison RoF à 

modulation externe avec le MZM pour une tension de polarisation de 6V - harmoniques à 3 GHz25 MHz. 

 Discussion du SFDR en fonction du gain 2.3.3.

Le SFDR dépend du gain et du niveau de bruit total en sortie de la liaison RoF. Sur la 

Figure ‎2-50 sont représentés les résultats de simulation du SFDR en fonction du point de 

polarisation des trois liaisons RoF pour une fréquence de modulation de 4 GHz. Le gain et la 

densité spectrale de puissance sont rappelés pour une meilleure compréhension. Nous 

remarquons les points suivants : 

a) Pour la liaison à modulation directe, le gain diminue de 5 dB lorsque le courant de 

polarisation Ibias varie de 30 à 80 mA, variation qui est due à la fréquence 

d’oscillation de relaxation. La densité spectrale de puissance de bruit diminue aussi 

avec l’augmentation du courant proportionnellement à la diminution du RIN. Par 

conséquent, le SFDR augmente avec le courant de polarisation et donc avec la 

puissance optique.  

b) Pour la liaison RoF avec les modules TOSA-ROSA, le niveau de bruit total varie 

peu étant donné que le bruit thermique présente le bruit prédominant de la liaison. 

Le gain diminue avec le courant lié aux fréquences de relaxation. Une dynamique 

SFDR de 85          est obtenue et la linéarité de cette liaison et sa dynamique 

sont limitées par le TIA intégré avec la photodiode.    

c) Pour la liaison RoF à modulation externe avec l’EML, le gain en petit signal 

dépend de la pente de la réponse statique du MEA et possède une valeur maximale 

aux alentours de -1.75 V. La densité spectrale de puissance de bruit dépend du 

niveau de photocourant détecté en sortie. Deux SFDR maximums d’environ 102.5 

         sont obtenus à des tensions Vbias autour de -2.5 et -1.5 V, l’un 

correspondant à un bruit minimum avec un gain élevé (-2.5 V) et l’autre est obtenu 

à la tension offrant une meilleure linéarité (-1.5 V). 

d) Pour la liaison RoF à modulation externe avec le MZM, le gain dépend aussi de la 

pente de la caractéristique statique. Le maximum du SFDR de 103.7          est 

obtenu pour une tension de polarisation de 5 V. 
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                                          b) 

 
                                                                                       c) 



97 

 

 
      d) 

Figure ‎2-50 : SFDR des trois liaisons RoF à la fréquence de 4 GHz : a) modulation directe (laser 1) en fonction de 

Ibias, - b) modulation directe avec les modules TOSA-ROSA en fonction de Ibias - c) modulation externe avec 

l’EML-1 en fonction de Vbias et d) modulation externe avec le MZM en fonction de Vbias.  

 Comparaison entre l’approche de simulation électrique sur ADS 2.4.

avec la simulation basée sur des logiciels commerciaux 

Un système photonique microondes est constitué de composants optoélectroniques et 

électriques associés. Les performances d’un tel système peuvent être affectées directement par 

la réponse, les limitations de ces composants et leurs interactions. Par conséquent, la 

conception et le dimensionnement de ces systèmes nécessitent des outils de développement et 

d’analyse adaptés. C’est pourquoi, différents logiciels optiques commerciaux coexistent 

comme par exemple VPIphotonics de la société VPIsystems [98], OptiSystem de la société 

Optiwave [99], OptSim de la société RSoft [100]. Dans l’objectif de comparer notre approche 

de simulation avec d’autres méthodes utilisant différents logiciels et dans le cadre d’un projet 

bilatéral d’échange scientifique avec le département "Broadband Infocommunications and 

Electromagnetic Theory" de l’université de Technologie et Economie de Budapest (Hongrie), 

nous avons choisi d’étudier une liaison RoF à l’aide du logiciel VPIphotonics, exploité par 

cette équipe, afin d’analyser et déterminer les points forts de chaque outil par rapport à l’autre. 

Ce dernier logiciel contient des bibliothèques de modules optiques (différents types de lasers 

et de fibres optiques), des modules des composants passifs optiques, des composants 

électriques et des outils d’analyse et de mesure optique et électrique. Le signal optique est 

représenté par son champ électrique dans cet environnement. 

La Figure ‎2-51 montre un exemple de schémas de simulation d’une liaison RoF simple à 

modulation directe réalisé sur VPIphotonics permettant de simuler les caractéristiques statique 

et dynamique du laser et le gain de la liaison. Une méthode numérique d’extraction des 

paramètres physiques pour le laser DFB basée sur les équations de continuité est considéré sur 

VPIphotonics [76], cette procédure est possible avec un module d’extraction basé sur les 

différents paramètres systèmes du laser. Il y a également la possibilité d’insérer les valeurs 

des paramètres physiques et systèmes du laser directement dans un tableau de réglage de 

paramètre comme cela est illustré sur la même figure. Le modèle de photodiode disponible sur 

ce logiciel est linéaire. Un module linéaire de fibre optique monomode est utilisé également 

pour cette configuration. Des outils permettant d’obtenir les spectres électrique et optique sont 

également disponibles.  
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Figure ‎2-51 : Schémas de simulation d’une liaison RoF simple à modulation directe sur VPIphotonics. 

L’introduction dans le modèle du laser sur VPIphotonics des valeurs des différents 

paramètres du laser DFB que nous avons modélisé sur ADS et évalué par notre méthode 

d’extraction a conduit à des résultats comparables en RIN et réponses dynamique et statique 

confirmant ainsi la validité de notre approche de simulation basée sur des circuits électriques 

équivalents des composants photoniques sur ADS.  

 
Figure ‎2-52 : Résultats de simulation des caractéristiques statique et dynamique ainsi que le RIN du laser DFB 1 

sur VPIphotonics. 

Le logiciel VPIphotonics permet avec une bibliothèque riche en modules optiques 

d’étudier des liaisons RoF pour de large gamme d’applications. Cependant, un principal 

inconvénient de VPI provient du fait que les circuits électriques sont linéaires et pour un 

système RoF complet, l’impact de certains étages électriques est important sur la performance 

du système global. A titre d’exemple, un système RoF à modulations directe et externe est 

simulé sous VPIphotonics dans [101] avec des signaux complexes pour des formats de 

modulation MQAM-OFDM, la performance est analysée en termes d’EVM. Les 

caractéristiques des composants photoniques sont prises en compte mais l’absence des étages 

électriques indispensables pour tout système de transmission nécessitait le passage par ADS 

via une interface dédiée. Ainsi, afin de prendre en compte les effets non-linéaires d’un 

amplificateur placé en sortie de la photodiode, un pont entre les signaux de VPI-TC 

(VPItransmissionMaker™ / VPIcomponentMaker™) et les circuits de ADS se fait par 

l’environnement de traitement du signal de Agilent Ptolemy. 
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La Figure ‎2-53 illustre le principe de co-simulation ADS/VPI-TC où les modèles des 

composants photoniques sont conçus sur VPI tandis que les parties purement électriques sont 

conçues sur ADS. Les simulations sur ADS et sur VPI sont réalisées simultanément par un 

contrôleur sur VPI à travers un module d’interfaçage avec ADS et les différentes analyses 

sont réalisées finalement par des outils dédiés à cet effet sur VPI.  

 
Figure ‎2-53 : Schéma bloc de principe d’interfaçage de VPIphotonics avec ADS [102]. 

Le schéma de simulation d’un système RoF plus complet incluant les circuits électriques 

d’entrée et de sortie (éléments parasites, amplificateurs RF, …) est configuré comme 

l’illustration de la Figure ‎2-54. A titre d’exemple, une chaine d’amplification de signaux 

optiques OFDM a été réalisée avec cette technique de co-simulation dans [103], un système 

de transmission RoF possédant un lien Wi-Fi a été aussi réalisé par cette méthode de co-

simulation ADS-VPI dans [104].  

Pour conclure, la bibliothèque de VPI est riche en modèles de composants photoniques 

permettant d’étudier différentes architectures d’une liaison RoF ou optique mais l’étude d’un 

système entier nécessite l’interfaçage avec un logiciel électrique complémentaire. Par 

conséquent, le principal avantage de notre approche est de pouvoir concevoir un système 

complet sur ADS dans un environnement purement électrique en assurant des résultats 

équivalents avec moins de complexité.    

 
Figure ‎2-54: Schéma de simulation d’un système RoF complet à modulation directe sur VPIphotonics avec les 

modules d’interfaces avec ADS. 
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 Conclusion 2.5.

Ce chapitre a été consacré à la caractérisation des composants optoélectroniques 

(transducteurs E/O et O/E) et l’analyse analogique des performances des liaisons RoF IM-DD. 

Les différents composants et systèmes RoF sont validés en comparant les résultats de 

simulation statiques et dynamiques aux mesures correspondantes. 

Dans un premier temps, l’extraction des paramètres physiques des deux lasers DFB de 

3Sphotonics a été réalisée. Ce processus est basé sur des paramètres systèmes obtenus par des 

mesures de la caractéristique DC, du spectre et du RIN du laser. Certains paramètres 

d’ajustement sont optimisés afin d’obtenir les valeurs optimales des paramètres physiques du 

laser testé. Afin d’évaluer le RIN, deux techniques de mesure ont été appliquées : la technique 

de mesure avec calibration et la technique d’extraction directe. Les deux méthodes ont abouti 

aux mêmes résultats ce qui confirme leur précision. La simulation du RIN sous ADS donne 

des résultats convergeant avec les mesures. Ensuite, les paramètres des modèles équivalents 

des modulateurs MEA et MZM sont déterminés à partir de leurs réponses DC mesurées. Deux 

photodiodes rapides ont été caractérisées et modélisées. L’effet de la dispersion chromatique 

de la fibre optique a été considéré et évalué par simulation. Enfin, les modèles équivalents des 

différents composant peuvent être cascadés afin de former la liaison RoF IM-DD. La liaison 

RoF avec des modules TOSA-ROSA est également performée, le laser VCSEL est développé 

en se basant sur le principe d’un mode effectif. 

Dans un deuxième temps, des liaisons RoF à modulation directe et externe ont été 

étudiées en régime petit signal. Le gain intrinsèque de la liaison RoF est un paramètre 

essentiel pour l’estimation du bilan de la liaison et le choix des amplificateurs associés. Ce 

gain a été étudié par un circuit équivalent petit signal et mesuré par le paramètre S21. Lorsque 

le niveau du SNR est relativement faible, l’impact des différentes sources de bruit devient 

non-négligeable et affecte considérablement la qualité de transmission. La contribution de 

chacune des sources de bruit dans le bruit total a été calculée et simulée. Le facteur de bruit a 

été ensuite déterminé. 

Le dernier point concerne l’étude en régime grand signal lors de l’introduction des 

signaux RF à forte amplitude. La distorsion liée aux non-linéarités, principalement 

provoquées par les transducteurs E/O, a été analysée par le point de compression de gain à 1 

dB et le point d’intermodulation d’ordre 3. La plage dynamique des liaisons RoF a été 

déterminée par le paramètre SFDR (Spurious-Free Dynamic Range). 

Les principaux résultats de caractérisation de performances des trois liaisons RoF IM-DD 

en termes de bruit et non-linéarité sont résumés dans le Tableau récapitulatif suivant : 

Tableau ‎2-3 : Résultats de caractérisation des principaux paramètres de performances des liaisons RoF à une 

fréquence de modulation de 4 GHz. 

 
Liaison RoF 

Laser DFB 

Liaison RoF 

TOSA-ROSA 
Liaison RoF 

EML2 

Liaison RoF 

MZM 

       
 (dB)      3              

      (dB)     48           

      (dBm) 12  -11 12.5  19.5 

        (dBm) 22 3 23 29 

SFDR (        ) 97 85 100.8 103.7 
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Ce tableau résume les valeurs des principaux paramètres de performance :  

e) La liaison à modulation directe est polarisée à un courant de 50 mA se trouvant au 

milieu de la réponse DC du laser. Cette liaison montre une bonne performance en 

termes de gain intrinsèque et de bruit. Toutefois, elle est limitée pour les fortes 

puissances d’entrée RF par la non-linéarité provenant de l’écrêtage du signal près 

du seuil ou de la compression du gain du laser. 

f) La liaison à modulation directe avec les modules TOSA-ROSA est polarisé à un 

courant de polarisation de 6.5 mA se trouvant au milieu de la réponse DC du 

VCSEL. Cette liaison présente un gain plus élevé par rapport aux autres liaisons 

puisqu’un amplificateur transimpédance est intégré avec la photodiode. Cette 

liaison se distingue par son intégrabilité et son bas coût, cependant, elle est limité 

par le bruit thermique du détecteur et la compression du TIA et donc une faible 

dynamique en termes de puissance d’entrée RF.   

g) La liaison avec l’EML est polarisée à une tension de polarisation de -2 V et un 

courant de polarisation du laser DFB à 50 mA. Cette liaison donne des résultats 

comparables à celle de la liaison à modulation directe en termes de non-linéarités. 

La performance en régime petit signal peut être améliorée par l’introduction d’une 

puissance optique plus élevée à l’entrée du MEA, ce qui correspondra à une 

efficacité supérieure du MEA et un facteur de bruit meilleur de la liaison.   

h) La liaison avec le MZM est polarisée à une tension de 5 V pour une puissance 

optique à son entrée de 5 mW. Le MZM  représente le transducteur E/O le plus 

linéaire parmi ces trois liaisons RoF. Afin d’améliorer le gain de cette liaison et la 

performance en bruit, il a été montré par simulation, que l’augmentation du 

courant de polarisation de la source laser (donc la puissance optique continue) peut 

être la solution. En effet, le RIN reste prédominant mais la densité spectrale du 

RIN diminue considérablement. En parallèle, l’efficacité du MZM augmente et 

alors la performance de la liaison MZM en régime petit signal peut être 

significativement améliorée.     

Une étude de comparaison supplémentaire a été menée dans le cadre de cette thèse. Cette 

étude avait pour objectif de comparer notre approche de modélisation électrique sous ADS 

avec une méthode de simulation réalisable par un des logiciels commerciaux tel que 

VPIphotonic dédié aux simulations des systèmes télécoms optiques. Des éléments électriques 

non-linéaires indispensables pour l’établissement d’un système RoF complet sont absents sur 

la plateforme du VPIphotonic mais ceci est résolu par l’interfaçage avec le logiciel ADS 

intégrant des composants purement électriques. Par conséquent, la modélisation électrique des 

composants optoélectroniques sous ADS, permet une réalisation plus simple et aussi fiable 

des systèmes RoF. 

Dans le chapitre suivant, la transmission des signaux complexes, sur ces trois liaisons 

RoF, sera étudiée et analysée par moyen de co-simulation analogique/numérique sous ADS. 
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Après avoir analysé les liaisons RoF en régime petit signal et grand signal, nous traiterons 

dans ce chapitre la transmission de données numériques en modulation complexe à travers 

différentes liaisons RoF. Nous nous intéresserons à la transmission de signaux large bande 

pour les applications à très haut débit en bande millimétriques comme les réseaux locaux sans 

fil. 

Les signaux complexes exploités dans cette étude sont de format OFDM. Un tel signal est 

une technique de modulation multi-porteuse très efficace pour les systèmes de communication 

sans fil par sa gestion des interférences inter-symboles et celle liées aux multi-trajets. Ce 

signal multi-porteuse est traité comme un signal analogique qui sera transposé sur l’enveloppe 

de l’intensité optique transmise dans la fibre optique. La performance et la qualité de 

transmission de ce signal sont évaluées par l’EVM en s’appuyant sur les analyses analogiques 

présentées au chapitre précédent. Cette analyse s’effectue sur deux points essentiels : les 

distorsions dues aux bruits et celles provenant de la non-linéarité du système.   

En premier lieu, nous commencerons par une présentation théorique des critères de 

performance numériques en précisant leurs avantages et limites et puis nous décrirons le choix 

apporté sur l’EVM. Ensuite, l’étude de performance sera abordée par la transmission en bande 

centimétrique conformément à la norme ISO/IEC 26907 (ECMA-368) [11], puis, cette étude 

sera poursuivie par l’analyse de transmission de signaux OFDM en bande millimétrique selon 

la norme IEEE 802.15.3c [105]. Grâce aux modèles électriques des composants 

optoélectroniques développés, nous avons la possibilité d’étudier plus précisément l’influence 

et l’intérêt des différents facteurs sur la performance et la dynamique de la liaison RoF ce qui 

n’est pas trivial de faire en mesure. A la fin du chapitre, nous introduirons le canal de 

propagation sans fil à 60 GHz afin d’étudier la liaison de transmission complète jusqu’à 

l’utilisateur.  

 Critères de performance  3.1.

L’amplitude du vecteur d’erreur (EVM), le taux d'erreur binaire (TEB ou BER pour Bit 

Error Rate) et le rapport signal à bruit (SNR) sont trois facteurs de qualité essentiels pour 

quantifier les performances d'un système de transmission [106].  

Le BER décrit une probabilité d’erreur qui est définie comme le nombre de bits erronés 

reçus sur le nombre total de bits transmis. Le BER est un critère de qualité précis et offre un 

moyen simple pour comparer les systèmes de communication entre eux. Le BER donne 

l’information si un système donné a atteint ou non une limite de performance spécifiée propre 

à chaque standard, si cette limite n’est pas atteinte, le BER ne nous permet pas de comprendre 

la nature des distorsions sur le signal reçu. Alors ce facteur de qualité n’est pas suffisant pour 

l’analyse de performance, en plus, il n'est pas toujours commode à mesurer car il nécessite de 

connaître simultanément les bits reçus et émis. 

  Chapitre 3
 

 

Transmission de signaux complexes sur les liaisons RoF 
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Le SNR définit la qualité du signal par rapport au bruit dans un récepteur. Comme ce 

paramètre peut être simplement mesuré avec un analyseur de spectre électrique (ASE), le 

SNR est un paramètre couramment utilisé pour ajuster une configuration et optimiser ses 

performances. Cependant, ce facteur ne donne pas une précision exacte lorsque le spectre 

fréquentiel du signal RF est large bande. 

L’EVM est un discriminateur de qualité pour les signaux numériques modulés M-aire. Ce 

format de modulation avancé tel que M-QAM code les données numériques en les présentant 

sous forme de constellation suivant le code Gray. Ces points de constellation ou symboles 

sont décrits dans un plan complexe comme ceux représentés sur la Figure ‎3-1 pour un format 

de modulation 16 QAM. Ces symboles modulent ensuite l’amplitude d’une porteuse [107]. 

Au niveau du récepteur et avec la présence du bruit d’amplitude et de phase, les points de la 

constellation initiale sont modifiés. L’EVM est ainsi défini pour mesurer la distance 

euclidienne entre les symboles reçus et les symboles idéaux les plus proches de la 

constellation. Une des meilleures façons de caractériser un signal OFDM consiste à étudier la 

constellation et mesurer les valeurs d’EVM. Ce facteur de qualité permet d’avoir des 

informations sur l’origine des erreurs et un temps de mesure réduit vue que nous n’avons pas 

besoin de comparer avec les symboles émis. Ce facteur peut être défini par : 

 

 

       √
    

    
 (‎3-1) 

où      est l’amplitude du vecteur d’erreur et      est l’amplitude du vecteur du symbole 

idéale (Figure ‎3-1).  

Afin de simplifier le calcul de l’EVM et de permettre une comparaison directe entre les 

différents schémas de modulation (QPSK, 16 QAM, 64 QAM…) [108], ces derniers sont 

normalisés par rapport au vecteur du point de constellation idéal le plus long [107] ou par 

rapport à la valeur moyenne de tous les symboles de la constellation [106], [108]. Pour une 

constellation normalisée, l’amplitude du vecteur d’erreur de chaque symbole est égale à 

l’EVM du symbole. La Figure ‎3-1 montre une constellation 16 QAM et une représentation de 

la mesure de l’EVM sur un symbole reçu.     

 
Figure ‎3-1: Diagramme de constellation d’un format de modulation 16 QAM et démonstration de l’EVM. 

Pour un signal multi-porteuses, l’EVM est mesuré à partir des différentes sous-porteuses 

conformément à [109] par l’équation suivante :  
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où : 

-    est le nombre de trames capturées. 

-    est le nombre de symboles OFDM par trame. 

-      est le nombre de sous-porteuses de données par symbole OFDM. 

-      est la puissance moyenne de la constellation.  

- (    
      

 ) sont les cordonnées complexes du symbole mesuré   sur la sous-porteuse   

de la trame  . 

- (         ) sont les cordonnées complexes du point de la constellation la plus proche 

du symbole mesuré   sur la sous-porteuse   de la trame  . 

 

Le calcul de l’EVM en comparant les symboles reçus avec les symboles les plus proches 

d’une constellation idéale peut induire à des valeurs d’EVM plus faibles que celles attendues 

comme l’illustration de la Figure ‎3-2. L'EVM mesuré pour un symbole reçu pourrait être plus 

près d’un point idéal de la constellation que sa position d’origine. Par conséquent, l’erreur 

entre l’EVM réel et l’EVM estimé (mesuré) augmente avec la valeur réelle de l’EVM mais 

aussi avec la dimension du diagramme de constellation comme est décrit sur la Figure ‎3-3. 

L’EVM mesuré s’éloigne de l’EVM réel à partir de 12, 23 et 43 % pour une modulation 64, 

16 et 4-QAM, respectivement. Par conséquent, nous nous limiterons pour le calcul du BER à 

une valeur d’EVM de 12 % pour une modulation de 64-QAM afin d’avoir une bonne 

estimation. 

 
Figure ‎3-2 : Démonstration de l’erreur possible pour l’estimation d’EVM [110]. 
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Figure ‎3-3 : EVM mesuré par rapport à l’EVM réel [110]. 

Le calcul du BER est assez complexe, car il est nécessaire de synchroniser la séquence 

binaire initialement envoyée avec le signal reçu. Pour calculer avec précision un BER de 

    , au moins 1 milliard de bits doivent être comparés un par un. Par conséquent, il est 

préférable d'estimer le BER à partir de l’EVM au lieu de le mesurer [6]. 

Le BER est lié à l’EVM et peut être simplement calculé pour une constellation 

rectangulaire avec une représentation binaire en code de Gray. La probabilité d’erreur sur les 

bits   , c'est à dire le BER, est égale à [106]: 

 

 

       
 (     )
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]  (‎3-3) 

où M représente le nombre d'états (nombre de points) de la constellation et L est le 

nombre de niveaux dans chaque dimension du diagramme de constellation (par exemple : 

       et L = 2  pour BPSK,        et L = 2 pour QPSK,        et L = 4 pour 16 

QAM). 

La fonction  ( ) est la fonction d'erreur de Gauss complémentaire définie comme étant 

la probabilité qu'une variable aléatoire distribuée soit comprise dans l’intervalle       : 
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La fonction d'erreur de Gauss complémentaire dans (‎3-3) est remplacée par la fonction 

d'erreur      et qui devient : 
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] (‎3-5) 

Cependant, cette formule liant le BER et l’EVM a été vérifiée seulement pour l’hypothèse 

d’un canal de bruit gaussien et doit être utilisée avec précaution dès lors que l’augmentation 

de l’EVM est liée à des effets non-linéaires.     
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L’EVM peut être également calculé à partir des valeurs du SNR et vice-versa, sous 

l'hypothèse d’un canal de transmission Gaussien et si le bruit représente la seule ou la 

dominante force de distorsion. Cette dépendance s’écrit :  

 

 

       
 

√      

 (‎3-6) 

La Figure ‎3-4 représente la relation théorique entre le BER et l’EVM où le BER est 

calculé selon l’équation (‎3-5) en fonction des valeurs d’EVM exprimé en % : 

 
Figure ‎3-4 : BER en fonction de l’EVM pour différents formats de modulation [106]. 

  Etude en bande centimétrique  3.2.

L’étude de la transmission des signaux OFDM a été menée dans un premier temps en 

bande centimétrique et en collaboration avec le laboratoire L2E où les mesures ont été 

effectuées. Deux liaisons RoF à modulations directe et externe ont été envisagées : le laser-1 

de 3SPhotonic pour la modulation directe et l’EML-1 de III-V Lab pour la modulation 

externe.    

 Liaison Back-to-Back pour un fonctionnement optimal 3.2.1.

Le signal complexe MB-OFDM a été généré par le logiciel ADS suivant la spécification 

du standard ECMA-368, qui occupe la plage fréquentielle de 3.1 à 10.6 GHz 

(paragraphe ‎1.2.1). Des outils dédiés à ce standard sont disponibles dans la bibliothèque du 

logiciel ADS. Dans notre étude, le premier groupe de la bande ULB occupant la plage 

fréquentielle entre 3.1 et 4.6 GHz a été sélectionnée afin de ne pas dépasser la fréquence 

maximale du générateur arbitraire et donc de s’affranchir de l’utilisation de mélangeurs dans 

le banc. Cette première bande ULB est divisée en trois sous bandes ayant chacune une bande 

de 528 MHz et composée de 128 sous-porteuses orthogonales qui sont espacées de 4,125 

MHz. Le code temps-fréquence a été fixé à TFC1 pour assurer la fonction de saut de 

fréquence afin de réaliser la transmission multi bandes entre les trois sous bandes. La 

fréquence centrale est alors de 3,96 GHz. Trois débits de données correspondant à deux 

formats de modulation QPSK et 16 QAM ont été envisagés: 53.3, 200 et 480 Mb/s. 

Pour caractériser la transmission du signal OFDM sur le diagramme de constellation et 

analyser les valeurs d’EVM obtenues, le banc de mesure représenté sur la Figure ‎3-5 a été 

utilisé dans un premier temps sans liaison RoF. Cette étape permet d'évaluer l'influence de la 

configuration en connexion directe, la liaison est nommée "liaison back-to-back ou liaison 
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B2B". Le signal OFDM généré sur ADS est chargé dans un générateur de signaux arbitraires 

(AWG, Arbitrary Wave Generator) de "Tektronix" ayant une vitesse d’échantillonnage de 12 

GSa/s. L'AWG est relié à des atténuateurs variables et un amplificateur large bande à faible 

bruit de chez "Transcom" pour contrôler l'amplitude du signal OFDM en entrée de la liaison 

RoF. Un oscilloscope numérique (DSO : Digital Storage Oscilloscope) ayant une bande 

passante de 12 GHz, une vitesse d’échantillonnage de 40 GSa/s et est doté d’une solution 

d'analyse vectoriel (VSA : Vector Signal Analysis) de "Agilent Technologies" ce qui permet 

de mesurer l’EVM.  

Le choix d’utiliser des atténuateurs avec un amplificateur a été pris pour avoir un EVM 

(ou un SNR) constant dans une gamme de puissance RF. Les autres solutions possibles ne 

permettaient pas d’obtenir un plancher d’EVM constant : 

 Variation du gain de l’AWG (via son amplificateur interne) en modifiant ainsi 

quelques paramètres.  

 L’utilisation de plusieurs fichiers du signal OFDM ayant des amplitudes différentes, 

générés sur ADS et échantillonnés correctement en fonction des paramètres de 

l’AWG. 

 
Figure ‎3-5 : Schéma du banc de mesure utilisé pour caractériser la liaison directe (back to back) en EVM. 

La Figure ‎3-6 montre le spectre électrique mesuré et simulé du signal OFDM transmis en 

liaison back-to-back avec un débit de 480 Mb/s et un format de modulation 16 QAM. Le 

signal OFDM est composé de trois sous-bandes du groupe 1 centrées chacune à des 

fréquences de 3.432, 3.96 et 4.488 GHz et qui sont transmises successivement afin de 

minimiser l’interférence entre symbole. Une atténuation de 22dB avant l’amplificateur est 

nécessaire afin d’éviter les non-linéarités de l’amplificateur et ainsi obtenir un spectre en 

liaison directe avec un SNR optimal. La puissance moyenne totale en sortie de l’AWG sur les 

trois sous-bandes est estimée à -12.7 dBm. Cette puissance moyenne totale se calcule par :  

       (
   

   
)       ( ) (‎3-7) 

où    (
   

   
) représente la densité spectrale de puissance dans une bande de 1 MHz 

paramétrée sur l’oscilloscope. 

Les résultats de simulation, en introduisant les dispositifs et conditions expérimentaux, 

sont reproductibles avec les spectres mesurés. Dans ce cas, les pertes intrinsèques liées au 

banc sont considérées. 
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                                                 a)                                                                                     b)     

Figure ‎3-6 : Spectre du signal OFDM du groupe 1 en liaison directe : a) mesure et b) simulation. 

Après démodulation du signal MB-OFDM au niveau du DSO, le diagramme de 

constellation est obtenu (Figure ‎3-7) avec une valeur d’EVM mesurée de 2.85% et simulée de 

2.6% (pour trois trames) pour une puissance moyenne de -2.7 dBm. Cette valeur d’EVM 

correspond donc à la valeur minimale qui peut être obtenue par le banc. Cette valeur est 

relativement élevée pour une liaison directe sachant que la valeur obtenue initialement par 

simulation était quasi-nulle. Pour se superposer avec les mesures, une source de bruit blanc a 

été ajoutée au niveau du générateur des signaux OFDM. Cette source de bruit a permis ainsi 

de modéliser le bruit apporté par l’AWG.  

Ces valeurs d’EVM mesurées et simulées sont les valeurs moyennes obtenues pour les 

trois sous-bandes fréquentielles de la première bande ULB. Il est bien sûr tout à fait possible 

d’obtenir l’EVM de chaque sous-bande seule mais l’écart n’était pas conséquent. 

                    
   a)                                                                                        b)     

Figure ‎3-7 : Diagramme de constellation du signal OFDM reçu en liaison back-to-back : a) mesure et b) 

simulation. 

 Liaison back-to-back et l’effet de la puissance du signal OFDM 3.2.2.

 Une fois les paramètres optimaux fixés pour la liaison B2B, la puissance du signal 

OFDM a été variée afin d’étudier la dynamique de la liaison. Cette variation a été réalisée par 

l’intermédiaire de deux atténuateurs. Sur la Figure ‎3-8 sont représentés les résultats de mesure 

et simulation de l'EVM en fonction de la puissance du signal OFDM en sortie de 

l’amplificateur (PMB-OFDM sur la Figure ‎3-5). Ces mesures et simulations ont été effectuées 

pour les trois débits de transmission. L’EVM varie en fonction de la puissance moyenne du 

signal OFDM en sortie de la liaison mais il est indépendant du format de modulation [111]. Il 

est inférieur à 5% dans l’intervalle de puissance allant de -21 à 10 dBm (dynamique de 31 dB) 

et augmente considérablement au-delà de la puissance de 10 dBm à cause de la compression 

du gain de l'amplificateur. Ces mesures ont permis ainsi d’identifier le point de compression 

de l’amplificateur pour les simulations et sont considérées comme des références pour les 

EVMs à mesurer avec les liaisons RoF.  
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               (a)                                                (b)                                                        (c)     

Figure ‎3-8 : EVM mesuré et simulé de la liaison directe en fonction de la puissance du signal en sortie de 

l’amplificateur (a) 53.3 Mb/s, (b) 200 Mb/s and (c) 480 Mb/s. 

L’amplificateur utilisé dans cette liaison possède un point de compression à 1dB en sortie 

de 17 dBm. Par contre, les valeurs d’EVM commencent à croitre pour des puissances d’entrée 

nettement inférieures à la puissance de compression. Cette différence s’explique par le rapport 

entre les puissances crête et moyenne (PAPR) des signaux OFDM. Le point de compression 

de 17 dBm de l’amplificateur a été caractérisé avec un signal sinusoïdal ayant un PAPR de 3 

dB alors que ce rapport est plus élevé pour un signal multi-porteuses.   

Pour les signaux OFDM, la puissance moyenne et le PAPR peuvent être déterminés à 

partir de la trame temporelle avec les équations (‎3-8) et (‎3-9) [112]. Le PAPR est indépendant 

du format de modulation et il varie avec le nombre de sous-porteuses du symbole OFDM. 

Pour avoir la bonne valeur du PAPR, le rapport de puissance doit être calculé à partir des 

symboles en utilisant la fonction de distribution cumulative. 
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Pour le standard ECMA-368 en bande ULB centimétrique, le PAPR estimé à partir des 

trames OFDM est d’environ 10 dB. 

La Figure ‎3-9 montre le gain de l’amplificateur extrait à partir des mesures effectuées en 

liaison back-to-back avec un signal OFDM, la courbe de gain mesurée avec un signal 

sinusoïdal est superposée sur la même figure afin de comparer les deux réponses. La 

compression de l’amplificateur avec un signal sinusoïdal et un signal OFDM est donc 

différente. La compression de l’amplificateur est obtenue au point de compression en sortie 

(OP1dB) d’environ 8.5 dBm (IP1dB de -24,5 dBm pour un gain compressé de 33dB) ce qui 

signifie qu’il y a un recul de puissance de "back-off" de l’ordre de 8.6 dB. Par conséquent, 

cette différence de 8.6 dB apparait sur les courbes d’EVM par rapport à la valeur de 

compression de gain de l’amplificateur (Figure ‎3-8). 
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Figure ‎3-9 : Caractéristique de compression de gain de l’amplificateur avec un signal OFDM et un signal 

sinusoïdal. 

 Banc de mesure et configuration de simulation   3.2.3.

Après la caractérisation de la liaison B2B, les liaisons RoF à modulation directe ou à 

modulation externe ont été introduites après l’amplificateur comme représenté sur le schéma 

de la Figure ‎3-10. Un amplificateur faible bruit et large bande a été placé après la photodiode 

pour pouvoir détecter les signaux faibles par le DSO. Les principaux paramètres utilisés pour 

analyser les liaisons sont le courant de polarisation du laser, la tension de polarisation du 

MEA et la puissance du signal OFDM repérée en sortie de l’amplificateur RF et attaquant 

l’entrée de la liaison RoF. La puissance indiquée en sortie de la liaison RoF est celle 

considérée en sortie du LNA. Les distorsions des liaisons RoF sont analysées par l'évaluation 

d’EVM directement à l'oscilloscope numérique grâce à la solution VSA.  

 
Figure ‎3-10 : Schéma du banc de mesure pour la transmission du signal MB-OFDM par les liaisons RoF. 
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L'EVM est également évalué par co-simulation en utilisant les différents outils et modèles 

développés sous ADS. La configuration de la simulation correspondante au banc de mesures 

est montrée sur la Figure ‎3-11 où un simulateur d’enveloppe qui se trouve dans la liaison RoF 

et un contrôleur numérique DF (Data Flow controller) sont utilisés pour réaliser la co-

simulation du système. 

Grâce aux modèles électriques équivalents des composants optoélectroniques (présentés 

en chapitre 1), leur impact sur les liaisons RoF en termes de bruit et non-linéarité peuvent être 

considérés d’une manière isolé. Le choix de modéliser le laser à semi-conducteur par un 

modèle en enveloppe répond parfaitement à cette problématique. L’enveloppe de la porteuse 

optique est directement proportionnelle au signal OFDM. Par contre, cette enveloppe est 

noyée dans le bruit pour les faibles niveaux et devient dégradée avec l’impact des non-

linéarités qui dominent lorsque les signaux sont de forte amplitude. Dans un premier temps, 

l’étude est effectuée pour la liaison RoF à modulation d’intensité directe en se focalisant sur 

l’influence des différentes sources de bruit sur la qualité de réception, ensuite, la même 

approche est considérée pour une liaison RoF à modulation d’intensité externe avant de passer 

à l’étude en bande millimétrique destinée à des applications dans la bande de 60 GHz.          

 
Figure ‎3-11 : Configuration de la simulation pour la transmission MB-OFDM à travers des liaisons RoF. 

 Mesures et simulations de la qualité de la liaison RoF en 3.2.4.

modulation directe 

La Figure ‎3-12 représente la variation de l'EVM en fonction de la puissance moyenne du 

signal OFDM injecté en entrée de la liaison RoF pour un débit de transmission de 480 Mb/s 

correspondant à un format de modulation 16 QAM et trois courants de polarisation du laser de 

30, 50 et 80 mA. Les mesures appuyées par des simulations montrent une forte dépendance de 

l'EVM au courant de polarisation du laser. La courbe de l’EVM de la liaison B2B est 

superposée pour référence.  
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Pour un courant de polarisation de 30 mA, un minimum d’EVM de 17 % est obtenu à une 

puissance d'entrée de -13 dBm en mesure et en simulation. L’EVM augmente rapidement 

avec l’augmentation de la puissance d'entrée à cause des non-linéarités du laser polarisé 

proche du seuil. Le signal optique est donc fortement écrêté. Cette valeur du courant a peu 

d’intérêt d’utilisation mais néanmoins cela a permis de valider le modèle développé.   

Pour un courant de polarisation de 50 mA, des valeurs d’EVM de 3% sont obtenues pour 

une dynamique des puissances d'entrée d’environ 10 dB (entre -10 et 0 dBm). Pour des 

puissances supérieures à 0 dBm, l'EVM commence à augmenter plus vite que les EVM 

obtenus en liaison B2B et la qualité du signal reçu commence à se dégrader rapidement. Ceci 

s’explique par une réponse dynamique plus étroite de la liaison RoF dont le point de 

compression P1dB en entrée est de l’ordre de 12 dBm (Figure ‎2-41(a)). Autrement dit, 

l’écrêtage du signal RF au niveau du courant de seuil est atteint plus vite que la compression 

de l’amplificateur en entrée de la liaison. Avec un signal OFDM ayant un "back-off" 

d’environ 10 dB, le phénomène de compression du laser est plus impactant.  

Pour un courant de polarisation de 80 mA, nous obtenons une dynamique plus large de la 

puissance RF en entrée de la liaison RoF et la qualité du signal reçu est meilleure pour des 

puissances d’entrée plus élevées puisque nous avons un point de compression P1dB en entrée 

de la liaison RoF plus élevé que celui d’un courant de polarisation de 50 mA (décalage plus 

important par rapport au courant de seuil). L’augmentation de l’EVM pour les fortes 

puissances d’entrée en comparaison avec la liaison B2B est liée aussi à la compression de la 

diode laser. 

Pour les faibles niveaux de puissance d’entrée, nous constatons une croissance des valeurs 

d’EVM en dessous de -13 dBm pour les trois courants de polarisation. Cette augmentation est 

liée aux différents bruits de la liaison RoF qui affectent le SNR et ainsi dégradent la qualité de 

la transmission. Cependant, cette influence est plus importante pour un courant de polarisation 

de 30 mA puisque le RIN correspondant est plus élevé et la puissance de bruit totale en 

réception est donc plus élevée pour de faibles courants de polarisation (Figure ‎2-31), de même 

la puissance optique délivrée est plus faible.  

Pour le format de modulation 16 QAM, un EVM de 11% correspond à un BER de l’ordre 

de     . L’utilisation d’un code correcteur d’erreur permet de diminuer cette valeur à      

rendant la transmission sans erreur. La plage de variation de la puissance d’entrée permettant 

une telle transmission est délimitée sur les courbes de mesure d’EVM et cela donne une plage 

dynamique d’environ 24 dB pour un courant de polarisation de 50 mA et supérieur à 32 dB 

pour un courant de polarisation de 80 mA. 
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Figure ‎3-12: Mesures et simulation d’EVM de la liaison RoF en modulation directe pour un débit de 480 Mb/s et 

trois courants de polarisation du laser de 30, 50 et 80 mA. 

Le débit binaire a une faible influence sur les valeurs d’EVM comme illustré sur la 

Figure ‎3-13. Cependant, de meilleurs EVMs sont obtenus pour des niveaux élevés de 

puissance d'entrée avec le débit le plus élevé. 

                                       
Figure ‎3-13 : Mesure d’EVM de la liaison RoF en modulation directe pour un courant de polarisation du laser de 

80 mA et débits de : 53.3, 200 Mb/s (QPSK) et 480 Mb/s (16 QAM). 

La Figure ‎3-14 montre le diagramme de constellation obtenu pour un courant de 

polarisation de 30 mA, un format de modulation 16 QAM avec un débit de transmission de 

données de 480 Mb/s et une puissance d’entrée RF de -8.5 dBm pour laquelle l’influence du 

bruit est négligeable. Nous remarquons que la constellation du signal reçu est 

considérablement détériorée. Des EVM de 20.5% et 19% sont obtenus en mesure et 

simulation, respectivement. Ces valeurs démontrent les effets des non-linéarités élevés 

provoqués aux faibles courants de polarisation par le phénomène d’écrêtage du signal au 

courant de seuil (clipping). Le spectre en réception est également illustré sur cette figure 

montrant les trois sous-bandes de fréquence de la première bande. A une fréquence de 4 GHz, 

on se trouve dans la zone de la fréquence d’oscillation du laser et l’allure du spectre OFDM 

reçu suit la décroissance du gain de la liaison (Figure ‎2-27(a)) d’environ 10 dB entre la 

fréquence minimale et la fréquence maximale.     
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a) 

  
b) 

Figure ‎3-14: Constellation et spectre du signal MB-OFDM photodétecté pour un courant de polarisation du laser 

de 30 mA, une puissance moyenne d’entrée de -8.5 dBm et un débit de transmission de 480 Mb/s : a) mesure 

(EVM =20.5 %) et b) simulation (EVM=19 %). 

Les résultats de mesure et simulation de la constellation et le spectre du signal reçu sont 

illustrés également sur la Figure ‎3-15 pour les mêmes conditions mais avec un courant de 

polarisation du laser de 80 mA. Nous constatons une meilleure qualité en réception grâce à 

une polarisation optimale du laser pour laquelle le point de compression de la liaison est plus 

élevé. Les EVM mesurés et simulés sont respectivement de 3.55 et 3.93%. Ici on voit une 

légère augmentation de la puissance sur le spectre OFDM, qui suit la courbe du gain de la 

liaison (Figure ‎2-27(a)).   

Des résultats similaires sont obtenus pour des débits de 53.3 et 200 Mb/s avec un format 

de modulation QPSK.  

   
a) 

  
b)  

Figure ‎3-15 : Constellation et spectre du signal MB-OFDM reçu pour un courant de polarisation du laser de 80 

mA, une puissance moyenne d’entrée de -8.5 dBm et un débit de transmission de 480 Mb/s en : a) mesure 

(EVM=3.55 %) et b) simulation (EVM=3.93%). 
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3.2.4.1. Influence du bruit pour les faibles puissances d’entrée 

Une étude analytique plus détaillée de l’EVM est nécessaire afin de comprendre au mieux 

l’évolution de ce paramètre en fonction de la variation de la puissance du signal OFDM à 

l’entrée de la liaison RoF. Pour de faibles puissances du signal, l’influence du bruit domine et 

l’EVM peut être exprimé à partir de l’équation (‎3-6) en fonction du signal d’entrée :         
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Après simplification, l’EVM s’écrit :   
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(‎3-11) 

Au regard de cette expression, lorsque la fréquence de modulation et le courant de 

polarisation du laser sont fixes alors le gain de la liaison et les puissances de RIN et de bruit 

de grenaille sont aussi fixes. Dans ce cas, l’EVM est inversement proportionnel au niveau du 

signal d’entrée     ce qui est clairement observé sur les courbes d’EVM représentées sur la 

Figure ‎3-12 pour chacun des courants de polarisation aux faibles puissances d’entrée où 

l’EVM augmente rapidement avec la diminution de la puissance à l’entrée de la liaison RoF.    

La relation entre le facteur de bruit de la liaison RoF et l’EVM représente un élément 

important à analyser. Étant donné que le facteur de bruit ne dépend pas du niveau du signal 

d’entrée, nous nous intéressons à la relation entre les rapports d’EVM et le facteur de bruit 

entre deux courants de polarisation différents à une fréquence de modulation. En considérant 

les deux courants de polarisation du laser 30 et 80 mA, correspondant aux rapports signal à 

bruit         et         respectivement, l’EVM pour ces deux courants de polarisation aux 

faibles puissances d’entrée est donné par (‎3-6). Le rapport entre ces deux valeurs 

d’EVM élevé au carré est égal à : 
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obtenu pour              . En l’exprimant en décibel :  
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Le rapport des facteurs de bruit pour ces deux courants de polarisation du laser peut être 

donné aussi par : 
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Le rapport signal à bruit à l’entrée de la liaison RoF correspond au rapport signal à bruit 

en sortie de la liaison B2B, d’où :  
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La formulation en décibel donne :  
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En comparant les deux équations (‎3-13) et (‎3-17) ci-dessus, les deux rapports aboutissent 

à la même expression. Ce qui indique que l’analyse du facteur de bruit de la liaison RoF 

donne une image directe de l’analyse des performances menées en termes d’EVM pour les 

différentes conditions de polarisation et pour de faibles puissances d’entrée.    

Le tableau ci-dessous résume les valeurs calculées des rapports du facteur de bruit et de 

l’EVM pour trois courants de polarisation du laser à 30, 50 et 80 mA. Nous constatons des 

valeurs approximativement proches entre ces deux rapports ce qui met en évidence la relation 

entre EVM et NF et permet d’avoir à partir des valeurs de NF une estimation correcte de la 

différence de qualité de réception entre deux conditions de polarisation. Pour rappel le facteur 

de bruit peut être obtenu tout simplement par simulation avec l’outil "S-paramètres". 

Tableau ‎3-1 : Rapports entre NF, EVM pour trois courants de polarisation du laser DFB à 30, 50 et 80 mA et un 

débit de transmission de 480 Mb/s. 

 
          

          

          

          

          

          

        
         

 (dB) 9.02     6.93      2.09 

         
          

(dB) 9.2      7.5       1.5 

Grâce aux modèles électriques développés sous ADS, l'influence des différentes sources 

de bruit sur l’EVM peut être étudiée individuellement en activant ou désactivant les autres 

sources de bruit. Sur la Figure ‎3-16 est illustré cet aspect où l’effet de chaque source de bruit 

sur l’EVM est discuté pour un débit de 480 Mb/s et deux courants de polarisation de 30 et 80 

mA. Le RIN du laser a été identifié comme le bruit prédominant pour les faibles niveaux de 

puissances d’entrée. Lorsque le RIN est désactivé (cas : All-On_RIN-Off), l'EVM diminue 

d’une manière significative pour un courant de polarisation de 30 mA. L’effet des autres 

bruits sur l'EVM est négligeable devant le RIN lorsque chacune de ces sources de bruit est 

désactivée et ceci dans l’intervalle de puissance indiquée. Avec un courant de polarisation de 

80 mA, la contribution du RIN est moins importante qu’avec un courant de 30 mA mais ce 

bruit reste le bruit prédominant. Les autres bruits ont peu d’influence sur l’EVM dans 

l’intervalle de la puissance d’entrée jusqu’à -20 dBm. Ces résultats sont en accord avec les 

calculs et simulations de la densité spectrale de puissance totale présentés au chapitre 2 

(Figure ‎2-31).  

Pour conclure, le bruit provenant du laser représente la source de bruit la plus gênante 

dans le cas de la liaison RoF à modulation directe. La réduction du RIN en utilisant un autre 

laser ou en augmentant le courant de polarisation donnera de meilleurs EVMs pour les faibles 

puissance RF. De même, il faut éviter d’utiliser des signaux RF se trouvant vers la fréquence 

d’oscillation du laser pour laquelle le RIN est plus élevé.  
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a)                                                                                      b)     

Figure ‎3-16 : Influence des différents bruits sur l’EVM en modulation directe pour un débit de 480 Mb/s et deux 

courants de polarisation : a) 30 mA et b) 80 mA. 

3.2.4.2.  Influence des non-linéarités pour les fortes puissances 
d’entrée 

Dès lors que le niveau de la puissance moyenne ULB-OFDM est suffisamment fort, 

l’effet des non-linéarités des différents composants de la liaison RoF et circuits associés 

devient indésirable et l’effet de bruit devient insignifiant.  

 La densité spectrale de puissance est simulée pour les courants de polarisation de 50 et 

80 mA et est représentée sur la Figure ‎3-17 pour une puissance moyenne ULB-OFDM en 

entrée de liaison RoF égale à 9.3 dBm. Il apparaît sur le spectre obtenu avec un courant de 

polarisation de 50 mA une remontée du niveau de bruit au niveau de la bande utile. Pour 

évaluer cet effet, on définit un paramètre appelé ACPR (Adjacent Channel Power Ratio) qui 

est le rapport entre le niveau de puissance du signal utile et celui des canaux adjacents. La 

remontée des canaux adjacents observée de part et d’autre du spectre du signal a un effet plus 

prononcé pour le canal adjacent supérieur, ces remontées étant asymétriques. Cette asymétrie 

s’explique par la fonction de transfert du laser qui n’est pas uniforme sur toute la largeur de 

bande. Les effets dus aux non-linéarités, qui se traduisent par un ACPR plus élevé, 

apparaissent plus rapidement pour un courant de 50 mA pour lequel le point de compression 

en entrée est moins élevé que celui obtenu avec un courant de 80 mA. Un ACPR d’environ 14 

et >20 dB est estimé respectivement pour les deux courants de polarisation. 

 
Figure ‎3-17 : Densité spectrale de puissance en sortie de la liaison RoF à modulation directe pour une puissance 

moyenne d’entrée de 9.3 dBm et deux courants de polarisation à 50 et 80 mA. 

Les constellations correspondantes avec ces deux courants de polarisation et les EVM 

associés (Figure ‎3-18) illustrent ces effets non linéaires qui sont plus important avec un 
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courant du laser de 50 mA. L’EVM pour ce courant est d’environ 19% ce qui limite sa 

validité pour une telle constellation. 

  
                                                    a)                                                              b)      

Figure ‎3-18 : Constellations en sortie de la liaison RoF à modulation directe pour une puissance moyenne 

d’entrée de 9.3 dBm pour un courant de polarisation de : a) 50 mA et b) 80 mA. 

La valeur élevée du PAPR du signal OFDM multi-porteuses induit une compression des 

différents composants et circuits de la liaison plus rapide qu’avec un signal mono-porteuse. 

Une des limitations majeure de la performance des systèmes de transmission en format M-

QAM-OFDM est la distorsion provenant de la non-linéarité de l’amplificateur de puissance 

placée en sortie des émetteurs [113]. Il est aussi possible que l’amplificateur après la 

photodiode compresse le signal. A travers les modèles de dispositifs optoélectroniques 

développés et la possibilité d’associer des circuits purement microondes, nous pouvons 

analyser ces non-linéarités efficacement et déterminer leur impact sur la dynamique du 

système. 

Comme nous avons constaté sur la Figure ‎3-12 pour un courant de 80 mA, l’EVM 

commencent à se dégrader plus vite avec l’augmentation de la puissance RF que dans le cas 

de la liaison directe (B2B). En sachant que l’IP1dB de la liaison est de 21 dBm ce qui est 

supérieur à l’OP1dB de 17 dBm de l’amplificateur RF de la liaison B2B, cette augmentation est 

liée donc à la compression de l’amplificateur faible bruit en sortie de la photodiode qui 

possède un IP1dB de -17.5 dBm. Pour un gain de la liaison RoF de l’ordre de -32 dB et en 

considérant un "Back off" de 10 dB, le LNA commence à compresser pour une puissance 

d’entrée Pin-OFDM d’environ 5 dBm (Pout-OFDM = Pin-OFDM + GRoF - PBack-off = -17 dBm pour Pin-OFDM 

de 5 dBm) comme illustré sur le schéma de la Figure ‎3-19. 

 
Figure ‎3-19 : Schéma illustratif du système RoF avec les valeurs du point de compression du gain des principaux 

étages du circuit.    

L'influence du point de compression du LNA sur l’EVM a été analysée par simulation et 

les résultats sont illustrés sur la Figure ‎3-20 (a) pour un courant de polarisation de 80 mA et 

un débit de 480 Mb/s. La simulation a été effectuée avec un amplificateur ayant un point de 

compression IP1dB au-dessus de 0 dBm et le résultat montre clairement que la dynamique de la 

liaison RoF est améliorée. Les valeurs d’EVM pour ce courant se superposent avec celles de 

la liaison B2B. Ainsi pour la modulation directe, un amplificateur faible bruit en sortie de la 
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liaison ayant un meilleur point de compression améliore la dynamique du système. Par contre, 

cet amplificateur pourrait être supprimé si le récepteur possède une grande sensibilité. 

En procédant d’une manière similaire pour l’amplificateur, en entrée de la liaison RoF, 

utilisé dans le banc expérimental (amplificateur RF en sortie de la liaison B2B) où son point 

de compression IP1dB ainsi que celui du LNA sont reportés à des valeurs plus élevées (au-

dessus de 0 dBm), nous obtenons les résultats représentés sur la Figure ‎3-20 (b) pour les 

courants de polarisation de 50 et 80 mA. L'effet de compression des amplificateurs sur l’EVM 

est nettement observé et uniquement les non-linéarités de la diode laser dégradent l'EVM pour 

les fortes puissances d'entrée. En conséquence, une dynamique supérieure à 40 dB est obtenue 

pour un courant de polarisation de 80 mA au lieu de 33 dB obtenu initialement. Ceci indique 

aussi les limitations d’une telle liaison ramenées par les étages électriques. 

 
                                  a)                                                                                      b)     

Figure ‎3-20: Résultats de simulation d’EVM en modulation directe pour un débit de 480 Mb/s : a) sans et avec le 

point de compression de l’amplificateur en sortie de la liaison pour un courant de polarisation de 80 mA et b) 

sans l’IP1dB des deux amplificateurs en entrée et en sortie de la liaison pour deux courants de polarisation de 50 

et 80 mA. 

 Mesures et simulations de l’EVM de la liaison RoF avec l’EML  3.2.5.

L'EVM de la liaison à modulation externe avec l’EML a été déterminé pour un débit de 

480 Mb/s, un courant de polarisation de 50 mA et différentes tensions de polarisation      . 

Les résultats de mesure en fonction de la puissance d’entrée du MEA sont représentés sur la 

Figure ‎3-21 en fonction de la puissance d’entrée pour       de -2, -2.6 et -2.8 V. Le minimum 

de l’EVM est de 4 % pour       de -2 et -2.8 V obtenu à des puissances d’entrée différentes. 

Pour       de -2.8 V, l’EVM est fortement dégradé pour les faibles puissances d’entrée à 

cause d’une forte absorption du MEA. Pour des puissances supérieures à 6 dBm, l’EVM 

augmente essentiellement à cause des non-linéarités du MEA. Le point de compression de 

l’amplificateur à l’entrée de la liaison est au-dessus de celui du MEA. Les non-linéarités avec 

des tensions de polarisation de -2 et -2.6 V sont sensiblement identiques et surviennent avant 

la courbe précédente (      de -2.8 V).  
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Figure ‎3-21 : Mesures de l’EVM en fonction de la puissance moyenne d’entrée pour différentes tensions de 

polarisation de MEA, un courant de polarisation du laser de 50 mA et un débit de 480 Mb/s. 

La Figure ‎3-22 donne les résultats de mesure de l’EVM pour       de -2.6 V pour les trois 

débits de transmission. Nous pouvons constater que le débit de transmission a peu d’influence 

sur les valeurs de l’EVM mesurées avec une tendance identique au cas de la modulation 

directe. L’EVM est dans ce cas légèrement sous-estimé pour les fortes valeurs selon le format 

de modulation 16-QAM expliquant un meilleur résultat.  

 
Figure ‎3-22 : Mesure de l’EVM en fonction de la puissance moyenne d’entrée pour       de -2.6 V, courant de 

polarisation de 50 mA et débits de 53.3, 200 Mb/s et 480 Mb/s. 

La Figure ‎3-23 montre les résultats de l’EVM simulés et mesurés en fonction de la 

puissance moyenne du signal OFDM pour deux tensions de polarisation de -2 et -2.4 V avec 

un débit de 480 Mb/s. En considérant une limite d’EVM de 11% correspondant à une 

transmission sans erreur, une dynamique de puissance d’entrée d’environ 22 dB est estimée. 

Une sous-estimation des non-linéarités est observée en simulation malgré que les courbes 

statique et dynamique correspondent parfaitement avec les mesures. Comme les pertes 

électrique et optique ont été judicieusement déterminées à partir de ces données, cet effet peut 

être lié à l’interaction de la composante RF avec la zone de modulation. 
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Figure ‎3-23 : Mesure et simulation de l’EVM en fonction de la puissance d’entrée pour       de -2 et -2.4 V. 

Contrairement à la liaison à modulation directe, le courant de polarisation du laser n’a pas 

d’incidence sur les non-linéarités de la liaison. La variation de la puissance optique du laser 

modifie le gain de la liaison et contribue par contre au bruit total après photodétection. En 

effet, le RIN diminue lorsque la puissance optique augmente ce qui est accompagné d’une 

augmentation du gain de la liaison. Ceci affecte le rapport signal à bruit (ou le facteur de 

bruit) et donc l’EVM. La Figure ‎3-24 montre une diminution de l’EVM pour les faibles 

puissances du signal lorsque le courant de polarisation de l’EML est porté à 100 mA. Le 

décalage de l’EVM pour les fortes puissances s’explique par la compression de 

l’amplificateur faible bruit en sortie de la liaison. 

 
Figure ‎3-24: Mesures de l’EVM en fonction de la puissance moyenne d’entrée pour deux courants de polarisation 

du laser et deux tensions de polarisation du MEA. 

3.2.5.1. Influence du bruit en fonction de la tension de polarisation 

La relation entre l’EVM et le facteur de bruit présentée au paragraphe ‎3.2.4.1 pour les 

faibles puissances d’entrée est valable pour la liaison RoF à modulation externe mais est 

exprimée en fonction de la tension de polarisation. Le Tableau ‎3-2 donne les valeurs du 

rapport des EVMs et les facteurs de bruit pour trois tensions de polarisation (courant du laser 

de 50 mA). Nous constatons des valeurs proches entre les deux rapports.    
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Tableau ‎3-2 : Rapports de NF et EVM obtenus entre deux tensions de polarisation. 

       

       

     

       

       

       

     

       

        
         

 (dB) 0.725      9.3   10.2 

         
          

 (dB) 0.713      8.6    9.4 

L'apport des différents bruits sur l’EVM peut être simulé en désactivant successivement 

une seule source de bruit. Les résultats obtenus sont représentés sur la Figure ‎3-25 pour une 

tension de polarisation de -2.4 V. Nous constatons que le bruit du LNA est dominant et les 

autres sources de bruit ont sensiblement la même influence avec une tendance pour le bruit 

thermique, le RIN et enfin le bruit de grenaille. Ceci est en adéquation avec le calcul et la 

simulation des densités spectrales de puissance de bruit.  

 
Figure ‎3-25 : Influence des différentes sources de bruit sur l’EVM en modulation externe pour       de -2.4 V. 

Dans le cas de la liaison à modulation externe, c’est l’amplificateur faible bruit en sortie 

de la liaison RoF qui dégrade la qualité de la transmission lorsque nous sommes dans la zone 

linéaire. Cependant, cet amplificateur est indispensable pour ce genre de liaison à modulation 

externe puisque le gain de la liaison est faible à cause de l’absorption du MEA. L’ajout d’un 

autre amplificateur après le LNA permet d’améliorer le bruit et donc l’EVM.   

3.2.5.2.  Influence des non-linéarités en fonction de la tension de 
polarisation 

Pour cette liaison RoF, les non-linéarités sont engendrées par le modulateur à électro-

absorption et leur apport dépend de sa tension de polarisation [114]. Sur la Figure ‎3-26 est 

représenté le résultat de simulation du spectre du signal en sortie de la liaison pour deux 

tensions de polarisation du MEA de -2 et -2.4 V et ceci pour une puissance moyenne en entrée 

de 13.5 dBm. Un ACPR d’environ 10 et 13 dB est respectivement relevé pour ces tensions de 

polarisation. Cette différence de valeurs s’explique par la différence de l’IP1dB entre les deux 

points de polarisation du modulateur, c’est-à-dire, une linéarité meilleure de l’un par rapport à 

l’autre. 
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Figure ‎3-26 : Densité spectrale de puissance en sortie de la liaison RoF à modulation externe pour deux tensions 

de polarisation du MEA à -2, -2.4 V – puissance d’entrée de 13.5 dBm. 

Les constellations obtenues par simulation pour ces tensions de polarisation et les EVMs 

associés sont illustrés sur la Figure ‎3-27. La constellation obtenue pour la tension de -2.4 V 

est relativement moins étalée par rapport à l’autre, ce qui est en accord avec les rapports 

d’ACPR.  

  
                                  a)                                                                   b)     

Figure ‎3-27 : Diagramme de constellation 16 QAM en sortie de la liaison RoF       : a) -2 V et b) -2.4 V. 

 Résumé des analyses entre les deux configurations RoF 3.2.6.

Pour les deux liaisons RoF, le point de polarisation conditionne une transmission du 

signal sans dégradation. Les meilleurs résultats ont été obtenus naturellement lorsque le point 

de polarisation est choisi dans la partie linéaire de la caractéristique des composants E/O. Un 

EVM inférieur de 11%, considéré idéal pour un format de modulation 16 QAM, est obtenu 

pour la gamme de puissance du signal OFDM de -20 à 10 dBm pour la liaison à modulation 

directe et de -12 à 10 dBm pour la liaison à  modulation externe. 

Pour une faible puissance d'entrée, les sources de bruit des composants E/O ou O/E 

affectent l'EVM. Le niveau des puissances de bruit et en conséquence son influence 

dépendent du niveau de la puissance optique arrivant sur la photodiode. Ce niveau est 

considérablement différent entre les deux liaisons en raison du coefficient d'absorption du 

MEA. En considérant par exemple un courant de polarisation des lasers DFB de 50 mA, pour 

une tension de polarisation du MEA de -2,6 V la puissance incidente sur la photodiode est de 

2.175 mW en modulation directe et 0.64 mW en modulation externe. La contribution du RIN 

est prédominante pour la liaison à modulation directe, malgré le fait que le RIN soit 

sensiblement identique pour les deux liaisons, tandis que le bruit dominant de la liaison à 

modulation externe dépend de la tension de polarisation du MEA. Par conséquent, pour un 

fonctionnement en zone linéaire des composants E/O, le bruit prépondérant l’est 
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essentiellement en réception pour la liaison à modulation externe alors que c’est en émission 

pour la liaison à modulation directe. Il est important de mentionner que les lasers DFB de 

chaque liaison possèdent un courant de seuil différent et une efficacité différente.  

Pour les fortes puissances d'entrée, la variation de l’EVM est due à des non-linéarités des 

composants de la liaison accentuées par le point de compression IP1dB des amplificateurs. En 

raison de la différence du niveau de puissance photo-détectée des deux liaisons, l'utilisation 

d'un amplificateur après la photodiode est nécessaire pour la liaison à modulation externe 

mais limite la plage dynamique de la liaison à modulation directe. La non-linéarité de la 

liaison RoF, représentée par son IP1dB, dépend fortement du courant de polarisation du laser 

dans le cas de modulation directe et de la tension de polarisation du MEA dans le cas de 

modulation externe.    

 Etude en bande millimétrique  3.3.

Maintenant, nous nous intéressons à la transmission des signaux OFDM générés 

conformément à la norme IEEE 802.15.3c consacré aux applications sans fil dans la bande 60 

GHz. Les outils nécessaires pour la génération et le traitement de ces signaux selon cette 

norme ne sont pas disponibles sous ADS ce qui nous a amené à le réaliser sous Matlab. Le 

signal généré en bande de base est importé sous ADS et le résultat de simulation est traité 

ensuite sous Matlab. Le signal I-Q en bande de base importé sous ADS est transposé sur une 

fréquence intermédiaire de 4 GHz. Le choix de cette fréquence est lié à la limitation de la 

bande passante de la diode laser, des modulateurs externes et les photodiodes de la liaison 

RoF. Ainsi, la transmission d’un signal millimétrique radio centré sur 60 GHz ne peut pas être 

envisagée avec les composants étudiés et disponibles. Toutefois, la distribution optique 

directe du signal millimétrique et la distribution sur une fréquence intermédiaire (transmission 

FI-RoF) mènent à des résultats de performances comparables [36] et le coût du système est 

significativement réduit avec la seconde solution. 

Le schéma de simulation est illustré sur la Figure ‎3-28. L’interfaçage avec Matlab est 

simplement établi par un échange commun de fichiers. Le banc de mesure est donc identique 

avec celui utilisé pour la transmission du signal en bande centimétrique, en revanche la 

largeur de bande du signal modulant est plus grande.  

 
Figure ‎3-28 : Schéma de simulation de la liaison RoF pour la transmission du signal OFDM suivant la norme 

IEEE 802.15.3c. 

La limite d’EVM requise en sortie de l’émetteur (en sortie de la liaison RoF dans notre 

cas) est déterminée dans le standard de IEEE 802.15.3c [105] selon le débit de transmission. 

Cette valeur minimum requise d’EVM, pour les débits de transmission maximum, correspond 

à 20% avec le format de modulation QPSK, 9% avec le format de modulation 16 QAM et 7% 

avec le format de modulation 64 QAM.    
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La Figure ‎3-29 rapporte les valeurs d’EVM obtenues par simulation pour les deux liaisons 

RoF à modulations directe et externe pour différentes conditions de polarisation. Les 

simulations sont effectuées avec les mêmes modèles validés précédemment et le signal 

OFDM transmis est à la norme IEEE 802.15.3c. Le format de modulation est 16 QAM ayant 

une bande passante de 1.815 GHz et un débit de transmission de 6,16 Gb/s. Les résultats de 

simulation sont similaires à ceux obtenus avec la norme ECMA-368. Etant donné que le bruit 

ramené par le banc expérimental n’est pas considéré dans ces simulations, le minimum 

d’EVM obtenu est plus faible. En se référant sur une valeur d’EVM de 9%, l’augmentation de 

la largeur de bande du signal et le débit n’a pas un impact important sur la dynamique. Cela 

est dû d’une part à la réponse fréquentielle plate de la fonction de transfert de la liaison. 

D’autre part, à des valeurs de PAPR proches qui sont de 10 dB pour la norme centimétrique et 

13 dB pour la norme millimétrique. Par conséquent, les non-linéarités apparaissent à des 

niveaux équivalents de puissance d’entrée. Ainsi, ces résultats montrent que la liaison RoF est 

transparente au débit et à la bande passante du signal. 

 
       a)                                                                       b) 

Figure ‎3-29 : Constellations et résultats de simulation de l’EVM conformément à la norme IEEE 802.15.3c pour 

un format de modulation 16 QAM pour la liaison : a) à modulation directe avec le laser 1 et b) à modulation 

externe avec l’EML1. 

Une campagne de mesures de l’EVM a été réalisée sur la plateforme photonique-

microonde du laboratoire ESYCOM dans l’objectif d’étudier la transmission des signaux dans 

la bande millimétrique sur les différentes liaisons RoF et de valider l’approche de simulation 

développée. Les mesures d’EVM ont été effectuées pour trois liaisons RoF : 

 Une liaison à modulation externe avec l’EML-2 

 Une liaison à modulation externe avec un MZM 

 Une liaison à modulation directe avec des modules TOSA-ROSA basée sur une 

solution multimode avec un laser VCSEL et une fibre multimode. 

La transmission du signal OFDM a été analysée pour trois formats de 

modulation disponible de la norme :  

 QPSK avec un débit de transmission maximum de 3.08 Gb/s  

 16 QAM avec un débit de transmission maximum de 6.16 Gb/s 

 64 QAM avec un débit de transmission maximum de 9.24 Gb/s  

Le débit de transmission est le produit de trois nombres : le nombre de bits par symbole 

de constellation (2, 4 et 6 pour QPSK, 16 QAM et 64 QAM respectivement), le nombre de 

sous-porteuses par symbole OFDM (336 pour IEEE.802.15.3c, mode HSI) et le nombre de 

symbole OFDM par seconde de 218.18 ns (l’inverse de la durée d’un symbole OFDM). Un 
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symbole OFDM est formé de 512 sous-porteuses dont 336 sont exploitées par les données et 

16 sont des sous-porteuses pilotes. La Figure ‎3-30 représente le spectre et la trame temporelle 

de ce signal OFDM qui sera généré en sortie de l’AWG. Le signal est centré sur une 

fréquence de 3 GHz et les 16 sous-porteuses sont nettement visibles sur le spectre.  

  
                                      a)                                                                        b) 

Figure ‎3-30 : Signal OFDM généré en sortie de l’AWG selon la norme IEEE 802.15.3c : a) trame temporelle et 

b) spectre. 

 Implémentation de la liaison directe et caractérisation du signal 3.3.1.

OFDM 

L’influence des éléments du banc expérimental a été analysée par l’évaluation de l’EVM 

en liaison directe qui sera considérée comme une liaison de référence. La Figure ‎3-31 montre 

le schéma de configuration pour cette liaison directe avec la transposition externe en 

fréquence intermédiaire. Le signal OFDM généré en bande de base sur Matlab selon la norme 

IEEE 802.15.3c est chargé dans le générateur de signaux arbitraire AWG. Les sorties I (In-

phase) et Q (Quadrature-phase) du générateur sont ensuite transposées en fréquence 

intermédiaire par mélange avec un signal RF déphasé de     entre les deux voies et qui sont 

ensuite combinées pour former le signal IF-OFDM suivant l’équation suivante :  

  ( )        (      )       (      ) (‎3-18) 

Le niveau de la puissance du signal OFDM est contrôlé par un amplificateur et 

atténuateur placés après le combineur de puissance. L’atténuateur électrique possède un 

facteur de bruit égal à son atténuation. Or, selon la formule de Friis, le facteur de bruit du 

premier étage a un impact important sur le facteur de bruit total de la liaison. C’est pourquoi, 

l’amplificateur faible bruit est placé en amont de l’atténuateur afin d’optimiser le facteur de 

bruit de la liaison totale. Il est possible de modifier la puissance en contrôlant directement le 

gain de l’AWG sauf que le rapport signal à bruit est dégradé. L’acquisition du signal est 

effectuée sur un oscilloscope piloté par un ordinateur afin d’extraire le signal temporel et 

calculer l’EVM correspondant. La bande passante analogique de l’oscilloscope (Modèle 

Agilent infiniium DSO81004B) est largement supérieure à la fréquence du signal transposé. 
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Figure ‎3-31 : Schéma de configuration de mesure de la liaison directe avec une transposition externe de la 

fréquence IF. 

En se basant sur le schéma précèdent, le signal est exposé à des distorsions et bruits 

additionnels provenant du système de transposition en fréquence comme dans le cas de [115] 

qu’il faut considérer dans nos simulations. C’est pour cette raison que nous avons préféré 

nous affranchir de ces perturbations en utilisant directement la sortie RF de l’AWG et ainsi 

limiter la fréquence intermédiaire à la tolérance de sa bande passante qui est de 5 GHz pour le 

modèle Agilent M8190A. Sachant que la bande passante du signal OFDM à transmettre est de 

1.815 GHz, nous avons choisi une fréquence centrale de 3 GHz pour le spectre du signal 

OFDM. Le schéma précédent se simplifie à celui de la Figure ‎3-32. Un EVM minimum 

autour de 4.5 % est obtenu pour une puissance moyenne du signal de -20 dBm lorsque l’AWG 

a été connecté directement à l’oscilloscope.  

 
Figure ‎3-32 : Schéma de configuration de mesure de la liaison directe pour un signal centré à la fréquence IF. 

La Figure ‎3-33 présente la courbe d’EVM obtenue pour la liaison directe en fonction de la 

puissance du signal OFDM en sortie de l’atténuateur pour deux formats de modulation (QPSK 

et 64 QAM). Un EVM de 6 % est atteint pour une plage de puissance entre -30 dBm et 6.5 

dBm référencée en sortie de l’atténuateur. Cette limite de l’EVM est due à la compression de 

l’amplificateur caractérisé par un gain de 34 dB, un facteur de bruit de 3 dB et un IP1dB de -

11dBm (modèle AFS4-02000800-30-22P-4 de Miteq). Sachant que le signal OFDM généré 

par l’AWG a une puissance moyenne de -20 dBm et un PAPR de 13 dB, la puissance à 

l’entrée de l’amplificateur est de 4 dB supérieure à son IP1dB. La puissance maximale qui peut 

être obtenue est de l’ordre de 6 dBm en prenant en compte les pertes des câbles de 

transmission, la compression de l’amplificateur et les pertes intrinsèques de l’atténuateur.  

Lorsque la puissance de sortie devient inférieure à -32 dBm, l’oscilloscope atteint sa 

limite en sensibilité et les valeurs d’EVM augmentent en conséquence. Ainsi, la dynamique 

exploitable pour la puissance du signal est entre -30 et 6 dBm. Cette valeur optimale de 
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l’EVM obtenue pour la liaison B2B est une référence optimale en vue de l’étude de la liaison 

RoF avec les deux types de modulation d’intensité optique.  

 
Figure ‎3-33 : Mesures de l’EVM de la liaison B2B en fonction de la puissance en sortie de l’atténuateur 

électrique pour deux formats de modulation QPSK et 64 QAM. 

Les constellations correspondant aux trois formats de modulation envisagés pour cette 

étude (QPSK, 16-QAM et 64-QAM) sont représentées sur la Figure ‎3-34, l’EVM 

correspondant est de 6%.     

                   
a)                                                                    b) 

 
    c) 

Figure ‎3-34 : Schémas de constellation pour trois formats de modulation en liaison B2B correspondant à un EVM 

de 6% : a) QPSK, b) 16 QAM et c) 64 QAM. 

La configuration du schéma de simulation correspondante sur ADS est montrée sur la 

Figure ‎3-35. La co-simulation analogique/numérique est réalisée par le contrôleur de débit de 
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données (DF) et le simulateur d’enveloppe qui se trouve dans l’interface analogique du 

système RoF. Le signal OFDM à transmettre est généré sous Matlab en bande de base en 

fonction des formats de modulation QPSK, 16 QAM et 64 QAM. Les composantes I et Q du 

signal OFDM sont importées sur ADS et transposées sur une porteuse par l’intermédiaire du 

composant "QAM_Mod". L’amplitude du signal transposé est calibré par le modulateur afin 

d’obtenir une puissance moyenne de -20 dBm à l’entrée de l’amplificateur RF qui constitue 

avec l’atténuateur variable la liaison directe.    

 
Figure ‎3-35 : Configuration de la simulation pour la transmission du signal OFDM en bande millimétrique. 

Les résultats de simulation de l’EVM sont représentés sur la Figure ‎3-36 et montrent une 

bonne concordance avec les résultats de mesure jusqu’à une puissance de -30 dBm. En 

dessous de cette puissance, la valeur d’EVM reste constante contrairement aux mesures ce qui 

démontre l’influence de l’oscilloscope pour ces puissances. La puissance du signal OFDM est 

ainsi limitée à -32 dBm dans la suite de l’étude.          

 
Figure ‎3-36 : Simulation et mesures de l’EVM de la liaison B2B pour deux formats de modulation : QPSK et 64 

QAM. 

 Liaison RoF à modulation externe avec EML 3.3.2.

La liaison à modulation externe avec l’EML est étudiée avec l’EML-2 de III-V Lab et une 

photodiode rapide (modèle 1414) de "New Focus". Le gain de cette liaison suivie d’un 
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amplificateur de 30 dB de gain (modèle DR-AN-20-MO de Photline), varie de -38 dB (point 

de polarisation situé en zone linéaire) à -49 dB (point de polarisation situé en zone non-

linéaire). Ainsi, nous sommes limités en marge de puissance en sortie de la liaison RoF. 

Comme la puissance minimale au niveau de l’oscilloscope donnant un EVM optimal est égale 

à -30 dBm, la plage dynamique de puissance à l’entrée de la liaison RoF est encore plus 

limitée que pour la liaison B2B. Par conséquent, la puissance à l’entrée n’est pas une 

constante et varie en fonction du point de polarisation de l’EML de -20 à -10 dBm pour la 

valeur minimale à 6 dBm pour la valeur maximale. La Figure ‎3-37 montre le schéma 

synoptique de cette liaison RoF en indiquant la plage de puissance à considérer à l’entrée de 

la liaison RoF. 

 
Figure ‎3-37 : Schéma synoptique de la liaison RoF avec l’EML. 

La Figure ‎3-38(a) montre les mesures d’EVM avec le format de modulation QPSK et un 

débit de l’ordre de 3.08 Gb/s pour un courant de polarisation de 50 mA et pour plusieurs 

tensions de polarisation du MEA variant de              . La Figure ‎3-38(b) montre des 

résultats de simulation correspondant à 3 points de polarisation de -1.7 V, -1 V et -0.1 V. 

Nous constatons que pour de faibles niveaux de puissance d’entrée, les valeurs de l’EVM 

augmentent avec l’augmentation de la tension de polarisation du MEA. Les densités 

spectrales de puissance de RIN et de bruit de grenaille sont alors plus importantes pour les 

fortes tensions. Le bruit RIN est inchangé pour un courant de polarisation donné mais sa 

densité spectrale de puissance augmente proportionnellement au carré de la puissance optique 

incidente sur la photodiode. En plus, le gain de la liaison devient faible en dehors de la zone 

linéaire, ce qui contribue également à augmenter l’EVM qui, rappelons-le, est inversement 

proportionnel au gain.  

Pour de fortes puissances RF d’entrée, des valeurs d’EVM optimales sont obtenues pour 

des points de polarisation situés dans la zone linéaire de la caractéristique statique du MEA 

pour lesquels de meilleurs IP1dB sont relevés (tensions de polarisation situées entre -1.5 et -2.1 

V). Un point de polarisation optimal du MEA est considéré à -2.1 V, ce qui permet d’avoir 

l’impact minimal du bruit et des non-linéarités du modulateur.  

Pour le format de modulation QPSK, un EVM de 20% est considéré selon les critères du 

standard IEEE 802.15.3c. La plage de puissance à l’entrée permettant une qualité de 

transmission telle que l’EVM soit inférieur à 20% est délimitée sur les courbes de mesure de 

l’EVM et donne une valeur supérieure à 20 dB pour les points de polarisation situés en zone 

linéaire.  
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a)                                                                      b) 

Figure ‎3-38 : Mesures de l’EVM en fonction de la puissance de l’entrée du signal OFDM avec un format de 

modulation QPSK transmis sur la liaison RoF avec l’EML-2 : a) Mesure et b) Simulation. 

De telles valeurs d’EVM permettent d’envisager la transmission avec des formats de 

codage plus complexes et des débits plus élevés. La Figure ‎3-39 montre des mesures de 

l’EVM effectuées avec un format de modulation 16 QAM et un débit de 6.16 Gb/s. Pour ce 

format de modulation, les valeurs d’EVM supérieures à 24 % peuvent être considérées 

erronées puisque les symboles de constellation reçue pourront être associés aux mauvais 

symboles vu leur comparaison aux symboles idéaux les plus proches. La plage de puissance 

est dans ce cas plus étroite qu’avec une modulation QPSK et varie entre -14 à 6 dBm. Pour un 

format de modulation 16-QAM, un EVM limite de 9% est considéré. La dynamique obtenue 

est d’environ 4 dB pour le point de polarisation de -2.1 V.      

 
Figure ‎3-39 : Mesures de l’EVM en fonction de la puissance d’entrée du signal OFDM avec un format de 

modulation 16-QAM transmis sur la liaison RoF avec l’EML-2. 

 Liaison RoF à modulation externe avec MZM 3.3.3.

Comme le cas de la liaison avec l’EML, la liaison avec le MZM présente un gain faible 

variant de -43 dB (polarisation située en zone linéaire) à -49 dB (polarisation située en zone 

non-linéaire). En conséquence, la plage dynamique de puissance à l’entrée de la liaison RoF 

est limitée et varie en fonction du point de polarisation du MZM entre -20 → -14 dBm et 6.5 

dBm de puissance maximum. La Figure ‎3-40 montre le schéma synoptique de cette liaison 

RoF en indiquant la plage de puissance à chaque niveau. La puissance optique délivrée à 

l’entrée du MZM est de 10 mW. 
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Figure ‎3-40 : Schéma synoptique de la liaison RoF avec le modulateur externe MZM. 

La Figure ‎3-41 montre les résultats de mesure de l’EVM pour le format de modulation 

QPSK (débit de 3.08 Gb/s). Ces mesures sont effectuées pour plusieurs tensions de 

polarisation du MZM entre 4 (vallée de la caractéristique statique) et 9 V (sommet de la 

caractéristique statique). 

Pour une tension de polarisation de 9 V, le gain est très faible et la réponse est fortement 

non-linéaire ce qui donne un EVM assez important qui ne peut être mesuré sans erreur. Pour 

une tension de 4 V, le gain de la liaison est également assez faible ce qui rend l’EVM 

difficilement détectable pour de faibles puissances d’entrée. D’ailleurs, nous pouvons 

remarquer l’influence des non-linéarités aux fortes puissances d’entrée puisque la valeur 

minimale est supérieure à celle obtenue avec les autres polarisations.  

En partant d’une tension de polarisation de 5 V et pour de faibles puissances d’entrée, la 

qualité de réception du signal OFDM se dégrade (l’EVM augmente) en augmentant la tension 

de polarisation du MZM. En effet, dans ce sens de polarisation, la puissance optique en sortie 

du MZM augmente ce qui fait croitre le bruit total à la réception contribuant ainsi à la 

croissance de l’EVM. Pour des puissances d’entrée autour de 0 dBm, la compression due à la 

non-linéarité du MZM n’est pas encore atteinte et l’EVM continue à diminuer avec 

l’augmentation du rapport signal à bruit. Cela s’explique par une bonne linéarité du MZM 

pour les différentes tensions de polarisation où les valeurs d’IP1dB mesurées précédemment 

n’avaient pas pu être atteintes. Un point de polarisation optimal est considéré pour une tension 

de 6 V qui se situe au milieu de la zone linéaire de la caractéristique statique du MZM. Pour 

une limite de l’EVM de 20%, une dynamique de puissance d’entrée supérieure à 22 dB est 

constatée pour les points de polarisation du MZM se situant au niveau de la zone linéaire.                   
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Figure ‎3-41 : Mesures de l’EVM de la liaison RoF à modulation externe avec le MZM pour un format de 

modulation QPSK et plusieurs tensions de polarisation en fonction de la puissance moyenne à l’entrée. 

Les mesures de l’EVM ont été également effectuées pour un format de modulation 16 

QAM offrant un débit de l’ordre de 6.16 Gb/s (Figure ‎3-42(a)). Une plage de puissance de 14 

dB, pour laquelle la transmission est acceptable (EVM de 9%), est obtenue pour des tensions 

de polarisation de 5 et 6 V.  

Les valeurs de l’EVM constatées pour cette modulation externe avec le MZM prévoyaient 

une transmission avec un format de modulation plus complexe comme le 64 QAM. La 

Figure ‎3-42(b) présente les résultats de mesure de l’EVM pour ce format de modulation 

offrant un débit de 9.24 Gb/s. Des tensions de polarisation optimales ont été choisies à 5, 6 et 

7 V. Pour ce format de modulation, les valeurs de l’EVM supérieures à 12 % peuvent être 

considérées comme erronées. Pour cette raison, nous avons limité cette analyse à une bande 

de puissance d’entrée étroite variant de -13 à 6 dBm. La valeur de l’EVM limite pour ce 

format de modulation est considérée à 7% selon les critères du standard IEEE 802.15.3c 

[105], nous constatons qu’une transmission optimale pourrait être considérée pour une plage 

dynamique de puissances d’entrée de l’ordre de 6 dB ce qui permet d’envisager une 

transmission à très haut débit.             

 
  a)                                                                       b) 

Figure ‎3-42 : Mesures de l’EVM de la liaison RoF à modulation externe avec le MZM en fonction de la puissance 

d’entrée de la liaison RoF pour plusieurs tensions de polarisation et deux formats de modulation : a) 16 QAM et 

b) 64 QAM. 

Le schéma de simulation correspondant au système mesuré (l’interface analogique du 

système RoF) est représenté sur la Figure ‎3-43. Il se compose des étages électriques simulés 

en liaison directe et de la liaison RoF avec le modulateur MZM, du laser DFB délivrant une 
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puissance fixe de 10 mW, d’une fibre optique monomode de longueur 100 m, de la 

photodiode et l’amplificateur faible bruit placé en sortie. Des pertes électriques 

supplémentaires représentant les pertes de connecteurs sont rajoutées au schéma et une source 

de bruit en tension est également incluse à l’entrée de la liaison afin de prendre en compte le 

bruit intrinsèque du générateur AWG, ce bruit est calibré de telle sorte d’avoir un EVM de 

4.5% lorsque l’AWG a été connecté directement à l’oscilloscope. Cette valeur d’EVM passe à 

6% après l’ajout de l’amplificateur RF et l’atténuateur de la liaison B2B ce qui est dû à la 

compression de l’amplificateur RF.  Le RIN du laser DFB et les caractéristiques statiques et 

dynamiques du MZM ont été présentés au chapitre précédent (paragraphe ‎2.1.3). L’approche 

de co-simulation numérique/analogique est appliquée pour ces simulations.        

 
Figure ‎3-43 : Schéma de simulation de la liaison RoF avec le modulateur externe MZM. 

Les résultats de simulation de l’EVM représentés sur la Figure ‎3-44 montrent une bonne 

concordance avec les mesures pour les trois formats de modulation, ce qui valide par 

conséquent cette approche de modélisation et simulation système. 

 
                                      a)                                                                         b) 
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     c) 

Figure ‎3-44 : Simulation et mesure de l’EVM de la liaison RoF à modulation externe avec le MZM en fonction de 

la puissance d’entrée pour plusieurs format de modulation : a) QPSK, b)16 QAM et c) 64 QAM. 

 

L’effet des différents bruits contribuant à la liaison RoF peut être analysé avec plus de 

précision avec nos outils de simulation. Nous pouvons ainsi visualiser sur la Figure ‎3-45 la 

contribution de chacun des bruits sur l’EVM, de la liaison RoF à modulation externe avec le 

MZM. Ces simulations sont effectuées pour un point de polarisation de 6 V se trouvant au 

milieu de la zone linéaire. La contribution du RIN est dans ce cas la composante la plus 

dominante de la liaison RoF ce qui est en conformité avec l’analyse du bruit discutée au 

chapitre précédent. 

 
Figure ‎3-45 : Effets du bruit sur l’EVM pour une tension de polarisation du modulateur MZM de 6 V. 

 Liaison RoF à modulation directe (TOSA - ROSA) 3.3.4.

La Figure ‎3-46 représente le schéma synoptique de la liaison RoF à modulation directe 

avec des modules TOSA (modèle HFE6x92-761) et ROSA (modèle HFD6180-421) de 

"Finisar" dédiés aux applications haut débit à 10 Gb/s à la longueur d’onde de 850nm.  
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Figure ‎3-46 : Schéma synoptique de la liaison RoF avec les modules TOSA-ROSA de Finisar. 

Les mesures de l’EVM pour un format de modulation QPSK sont représentées sur la 

Figure ‎3-47 pour trois courants de polarisation. L’EVM est sensiblement affecté par le bruit 

pour les faibles puissances d’entrée et la non-linéarité pour les puissances au-delà de -13 

dBm. La non-linéarité apparait à cause de la compression du module ROSA qui intègre un 

amplificateur transimpédance (TIA). La dynamique en puissance RF pour avoir un EVM 

inférieur à 20% est très inférieure aux précédentes liaisons.  

 
Figure ‎3-47 : Mesures de l’EVM de la liaison à modulation directe avec les modules TOSA/ROSA pour trois 

courants de polarisation du VCSEL de 4, 6.5 et 8mA et un format de modulation QPSK. 

Les résultats de simulation de l’EVM sont représentés sur la Figure ‎3-48 pour deux 

courant de polarisation du laser de 6.5 et 8 mA et un format de modulation QPSK.  Une bonne 

concordance est obtenue entre mesure et simulation ce qui confirme par conséquent la 

précision du modèle équivalent du laser VCSEL développé sur le principe d’un seul mode 

effectif. 

 
Figure ‎3-48 : Simulations et mesures de l’EVM de la liaison à modulation directe avec les modules TOSA/ROSA 

pour deux courants de polarisation du VCSEL de 6.5 et 8mA et un format de modulation QPSK. 
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Pour illustrer la compression du TIA, nous avons ajouté des pertes optiques entre le 

TOSA et le ROSA. Les mesures de l’EVM ont été effectuées pour deux atténuations optiques  

de 5 et 10 dB (Figure ‎3-49) et pour deux courants de polarisation du laser de 6.5 et 8 mA. 

Nous constatons un décalage des courbes en fonction de la puissance du signal RF résultant 

de la diminution du rapport signal à bruit liée à l’ajout des pertes optiques dans la liaison. 

Pour une puissance moyenne d’entrée plus élevée, l’effet de la compression commence à 

apparaitre pour des puissances les plus élevées par rapport au cas sans pertes optiques, ce qui 

confirme que la compression provient du récepteur.             

 
a)                                                                     b) 

Figure ‎3-49 : Mesures et simulations de l’EVM en fonction de la puissance d’entrée de la liaison RoF avec 

les modules TOSA et ROSA de Finisar pour deux atténuations optiques entre le laser et la photodiode de 5 et 10 

dB, un format QPSK et deux courants de polarisation : a) 6.5 mA, b) 8 mA. 

 Liaison RoF à modulation directe (TOSA - PD New Focus) 3.3.5.

Nous avons remplacé le module ROSA par la photodiode New Focus utilisée avec les 

deux liaisons à modulation externe. La photodiode est suivie par l’amplificateur afin de rester 

sur le même schéma de mesure précédent. Comme le VCSEL émet à une longueur d’onde de 

850nm, la responsivité de la photodiode qui dépend de la longueur d’onde (Figure ‎3-50) n’est 

pas la même pour les liaisons à modulation directe et externe. Une faible responsivité de la 

photodiode d’environ 0.3 A/W est constatée à cette longueur d’onde au lieu de la valeur de 

0.67 A/W pour une longueur d’onde de 1550nm.  

 
Figure ‎3-50 : Responsivité de la photodiode en fonction de la longueur d’onde incidente (relevé du fabriquant). 

Les courbes de l’EVM pour cette liaison sont représentées sur la Figure ‎3-51 pour trois 

courants de polarisation du laser VCSEL et deux formats de modulation. Pour une faible 

puissance d’entrée, c’est le bruit qui affecte la qualité du signal reçu. La valeur de RIN est 
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relativement la même pour ces trois courants de polarisation autour de 3 GHz, l’influence du 

bruit de grenaille est légèrement inférieure pour un courant de 4 mA comparée aux courants 

de 6.5 et 8 mA. Comme le gain de cette liaison est inférieur à celui obtenu avec le module 

ROSA (PD+TIA) à cause de la faible responsivité de la photodiode de New Focus à la 

longueur d’onde du signal optique émis, par conséquent l’influence du bruit est plus visible 

vue les rapports signal à bruit moins importants. 

Pour de fortes puissances d’entrée, la photodiode n’est pas saturée puisque la puissance 

délivrée en sortie du laser est assez faible (0.58 mW pour un courant de 8 mA). Étant donné 

un meilleur point de compression de l’amplificateur en sortie par rapport au TIA utilisé avec 

le module ROSA, la compression de notre liaison RoF intervient pour des puissances d’entrée 

plus élevées et nous pouvons constater que les EVMs diminuent avec l’augmentation du 

courant de polarisation du laser puisque nous nous éloignons du courant de seuil de     du 

VCSEL. 

Une dynamique de 8 dB de puissance d’entrée peut être atteinte avec un format de 

modulation QPSK tandis que celle-ci diminue pour un format de modulation 16 QAM où 

nous sommes au-dessus de la valeur optimale d’EVM (9 %). 

 
                                         a)                                                                         b) 

Figure ‎3-51 : Mesures de l’EVM de la liaison à modulation directe avec le TOSA et la photodiode New Focus 

pour trois courants de polarisation du VCSEL à 4, 6.5 et 8 mA : a) QPSK et b) 16 QAM. 

 Intégration de la liaison sans fil à 60 GHz  3.4.

Les applications visées dans cette étude sont principalement celles dédiées aux réseaux 

domestiques sans fil à 60 GHz [21]. Etant donné que la couverture radio pour de telles 

applications est limitée à la taille d’une pièce, la liaison RoF intervient pour faire le lien et 

transporter les signaux radio d’une pièce à l’autre par exemple ou d’un point d’accès aux 

autres pièces. C’est pour cette raison que nous avons intégré le canal sans fil dans nos 

simulations afin d’estimer l’EVM au niveau de l’utilisateur final. La configuration de la 

liaison RoF simulée a été complétée par le canal radio à 60 GHz. Le schéma de principe d’une 

telle liaison est représenté sur la Figure ‎3-52. Le principal avantage de la liaison RoF provient 

du fait qu’elle est transparente aux standards radio et au format de modulation. Des 

oscillateurs locaux à 60 GHz sont nécessaires afin d’assurer la transposition en fréquence 

entre la fréquence intermédiaire IF et la fréquence radio en bande millimétrique.  
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Figure ‎3-52 : Schéma synoptique de la liaison RoF avec la liaison sans fil. 

Les caractéristiques de propagation dans la bande millimétrique de 60 GHz sont 

significativement différentes de celles pour les bandes WPAN / WLAN de 2 à 5 GHz. En 

effet, la propagation à 60 GHz a une nature quasi-optique [116] et les principales différences 

entre la propagation sans fil des deux bandes centimétrique et millimétrique sont :  

 La perte électrique liée à la propagation (Path loss) à 60 GHz est de 20 à 30 dB plus 

élevée que pour les bandes de 2 à 5 GHz. 

 Les effets de diffraction (Shadowing fading) lors de propagation du champ 

électromagnétique derrière les obstacles sont nettement moins importants en 

comparaison avec la bande 2 - 5 GHz. 

 Les pertes de pénétration dans le mur pour la bande de 60 GHz sont également plus 

élevées que pour la bande 2 - 5 GHz. 

En raison de ces propriétés spécifiques de la propagation sans fil à 60 GHz, la structure du 

canal de propagation est composée de quelques rayons provenant du parcours direct "LOS" 

(Line of Sight) et de plusieurs réflexions du premier et seconde ordres comme illustré sur la 

Figure ‎3-53 avec l’exemple d’une salle de conférence (dimensions de           ).  

 
Figure ‎3-53 : Illustration des trajets multiples possibles lors de la propagation d’un signal à une fréquence autour 

de 60 GHz dans la bande millimétrique (exemple d’une salle de conférence) [116]. 

Le modèle choisi pour la transmission à 60 GHz, dans le cadre d’une pièce, est connue 

par le modèle du canal de Saleh-Valenzuela (S-V model) [117] supposant que les signaux 

reçus arrivent en groupes (nommés ‘’Clusters’’) dus aux multiples trajets provoqués par les 

différents obstacles et réflexions entre émetteur-récepteur. La Figure ‎3-54 montre la réponse 

impulsionnelle d’un tel canal où chaque cluster est constitué de plusieurs raies représentant 

des multiples trajets.   
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Figure ‎3-54 : Réponse impulsionnelle du canal avec les ‘’Cluster’’ selon le modèle de Saleh-Valenzuela [118]. 

La réponse du canal selon le modèle de Saleh-Valenzuela peut être exprimée par 

l’équation (‎3-19) [119] :    

 

 

 (   )  ∑ ∑       (         )  (         )

  

   

 

   

 (‎3-19) 

où :  

   : nombre de ‘’clusters’’ 

    : nombre de trajets (nombre de raies) dans le cluster  . 

      : coefficient du gain multi-trajet de la raie   dans le cluster  .   

    : temps d’arrivée de la première raie du cluster  . 

      : délai de la raie   dans le cluster   relative à   .   

    : angle moyen d’arrivée du cluster  . 

      : angle d’arrivée de la raie   dans le cluster  . 

 Des mesures de propagation à 60 GHz menées en 2007, par le sous-comité travaillant sur 

la modélisation du canal de propagation selon la norme IEEE 802.15.3c [120], ont prouvé la 

présence d'une composante (trajet) LOS dominante en plus du phénomène de ‘’clustering’’, un 

terme supplémentaire se rajoute à l’équation (‎3-19) et la réponse du canal est donnée par : 

 

 (   )     ( )  ∑ ∑       (         )  (         )

  

   

 

   

 (‎3-20) 

Un code Matlab a été développé afin de modéliser la réponse du canal sans fil basé sur 

des mesures de transmission réelle à 60 GHz. L’interfaçage avec ADS se fait de la même 

manière que pour le cas de la génération/traitement du signal OFDM à travers un échange de 

fichiers communs. Après transmission (par simulation) à travers la liaison RoF, le signal de 

sortie est exporté sur Matlab afin de réaliser la transmission sans fil conformément aux 

conditions de mesures à 60 GHz, des mélangeurs idéaux sont implémentés et le récepteur est 

considéré idéal (sensibilité infinie), et, l’affaiblissement dû aux pertes de propagation n’est 

pas pris en compte. D’ailleurs c’est l’influence des trajets multiples (le modèle du canal) qui 

est pris en considération.  
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La Figure ‎3-55 montre des résultats de simulation d’EVM pour deux scénarios du canal 

sans fil correspondant à un environnement d’une transmission dans un bureau [119]. La 

différence entre ces deux scénarios est l’orientation des antennes Tx / Rx qui est de 15°/15° 

pour le "canal sans fil 1" et 30°/30° pour le "canal sans fil 2". Le paramétrage du canal pour 

ces deux montages est exposé en Annexes A.3. Ces simulations sont réalisées pour un format 

de modulation QPSK avec un débit de 3.08 Gb/s. Des résultats d’EVM acceptables sont 

obtenues pour le canal sans fil 1 avec les angles 15°/15°. Un EVM de 23% est considéré 

correspondant à un TEB de l’ordre de      ce qui peut être réduit à      avec l’utilisation 

d’un code correcteur d’erreur rendant ainsi la transmission sans erreur [6]. Une plage 

dynamique exploitable de l’ordre de 33 dB est obtenu pour la liaison à modulation directe et 

de l’ordre de 25 dB pour la liaison à modulation externe. Ces résultats sont optimistes mais 

restent à valider par des mesures de transmission à effectuer en temps réel. 

   
                   a)                                                                       b) 

Figure ‎3-55 : Simulation de la liaison complète incluant la liaison RoF et la liaison sans fil à 60 GHz pour un 

format de modulation QPSK : a) la liaison RoF à modulation directe pour Ibias de 80 mA et b) la liaison RoF à 

modulation externe avec le modulateur à électro-absorption pour Vbias de -2 V et Ibias du laser DFB de 50 mA. 

 Conclusion 3.5.

Ce chapitre a été consacré à l’étude de la qualité de transmission des signaux numériques 

complexes sur des liaisons RoF IM-DD. Ceux-ci forment le signal multi-porteuses OFDM qui 

module l’enveloppe du signal optique après transposition sur une fréquence intermédiaire IF. 

Le paramètre de qualité choisi est l’EVM. Cette étude est réalisée pour des normes de signaux 

ULB en bande centimétrique et millimétrique par mesures et simulations. Une méthode de co-

simulation numérique/analogique est exploitée sous ADS qui combine un simulateur 

d’enveloppe et un simulateur des données numériques.  

Dans un premier temps, l’étude est concentrée en bande centimétrique. Le signal OFDM à 

transmettre est généré sous ADS conformément au standard ECMA-368, ce signal est généré 

physiquement par le générateur des données arbitraires AWG. Une transmission multi-bandes 

MB-OFDM est effectuée selon le code de saut de fréquence TFC1. Tout d’abord, la 

configuration de la liaison back-to-back est établie, les simulations et mesures d’EVM sont 

effectuées. Cette configuration a pour but de déterminer les limitations des étages électriques 

du système qui sont dues principalement au PAPR du signal OFDM transmis. Ensuite, le banc 

de mesures des systèmes RoF est établi pour la liaison à modulation directe avec le laser DFB 

de 3Sphotonic (référencé "laser 1", paragraphe ‎2.1.1.1) et la liaison à modulation externe avec 

le modulateur à électro-absorption EML (référencé "EML1", paragraphe ‎2.1.2). La 

transmission est effectuée pour deux formats de modulation QPSK et 16QAM et un débit 
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maximum de 480 Mb/s. La qualité du système est analysée en termes d’EVM en mesure et 

simulation. 

Une relation directe simplifiée entre le facteur de bruit et l’EVM a été mise en évidence, 

validant ainsi les calculs et simulations du NF étudiés au ‎Chapitre 2 (paragraphe ‎2.2.4). Cela 

montre que le rapport NF entre deux conditions de polarisation peut donner une image de 

rapport d’EVM entre ces deux conditions lorsque nous travaillons en régime petit signal. La 

contribution de chacune des sources de bruit de la liaison RoF est aussi analysée en termes 

d’EVM, ceci est également conforme aux calculs des densités spectrales de bruit étudiés 

au ‎Chapitre 2 (paragraphe ‎2.2.3). En régime grand signal, les effets non-linéaires des liaisons 

RoF sont montrés par mesures et simulations d’EVM.  

Dans un deuxième temps, l’étude de la qualité de transmission de signaux ULB s’est 

poursuivie pour la norme millimétrique dédiée aux applications à 60 GHz. Le signal OFDM 

est généré sous Matlab conformément à la norme IEEE 802.15.3c. D’abord, les mêmes 

configurations étudiées en bandes centimétriques sont exploitées pour la transmission en 

bande millimétrique et réalisées en simulation. Puis, le banc de mesure de trois configurations 

RoF est mis en œuvre : liaison RoF à modulation directe avec les modules TOSA-ROSA 

(paragraphe ‎2.1.6), liaison RoF à modulation externe avec l’EML (référencé "EML2", 

paragraphe ‎2.1.2) et liaison RoF avec le MZM (paragraphe ‎2.1.3). La performance de ces trois 

liaisons RoF est analysée en termes d’EVM et la dynamique en puissance d’entrée RF est 

déterminée pour chacune de ces liaisons. Des résultats d’EVM similaires auraient été obtenus 

avec d'autres normes millimétriques, comme la norme IEEE 802.11ad.  

Les principaux résultats de qualité de transmission de signaux en bande millimétrique des 

trois liaisons RoF IM-DD en termes d’EVM et dynamique de liaison sont résumés dans le 

Tableau suivant : 

 

 

Tableau ‎3-3 : Résultats de performance des trois liaisons RoF exploité pour la transmission des signaux complexe 

en bande millimétrique. 

 

Liaison RoF à 

modulation 

directe (TOSA-

ROSA) 

Liaison RoF EML Liaison RoF MZM 

Formats de 

modulation 

disponibles 

QPSK QPSK 16QAM QPSK 16QAM 64QAM 

       14 % 9 % 9 % 7 %          7 % 7 % 

Plage dynamique 

maximale 
12 dB  > 20 dB       4 dB > 22 dB    >14 dB ≈ 6 dB 

Débit de 

transmission 

maximal (Gb/s) 

3.08  3.08      6.16 3.08      6.16 9.24 

La liaison RoF à modulation directe est plus avantageuse par rapport aux autres liaisons, 

en termes de coût et de facilité d’installation dans les réseaux locaux grâce à la taille optimum 

des transducteurs E/O et O/E (TOSA-ROSA) et du fait d’utiliser une fibre optique multi-

modes. Cependant, un meilleur EVM et une dynamique plus large ont été constatés pour les 
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liaisons RoF à modulation externe. La liaison avec l’EML a l’avantage d’être plus compact du 

fait de l’intégration du laser DFB avec le modulateur externe sur la même puce. La liaison 

avec le MZM représente la liaison offrant le plus de linéarité grâce à la caractéristique du 

MZM, ceci permet d’atteindre une qualité de transmission acceptable pour un débit élevé 

d’environ 9.24 Gb/s avec un format de modulation 16 QAM. Ces résultats de performances 

sont en accord avec les analyses analogiques des systèmes RoF menées au chapitre précédent. 

Dans un dernier temps, une étude complémentaire visant l’intégration d’une liaison sans 

fil à 60 GHz a été considérée. Cela a pour objectif de construire un système de simulation 

complet comportant la liaison fibrée et celle sans fil. Le canal sans fil exploité ici est celui 

établi par le comité TG3c [120]. La transmission sans fil est effectuée, par Matlab, sur le 

signal reçu en sortie du système RoF. Des résultats d’EVM de la simulation d’une 

transmission menée à travers ce système montre une qualité exploitable pour des signaux 

complexes modulés selon le format QPSK à un débit de 3.08 Gb/s. Cette expérience reste à 

réaliser en mesure pour validation du schéma de simulation. 
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Le contexte de cette thèse s’articule autour de la modélisation électrique des composants 

optoélectroniques et optiques pour le dimensionnement et l’analyse des liaisons radio sur fibre 

intégrant aussi les composants et circuits électroniques. La performance et la qualité de 

transmission des signaux numériques complexes de type OFDM à travers ces liaisons RoF 

sont ainsi étudiées par représentation en circuits équivalents de l’ensemble de leurs éléments.  

L’engouement des applications sans fil à 60 GHz, assurant une bande passante élevée et un 

débit de plusieurs Gb/s, a incité l’utilisation de la technologie RoF pour assurer la couverture 

radio. Des normes de transmission telles que IEEE 802.15.3c ou IEEE 802.11ad ont été 

proposées et largement exploitées par la communauté scientifique. Une liaison RoF a 

l’avantage d’être transparente à la bande passante et au débit de transmission, ce qui la rend 

comme une solution efficace pour la coexistence des différentes applications.  

Les différentes architectures des liaisons RoF pour les applications sans fil dans la bande 

60 GHz ont été décrites. Elles sont séparées en deux catégories en fonction de la nature de 

génération de la porteuse : une solution électrique intégrant oscillateurs et étage de conversion 

ou une solution optique par mélange de deux signaux optiques. L’état de l’art de ces 

techniques et configurations RoF dédiées à la génération des signaux millimétriques a été 

présenté au début de ce manuscrit. Nous avons privilégié la liaison RoF à modulation 

d’intensité et détection directe (IM-DD) étant donné sa simplicité et son efficacité vis-à-vis de 

la performance requise pour les applications désirées. La modulation des transducteurs 

optiques est réalisée à une fréquence intermédiaire et la transposition en fréquence est donc 

réalisée par des étages électroniques. Nous nous sommes intéressés uniquement à l’influence 

de la liaison RoF sur les signaux transmis. Les circuits électriques équivalents des différents 

composants des liaisons RoF IM-DD ont été présentés afin d’illustrer notre méthode de 

modélisation. Ces circuits peuvent intégrer des sources de bruit et les non-linéarités qui 

présentent les limitations principales d’un système RoF. 

Les circuits électriques équivalents des composants optoélectroniques ont été déterminés 

à partir des différentes caractéristiques statiques et dynamiques mesurées. Ainsi, les modèles 

sont compatibles pour des composants commerciaux ou des prototypes laboratoire/industriel. 

Par rapport aux travaux antérieurs à cette thèse, les modèles des transducteurs E/O ont fait 

l’objet de plus de considération. En effet, la méthode d’extraction des paramètres physiques 

du laser à semi-conducteur a été implémentée sous ADS ce qui permet d’optimiser ces valeurs 

par les techniques d’ajustement. Le circuit électrique équivalent en enveloppe du MZM a été 

développé. Le circuit équivalent de la fibre optique considère uniquement la dispersion 

chromatique et celui de la photodiode uniquement la conversion optique/électrique et les 

bruits de grenaille et d’obscurité. Ces différents modèles équivalents ont permis ensuite 

l’analyse analogique des systèmes RoF IM-DD à modulation directe et externe. L’analyse a 

été réalisée en termes de bruit et non-linéarité en déterminant des paramètres caractérisant une 

liaison analogique comme le facteur de bruit et le SFDR. Pour une liaison à modulation 

directe à l’aide d’un laser DFB délivrant des puissances optiques de quelques milliwatts, le 

RIN est le bruit prédominant pour différentes valeurs de courant de polarisation. A faible 

puissances RF de modulation, la source de bruit prédominante de la liaison à modulation 

externe dépend essentiellement de la valeur de la tension de polarisation des modulateurs 

MZM et MEA et est limitée par le bruit thermique (intrinsèque du LNA lorsqu’il est placé 

après la photodiode) pour les tensions de polarisation donnant de faibles puissances optiques. 

Conclusion et perspectives 
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Par contre, étant donné le niveau des puissances optiques à l’entrée des modulateurs et les 

pertes d’insertion liées au couplage optique, le bruit de grenaille est souvent limitatif pour ces 

liaisons. Concernant la dynamique des systèmes RoF évaluée par le SFDR, la valeur 

maximale a été obtenue pour la liaison RoF à modulation externe avec le MZM qui offre la 

meilleure performance en termes de linéarité. Ces modèles électriques équivalents ont permis 

ainsi d’utiliser une procédure de simulation purement électrique par évaluation des paramètres 

caractérisant un système analogique. 

Le lien optique est utilisé comme support de transmission de signaux radio de type 

OFDM et l’analyse de la qualité des signaux reçus est réalisée par la détermination de l’EVM. 

La co-simulation numérique/analogique disponible sous ADS offre la possibilité d’une telle 

analyse. La transmission des signaux numériques complexes par modulation analogique de 

l’intensité du signal optique délivré par la source laser est évaluée par une simulation 

d’enveloppe. Etant donné que l’enveloppe de la puissance optique a été modélisée par un 

courant dans les différents circuits équivalents, une modulation de ce courant reflète ainsi la 

modulation de l’enveloppe optique. La procédure de génération/traitement du signal OFDM 

suivant la norme ECMA-368 est totalement gérée sous ADS. L’introduction de la liaison RoF 

avec les différents paramètres permet d’obtenir les EVMs correspondants. Ces derniers sont 

repérés en fonction de la puissance du signal injectée à l’entrée des transducteurs optiques et 

du point de polarisation choisi. Les résultats de simulation obtenus sont très proches de ceux 

mesurés ce qui a permis de valider la méthode de simulation. La transmission des signaux 

OFDM suivant la norme IEEE 802.15.3c a été ensuite évaluée. Les outils de 

génération/traitement d’un tel signal ne sont pas disponibles sous le logiciel, ce qui nous a 

amené à utiliser un code Matlab afin de réaliser cette tâche. La technique de co-simulation a 

été toujours exploitée mais en utilisant des composants spécifiques qui intègrent les fichiers I-

Q du signal OFDM. Les données ont été ensuite traitées sous Matlab pour l’évaluation de 

l’EVM. Les valeurs des EVMs obtenus par simulation présentent de bonnes concordances 

avec les mesures pour chaque liaison RoF. Cette méthode de modélisation a permis une 

meilleure compréhension de l’impact et de la contribution du bruit et de la non-linéarité de 

chaque étage constituant le système RoF. 

Pour la transmission du signal radio dans la bande 60 GHz, le système à modulation 

directe avec les modules TOSA/ROSA est le moins performant comparé aux systèmes à 

modulation externe avec le MZM et le MEA. En effet, la valeur minimale de l’EVM obtenue 

avec ces modules est environ le double de celle obtenue avec le MZM. Ceci est lié au niveau 

de la puissance optique délivrée par le module TOSA qui est relativement faible comparé aux 

diodes lasers DFB. Le facteur de bruit est ainsi plus élevé dans le cas de la modulation directe 

avec le TOSA/ROSA. Concernant la modulation externe, l’EVM minimum du système avec 

le MZM est inférieur à celui obtenu avec le MEA. La dynamique pour laquelle l’EVM ne 

dépasse pas la limite propre à chaque modulation est meilleure en modulation externe avec le 

MZM. 

Les modèles électriques équivalents des composants optoélectroniques constituant les 

systèmes RoF IM-DD ont été ainsi validés par simulation système. Ces modèles, qui  

permettent d’avoir accès aux caractéristiques électriques et optiques des composants de la 

liaison RoF, aident au dimensionnement d’un système radio sur fibre en fournissant toutes les 

caractéristiques systèmes d’une liaison analogique. L’avantage réside dans la reconfigurabilité 

de ces modèles électriques, l’étude conjointe des circuits photoniques et électroniques et la 

possibilité de paramétrage aisé des points de fonctionnement. Tous ces éléments offrent à ce 

type de modélisation un intérêt particulier dans la conception de circuits intégrés photoniques-

hyperfréquences. Il peut s’agir des circuits de commande intégrés aux diodes lasers mais 

également des circuits du photodétecteur pour les applications hautes fréquences ou ultra-
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rapide. Une autre étude concerne les circuits de boucle de verrouillage de phase intégrés pour 

les solutions d’hétérodynage optique ou de génération de signaux hyperfréquences et 

millimétriques par mélange optique.  

Les résultats obtenus par simulation des liaisons RoF avec le canal de transmission sans 

fil doivent être validés par des mesures. L’effet des étages électroniques de conversion de 

fréquence sera ainsi établi par simulation. La modélisation du laser VCSEL multi-modes est à 

envisager à partir des équations de continuité considérant les différents modes. Le 

développement du modèle équivalent de la fibre multi-modes complétera cet aspect 

multimodal afin d’étudier des liaisons complètes et d’analyser le bruit modal et son effet sur 

les performances systèmes. La distribution radio au dernier kilomètre sur une fibre multi-

modes peut être concrètement analysée. L’introduction de la non-linéarité de la fibre optique 

permettra d’étudier les effets de conversion de bruit liés au fort niveau de puissance optique et 

la longueur de la fibre. Cet effet est souvent observé dans la mesure de la largeur à mi-hauteur 

des sources lasers par la technique de self-hétérodyne ce qui aidera à évaluer la bonne valeur. 

La non-linéarité de la photodiode viendra compléter l’ensemble de ces modèles afin 

d’envisager une étude complète et diversifiée de systèmes.  

Concernant les liaisons radio sur fibre, un type de signaux complexes tel que le (FBMC, 

Filter Bank Multi-Carrier) [121] assurant une meilleure pureté et efficacité spectrale est à 

envisager pour les futures applications 5G. 
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A.1 : Durée de vie des photons et des électrons 

 La durée de vie des photons : à la condition du seuil, nous pouvons exprimer ce 

paramètre par :   

 
 

    
               

 
 

  
                        

Où 

-      les pertes intrinsèques  

-    les pertes des miroirs 

-    les pertes totales 

En reformulant la dernière équation :   

 
 

  
   

  

  
    

    
  

  

 

    
  (  ) 

Nous savons que l’efficacité (le rendement du laser correspondant à la pente de la 

caractéristique statique L-I) peut être donnée par :  

       

  

 

  

  
  

Donc : 
  

  
 

   

  

 

  
  (  ) 

En substituant (  ) dans (  ) nous obtenons :  

    
   

      

 

  
  

 

 La durée de vie des électrons : ce paramètre se déduit à partir de l’équation de continuité 

des électrons :  

 
  

  
 

    

    
 

 

  
    (    ) (    )  

Au seuil 
  

  
   et l’émission stimulée est nulle, cela donne :  

   
   
    

 
   

  
    

D’où :  
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Et on obtient :    
       

   
  

 

A.2 : Coefficient du gain différentiel  

Ce coefficient peut être lié à la fréquence de relaxation par l’équation : 

   
  (    )  

   

   
  (         )  

Où    
   

 
 et le premier terme (  ) du coefficient du gain différentiel s’écrit :  

    
      

 

     (         )
 (  ) 

Le gain linéaire dépend de la densité des porteurs et est donné par :   

    (    )  

Au seuil :      (      )  

On sait qu’au seuil      
 

    
, ce qui donne : 

 
 

     
  (      )  

Et on obtient :    
 

     (      )
 (  ) 

Le coefficient du gain différentiel   peut prendre la valeur moyenne de la somme de (  ) 

et (  ) afin d’atteindre la précision la plus élevée : 

   
 

    
(

      
 

  (         )
 

 

  (      )
)  

 

A.3 : Paramétrage du canal sans fil à 60 GHz 

Le tableau suivant donne les valeurs des principaux paramètres nécessaires pour le 

paramétrage du modèle de la réponse du canal sans fil à 60 GHz pour deux configurations de 

réseaux domestiques correspondant à des orientations différentes des antennes Tx/Rx : 

15°/15° pour le "canal sans fil 1" et 30°/30° pour le "canal sans fil 2".    
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Tableau A1 : Paramètres des modèles du canal de transmission sans fil. 

Paramètres Description Canal 1 (       ) Canal 2 (       ) 

  (    ) Cluster arrival rate 0.045 0.041 

  (    ) Ray arrival rate 0.93 0.971 

  (  ) Cluster decay rate 12.6 49.8 

  (  ) Ray decay rate 4.98 45.2 

   (  ) 
Cluster lognormal 

standard deviation 7.34 6.6 

   (  ) 
Ray lognormal standard 

deviation 6.11 11.3 

   (      ) Angle spread 107 102 

 ̅ 
Average number of 

clusters 4 6 

   (  ) Ray Rician factor 4.6 21.9 

  (  ) 

Average power of the first 

ray of the first cluster (for 

combined two path and S-

V model) (dB) 
-110.7 -102.15 

   Path loss exponent 2 2 

      
Constant attenuation for 

NLOS 0 0 
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