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Introduction générale 

La bande de fréquence du spectre électromagnétique des ondes millimétriques s’étend de 

30 à 300 GHz, celles des ondes submillimétriques de 300 GHz à quelques THz. En 1890, 

Hertz a pu démontrer expérimentalement la première génération d’un rayonnement avec une 

longueur d’onde dans la plage centimétrique produit par un éclateur générateur d’étincelles 

« spark-gap » en anglais [1]. La technologie de la génération des micro-ondes a continué à 

progresser avec le développement dans les années 1930 des nouvelles sources cohérentes 

micro-ondes basées sur diverses configurations de tubes à vide, comme le klystron utilisé 

aussi comme un amplificateur micro-onde [2] ou le magnétron [3] transformant l'énergie 

cinétique des électrons en une énergie électromagnétique. Ces sources ont été largement 

utilisées pour des applications radars dans la deuxième guerre mondiale dans la bande de 

fréquence K (18–26,5 GHz). 

Des oscillateurs millimétriques et submillimétriques ont été développés après la 

deuxième guerre mondiale, comme ceux basés sur la multiplication électronique en fréquence 

qui reste à ce jour une technique élégante pour passer à des fréquences THz et ceux basées sur 

la génération d’harmoniques par des éléments non linéaires [4], [5]. Dans ces mêmes années, 

il y avait également un intérêt pour le domaine de la spectroscopie avec le développement des 

méthodes de spectroscopie à transformée de Fourier (FTS « Fourier Transform 

Spectroscopy ») [6] et les interféromètres Fabry-Perot [7]. Il faut aussi mentionner 

l’oscillateur BWO « Backward Wave Oscillator » [8] appelé également carcinotron, générant 

des ondes électromagnétiques dans la gamme submillimétrique. Cet oscillateur était 

développé dans les années 1970 par Thomson-CSF en France et ISTOK en Russie. Des 

électrons émis par une cathode chauffée circulent en présence d’un champ magnétique très 

élevé vers une anode dans un tube vide ; en retour les électrons génèrent des ondes 

électromagnétiques dont la fréquence dépend de la vitesse de ces électrons. Le BWO génère 

une puissance de quelques Watts à basse fréquence et de quelques mW au-delà de 1 THz [5] .  

Des sources électriques compactes d’ondes continues et cohérentes couvrant une bande 

spectrale large ont ensuite pris un intérêt majeur dans la recherche de la génération de micro-

ondes. De telles sources étaient utiles pour diverses applications comme les 

télécommunications, le radar, la radioastronomie, la spectroscopie, etc.... Dans les années 

1970, on trouve les oscillateurs compacts électroniques micro-ondes à base de matériaux 

solides comme les oscillateurs Gunn [9] avec une structure à semi-conducteur GaAs ou InP, 

https://fr.wikipedia.org/wiki/%C3%89nergie_cin%C3%A9tique
https://fr.wikipedia.org/wiki/%C3%89nergie_cin%C3%A9tique
https://fr.wikipedia.org/wiki/%C3%89nergie_%C3%A9lectromagn%C3%A9tique


10  
 

les oscillateurs transistors et les oscillateurs IMPATT « Impact-Avalanche and Transit-Time » 

[10] qui utilisent l’effet avalanche d’une diode réalisée par des jonctions semi-conductrices p-

n. Cependant, ces sources micro-ondes montrent des faibles performances en terme de bruit 

[11]. De plus, à hautes fréquences ces oscillateurs ont une puissance réduite due à la fois au 

temps de transit et à l’effet de résistance-capacité dans les matériaux [12],[13]. Par exemple, 

une diode à effet Gunn et une diode IMPATT peuvent fournir ~100 mW de puissance à 100 

GHz et quelques centaines de µW à 300 ou 400 GHz [14]. Dans la gamme des térahertz un 

multiplicateur de diode Schottky génère une puissance de 50 µW à 1,8 THz [15], [16].  

La génération directe d’ondes térahertz par une approche photonique avec des sources 

compactes comme des diodes lasers est limitée par l'absence de matériaux semi-conducteurs 

ayant des bandes interdites (« gap band » en anglais, l’énergie séparant la bande de 

conduction de la bande de valence dans un matériau semi-conducteur) suffisamment petites 

pour pouvoir générer des fréquences optiques inférieures aux THz. Les lasers à cascade 

quantique permettent la génération directe d’ondes térahertz [17] avec un manque 

d’accordabilité. Le principe d’émission par cascade quantique était proposé en 1971 [18]. Le 

premier laser à cascade quantique QCL « Quantum Cascade Laser » était mis en œuvre en 

1994 [19]. L’injection d’un électron dans la bande de conduction d’un semi-conducteur subit 

des relaxations dans des transitions inter-sous-bandes successives par effet tunnel dans des 

puits quantiques mis en cascade, afin d’avoir un gain optique élevé produit par les multiples 

des photons générées. Ces lasers peuvent aussi être intégrés avec des résonateurs lasers qui 

contiennent des réseaux de Bragg type DFB « Distributed Feed-Back » ou DBR « Distributed 

Bragg Reflector » ou avec des cavités externes pour améliorer leurs puretés spectrales. Les 

lasers à cascades quantiques ont des largeurs de raie relativement étroites de l’ordre de 20 kHz 

[20].  

Une méthode indirecte pour la génération d’ondes accordables du continu au térahertz est 

le photomélange de deux fréquences optiques écartées en fréquence sur un photodétecteur 

[21], [22].  

Notre objectif dans cette thèse est la réalisation d’une source compacte d’ondes 

électromagnétiques continues et cohérentes millimétriques et submillimétriques à bas bruit de 

phase, à partir d’un photomélange de deux porteuses optiques de deux diodes lasers DFB très 

accordables et d’un système de verrouillage électronique de fréquence robuste et fiable sur 

une cavité optique Fabry-Perot fibrée.  

Les méthodes de stabilisation d’une fréquence optique laser ou d’un battement de deux 

fréquences lasers ou bien d’un oscillateur optoélectronique diffèrent entre les méthodes 

https://fr.wikipedia.org/wiki/Effet_tunnel
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électriques et les méthodes optiques. Les boucles à verrouillage de phase optoélectroniques 

OEPLL « Opto-Electronic Phase Locked Loop » utilisent des références de phase électriques 

telles que des oscillateurs locaux ou des résonateurs diélectriques. Les boucles à verrouillage 

de fréquence utilisent des références optiques telles que des lignes à retard en fibres optiques, 

des résonateurs ou des transitions moléculaires ou atomiques. Ces méthodes de stabilisation 

seront présentées dans le premier chapitre. Je montrerai également une étude théorique 

analytique d’un verrouillage électronique de fréquence d’un laser sur une cavité Fabry-Perot 

optique basée sur la technique de Pound-Drever-Hall [23]. Je présenterai aussi des méthodes 

de mesure et d’analyse temporelles et fréquentielles analogiques et numériques des bruits de 

phase et d’amplitude des signaux optiques monochromatiques. Ce même chapitre présentera 

quelques applications sur les micro-ondes et térahertz comme dans la spectroscopie 

rovibrationnelle, le radar, la radioastronomie et les communications sans-fil.  

Le chapitre deux entrera dans la réalisation expérimentale de la stabilisation de fréquence 

de porteuses optiques de diodes lasers DFB très accordables sur une cavité Fabry-Perot fibrée, 

avec des correcteurs électroniques très rapides et une bande passante d’asservissement 

augmentée jusqu’à 7 MHz. Je démontrerai aussi la génération d’ondes optiques 

millimétriques et submillimétriques produites par un battement optique accordable de 1 à 500 

GHz par pas de 1 GHz avec des mesures de bruits de phase de 2 à 92 GHz. 

Le chapitre trois sera basé sur les données expérimentales vues dans le chapitre deux, 

afin de démontrer par simulation des conceptions optimisées basées sur une boucle 

d’asservissement très compacte de quelques dizaines de cm. 

Dans le quatrième chapitre, je montrerai par simulation la possibilité d’une accordabilité 

continue des ondes millimétriques et submillimétriques déjà générées par notre système, par 

l’ajout d’une troisième diode laser stabilisée par une boucle à verrouillage de phase PLL 

« Phase Locked Loop »    

Finalement dans le chapitre cinq, je présenterai la théorie de génération d’impulsions 

pico- et femtosecondes à partir des méthodes de compression passives d’un signal sinusoïdal 

de battement optique. Je montrerai aussi un schéma de stabilisation d’un train d’impulsions à 

un taux de répétition fixe avec notre système de stabilisation en fréquence sur la cavité 

optique. Des simulations de performance en gigue temporelle à des taux de répétitions de 10 

et 40 GHz seront aussi démontrées.   
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1 Généralités sur les ondes millimétriques et submillimétriques 

et théorie de la stabilisation en fréquence d’un laser 
Ce chapitre montre tout d’abord des applications des micro-ondes et des ondes térahertz, 

puis la motivation de cette thèse. Je définis ensuite l’onde laser comme étant une onde portant 

des fluctuations aléatoires d’amplitude et de phase. Je définis également un battement optique 

entre deux ondes lasers afin de récupérer l’équation de son enveloppe. Je présente enfin une 

méthode de mesure du bruit de fréquence d’une onde laser à partir d’une détection auto-

hétérodyne.  

Je présente un état de l’art sur les méthodes de stabilisation des micro-ondes et térahertz 

sur des références électriques et optiques, avant de passer à l’étude théorique et analytique 

d’un verrouillage électronique de fréquence d’un laser sur une cavité optique Fabry-Perot. Je 

présente les éléments d’une boucle d’asservissement avec une correction électronique avec la 

technique de Pound-Drever-Hall pour la génération du signal d’erreur. Afin d’établir les 

équations de base d’un asservissement électronique, je montre un exemple d’une boucle 

d’asservissement en fréquence d’un laser sur une cavité Fabry-Perot. Je présente également un 

montage de boucles d’asservissement imbriquées montrant les avantages d’un asservissement 

avec plusieurs actionneurs différents. Ce montage va me servir dans la réalisation 

expérimentale à passer à des bandes passantes d’asservissement jusqu’à 7 MHz, ce qui 

permettra de verrouiller un laser DFB très accordable avec un bruit de fréquence élevé qui 

s’étend sur plusieurs dizaines de MHz.  

Dans les dernières parties, je montre une nouvelle méthode numérique calculant les 

couplages phase-amplitude dans des résonateurs optiques. Ce calcul me servira à estimer le 

bruit d’intensité relatif des lasers asservis et transmis par de telles cavités.   

1.1 Applications 

La plage des ondes continues cohérentes millimétriques et submillimétriques est riche en 

applications scientifiques et technologiques. Je présente dans cette partie quelques 

applications sur les micro-ondes et les ondes térahertz en partant des premières utilisations en 

radar puis en spectroscopie, en radioastronomie et en communications sans fil térahertz. 

1.1.1 Radar 

Le Radar « Radio Detection And Ranging » est un système qui émet des micro-ondes 

pour déterminer la distance et la position des objets : avions, bateaux, nuages, etc., à partir 

d’une détection et une synchronisation des échos par la cible. Le décalage Doppler, différence 

https://fr.wikipedia.org/wiki/Avion
https://fr.wikipedia.org/wiki/Bateau
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de fréquence entre l’onde émise et l’onde écho [24], permet de calculer la vitesse des objets 

en mouvement ou l’intensité d’un orage par exemple.  

L’onde émise par le radar n’est pas parfaitement monochromatique, elle présente une 

largeur spectrale non nulle. Le rapport signal à bruit à la fréquence du signal en écho de la 

cible dépend généralement de la pureté spectrale de l’onde émise et de la puissance de l’onde 

en écho qui dépend de la sensibilité de l’antenne de réception (Figure 1-1).        

L’utilisation des ondes millimétriques dans les radars [25] permet de réduire la taille des 

antennes de réception et d’augmenter leurs résolutions angulaires.  

 

 
Figure 1-1 : Principe de fonctionnement d’un radar Doppler. 

1.1.2  Spectroscopie rotationnelle  

Les spectres d’absorption ou d’émission observés d’une interaction d’ondes continues et 

cohérentes électromagnétiques avec les atomes ou molécules permet de déterminer leurs 

caractéristiques énergétiques vibrationnelles ou rotationnelles. Les transitions rotationnelles 

des molécules en phase gazeuse ont des fréquences submillimétriques, avec des largeurs de 

raie très étroites [26]. Dans le chapitre quatre où je présenterai la conception d’ondes 

électromagnétiques millimétriques et submillimétriques continument accordables, je 

montrerai par une simulation numérique l’influence de bruits de phase et d’amplitude de 

l’onde électromagnétique sur la spectroscopie d’un mode de transition rotationnelle de la 

molécule d’alanine.  
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1.1.3 Radioastronomie  

La radioastronomie millimétrique et submillimétrique étudie les étoiles et les galaxies, 

etc... L’observatoire interférométrique ALMA « Atacama Large Millimeter/submillimeter 

Array » est situé dans le désert d’Atacama au Chili et observe les ondes submillimétriques à 

l’aide d’un réseau de 66 antennes [27] ; chacune de ces antennes est équipée par des 

récepteurs sensibles à des bandes de fréquence entre 30 et 950 GHz. Le télescope spatial 

Herschel [28] capte des ondes dans des bandes de fréquence entre 600 GHz et 1,5 THz. Ce 

satellite est situé dans l’espace évitant ainsi les problèmes de l’atténuation de puissance des 

ondes térahertz par l’atmosphère.   

Afin d’analyser les spectres des signaux millimétriques et submillimétriques, il est 

nécessaire de recourir à une transposition de fréquence vers des fréquences intermédiaires de 

quelques GHz, à partir d’oscillateurs locaux millimétriques et térahertz (Figure 1-2).  

 

 
Figure 1-2 : Principe de la transposition d’une fréquence RF à une fréquence intermédiaire IF à partir d’un 

mélangeur électrique et un oscillateur local OL. Les spectres des signaux millimétriques et submillimétriques 

sont transposés en fréquence à quelques GHz. 

1.1.4 Communications sans-fil 

Les besoins en télécommunication (radio, téléphones mobiles ou internet) de grandes 

capacités et débits des données, de transmettre et de recevoir des images ou des vidéos à haute 

résolution avec des diffusions en temps réel par exemple demandent des grandes bandes 

passantes de fréquences. Les faisceaux optiques sont utilisés comme un moyen de transfert 

des données à des porteuses de très haute fréquences, permettant des hauts débits de données 

à quelques térabit/s [29], [30]. Les ondes millimétriques et submillimétriques seront la 

nouvelle technologie des systèmes de communications sans-fil à portée kilométrique [31], 

[32], [33] qui peuvent supporter des larges bandes des données avec des atténuations/km 

atmosphériques raisonnables (Figure 1-3, source [34]). La bande de fréquence W (75–110 

GHz) est largement étudiée dans la littérature dans le but d’atteindre le 10 Gbit/s par 
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utilisateur avec la technologie des réseaux mobiles 5G [35], [36]. Des études en 2013 ont pu 

aussi démontrer un système de transmission de données de 100 Gbit/s par communication 

sans-fil sur 20 m supportées sur une porteuse de 237,5 GHz [33].    

 

 

Figure 1-3 : Moyenne d’absorption atmosphérique des ondes millimétriques. Courbe A : niveau de la mer, 

température 20° C, volume de H2O de 7,5 g/m3. Courbe B : altitude de 4 km, température 0° C, volume de H2O 

de 1 g/m3. Source [34]. 

1.2 Motivation de la thèse 

Notre motivation principale dans cette thèse est la réalisation, la démonstration 

expérimentale et l’optimisation d’une source à la fois compacte, bas coût, robuste, fiable et 

accordable du continu vers les térahertz d’ondes continues et cohérentes à bas bruit de phase, 

étant comme une solution pour de nombreuses applications notamment la spectroscopie 

rotationnelle moléculaire.  

Je démontre un système de génération d’ondes de -90 dBc/Hz de bruit de phase à 100 

kHz d’écart d’une porteuse à 92 GHz. Ces ondes sont accordables de 1 à 500 GHz avec un 

pas de 1 GHz égal à l’intervalle spectrale libre d’une cavité Fabry-Perot fibrée (Figure 1-4) 

utilisée comme référence de fréquence optique, pour stabiliser deux lasers DFB très 

accordables avec des polarisations orthogonales. Ce système pourrait être continûment 

accordable sur 500 GHz par l’ajout d’un troisième laser DFB stabilisé en phase sur un 

oscillateur local.   

La réalisation d’un laser impulsionnel à très faible gigue temporelle est également une de 

nos motivations, démontrée à partir des simulations numériques dans ce manuscrit.  
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Figure 1-4 : Les résonances d’une cavité Fabry-Perot sont utilisées pour verrouiller un battement optique de deux 

porteuses optiques 𝜈1𝑜𝑝𝑡 et 𝜈2𝑜𝑝𝑡 de deux lasers DFB ayant des polarisations orthogonales. Le battement optique 

accordé sur les résonances de la cavité génère une fréquence de battement ∆𝜈 égale à un multiple de l’intervalle 

spectral libre de la cavité. 

1.3 Caractérisation analytique d’ondes lumineuses continues 

Un laser continu est capable de fournir une onde cohérente par une émission stimulée ; 

l’onde peut être décrite par une fonction sinusoïdale. En pratique, les lasers n’émettent pas des 

ondes monochromatiques pures, ils sont caractérisés par leurs puretés spectrales. La pureté 

spectacle d’une raie laser dépend des fluctuations de phase et d’amplitude de l’onde 

lumineuse.  

L’équation 1.1 décrit une onde lumineuse en fonction du temps 𝑡  

 

   )(2
0 )(1)( tti optoptetat  

                                          1.1 

où 0 est l’amplitude, 𝑎(𝑡) est le bruit relatif d’amplitude et 
𝑜𝑝𝑡

(𝑡) représente les 

fluctuations aléatoires de la phase par rapport à la phase nominale 2𝜋𝜈𝑜𝑝𝑡𝑡, où 𝜈𝑜𝑝𝑡 = 𝑐/𝜆 est 

la fréquence optique avec 𝜆 est la longueur d’onde optique et 𝑐 est la célérité de la lumière 

dans le vide (représentation graphique dans la figure 1-5). La fréquence instantanée est 

proportionnelle à la dérivée temporelle de la phase, définie par 
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Figure 1-5 : Représentation des parties réelle Re et imaginaire Im de l’onde décrite dans l’équation 1.1. 

1.3.1 Densité spectrale 

Un bruit se caractérise par une Densité Spectrale de Puissance DSP qui décrit la 

répartition d’énergie en fonction de la fréquence 𝑓. Analytiquement, la densité spectrale de 

puissance monolatérale 𝑆𝑥(𝑓) d’un bruit aléatoire réel 𝑥(𝑡), en utilisant le théorème de 

Wiener-Khintchine [37], [38] est définie par la transformée de Fourier de la fonction 

d’autocorrélation 𝑅𝑥𝑥() de 𝑥(𝑡)  
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où  𝑥∗(𝑡) est le complexe conjugué de 𝑥(𝑡), 𝑇𝑖𝑛𝑡𝑒𝑔 est le temps d’intégration, 𝑥(𝑡) est un bruit 

de phase ou d’amplitude d’une onde lumineuse et 𝑓 est l’écart de fréquence à la porteuse 

optique.  

En pratique, une densité spectrale de puissance d’une grandeur électrique peut être 

estimée à l’aide d’un analyseur de spectre électrique. Il existe deux types d’analyseurs de 

spectre : l’analyseur à balayage et l’analyseur FFT « Fast Fourier Transform » [39]. 

L’analyseur à balayage traite les signaux temporels d’une façon analogique. Le temps de 

balayage de ce type d’analyseur est normalement long par rapport au deuxième type 

d’analyseur qui utilise un traitement de signal numérique. Par contre l’analyseur FFT est 

limité par la bande passante de son convertisseur analogique-numérique. La densité spectrale 
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de puissance peut aussi être estimée à partir des données temporelles récupérées à l’aide d’un 

oscilloscope puis traitées numériquement sur un ordinateur.  

La Densité Spectrale Linéaire DSL est par définition la racine carrée de la densité 

spectrale de puissance  

 

                        )(x(t)DSL(f)~ fSx x                                             1.5 

où 𝑆𝑥(𝑓) est une fonction réelle et positive. 

1.3.2 Valeur efficace  

La valeur efficace 𝑥𝑒𝑓𝑓(𝑓𝑐) ou RMS en anglais (Root Mean Square) d’un bruit aléatoire 

𝑥(𝑡) [40], [41] se calcule dans un intervalle de fréquence [fc, ] par la relation suivante  

 

                       



fc xceff dffSf )()(x                                                 1.6 

1.3.3 Bruit de phase optique  

Le bruit de phase optique 𝐿(𝑓) exprimé en dBc/Hz en l’absence de bruit d’amplitude est 

défini avec l’instabilité de phase 𝑆(𝑓) par l’équation suivante 

 

dBfLfS 3)()(log10 10                                         1.7 

 

Dans le cas où la puissance latérale 𝑃𝑙 mesurée à une fréquence d’écart donnée est très 

petite par rapport à la puissance 𝑃0 de la porteuse optique dans une bande de largeur de 1 Hz 

[42], [43], on a : 
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La densité spectrale de puissance des fluctuations de fréquence 𝑆𝜈(𝑓) est déduite à partir 

de la DSP des fluctuations de phase [44]. En effet, la fréquence instantanée est 

proportionnelle à la dérivée de la phase (équation 1.2) et donc se traduit dans le domaine de 

Fourier par la relation suivante  
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               )()( 2 fSffS                                                      1.9 

L’unité de 𝑆𝜈(𝑓) est Hz2/ Hz, avec 𝑆(𝑓) est en rad2/Hz. 

1.3.4 Variance d’Allan          

Pour évaluer dans le domaine temporel la performance en bruit de fréquence d’un 

oscillateur tel qu’un laser monomode, on détermine la variance des fluctuations de fréquence 

sur un temps d’intégration . La différence de moyenne quadratique de la fréquence 

instantanée de deux échantillons successifs de durée  définit la variance d’Allan 𝑨𝒍𝒍𝒂𝒏
𝟐 (). 

La variance d’Allan peut se calculer en fonction de la densité spectrale de puissance des 

fluctuations de fréquence par l’équation suivante [9]   
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où 𝐴𝑙𝑙𝑎𝑛() est l’écart type d’Allan exprimé en Hz. 

1.3.5 Durée de cohérence 

La durée de cohérence d’une onde lumineuse peut se définir par la durée 𝜏 où l’onde au 

cours de sa propagation est déphasée d’une valeur quadratique moyenne  par rapport à sa 

phase initiale à la date 𝑡 = 0.  

D’après cette définition, j’établis l’équation de la cohérence de phase 〈2()〉 en rd2, en 

fonction de la densité spectrale de puissance des fluctuations de phase 

 

       dfffS



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22 )(sin2)()(                                            1.11 

où  est le temps d’intégration. La durée de cohérence 𝑐 est donc calculé pour 〈2(𝑐)〉 = π2 

rd2. 

La longueur de cohérence 𝑙𝑐 est la distance parcourue de l’onde dans le temps 𝜏𝑐 : 

 

             cc cl                                                                 1.12 
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1.3.6 Bruit d’intensité relatif 

La densité spectrale linéaire du bruit d’intensité relatif RIN « Relative Intensity Noise » 

est représentée par la racine carrée du rapport de la densité spectrale de puissance des 

fluctuations d’amplitude 𝑆𝑎(𝑓) de l’onde lumineuse (équation 1.1) et de la puissance 

moyenne 𝑃𝑚𝑜𝑦, où 𝑃𝑚𝑜𝑦 = |0|2. Le bruit d’intensité relatif est exprimé en 1/√Hz et est 

calculé par la formule suivante 
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où 𝑆𝑝(𝑓) est la densité spectrale de puissance des fluctuations de puissance 𝑝(𝑡) de l’onde 

lumineuse avec 𝑝(𝑡) = 2𝑎(𝑡)√0.  

1.3.7 Détection auto-hétérodyne 

La technique de détection auto-hétérodyne d’une onde lumineuse laser [46], [47] est 

souvent utilisée pour mesurer le bruit de phase optique. La détection auto-hétérodyne consiste 

à interférer une onde retardée avec une onde décalée en fréquence dans un interféromètre 

asymétrique Mach-Zehnder. Celui-ci comporte dans un bras un modulateur acousto-optique 

qui décale le spectre de l’onde par une modulation à la fréquence fAO (typiquement quelques 

dizaines de MHz) et dans l’autre bras une ligne de longueur 𝐿 (fibre optique ou espace libre) 

induisant un retard . Le montage de la figure 1-6 montre un interféromètre asymétrique 

Mach-Zehnder fibré. Les coupleurs 50:50 divisent puis recombinent les ondes du laser. Dans 

le cas d’utilisation de fibres standards SMF « Single Mode Fiber » comme fibre de retard, 

l’implémentation d’un contrôleur de polarisation dans l’un des deux bras sera utile pour 

maximiser le signal. En sortie de l’interféromètre, le signal recombiné est détecté par une 

photodiode dont la bande passante est suffisante pour faire passer la fréquence 𝑓𝐴𝑂 . La tension 

du signal électrique 𝑠(𝑡) en sortie de la photodiode a la forme suivante   

  

       )(2cos)( 0 ttfAts MZAO                                          1.14 

où 𝐴0 est l’amplitude du signal en supposant qu’on néglige le bruit d’amplitude et 
𝑀𝑍

(𝑡) 

sont les fluctuations de phase de l’onde à la fréquence 𝑓 = 𝑓𝐴𝑂. 
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Figure 1-6 : Montage de la technique auto-hétérodyne par un interféromètre Mach-Zehnder fibré. 

Après avoir mesuré en sortie d’interféromètre la densité spectrale linéaire du bruit de 

phase ̃
𝑀𝑍

(𝑓) de 𝑠(𝑡), cette dernière peut être traduite en une densité spectrale linéaire de 

bruit de fréquence de l’onde optique 𝜈𝑜𝑝𝑡(𝑓), à l’aide d’une fonction de calibration 𝑓𝑐𝑎𝑙𝑖𝑏(𝑓). 

Cette fonction de calibration est définie par l’équation 1.15 en fonction des paramètres de 

l’interféromètre Mach-Zehnder : la longueur 𝐿 de la ligne de retard et la vitesse 𝑉 de l’onde 

dans le milieu de propagation 
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où 𝑉 la vitesse de l’onde dans le milieu de propagation d’indice de réfraction égal à 𝑛, où 𝑉 =

𝑐/𝑛. 

Nous remontons alors à la densité spectrale linéaire de bruit de fréquence de l’onde 

optique par la formule suivante  

 

  )(~)()(~
MZ ffff calibopt                                                1.16 

1.3.8 Bruits des lasers : origines 

Les lasers présentent plusieurs types des bruits qui peuvent être nuisibles dans certaines 

applications, particulièrement celles qui demandent des hautes résolutions telles que les 

systèmes de métrologie ou la spectroscopie des molécules ayant des raies spectrales fines. 

Dans un laser monochromatique, ces bruits sont présentés sous forme de bruits d’amplitude et 

de phase sur le signal oscillant. Un bruit de phase rend la largeur de raie du laser non nulle. Ce 

bruit peut être d’origine quantique, en particulier l’émission spontanée dans le milieu à gain, 

et peut être aussi d’origine technique dans le laser, comme les fluctuations dimensionnelles de 

la cavité résonante du laser dues aux vibrations thermiques, acoustiques ou sismiques des 

miroirs. Le bruit d’amplitude d’une porteuse optique d’un laser a pour origine un bruit 
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quantique et aussi des bruits qui viennent de l’alimentation, par exemple le courant d’injection 

dans les semi-conducteurs ou bien un laser de pompe pour des lasers à état solide ou à gaz. 

 

 
Figure 1-7 : Les densités spectrales linéaires de bruit de fréquence de quelques lasers à 1550 nm. Les courbes en 

bleu et en rouge représentent des mesures effectuées sur des lasers à semi-conducteur DFB EBALANA [48] en 

fonctionnement libre avec deux largeurs de raies différentes de 650 kHz et de 110 kHz respectivement. La 

courbe en vert clair est relevée d’après la notice d’un laser à semi-conducteur RIO-PLANEX [49] en 

fonctionnement libre. Un laser à fibre commercialisé par NPphotonics [50] est représenté par la courbe en violet 

selon sa notice. La courbe en orange représente un laser à diffusion Brillouin stimulée SBS relevé d’après la 

référence [53] et finalement la courbe en marron est la mesure d’un laser bi-fréquence à état solide [51] 
fabriqué à l’institut de physique de Rennes. 

La figure 1-7 montre les densités spectrales linéaires de bruit de fréquence de quelques 

lasers fonctionnant à 1550 nm. Je commence par les diodes lasers commerciales à semi-

conducteur : deux diodes lasers DFB EBLANA [48] et une diode laser à cavité externe ECL 

(« External Cavity Laser ») RIO-PLANEX [49]. Le laser DFB représenté par la courbe en 

bleu est accordable sur 9 nm de longueur d’onde aux dépens d’un bruit de fréquence élevé 

d’un bruit blanc de ~550 Hz/√Hz et une largeur de raie de 650 kHz. Un autre laser DFB 

EBLANA (courbe en rouge) plus stable avec une largeur de raie de 110 kHz et accordable sur 

4 nm de longueur d’onde (courbe en bleu) présente un bon choix d’une source laser compacte 

accordable et peu onéreuse. Le laser RIO-PLANEX à cavité étendue externe (courbe en bleu 

clair) inclut une puce de gain et un circuit de guide d’onde plane (PLC « Planar Lightwave 

Circuit ») avec un réseau de Bragg, ce qui rend ce laser très stable en fréquence avec une 
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largeur de raie de moins de 1 kHz, mais il est beaucoup moins accordable que les DFB 

EBLANA, sur une plage de quelques dizaines de pm seulement. Puis je montre un laser à 

fibre dopé phosphate produit par NPphotonics [50] (courbe en violet). Ce laser montre un très 

bas bruit de fréquence et une largeur de raie inférieure à 700 Hz, mais accordable sur ±8 pm. 

Je montre aussi un laser bi-fréquence à état solide Erbium comme milieu à gain [51] réalisé 

dans notre laboratoire durant le projet OSMOTUS (Oscillateur Micro-ondes à THz Ultra-

Stable) [52]. Ce laser offre un très bas niveau de bruit de fréquence à haute fréquence (courbe 

en marron) et il est accordable sur 7 nm de longueur d’onde. Cependant, ce type de laser à état 

solide bi-fréquence coûte presque 10 fois plus cher qu’un laser à semi-conducteur DFB 

commercial. Finalement, la courbe en orange montre un laser généré par une diffusion 

Brillouin stimulée SBS « Stimulated Brillouin Scattering d’une largeur de raie de 3,3 kHz 

pompé par un laser à cavité externe étendue de 7,7 kHz de largeur de raie [53]. Ce laser SBS 

montre aux hautes fréquences un très bas bruit de fréquence. 

1.4 Photomélange pour la génération des micro-ondes/ondes submillimétriques  

Le photomélange des deux fréquences optiques monochromatiques chacune sur un 

photo-mélangeur permet la génération des ondes radios, micro-ondes jusqu’aux térahertz. La 

figure 1-8 montre la différence de deux champs optiques à deux fréquences 𝜈2𝑜𝑝𝑡 et 𝜈1𝑜𝑝𝑡 

avec leurs spectres de puissance optique, générant un battement optique d’une période égale à 

1/∆𝜈, où ∆𝜈 = 𝜈2𝑜𝑝𝑡 − 𝜈1𝑜𝑝𝑡.  

 

 
Figure 1-8 : battement optique entre deux porteuses optiques monochromatiques, représenté par la variation 

temporelle de son champ optique et par son spectre de fréquences optiques. 

Cette méthode est une des méthodes indirectes où on a besoin d’un moyen de détection 

de l’enveloppe optique afin de générer une onde continue pure. Les détections d’un battement 

optique dans la gamme millimétrique peuvent être effectuées par des photodétecteurs très 
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rapides. Un photoconducteur avec une structure ErAs:In0.52Ga0.47As a démontré une puissance 

de 130 nW à 100 GHz et presque 10 nW à 650 GHz pour 40 mW de puissance optique [54]. 

On trouve également les photodiodes p-i-n qui sont largement utilisées dans la littérature et 

elles ont pu démontrer une puissance de l’ordre de 100 nW à 625 GHz de bande passante et 

de 10 µW à 100 GHz [55].  

La structure ordinaire d’une photodiode est à la base réalisée avec une structure d’une 

simple jonction p-n de semi-conducteurs fortement dopées. Cette structure ordinaire conduit à 

une zone de déplétion entre p et n d’épaisseur très petite par rapport à la surface d’absorption 

des photons, et donc une petite quantité des porteurs sont générés, ce qui limite l’efficacité de 

la conversion photon-courant. Par contre, la structure des photodiodes p-i-n ajoute une 

jonction intermédiaire d’un semi-conducteur intrinsèque non dopé. Celui-ci rend la zone de 

déplétion plus épaisse, augmentant ainsi la surface d’absorption des photons en diminuant 

également la capacité créée dans cette zone, ce qui conduit à des bandes passantes de 

détection plus grandes.  

Dans la gamme submillimétrique un battement optique peut être effectué par des 

photodiodes InGaAs/InP UTC « Uni-travelling Carier » [56], [57] pour une longueur d’onde 

autour de 1550 nm ou à des antennes LTGaAS [21] pour une longueur d’onde autour de 800 

nm. Ces dernières ont des bandes passantes jusqu’à quelques THz. Une puissance générée de 

310 nW à 1,365 THz était démontrée sur les photodiodes UTC pour une puissance optique de 

50 mW. Des photodiodes avec une structure n-i-p-n-i-p [58] ont aussi pu montrer une 

puissance générée de 10 nW à 1 THz pour une puissance optique de 40 mW.  

1.4.1 Caractérisation analytique d’un battement optique entre deux ondes lumineuses 

monochromatiques 

Je considère les équations des champs optiques de deux ondes lumineuses 

monochromatiques lasers (𝑡) et ′(𝑡), en négligeant leurs bruits d’amplitude  
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où 1 et 2 sont les amplitudes. Je définis ensuite l’équation de l’onde de battement optique 

Ω(𝑡) comme étant la différence des deux ondes lumineuses 
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Si on suppose que 1 = 2 et que 𝜈2𝑜𝑝𝑡 > 𝜈1𝑜𝑝𝑡, l’équation 1.19 sera sous la forme suivante  
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où 𝜈Ω =
1𝑜𝑝𝑡+2𝑜𝑝𝑡

2
 est la fréquence de la porteuse optique et 

Ω
(𝑡) =

1𝑜𝑝𝑡
(𝑡)+2𝑜𝑝𝑡(𝑡)

2
 est sa 

phase et 𝑓𝑅𝐹 et 
𝑅𝐹

(𝑡) représentent la fréquence et la phase de son enveloppe avec 𝑓𝑅𝐹 =

𝜈2𝑜𝑝𝑡 − 𝜈1𝑜𝑝𝑡 et 
𝑅𝐹

(𝑡) = 
2𝑜𝑝𝑡

(𝑡) − 
1𝑜𝑝𝑡

(𝑡).    

L’équation de l’enveloppe du champ de battement optique ̂Ω(𝑡) s’écrit sous la forme 

suivante 
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Ainsi, la puissance optique de l’enveloppe de battement 𝑃Ω𝑜𝑝𝑡(𝑡) est définie par le produit des 

champs complexes  
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où ̂Ω
∗

(𝑡) est le complexe conjugué de ̂Ω(𝑡). 

L’enveloppe de battement optique peut être détecté par une photodiode avec une 

efficacité quantique  où   [0, 1] pour obtenir une tension 𝑉𝑅𝐹(𝑡) du signal de battement 

électrique, avec        
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où 𝑍 est la transimpédance du montage électronique autour de la photodiode et 𝐼𝑝ℎ(𝑡) est le 

courant électrique délivré par la photodiode avec ℎ𝑝 est la constante du Planck, 𝑒− la charge 

unitaire de l’électron et 𝜈𝑜𝑝𝑡est la fréquence optique moyenne des deux fréquences lasers. 

1.4.2 Mesure de bruit de phase 

Le bruit de phase d’un signal micro-onde généré par exemple par un battement optique 

peut être mesuré par plusieurs méthodes. Premièrement, par un analyseur de spectre électrique 

équipé de module de mesure de bruit de phase : la plupart des analyseurs de spectre électrique 

demandent une très bonne stabilité en fréquence du signal détecté pour que ce soit comparable 

à la stabilité de ses oscillateurs locaux ; deuxièmement, par un banc de mesure équipé d’une 

boucle à verrouillage de phase PLL, afin de verrouiller la phase micro-onde à la phase de 

l’oscillateur local de l’analyseur : cela permet une mesure précise à des fréquences de 

décalage proches de la porteuse (~1 Hz à ~1 kHz) ; troisièmement, par un discriminateur de 

fréquence à ligne de retard RF ; finalement, par une analyse des signaux temporels acquis par 

un oscilloscope rapide. Nous avons souvent utilisé cette dernière méthode avec une 

démodulation en deux quadratures effectuée par l’instrument lui-même. Ce qui limite cette 

technique est la fréquence d’échantillonnage maximale, le bruit de mesure et la mémoire 

d’enregistrement des données de l’oscilloscope. Les deux dernières méthodes présentées ne 

demandent pas une grande stabilité en fréquence du signal détecté.  

Je considère un signal radiofréquence RF électrique 𝑠𝑅𝐹(𝑡) défini par l’équation suivante 

 

 )(2cos)( 0 ttfAts RFRFRF                                         1.24 

où 𝐴0 est son amplitude et 
𝑅𝐹

(𝑡) représentent les fluctuations de phase par rapport à la phase 

nominale 2𝜋𝑓𝑅𝐹𝑡. Je néglige dans ce signal les fluctuations d’amplitude. Cette méthode 

consiste à démoduler le signal 𝑠𝑅𝐹(𝑡) par deux signaux, en phase cos (2𝜋𝑓𝑂𝐿𝑡) et en 

quadrature de phase sin (2𝜋𝑓𝑂𝐿𝑡) à l’aide d’un oscillateur local que je considère comme un 

oscillateur RF idéal (fluctuations de phase et d’amplitude égales à zéro) où 𝑓𝑂𝐿 ≈ 𝑓𝑅𝐹 . Nous 

obtenons deux signaux en phase 𝐼(𝑡) et en quadrature de phase 𝑄(𝑡) sous les formes 

suivantes  
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Un filtre passe bas vient ensuite filtrer les fréquences avec une fréquence de coupure 

inférieure à 𝑓𝑂𝐿. Après le filtrage passe-bas nous aurons  
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à partir de ces signaux on calcule le bruit de phase  

 

       )()(arg)( tiQtIt FFRF                                           1.29 

où arg (𝑧)  est la fonction qui calcule l’argument du nombre complexe 𝑧, ce qui permet de 

calculer la phase sur quatre quadrants, de –π à π. 

1.5 Etat de l’art de la stabilisation des ondes millimétriques et térahertz continues 

Je mentionne dans cette partie deux méthodes de stabilisation des ondes millimétriques et 

térahertz continues générées à partir de sources lasers ; tout d’abord sur des références 

électriques avec des boucles à verrouillage de phase optoélectroniques ; puis des méthodes de 

stabilisation des porteuses optiques sur des références optiques avec des boucles à 

verrouillage de fréquence, afin de générer également des ondes millimétriques et térahertz 

stables. Finalement je compare des oscillateurs électriques bas bruit de phase qui fonctionnent 

dans la gamme des ondes millimétriques avec des oscillateurs optiques et optoélectroniques. 

1.5.1 Stabilisation des ondes millimétriques et térahertz sur des références électriques 

Pour la génération des ondes millimétriques et térahertz à haute pureté spectrale 

stabilisées sur des références électriques, il existe des boucles à verrouillage de phase 

optoélectroniques OEPLL [59], [60], [61], [62] (Figure 1-9). Ces boucles sont basées sur la 

descente en fréquence optoélectronique des ondes de battement vers des fréquences 

intermédiaires (MHz–GHz) avant d’être détectées par une photodiode puis verrouillées sur 
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des oscillateurs locaux radiofréquences ou hyperfréquences. Le verrouillage à des fréquences 

de battement intermédiaires transfère finalement la stabilité à des fréquences de battement 

millimétriques et térahertz en multipliant le bruit de phase. La descente en fréquence 

s’effectue par une génération de bandes latérales autour des fréquences optiques des lasers à 

l’aide d’une modulation en phase ou bien par une génération d’un peigne de fréquence par un 

modulateur électro-optique non linéaire.  

 

 
Figure 1-9 : Principe d’une boucle à verrouillage de phase optoélectronique OEPLL d’ondes millimétriques ou 

submillimétriques, basé sur la descente en fréquence optoélectronique du battement vers une fréquence 

intermédiaire IF afin de le stabiliser sur une référence électrique. L’amplitude du signal d’erreur est 

proportionnelle à la différence de phase entre l’onde IF et l’oscillateur local. 

Les oscillateurs à quartz basés sur des résonances acoustiques du cristal sont des 

références de phase classiques largement utilisées dans les boucles à verrouillage de phase 

d’ondes radiofréquences et micro-ondes. Ils ont une grande pureté spectrale sur plusieurs 

centaines de MHz avec un facteur de qualité compris entre 104 et 106. De plus l’utilisation de 

telles références permet une accordabilité continue des ondes électriques stabilisées. 

Cependant, ces oscillateurs souffrent d’une dégradation de bruit de phase de 20 dB pour 

chaque multiplication de la fréquence d’un facteur 10. La figure 1-10 compare les bruits de 

phase d’un oscillateur multiplicateur Quartz MXO-FR commercialisé par Wenzel [63] à des 

fréquences de 200 MHz à 12 GHz en fonctionnement libre avec des oscillateurs 

hyperfréquences contrôlés en tension VCO « Voltage Controlled Oscillator » et 

commercialisés par Hittite Microwave [64] et par Crystek Microwave [65]. 

Il existe d’autres références électriques comme celles des résonateurs diélectriques 

micro-ondes types résonateurs à modes de galerie saphir WGM « Whispering Gallery 

Modes » qui peuvent atteindre des facteurs de qualité élevés jusqu’à 105 à 10 GHz de 

fréquence micro_onde [66]. Par contre, la performance de tels résonateurs est dégradée à 
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hautes fréquences puisque le facteur de qualité est inversement proportionnel à la fréquence 

RF. 

 

 
Figure 1-10 : Bruits de phase de quelques oscillateurs hyperfréquences commerciaux. Voir références dans le 

texte de la partie 1.5.1. 

1.5.2 Stabilisation des ondes lasers sur des références optiques pour la génération des 

ondes millimétriques et térahertz stables 

Le verrouillage d’une porteuse optique sur une référence optique (Figure 1-11) est une 

des méthodes les plus efficaces pour stabiliser en fréquence un laser [67]. Le principe est de 

générer un signal proportionnel à la différence de fréquence entre le laser et la référence qu’on 

appelle signal d’erreur, puis d’asservir le laser en rétroaction électrique de sorte que la 

fréquence instantanée du laser suive celle de la référence. La technique de Pound-Drever-Hall 

[68], [69] est une technique largement utilisée pour la génération d’un signal d’erreur à partir 

d’une référence optique. Cette technique est détaillée avec des calculs analytiques dans les 

parties suivantes de ce manuscrit. Il existe également la méthode de verrouillage de fréquence 

optique par injection optique qui consiste en une rétroaction optique injectée à la sortie du 

laser [70], [71]. Cette méthode a pris beaucoup d’importance dans le domaine de la 

stabilisation et de l’affinement de largeur de raie des lasers, vue sa bande passante 

d’asservissement qui peut aller jusqu’à quelques centaines de MHz [72]. Cette méthode est 

une des méthodes passives et tout optiques. Cette méthode est sensible à l’influence de 

l’environnement, la phase est vulnérable [73]. Cette méthode peut poser des problèmes 
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d’instabilité de la boucle d’asservissement ; elle est parfois suivie d’une stabilisation active 

avec des correcteurs électroniques.  

 

 
Figure 1-11 : Exemple d’un schéma de base d’une stabilisation de fréquence d’un laser sur une cavité optique. 

L’amplitude du signal d’erreur est proportionnelle à la différence de fréquence entre l’onde lumineuse et un 

mode de résonance de la cavité. 

Les transitions atomiques ou moléculaires sont des références optiques pour une 

stabilisation à long terme [74], [75] et les interféromètres Mach-Zehnder ou Michelson et les 

résonateurs optiques sont souvent utilisés pour une stabilisation à court terme.  

Des résonateurs Fabry-Perot ont pu montrer une très haute stabilité dimensionnelle 

comme celles utilisés dans VIRGO [76] de 3 km de longueur pour la détection des ondes 

gravitationnelles avec une stabilité relative qui va jusqu’à 5.10-23 1/√Hz à 100 Hz, ou bien des 

cavités rigides ULE « Ultra-Low Expansion » de hautes finesses et de petites longueurs qui 

peuvent avoir une très bonne stabilité dimensionnelle relative inférieur à 2.10-14 1/√Hz [77]. Il 

existe également des résonateurs Fabry-Perot fibrés pour des systèmes de stabilisation 

compacts [78] comme celui utilisé dans ce manuscrit avec une finesse de 1000 (correspond à 

un facteur de qualité optique de 2.108 à 1550 nm). Cependant, ils sont moins stables avec un 

coefficient d’expansion thermique de 8.10-6 K-1 par rapport à une cavité ULE de 2.10-8 K-1. 

Les cavités optiques ont été largement utilisées comme des références de fréquences optiques 

pour la génération des micro-ondes à haute pureté spectrale et pour la spectroscopie térahertz 

[79], [80].  

Des résonateurs aux petites tailles type disque optique à modes de galerie WGM ont pu 

démontrer un facteur de qualité optique très élevé de 108 à 1010 à 1550 nm [81]. Ces 

microcavités optiques confinent la lumière dans des petits volumes [82], un principe similaire 

à celui des résonateurs diélectriques micro-ondes. Ils ont des formes sphériques, toriques ou 

cylindriques. Cependant, leur utilisation pose la difficulté mécanique du couplage du mode 
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laser avec le mode résonant, de même que les cavités Fabry-Perot fonctionnant en espace 

libre.  

Je note aussi des résonateurs à anneaux de fibres optiques à 1550 nm comme des 

références optiques compactes utilisés pour la stabilisation des oscillateurs optoélectroniques 

micro-ondes [83], [84], [85] qui ont pu montrer une stabilité thermique de 6.8 ppm.K-1 [86] et 

un facteur de qualité micro-onde 𝑄𝑅𝐹 supérieur à 105 à 20 GHz pour des résonateurs de 

quelques km de longueur, avec 𝑄𝑅𝐹 = 𝑄𝑜𝑝𝑡
𝑓𝑅𝐹

𝜈𝑜𝑝𝑡
, où 𝑄𝑜𝑝𝑡 est le facteur de qualité optique, 𝑓𝑅𝐹 

est la fréquence micro-onde et 𝑣𝑜𝑝𝑡 est la fréquence optique du laser. Ce type des résonateurs 

sont techniquement simple à réaliser avec quelques centaines de mètres de fibres optiques 

placées entre deux coupleurs fibrées. Cependant, l’utilisation de tels résonateurs dans certains 

systèmes de boucles d’asservissements peut poser des problèmes de retard pur dans la boucle 

dus aux plusieurs mètres de fibres optiques dans le résonateur, limitant ainsi la fréquence de 

gain unité.   

1.5.3 Comparaison des bruits de phase de quelques oscillateurs millimétriques 

stabilisés 

La figure 1-12 montre une comparaison de bruits de phase de quelques synthétiseurs 

électriques et optoélectroniques d’ondes millimétriques à bas bruit de phase. L’oscillateur 

optoélectronique commercialisé par EOwaves [87] montre un ultra-bas bruit de phase de -158 

dBc/Hz à 10 kHz de fréquence d’écart d’une porteuse à 10 GHz (courbe en violet). Je fais 

l’hypothèse d’une multiplication de fréquence de la porteuse à 100 GHz (courbe en tirets 

noirs). L’oscillateur EOwaves est stabilisé sur un élément de stockage optique d’un facteur de 

qualité ultra-élevé avec une rétroaction électrique. Cet oscillateur n’est pas 

accordable. Comme sources électriques d’ondes millimétriques il faut mentionner le 

synthétiseur commercial QuickSyn Lite [88] qui est équipé d’un multiplicateur de fréquence 

pour atteindre 76 à 82 GHz avec un très bas bruit de phase de -100 dBc/Hz à 10 kHz (courbe 

en orange). Je compare dans la même figure la performance en bruit de phase de notre source 

d’ondes à des fréquences de battement de 18, 40 et 92 GHz (courbes en vert, gris et jaune). Je 

note que les mesures à 40 et à 92 GHz étaient limitées par le plancher de bruit thermique de 

notre banc de mesure de bruit de phase et que la fréquence maximale de la porteuse était 

limitée par la bande passante de notre photodiode à 108 GHz ; j’espère obtenir le même bruit 

de phase de 100 GHz à 500 GHz. Nous verrons tous ces détails dans les chapitres suivants. 
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Figure 1-12 : Comparaison de bruits de phase des mesures effectuées sur notre source d’ondes millimétriques et 

submillimétriques à 18, 40 et 92 GHz (courbes en vert, gris et jaune) avec les synthétiseurs électriques et 

optoélectroniques millimétriques : un synthétiseur FSL-7682 à 82 GHz produit par QuickSyn Lite (courbe 

orange) [88], un oscillateur à résonateur diélectrique OFD Series accordable de 18 à 26,5 GHz produit par 

Ducommun (courbe en rouge) [89], un oscillateur local d’un analyseur de réseaux vectoriels N5242A accordable 

de 16 à 26,5 GHz produit par Keysight (courbe en vert clair) [90], battement de deux diodes lasers DFB 

(Distributed Feedback Laser) accordable de 85 à 100 GHz dans un circuit photonique intégré monolithique avec 

une boucle à verrouillage par injection optique (courbe en bleu) [91], battement de deux fréquences optiques 

d’un laser bi-fréquence à état solide à 100 GHz avec une boucle à verrouillage de phase optoélectronique 

OEPLL (courbe en marron) [59] et un oscillateur optoélectronique (OEO) à 10 GHz (courbe en violet) et 

multiplié à 100 GHz produit par OEwaves (courbe en tirets noirs) [87].  

Il existe également des analyseurs de réseaux vectoriels qui utilisent des multiplicateurs 

de fréquence à ces oscillateurs locaux pour atteindre les térahertz ; je cite l’analyseur de 

réseaux vectoriels VNAX WR1.0 (WM-250) produit par VDI [92] avec une bande de guide 

d’onde de 750 à 1100 GHz et l’analyseur de réseaux vectoriels MVNA-8-350 AB Millimeter 

[93] avec son oscillateur local qui peut aller de 660 à 1000 GHz utilisant une multiplication de 

fréquence de 54. La compagnie Elva-1 [94] commercialise aussi des oscillateurs électriques 

millimétriques bas bruit de phase types BWO qui peuvent aller jusqu’à 90 GHz stabilisés sur 

des boucles à verrouillage de phase et des oscillateurs à diode IMPATT qui peuvent aller 

jusqu’à 180 GHz stabilisés sur des résonateurs diélectriques de 6-8 GHz. La compagnie 

Ducommun [89] commercialise des oscillateurs à diode silicium IMPATT et qui peuvent aller 

jusqu’à 170 GHz de fréquence. 

http://www.vadiodes.com/index.php/en/products/vector-network-analyzer?id=562
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1.6 Etude théorique du verrouillage électronique d’une fréquence optique d’un laser 

sur une cavité Fabry-Perot par la technique de Pound-Drever-Hall 

Le but de cette partie est de montrer le principe théorique de la stabilisation de fréquence 

d’un laser sur une cavité Fabry-Perot optique en utilisant des circuits correcteurs 

électroniques. L’idée générale de la technique proposée par Pound-Drever-Hall est de mesurer 

la différence de fréquence optique instantanée du laser par comparaison à la résonance d’une 

cavité Fabry-Perot ; cette différence sera réinjectée par une boucle d’asservissement dans le 

laser pour supprimer ses fluctuations de fréquence. Les boucles d’asservissement électriques 

peuvent avoir des gains de correction de fréquence très élevés avec des bandes passantes qui 

peuvent aller jusqu’à quelques dizaines de MHz.  

1.6.1 Systèmes linéaires invariants dans le temps 

Les Systèmes LTI « Linear Time Invariant » sont des systèmes qui comportent des 

fonctions de transfert linéaire autour d’un point de fonctionnement et invariant dans le temps 

entre une entrée et une sortie  

 

 
 

où le signal de sortie 𝑦(𝑡) est le produit de convolution entre la réponse impulsionnelle et le 

signal d’entrée 𝑥(𝑡)  
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La fonction de transfert 𝐹𝑠𝑦𝑠 est définie dans le domaine de Fourier par la forme suivante  
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où 𝐺(𝑓) le gain et (𝑓) la phase sont des fonctions réelles de la fréquence 𝑓. Pour des signaux 

déterministes on peut écrire  
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Dans le cas où 𝑥(𝑡) est un signal aléatoire (par exemple le cas d’un bruit de phase ou de 

fréquence), on passe au domaine de Fourier par la représentation des densités spectrales de 

puissance  

 

   )()()(
2
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1.6.2 Capteur 

 
 

 
Figure 1-13 : Schéma-bloc d’un capteur dans une boucle d’asservissement. 

La figure 1-13 représente un schéma-bloc d’un capteur d’une boucle d’asservissement. 

Un comparateur vient comparer une grandeur physique de densité spectrale linéaire 𝑚̃(𝑓) 

(fréquence, phase, amplitude, etc.) à une référence. En pratique, le bruit propre de la référence 

représenté par sa densité spectrale linéaire 𝑟̃(𝑓) est normalement très faible devant le bruit 

𝑚̃(𝑓) que l’on souhaite asservir (dans le cas d’un capteur idéal, 𝑟̃(𝑓) = 0). L’écart produit par 

le comparateur est traduit en un signal d’erreur d’une autre grandeur  physique (par exemple 

une tension électrique en V), à l’aide d’une fonction de transfert de mesure 𝑀(𝑓). La densité 

spectrale du signal d’erreur 𝜀̃(𝑓) peut aussi inclure des bruits ajoutés par la chaine de mesure 

utilisée, comme le bruit de lecture qui est représenté par sa densité spectrale linéaire ̃(𝑓). 

 La qualité d’un capteur dans une boucle d’asservissement dépend de la sensibilité 

|𝑀(𝑓)|, de la stabilité de sa référence et de son bruit de lecture. La densité spectrale de 

puissance de la résolution d’un capteur peut être définie par l’équation suivante  
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A partir de cette équation, nous déduisons qu’une grande sensibilité |𝑀(𝑓)| avec une large 

bande passante peut rendre négligeable l’effet du bruit de lecture de la chaine de mesure. 

1.6.3 La cavité Fabry-Perot comme un capteur de fréquence optique 

Une cavité Fabry-Perot (FP) est un résonateur optique qui se compose de miroirs 

réfléchissants. Une cavité FP est caractérisée par des résonances espacées en fréquence et 

décrites selon la fonction d’Airy. Une onde lumineuse incidente sera transmise à travers la 

cavité si elle est à résonance, sinon l’onde est réfléchie. L’intervalle spectral libre (ISL) est 

l’espacement fréquentiel entre deux résonances successives et défini par la formule suivante 

pour une cavité linéaire 
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où 𝑉 est la vitesse dans le milieu de propagation et 𝐿 est la longueur entre les deux miroirs. 

La fonction de transfert en réflexion 𝑟(𝑓) [95] d’une cavité FP est le rapport entre une 

onde lumineuse incidente 𝑖𝑛 et une onde lumineuse réfléchie 𝑟𝑒𝑓   
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où 𝑟1et 𝑟2 sont les réflectivités des miroirs en amplitude avec une perte 𝑛, où 𝑛  [0, 1] et 

𝛼(𝑓) est le déphasage de l’onde sur un aller-retour en fonction d’un désaccord de fréquence 𝑓 

de la résonance. Le déphasage 𝛼(𝑓) varie avec la distance du chemin optique parcouru dans 

la cavité et par sa longueur d’onde de l’onde en propagation 
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Dans le cas où le désaccord de la fréquence 𝑓 du laser à la résonance est très inférieur à 

l’intervalle spectral libre de la cavité, la fonction de transfert en réflexion 𝑟(𝑓) peut être 

approximée en fonction de la demi largeur de raie à mi-hauteur 𝑓𝑝 d’une résonance par 

l’équation suivante 
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où ζ est la réflexion à résonance en amplitude et 𝑓𝑝 est la largeur de raie à mi-hauteur d’une 

résonnance, avec 𝑓𝑝 =
𝐼𝑆𝐿

2𝐹
 où 𝐹 est la finesse définie en fonction des réflectivités des miroirs 

par la formule suivante  
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Dans la figure 1-14, je montre les fonctions de transfert en réflexion de deux cavités avec 

deux finesses différentes de 650 (courbes en bleu) et de 1000 (courbes en rouge) avec des ISL 

de 10 GHz et de 1 GHz respectivement. La cavité avec la finesse de 650 a une largeur de raie 

de 15 MHz par contre l’autre cavité a une largeur de raie plus fine de 1 MHz.  

 

 
Figure 1-14 : Fonctions de transfert en réflexions en amplitudes et phases pour deux cavités différentes : courbe 

en rouge représente la cavité d’une finesse de 1000 avec un intervalle spectral libre de 1 GHz et la courbe en 

bleu est celle de  la cavité de finesse 650 et d’intervalle spectrale libre de 10 GHz.   
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1.6.4 Génération d’un signal d’erreur Pound-Drever-Hall  

La figure 1-15 montre un exemple d’un montage d’asservissement de fréquence d’un 

laser afin de montrer la technique de génération d’un signal d’erreur électrique Pound-Drever-

Hall à partir d’une cavité optique.  

L’onde lumineuse monochromatique d’un laser est modulée en phase à la fréquence 𝑓𝑚, 

créant des bandes latérales autour de la porteuse optique du laser. L’onde modulée en phase 

est ensuite injectée dans la cavité. L’écart de phase entre le faisceau réfléchi par le premier 

miroir de la cavité et la partie du faisceau circulant dans la cavité et réfléchie produit un 

faisceau modulé en amplitude à la fréquence 𝑓𝑚. Cette amplitude est donc proportionnelle à la 

différence entre la fréquence instantanée de la porteuse du laser et la fréquence d’un mode de 

résonance de la cavité. Puis vient une étape de démodulation par un signal RF à la fréquence 

de modulation 𝑓𝑚 afin de générer un signal d’erreur appelé également signal Pound-Drever-

Hall.  

Je détaillerai dans les parties suivantes le rôle des différents types d’actionneurs de 

fréquence et du correcteur et j’établis également les équations d’asservissement de fréquence 

d’un laser en schématisant ce montage de la figure 1-15 par un schéma bloc. 

 

 
Figure 1-15 : Montage d’une boucle d’asservissement de fréquence d’un laser stabilisé sur une cavité Fabry-

Perot FP avec l’utilisation de la technique de Pound-Drever-Hall pour la génération d’un signal d’erreur. 

Pound-Drever-Hall : calcul analytique 

Je considère l’équation 1.40 suivante d’une onde optique laser modulée en phase, où 𝑚 

est l’indice de modulation. Cette équation peut être développée en utilisant les fonctions de 

Bessel 𝐽0 et 𝐽1 d’ordre 0 et d’ordre 1 successivement  
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La forme de l’équation développée de l’onde du laser modulé en phase montre qu’il y a trois 

composantes dans le faisceau lumineux injecté dans la cavité : la porteuse à la fréquence 𝜈𝑜𝑝𝑡 

et les deux bandes latérales aux fréquences 𝜈𝑜𝑝𝑡 ± 𝑓𝑚. Je considère que la puissance optique 

totale injectée dans la cavité est 𝑃0 = |0|2. Par la suite, les puissances de la porteuse 𝑃𝑐  et 

celle de chaque bande latérale du premier ordre 𝑃𝑙 peuvent être définies en fonction de leurs 

fonctions de Bessel 
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Pour un indice de modulation petit (𝑚 < 1), la puissance totale est presque égale à la somme 

de la puissance de porteuse et de la puissance des bandes latérales du premier ordre  
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La cavité Fabry-Perot est un système linéaire. Par conséquent, l’équation de l’onde 

optique réfléchie par la cavité peut s’écrire comme étant la somme des produits des bandes 

latérales et de la porteuse optique par les fonctions de transfert en réflexion 
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D’après cette équation, nous déduisons l’équation de la puissance optique du signal total 

réfléchi (la porteuse plus les bandes latérales) 𝑃𝑟𝑒𝑓  = | 𝑟𝑒𝑓|2 
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où 𝑟∗est le complexe conjugué de la fonction 𝑟. Dans cette équation il y a plusieurs termes à 

examiner : le terme du signal continu, deux termes du signal à la fréquence de modulation 𝑓𝑚 

et les termes à la fréquences 2𝑓𝑚 dus aux interférences entre les fréquences ±𝑓𝑚 des bandes 

latérales.  

Si nous choisissons une démodulation en cos(2𝑓𝑚𝑡) le terme comprenant la partie 

imaginaire sera le seul proportionnel à la fréquence de désaccord. Avec cette condition nous 

pouvons donc simplifier l’équation 1.44 sous la forme suivante   
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En pratique, le signal réfléchi est détecté par une photodiode filtrant la partie continue du 

signal et les termes de fréquences en ±2𝑓𝑚 en haute fréquence. La photodiode convertit les 

photoélectrons en tension par une transimpédance 𝑍, puis cette tension sera démodulée à 

l’aide d’un mélangeur par un signal sinusoïdal à une fréquence égale à 𝑓𝑚 afin de ramener le 

signal vers les basses fréquences. J’obtiens après cette chaine de mesure l’équation du signal 

d’erreur Pound-Drever-Hall  
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où 𝐺𝑚𝑖𝑥 représente les pertes d’insertions du mélangeur et 𝐷𝑝ℎ est le facteur de conversion 

lumineuse-intensité exprimé en A/W, avec 
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Afin de simplifier l’équation 1.46, j’utilise tout d’abord l’approximation suivante si les 

bandes latérales sont totalement réfléchies 𝑟(𝑓 ± 𝑓𝑚) ≈ -1, 

 

 )(Im2)()()()( * friffrfrffrfr mm                              1.48 

J’utilise ensuite l’approximation déjà faite sur la fonction de transfert en réflexion (équation 

1.38), sous la condition que la fréquence 𝑓 de désaccord à résonance soit très inférieure à la 
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fréquence 𝑓𝑑 de différence entre la fréquence de modulation et la fréquence d’un mode de 

résonance le plus proche, et si 𝑓 est balayée lentement autour de la résonance, dans ce cas 

l’équation du signal PDH sera représentée par la forme suivante  
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La figure 1-16 montre un exemple des signaux d’erreur PDH avec des bandes latérales à 

une fréquence de modulation de ±30 MHz, lorsque la porteuse est balayée lentement devant 

des cavités Fabry-Perot de largeur de raie de 1 MHz (a) et de 15 MHz (b). Lorsque le signal 

PDH atteint sa tension crête, le désaccord de fréquence est égal à la demi-largeur de raie. Pour 

obtenir un signal d’erreur égal à zéro, il faut que la fréquence optique du laser soit centrée à 

résonance. La pente du signal d’erreur augmente avec des cavités plus étroites. Cette pente est 

définie par l’équation suivante   
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Où 𝑉𝑐 est la tension crête du signal d’erreur où 𝑓 = ±𝑓𝑝. En pratique, il faut toujours tenir 

compte des diviseurs de tensions dû à l’adaptation 50 Ω des connexions entrée-sortie des 

éléments de la chaine de mesure : photodiode-mélangeur et mélangeur-circuit de correction, 

imposant un facteur 2 de perte pour chaque connexion sur le signal d’erreur. Le taux de 

modulation 𝑚 maximisant le produit des fonctions de Bessel d’ordre 0 et 1 est de l’ordre de 

1,08. Pour cette valeur de 𝑚, on calcule un produit 𝐽0(1,08)𝐽1(1,08) ≈ 0,34,  ce qui vient à 

maximiser la pente du signal d’erreur. Nous verrons plus tard que nous avons toujours intérêt 

à avoir un signal d’erreur avec une pente élevée, permettant d’augmenter la sensibilité |𝑀(𝑓)| 

du capteur. Il faut aussi bien noter que la valeur crête-crête du signal d’erreur ne dépend pas 

de la largeur de raie de la cavité, ni de sa finesse ou de l’intervalle spectrale libre.  
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Figure 1-16 : Des signaux d’erreur avec des bandes latérales à ±30 MHz lorsque la porteuse est balayée 

lentement autour de la résonance : (a) d’une cavité de 1 MHz de largeur de raie et (b) d’une cavité de 15 MHz de 

largeur de raie. 

Fonction de transfert du capteur  

Afin de calculer la fonction de transfert du capteur concernant la cavité FP entre une 

perturbation de la fréquence du laser et le signal Pound-Drever-Hall, je suppose que le 

désaccord à résonance 𝑓 est nul et que la fréquence optique du laser est perturbée par une 

modulation de phase par un signal sinusoïdal à la fréquence 𝑓𝑚𝑒𝑠  avec un indice de modulation 

𝑏. L’équation de l’onde optique incidente dans la cavité sera la suivante 
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Pour 𝑓𝑚𝑒𝑠 << 𝑓𝑑, je représente la réponse fréquentielle de la chaine de mesure 𝑀(𝑓𝑚𝑒𝑠) dans 

une boucle d’asservissement par l’équation suivante 
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Nous déduisons de cette équation que la fonction de transfert entre l’onde réfléchie et l’onde 

incidente d’une cavité FP est un filtre passe bas d’ordre 1 avec une fréquence de coupure 

égale à la demi-largeur de raie 𝑓𝑝. Je note que si 𝑓𝑚𝑒𝑠 >> 𝑓𝑝 la fonction de transfert 𝑀(𝑓𝑚𝑒𝑠) 

sera indépendante de 𝑓𝑝 : cela nous sera utile au chapitre suivant.  
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1.6.5 Actionneur 

 

 
Figure 1-17 : Schéma bloc d’un actionneur dans une boucle d’asservissement. 

La figure 1-17 montre un schéma bloc d’un actionneur de boucle d’asservissement.   

L’actionneur a pour rôle de transformer le signal de correction en une grandeur physique que 

l’on voudra asservir. Pour un asservissement de fréquence de laser, un actionneur simple de 

fréquence module un paramètre du laser qui est en relation avec sa fréquence optique. Par 

exemple dans les lasers à semi-conducteur, la température ou le courant d’injection sont 

capables à changer la fréquence optique. La modulation en température est limitée en bande 

passante à quelques Hz. La modulation en courant d’injection et le courant d’injection initial 

qui alimente le laser peuvent être additionnés avec des éléments électroniques passifs comme 

un ‘T’ de polarisation. Dans ce cas la modulation en courant peut avoir des bandes passantes 

de quelques dizaines de GHz mais sans avoir de composante continue ; l’utilisation 

d’additionneurs actifs comme des circuits d’amplificateurs opérationnels résolvent ce 

problème d’excursion de fréquence continue, aux dépens d’une bande passante limitée à 

quelques MHz. Pour avoir à la fois une excursion de modulation élevée et une bande 

d’asservissement sur quelques dizaines de MHz, je recours à des actionneurs externes comme 

les modulateurs de phase. Les modulateurs électro-optiques changent la phase d’une onde 

lumineuse et ainsi sa fréquence instantanée par la commande d’un signal électrique. Ces 

modulateurs de phase peuvent avoir des bandes passantes jusqu’à quelques dizaines de GHz. 

1.6.6 Correcteur 

Une fonction correctrice est implémentée entre le capteur et l’actionneur pour stabiliser 

le système d’asservissement et pour augmenter le gain en boucle ouverte. Elle compense 

finalement les fluctuations perturbatrices. Pour l’asservissement de fréquence de laser, 

j’utilise par la suite un circuit électronique comme correcteur. Les circuits électroniques 

correcteurs peuvent supporter des gains très élevés avec l’utilisation de fonctions multiples 

proportionnel-intégrateur. Dans le chapitre deux, je détaillerai la fonction correctrice à partir 

d’une représentation du schéma du circuit d’asservissement électronique que j’ai conçu durant 

ce projet. 
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1.6.7 Calcul en boucle fermée  

Je schématise l’exemple de montage d’asservissement de la figure 1-15 par un schéma 

bloc (Figure 1-18) afin de calculer les équations d’asservissement dans le domaine fréquentiel 

et de pouvoir déduire les critères de stabilité de boucle et la performance en suppression de 

bruit de fréquence du laser asservi.     

 

 
Figure 1-18 : Schéma bloc de la boucle d’asservissement de fréquence d’un laser. 

 Le laser est modélisé par son bruit de fréquence propre 𝜈𝑓𝑟𝑒𝑒. Le mode de résonance de 

la cavité est une référence de fréquence lorsque les perturbations considérées ont des 

fréquences plus petites que l’intervalle spectral libre. En pratique, une cavité a ses propres 

fluctuations de fréquence 𝜈𝑐𝑎𝑣 qui proviennent de ses fluctuations de longueur 𝑙𝑐𝑎𝑣. Dans le 

schéma bloc de la figure 1-18, ces fluctuations de longueur sont transformées en des 

fluctuations de fréquence de résonance par la fonction de transfert 𝜈0𝑝𝑡

𝐿
 où 𝐿 est la longueur 

nominale entre deux miroirs de la cavité.  

Le signal d’erreur 𝜀 mesuré par le comparateur et la fonction de transfert de mesure 𝑀 en 

V/Hz contient de plus le bruit de lecture 𝑏𝑟𝑒𝑎𝑑. Le bruit de lecture peut comporter le bruit de 

photons, le bruit thermique électrique de la photodiode et du mélangeur et aussi des 

fluctuations d’amplitude sur le signal d’erreur. Le signal de correction électrique généré par le 

circuit correcteur électronique 𝑆𝑐𝑜𝑟𝑟 avec son bruit électronique ramené à l’entrée 𝑏𝑒𝑙𝑒𝑐, se 

traduit en un signal de correction de fréquence 𝜈𝑐𝑜𝑟𝑟 à l’aide de la fonction de transfert de 

l’actionneur 𝐴 en Hz/V. Ce signal vient supprimer le bruit de fréquence du laser pour qu’il ait 

un bruit de fréquence 𝜈𝑠𝑡𝑎𝑏. De plus, le bruit de fréquence du laser asservi va être filtré par la 

cavité en transmission 𝜈𝑡𝑟 avec un pôle qui est égal à sa demi-largeur de raie.  

A partir de ce schéma bloc, j’établis les équations de base d’un asservissement de 

fréquence  
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Le gain en boucle ouverte 𝐺𝐵𝑂 est défini par le produit des fonctions de transfert du capteur, 

du correcteur et de l’actionneur 𝐺𝐵𝑂 = 𝑀𝐶𝐴. Par suite je peux déduire en boucle fermée les 

équations suivantes  
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Pour des signaux de bruits aléatoires, comme le cas d’un bruit de fréquence de laser, les 

équations d’asservissement sont exprimées en boucle fermée en termes des densités spectrales 

de puissance 
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L’équation 1.57 montre que le signal d’erreur mesuré est petit lorsque le gain de boucle 

est assez grand |𝐺𝐵𝑂| >> 1 à une fréquence 𝑓 donnée. Ce signal sera limité par le bruit 

électronique ramené à l’entrée du circuit correcteur. Le bruit de lecture est également atténué 

dans le signal d’erreur. D’après l’équation 1.58, nous constatons qu’à des fréquences pour 

lesquelles le gain en boucle ouverte est très grand devant 1, le signal de correction mesure le 

bruit de fréquence du laser libre. Avec ces mêmes conditions et d’après l’équation 1.59, nous 

voyons que le bruit de fréquence du laser asservi suit la référence. Le bruit de lecture et le 

bruit électronique apparaissent dans le bruit de fréquence stabilisé et peuvent limiter les 

performances de la boucle d’asservissement. Pour cela, nous avons intérêt à avoir une 

fonction de transfert de mesure 𝑀(𝑓) avec un gain assez élevé à l’aide des cavités avec des 

finesses élevées pour des fréquences 𝑓 < 𝑓𝑝. Je montre plus loin dans ce manuscrit que 

l’utilisation des cavités avec des largeurs de raie plus étroites ne saturent pas plus le signal 

d’erreur.  

Je note aussi que si la fréquence de gain unité 𝑓𝐺𝑈 de la fonction de transfert du gain en 

boucle ouverte est élevée de sorte que 𝑓𝐺𝑈 >> 𝑓𝑝, puisque la fonction de transfert 𝑀(𝑓) est 

alors indépendante de 𝑓𝑝 (équation 1.52), alors la finesse de la cavité n’intervient pas dans la 

fréquence de gain unité de la boucle d’asservissement.  

Conditions de verrouillage 

 La boucle d’asservissement doit être stable. La stabilité de la boucle revient à ce que la 

fonction de transfert en boucle ouverte ait une phase inférieure ou égale à -180° à la 

fréquence de gain unité. Ce critère est vérifié par des critères graphiques de stabilité 

comme le critère de Black-Nichols ou celui de Bode. En pratique, une marge de gain 

d’au moins de 2 et une marge de phase de 30° sont souvent suffisantes pour s’assurer une 

bonne robustesse de la boucle.  

 L’inverse de la fréquence du gain unité représente le temps de réponse de la boucle 

d’asservissement qui doit être inférieur au temps de passage du laser libre par la 

résonance de la cavité. La fréquence de gain unité est définie par la bande passante du 

capteur, de l’actionneur et du correcteur et par les retards purs induits dans la boucle.  
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 Pour un fonctionnement d’asservissement dans la zone linéaire dans la cavité, la valeur 

efficace du signal d’erreur calibré en fréquence (division du signal d’erreur en V par le 

module de la fonction de transfert de mesure en V/Hz) en fréquence doit être strictement 

inférieure à la demi-largeur de raie de la cavité. Nous verrons plus tard et surtout dans le 

chapitre quatre que l’utilisation des cavités à des largeurs de raie étroites aide à filtrer les 

fréquences supérieures au pôle de la cavité et ainsi à réduire l’amplitude du signal 

d’erreur, à condition qu’on fasse toujours attention aux couplages amplitude-fréquence 

dans la cavité qui sont proportionnels à la largeur de raie. 

 La saturation du signal de correction doit être évitée ; la valeur efficace du signal de 

correction doit être petite devant la tension d’alimentation du circuit électronique. 

L’utilisation d’actionneurs avec des excursions élevées aide à réduire les signaux de 

correction.  

1.6.8 Boucles imbriquées 

Un système d’asservissement multi-actionneurs pour un asservissement de fréquence de 

laser permet de combiner un actionneur rapide mais de faible excursion à un actionneur lent 

de grande excursion. Cela augmente la bande passante de la correction et permet d’accéder à 

des fréquences de gain unité élevées. 

 

 
Figure 1-19 : Montage de la boucle d’asservissement de fréquence à deux voies rapide et lente. 

La figure 1-19 montre l’asservissement de fréquence d’un laser sur une cavité Fabry-

Perot en utilisant la technique d’asservissement à deux voies. Cette technique consiste à 

diviser le signal de correction sur deux actionneurs différents 𝐴𝐿  et 𝐴𝑅  d’une voie lente et 

rapide successivement. Le signal de correction de la voie rapide est un signal d’erreur de la 

voie lente. Chacune de deux voies a sa propre fonction de transfert en boucle ouverte. 
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La figure 1-20 montre le schéma bloc de l’asservissement par cette technique qui permet 

de relier les gains en boucles ouvertes 𝐺𝐿𝐵𝑂 et 𝐺𝑅𝐵𝑂 des voies lente et rapide. Le signal de 

correction de la voie rapide 𝑆𝑅𝑐𝑜𝑟𝑟 est le signal d’erreur de la voie lente. Les signaux de 

correction en fréquence de la voie rapide 𝜈𝑅𝑐𝑜𝑟𝑟 et de la voie lente 𝜈𝐿𝑐𝑜𝑟𝑟  s’additionnent pour 

donner un signal de correction global 𝜈𝐺𝑐𝑜𝑟𝑟corrigeant le bruit de fréquence du laser. La 

fonction de transfert globale du gain en boucle ouverte 𝐺𝐺𝐵𝑂 est la suivante  

 

 LBORBOGBO GGG  1                                                  1.60 

Avec 𝐺𝑅𝐵𝑂 = 𝑀𝐶𝑅𝐴𝑅 et 𝐺𝐿𝐵𝑂 =
1

𝐴𝑅
𝐶𝐿𝐴𝐿. Pour s’assurer une stabilité de la fonction de 

transfert globale en boucle ouverte 𝐺𝐺𝐵𝑂, il suffit que la fréquence de gain unité du gain en 

boucle ouverte de la voie rapide soit une décade au-dessus de celle de la voie lente.  

 

 
Figure 1-20: Schéma bloc de la boucle d’asservissement de fréquence à deux voies rapide et lente. 

1.6.9 Bruit de photons  

Le bruit de photons ou le « shot noise » [96] est la distribution aléatoire selon un loi de 

Poisson des photons observés sur un photodétecteur, issus d’une source de lumière cohérente 

telle qu’un laser.  

La densité spectrale linéaire de bruit de photons 𝑉̃𝑠ℎ𝑜𝑡(𝑓) en V/√Hz ajouté sur le signal 

d’erreur comme un bruit de lecture dans un système de stabilisation de laser PDH est définie 

par l’équation suivante [95] : 
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Je définis ensuite la densité spectrale linéaire de bruit de photons 𝜈𝑠ℎ𝑜𝑡(𝑓) en Hz/√Hz calibrée 

en fréquence par la fonction de transfert de la chaine de mesure, afin d’avoir la forme suivante   
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Ainsi, pour diminuer le bruit de photons il faut augmenter la puissance de la source laser et/ou 

travailler avec des cavités ayant des finesses élevées. 

1.7 Simulations de porteuse bruitée  

Un modèle numérique de traitement temporel simultané de la phase et de l’amplitude 

d’une porteuse optique dans des éléments des circuits linéaires a été développé avec l’aide de 

deux stagiaires [97]. J’utilise ce modèle pour comprendre des effets de couplages phase-

amplitude dans des résonateurs, comme par exemple une cavité Fabry-Perot lorsque 

l’excursion de fréquence résiduelle balaye fortement la raie de la cavité.  

1.7.1 Enveloppe d’une onde lumineuse et filtrage des données temporelles numériques 

Une porteuse optique modulée en phase par (𝑡) et en amplitude par 𝑎(𝑡) peut être 

exprimée par l’équation suivante  

 

   )(2)(1)( titi optetat  
                                          1.63 

L’équation de l’enveloppe complexe est définie par 

 

  )()(1)( tietat 


                                                 1.64 

La réponse d’une porteuse optique se propageant à travers un filtre du deuxième ordre 

comme un résonateur d’un facteur de qualité 𝑄 et d’une fréquence de résonance 𝜈𝑟 est 

équivalente à la réponse de son enveloppe complexe à travers d’un filtre au premier ordre 

ℎ(𝑓 = 𝜈 − 𝜈𝑜𝑝𝑡) dont la réponse fréquentielle est la suivante  

 

cfif
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1
1)(    si 𝜈𝑟 = 𝜈𝑜𝑝𝑡                                      1.65 

Avec 𝑓𝑐 la fréquence de coupure égale à la demi largeur à mi-hauteur de la raie du résonateur, 

telle que 𝑓𝑐 = 𝜈𝑟 2𝑄⁄ .  
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Pour le calcul de données temporelles numériques, nous utilisons la transformations en 𝑧. 

Nous considérons un signal temporel échantillonné 𝑥(𝑛), où 𝑛 est une entier relatif. La 

transformation en z de ce signal est définis par 𝑋(𝑧) = ∑ 𝑥(𝑛)𝑧−𝑛
𝑛=− , où 𝑧 est une variable 

complexe telle que 𝑧 = 𝑒𝑖2𝜋𝑓𝑇𝑒𝑐ℎ avec 2𝜋𝑓 est sa fréquence angulaire et 𝑇𝑒𝑐ℎ la période 

d’échantillonnage. Ainsi, la fonction de transfert ℎ(𝑧) d’un filtre en 𝑧 entre le signal 𝑥(𝑛) à 

l’entrée et un signal 𝑦(𝑛) à la sortie s’écrit sous la forme rationnelle suivante 
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     1.66 

où Y(z) est la transformation en z de 𝑦(𝑛). 

1.7.2 Génération des données temporelles aléatoires avec une DSP donnée 

Selon la représentation de Cramer [98], un bruit 𝑏(𝑡) s’écrit selon l’expression intégrale 

suivante   

 






 )(
2
2)( 2 fdXetb fti                                                 1.67 

avec 𝑑𝑋(𝑓) des infinitésimaux aléatoires complexes appelés incrément spectral à la fréquence 

𝑓. Lorsque le bruit 𝑏(𝑡) est stationnaire, nous obtenons un incrément spectral de moyenne 

nulle et la densité spectrale de puissance du bruit aléatoire 𝑆𝑏(𝑡) est définie par l’espérance 

mathématique 

  

2)(2)( fdXdffSb                                                 1.68 

Nous exprimons l’incrément spectral à une fréquence 𝑓 donnée, comme étant la somme de 

deux quadratures aléatoires indépendantes 𝑑𝑋𝐼(𝑓) et 𝑑𝑋𝑄(𝑓), chacune de distribution 

gaussienne de moyenne nulle et d’écart type √𝑆𝑏(𝑓)𝑑𝑓/2, 

 

)()()( fidXfdXfdX QI                                              1.69 
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Une réalisation discrète de 𝑁 échantillons du bruit aléatoire 𝑏(𝑡) est alors défini par 

l’expression suivante  
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où n  [1, N], 𝑓𝑟𝑒𝑠 est la résolution en fréquence tel que 𝑁𝑓𝑟𝑒𝑠 = 1 𝑇𝑒𝑐ℎ⁄ , 𝑏𝐼 et 𝑏𝑄 sont deux  

nombres aléatoires, chacun de distribution gaussienne de moyenne nulle et d’écart type 

√𝑆(𝑓)𝑓𝑟𝑒𝑠/2. 

Nous pouvons maintenant établir l’équation de l’enveloppe complexe échantillonnée de 

l’onde lumineuse en créant deux bruits échantillonnés indépendants d’amplitude et de phase à  

partir des densités spectrales données 
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                                       1.71 

1.7.3 Couplages phase-amplitude dans un résonateur optique  

Nous filtrons l’enveloppe complexe échantillonnée de l’onde lumineuse ̂(𝑛𝑇𝑒𝑐ℎ), par le 

filtre en z ℎ(𝑧) du premier ordre , avec sa constante 𝑓𝑐. Nous récupérons en sortie l’enveloppe 

complexe échantillonnée ̂𝑠(𝑛𝑇𝑒𝑐ℎ) sous la forme d’une somme de ses composantes réelle 

𝐼(𝑛𝑇𝑒𝑐ℎ) et imaginaire 𝑄(𝑛𝑇𝑒𝑐ℎ) 
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où 
𝑠
( echnT ) et 𝑎𝑠( echnT ) sont les fluctuations de phase et d’amplitude que nous souhaitons 

calculer, avec 

 

                                            ))()((arg)( echechechs nTiQnTInT                                     1.73 

et 

 

                                       )()()(1 22
echechechs nTQnTInTa                                     1.74 

Ces calculs nous serviront aux chapitres deux et trois. 
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1.8 Couplage puissance-fréquence dans une cavité Fabry-Perot 

Je considère un couplage puissance-fréquence dans une cavité Fabry-Perot dû au bruit de 

puissance optique assez fort dans la cavité. Ce bruit crée des vibrations thermiques des miroirs 

et par conséquent il y aura une variation de longueur de la cavité 𝑙𝑐𝑎𝑣  par rapport à sa 

longueur nominale 𝐿 induisant un bruit de fréquence résiduel dans le faisceau transmis par la 

cavité de densité spectrale linéaire 𝜈𝑐𝑎𝑣(𝑓). Partant de cette hypothèse, je calcule un facteur 

𝑘(𝑓) de conversion du bruit puissance-fréquence dans une cavité en Hz/W. Ce facteur est le 

rapport du bruit de fréquence optique en sortie de la cavité et du bruit de puissance optique 

dans la cavité 𝑃̃𝑜𝑝𝑡(𝑓), où 𝑃̃𝑜𝑝𝑡(𝑓) est en W/√Hz.  
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Dans le cas d’un battement de deux lasers de deux fréquences optique 𝜈1𝑜𝑝𝑡 et 𝜈2𝑜𝑝𝑡 asservis 

sur une même cavité, la stabilité dimensionnelle relative de la cavité se transfère à la 

fréquence relative de battement de la forme suivante   

 

  
RF

RFcav

opt

cav

opt

cavcav
f

fff
L

fl )(~)(~)(~)(~

2

2

1

1 








    1/√Hz                         1.76 

où 𝜈𝑅𝐹𝑐𝑎𝑣(𝑓) =  𝜈2𝑐𝑎𝑣(𝑓) − 𝜈1𝑐𝑎𝑣(𝑓) est la densité spectrale linéaire de bruit de fréquence 

issu de la variation de longueur de la cavité pour une fréquence de battement 𝑓𝑅𝐹, où 𝑓𝑅𝐹 =

𝜈2𝑜𝑝𝑡 − 𝜈1𝑜𝑝𝑡. Nous déduisons ensuite un facteur 𝑘𝑅𝐹(𝑓) de conversion puissance-fréquence 

dans la cavité lié à un battement optique par la relation suivante   
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)()(     Hz//W                                              1.77 

On voit que l’effet sur l’onde de battement est réduit de celui sur la porteuse optique par un 

facteur 𝑓𝑅𝐹

𝑜𝑝𝑡
. 
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1.9 Conclusion 

Après une présentation de quelques applications sur des micro-ondes et térahertz, j’ai 

présenté un état de l’art des méthodes de stabilisation en fréquence des lasers et des ondes 

continues à partir des références électriques et optiques. En partant de cet état de l’art j’ai 

montré une étude théorique et analytique sur la stabilisation en fréquence d’un laser sur une 

cavité optique Fabry-Perot avec la génération d’un signal d’erreur électrique à partir de la 

technique Pound-Drever-Hall ; j’ai montré ensuite deux boucles d’asservissement de 

fréquence imbriquées utilisant deux actionneurs différents. Le chapitre suivant sera basé sur 

cette étude et sur les équations d’asservissement de base établies, afin d’entrer dans la 

réalisation expérimentale d’une stabilisation en fréquence des lasers DFB sur des cavités 

Fabry-Pérot fibrées. Cela permet la génération des ondes millimétriques et submillimétriques 

à bas bruit de phase. 

 Dans les chapitres qui suivent, j’utilise aussi la méthode de détection auto-hétérodyne 

avec la démodulation I/Q pour mesurer les bruits de fréquence des ondes lasers. Les bruits de 

phase des signaux générés par un battement de deux ondes lasers d’équations définies dans ce 

chapitre seront mesurés directement par un analyseur de spectre électrique. J’ai aussi montré 

une nouvelle modélisation numérique calculant des couplages phase-amplitude dans des 

résonateurs optiques tels des cavités Fabry-Perot, ce qui nous servira à simuler les bruits 

d’intensité des lasers asservis et transmis par de telles cavités.   
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Chapitre 2 
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2 Etude expérimentale de la génération d’ondes millimétriques 

et submillimétriques à bas bruit de phase dans un système tout 

fibré 
Je présente dans ce chapitre une synthèse d’ondes continues hyperfréquences, 

millimétriques et submillimétriques à bas bruit de phase. Ces ondes sont générées par 

photomélange de deux porteuses optiques de deux lasers DFB commerciaux stabilisés en 

fréquence. Les deux lasers sont stabilisés sur une même cavité optique fibrée commerciale en 

utilisant des boucles d’asservissements électroniques. Dans ce cas, la stabilité dimensionnelle 

de la cavité est transférée à la stabilité du battement. La fréquence du battement est un 

multiple de l’intervalle spectral libre de la cavité. La fréquence de battement maximale 

détectée est limitée par la bande passante de notre photodiode à 108 GHz. 

Dans les premières parties de ce chapitre, je présente la preuve de concept expérimentale 

de la stabilisation de fréquence d’un laser DFB très accordable sur 9 nm et d’une largeur de 

raie de 650 kHz, sur une cavité Fabry-Perot fibrée, avec 7 MHz de bande passante 

d’asservissement. Puis avec le même système d’asservissement un autre laser DFB est 

stabilisé, offrant une largeur de raie réduite d’un facteur 6, aux dépens d’une accordabilité 

réduite de 9 nm à 4 nm. Ce dernier va éviter les problèmes de saturations des signaux d’erreur 

et de correction et les forts couplages phase-amplitude induits dans la cavité que nous avons 

affrontés avec l’asservissement du premier laser. 

Dans les dernières parties, je montre le montage expérimental du battement optique avec 

des résultats de bruits de phase du battement à 2 GHz, 10 GHz, 18 GHz, 40 GHz et 92 GHz. 

La stabilité à long terme et le spectre de puissance électrique de fréquence de battement sont 

aussi caractérisés.   

2.1 Etude expérimentale de la stabilisation de fréquence d’un laser DFB très 

accordable sur 9 nm. 

La diode laser DFB EBLANA à 1550 nm délivre une puissance maximale de 13 mW à 

150 mA de courant d’injection avec un seuil mesuré de 20 mA (Figure 2-1, (a)) en utilisant 

une alimentation de courant bas bruit VESCENT. Je caractérise aussi le laser par son bruit de 

fréquence en mesurant sa densité spectrale linéaire (Figure 2-1, (b)). Cette mesure était 

effectuée par la méthode auto-hétérodyne avec un interféromètre Mach-Zehnder fibré (cf. 

partie 1.3.7). Celui-ci comportait dans un bras une fibre optique de 700 m de longueur et dans 

l’autre bras un modulateur d’amplitude acousto-optique à 80 MHz. La détection était faite par 
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une photodiode transimpédance de 20 MHz de bande passante, puis par un analyseur de 

spectre électrique ‘Rohde-Schwarz’ en mode de démodulation en phase et en quadrature de 

phase I/Q. Les zéros du sinus de la fonction de calibration (cf. équation 1.15) créent des faux 

pics à une fréquence multiple de 300 kHz dans la courbe de mesure. La DSL du bruit de 

fréquence du laser libre 𝜈𝑓𝑟𝑒𝑒 peut-être modélisée par une équation de la somme d’une pente 

en basse fréquence et d’un bruit blanc en haute fréquence, 𝜈𝑓𝑟𝑒𝑒 = √109 (
100

𝑓
)

1,3

+ 3.105 

Hz/√Hz. Cette équation va nous servir ensuite pour la création d’un modèle réaliste de 

simulation LTspice de la boucle d’asservissement. 

 

  
 

 

 

 

Figure 2-1: (a) La puissance optique délivrée par le laser DFB en fonction de son courant d’injection. (b) La 

densité spectrale linéaire de bruit de fréquence du laser DFB. 

2.1.1 Modulation en courant d’injection du laser DFB 

La modulation de la fréquence optique d’un laser à semi-conducteur peut être créée par 

une modulation directe de son courant d’injection grâce au facteur d’Henry 𝛼𝐻 [99]. Le 

facteur d’Henry relie la variation de la fréquence du laser 𝜈 à la variation des porteurs 𝑁 

modulés par le courant d’injection au cours d’un temps 𝑡  
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où 𝑔𝑁 est le gain des porteurs. La modulation en courant d’injection est ensuite utilisée 

comme une voie d’asservissement corrigeant les fluctuations de fréquence instantanée du 

laser, à l’aide d’une alimentation en courant VESCENT de 200 mA de courant maximal 

délivré. La figure 2-2 montre la mesure de la fonction de transfert normalisée de 
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l’alimentation en courant VESCENT entre une tension injectée à son entrée de modulation 

avec 1 kΩ d’impédance d’entrée et un facteur de conversion de 1mA/V, et une tension à la 

sortie de sa source de courant sur une charge de 5 Ω (courbe en étoiles). Cette résistance de 

charge simule la partie réelle de l’impédance d’entrée du laser DFB. L’ajustement de la 

fonction de transfert mesurée (courbe en vert) a montré que cette fonction de transfert est le 

produit de deux filtres passe bas d’ordre 2, avec une fréquence de résonance 𝑓𝑟𝑒𝑠 de 13,5 MHz 

et un facteur de qualité 𝑄 de 2,4 pour le premier filtre et une fréquence de résonance de 22,3 

MHz et un facteur de qualité de 10 pour le deuxième. La phase de la fonction de transfert de 

l’alimentation en courant chute à 36° à 10 MHz et à 122° à 15 MHz.  

 

 
Figure 2-2 : Fonction de transfert de l’alimentation en courant VESCENT en amplitude et en phase. Les courbes 

en bleu représentent les données expérimentales et en vert son ajustement. 

Dans un système de boucle d’asservissement de fréquence du laser dont le VESCENT est 

utilisé comme un actionneur, la surtension à 22,3 MHz de cette fonction de transfert limite la 

fréquence de gain unité 𝑓𝑔 à ~1,1 MHz, où 𝑓𝑔 ≈
1

2

𝑓𝑟𝑒𝑠

𝑄
. En effet, si on suppose qu’on a une 

fonction de transfert hors cet actionneur qui est un simple intégrateur, la boucle doit avoir un 

gain < 1 aux fréquences 13,5 et 22,3 MHz où la phase est de ≈ -180˚. Il faudrait donc un gain 

unité d’un facteur inferieur à 𝑓𝑟𝑒𝑠

𝑄
, soit par exemple 1

2

𝑓𝑟𝑒𝑠

𝑄
 qui donne une marge de gain de 3 

pour le système VESCENT (Figure 2-3). Nous verrons plus tard que l’utilisation d’une boucle 

imbriquée à deux voies d’asservissement rapide et lente va nous aider à augmenter la 

fréquence de gain unité.  
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Figure 2-3 : Produit des fonctions de transfert de l’alimentation en courant VESCENT avec un simple 

intégrateur, montrant une limite sur la fréquence de gain unité à 1,1 MHz avec une marge de gain de 3. 

2.1.2 Modèle simple de la stabilisation en fréquence  

J’ai d’abord réalisé un modèle expérimental simple de la stabilisation en fréquence pour 

mettre en évidence les principales difficultés à résoudre. Le schéma de la figure 2-4 montre ce 

modèle de stabilisation d’un laser DFB sur une cavité Fabry-Perot avec un espaceur INVAR 

d’une largeur de raie de 4,5 MHz et de 1,03 GHz d’intervalle spectral libre. Le laser était 

asservi par la modulation en courant d’injection avec un coefficient de 3,22 GHz/mA en 

utilisant l’alimentation en courant VESCENT. J’ai conçu un simple circuit électronique 

correcteur Proportionnel-Intégrateur (PI), en utilisant un amplificateur opérationnel rapide 

THS3001 qui fonctionne en rétroaction de courant avec 450 MHz de bande passante. Ce 

circuit vient compenser le pôle de la cavité avec un zéro d’intégration à 2 MHz. Le laser DFB 

avec son bruit blanc de fréquence de 550 Hz/√Hz qui s’étend sur plusieurs dizaines de MHz 

de fréquence a besoin d’une bande passante minimale d’asservissement de l’ordre de 4 à 5 

MHz, afin de réduire le signal d’erreur vers une valeur efficace plus petite que sa valeur crête, 

évitant ainsi sa saturation. La boucle utilisée dans cette partie avait une fréquence de gain 

unité de 4 MHz et des marges de phase de 16° et de gain de 1,12, impliquant une forte 

surtension de 7 sur le signal d’erreur, ce qui le sature, empêchant le laser de verrouiller. En 

effet, comme nous avons vu dans la partie ci-avant les surtensions de l’alimentation en 

courant VESCENT imposent une limite sur la fréquence de gain unité à ~1,1 MHz. La marge 

de phase était aussi limitée par le retard pur supplémentaire de 45 ns à cause d’une longueur 
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de boucle de ~9 m. Devant ces premiers résultats, nous recourons donc à une nouvelle 

conception élaborée d’une boucle d’asservissement électronique permettant de verrouiller un 

tel laser. Cette nouvelle conception augmente les marges de phase et de gain autour de la 

fréquence de gain unité et augmente le gain de la boucle en basse fréquence.    

 

 
Figure 2-4 : Montage de la stabilisation en fréquence du laser DFB su une cavité Fabry-Perot FP. 

2.1.3 Nouvelle conception de la stabilisation de fréquence  

Après les difficultés à verrouiller le laser DFB à partir d’un montage simple, j’ai conçu 

une meilleure boucle d’asservissement. Cette nouvelle conception permettait d’augmenter les 

marges de gain et de phase, réduisant les surtensions des signaux d’erreur et de correction à 

des fréquences de gain unité élevées de l’ordre de 7 MHz. Tout d’abord, j’ai conçu une boucle 

d’asservissement dans un système tout fibré, ce qui permet à la fin de réaliser le but d’une 

source compacte. La figure 2-5 montre le schéma expérimental de la boucle d’asservissement 

du laser DFB sur une cavité Fabry-Perot fibrée commercialisée par MICRON-OPTICS (voir 

la notice, Annexe) de largeur de raie de 15 MHz et de 10 GHz d’intervalle spectrale libre, en 

utilisant la technique des boucles imbriquées. Cette technique sert à augmenter la bande 

passante de la correction, en utilisant deux actionneurs différents avec deux voies 

d’asservissement rapide (1) et lente (2). De plus, le retard pur dans la boucle était réduit par le 

raccourcissement du chemin d’asservissement avec des fibres optiques et des câbles 

électriques sur les deux voies plus courts. La fréquence 𝑓𝑚 de modulation de phase générant 

les bandes latérales autour de la porteuse optique est de 30 MHz avec un taux de modulation ≈ 

1, et la puissance électrique injectée dans le modulateur de phase électro-optique (EO-1) est 

de 14 dBm. J’ai calculé un coefficient de 3.10-8 V/Hz (cf. l’équation 1.50) comme module de 

la fonction de transfert de la chaine de mesure pour une puissance optique moyenne de 370 

µW d’onde réfléchie par la cavité. La photodiode de la détection du signal réfléchi a une 
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bande passante de 100 MHz et une transimpédance de 2,8 kΩ et un facteur de conversion de 

~0,9 A/W et le mélangeur a une perte d’insertion de ~0,5.  

La première voie (1) sert à l’asservissement à partir d’une correction de phase du laser à 

l’aide d’un modulateur de phase électro-optique (EO-2) de 150 MHz de bande passante avec 

un coefficient de 0,89 rd/V (Vπ = 3,5 V). Cette voie permet un asservissement jusqu’à 7 MHz 

de fréquence de gain unité. Cette fréquence est limitée par la marge de phase de la fonction de 

transfert en boucle ouverte due au retard pur créé par la longueur de la boucle rapide de 6 m. 

Le modulateur de phase (EO-2) utilisé comme actionneur de la voie rapide n’est pas capable 

de corriger les fluctuations de fréquences du laser en basse fréquence ; je recours à une 

deuxième voie d’asservissement (2) qui sert à la correction de la dérive de fréquence optique 

en introduisant un biais sur l’alimentation en courant VESCENT bas bruit du laser. Cela 

permet un asservissement de 350 kHz de bande passante. La voie lente sert également à 

réduire l’amplitude du signal de correction de la voie rapide et évite ainsi de le saturer. Les 

séparateurs de polarisation de faisceau optique PBS-1 et PBS-2 « Polarisation Beam splitter » 

serviront à mettre en place un autre laser avec une polarisation orthogonale par rapport au 

laser figuré dans le schéma, afin de générer finalement un battement optique. 

 

 
Figure 2-5 : Schéma expérimental de l’asservissement électronique à deux voies et tous fibré                        

d’une diode laser DFB. 
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Conception du circuit d’asservissement  

Je définis tout d’abord l’expression ‘zéro d’intégration’ comme étant la fréquence 𝑓𝑧 

d’une fonction de transfert égale à 𝐴0
1+𝑖𝑓 𝑓𝑧⁄

𝑖𝑓
, où 𝐴0 est un gain continu (Figure 2-6). 

 

Figure 2-6 : Fonction de transfert en amplitude d’un intégrateur-proportionnel, montrant le zéro d’intégration 𝑓
𝑧
. 

 Le circuit correcteur dans une boucle d’asservissement sert à avoir une stabilité dans la 

fonction de transfert en boucle ouverte et à augmenter le gain de boucle. La figure 2-7 montre 

le schéma global du circuit correcteur électronique que j’ai conçu. La conception de ce circuit 

est un système de boucles imbriquées à deux chemins rapide et lent. Le signal d’erreur à 

l’entrée de ce circuit passe par un chemin rapide avec un gain de k1 = 1 puis est multiplié par 

deux intégrateurs proportionnels P+I2. Ces deux intégrateurs servent à compenser en basse 

fréquence le produit des fonctions du transfert de l’actionneur de phase (le modulateur de 

phase électro-optique) et de la cavité Fabry-Perot (Figure 2-8) de façon à avoir une fonction 

de transfert en boucle ouverte en 1/𝑓. Le premier intégrateur a un zéro d’intégration de 10,6 

MHz compensant approximativement la fréquence de la demi-largeur de raie de la cavité ; le 

deuxième intégrateur a un zéro d’intégration de 22 MHz qui aide également à augmenter la 

marge de phase autour de la fréquence de gain unité. De plus, le gain proportionnel du 

deuxième intégrateur sert à ajuster le gain du signal de correction rapide. Pour avoir plus de 

gain en basse fréquence sur cette voie, ce circuit offre le choix d’additionner trois intégrateurs 

multiples I3 avec un zéro d’intégration de 200 kHz, dans un chemin lent parallèle au chemin 

rapide. Ainsi, pour éviter l’influence de ces trois intégrateurs multiples sur la marge de phase 

autour de la fréquence de gain unité, cette dernière doit être au moins une décade au-dessus du 

zéro d’intégration à 200 kHz.  
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Figure 2-7 : Montage global du circuit électronique d’asservissement pour les deux voies rapide et lente. 

 

 
Figure 2-8 : Fonctions de transfert en amplitudes et en phases concernant les éléments de la boucle rapide. A 

gauche c’est la fonction de l’actionneur rapide (modulateur de phase EO) et la chaine de mesure avec la cavité 

FP et à droite c’est la fonction du correcteur rapide. 

Le signal de correction en sortie de la voie rapide sera un signal d’erreur de la voie lente. 

Un intégrateur proportionnel avec un zéro d’intégration à 4 kHz vient augmenter le gain du 

produit des fonctions de transfert de l’actionneur de la voie lente et de l’inverse de 

l’actionneur de la voie rapide (Figure 2-9). Les diviseurs de tension k2 et k3 servent à ajuster 

le produit de gain afin de régler la fréquence de gain unité de la boucle lente. Nous nous 

rappelons que la fonction de transfert en boucle ouverte de la voie lente n’est pas sensible à la 

réponse de la cavité (cf. équation 1.60). Ce circuit correcteur comporte aussi des interrupteurs 

situés en parallèle de la résistance de contre réaction de chaque intégrateur. Ces interrupteurs 

sont ouverts par une tension électrique générée par une photodiode transimpedance lors d’une 

détection d’un passage de la porteuse de laser à une résonance de cavité (transmission de la 

porteuse à travers la cavité). Ce déclenchement automatique a un temps de réponse de 

quelques µs évitant des signaux d’erreur et de correction saturés au premier passage à la 
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résonance. J’ai aussi implémenté dans ce circuit un potentiomètre compensant l’offset sur le 

signal d’erreur et le ramenant à un point de fonctionnement autour de zéro.  

 

 
Figure 2-9 : Fonctions de transfert en amplitudes et en phases concernant les éléments de la boucle lente. A 

gauche c’est le produit de l’actionneur lent (l’alimentation en courant d’injection VESCENT avec le laser DFB) 

et l’inverse de l’actionneur rapide (modulateur de phase EO)  et à droite c’est le correcteur lent. 

 Choix des amplificateurs opérationnels  

Le choix des amplificateurs opérationnels (ampli-op) de notre circuit d’asservissement 

est basé sur plusieurs critères : la rapidité, la stabilité de l’ampli-op en boucle ouverte, le 

courant maximal délivré en sortie, le bruit de tension ramené à l’entrée et le type de fonction 

que nous voulons réaliser. Je cherche aussi à avoir des composants électroniques qui 

fonctionnent en ± 15 V d’alimentation en tension pour augmenter le niveau d’excursion du 

signal de correction.  

Le gain en boucle ouverte 𝐺𝐴𝐵𝑂(𝑓) d’un amplificateur opérationnel peut s’exprimer 

comme une première approximation par la fonction de transfert suivante    

 

c
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où 𝐴𝐵𝑂 est son gain continu et 𝑓𝑐 est sa fréquence de coupure. Cette équation peut être 

raisonnable dans le cas où le gain en boucle ouverte reste beaucoup supérieur au gain de la 

boucle en rétroaction. Mais dans un régime d’analyse des petits signaux, les impédances 

d’entrée et de sortie vues par l’ampli-op ne sont pas réellement infinie et nulle respectivement. 
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Pour cela, nous choisissons la méthode de Tian [100] qui permet de calculer le gain effectif du 

montage autour de l’ampli-op en boucle fermée.  

 La figure 2-10 montre un montage proportionnel-intégrateur conçu sur LTspice afin 

d’examiner le gain en boucle ouverte ainsi que la stabilité, la fréquence de gain unité pour des 

différents amplificateurs opérationnels affichés dans le tableau 2-1, et de comparer en plus les 

phases en boucle fermée à une fréquence de 10 MHz simulant la fréquence de gain unité 

souhaitée pour notre système de boucle d’asservissement de laser. Ce montage comporte un 

gain continu en boucle fermée de 2000 où on place une résistance de 2 MΩ en rétroaction et 

une résistance à l’entrée inverseuse de 1 kΩ et avec un zéro d’intégration de 2 MHz. En effet, 

la résistance R4 de contre réaction est nécessaire pour avoir du gain en continu du montage 

autour de l’amplificateur opérationnel en boucle fermée, de façon à garantir les impédances 

d’entrée et de sortie à fréquence nulle.  

 

 
Figure 2-10 : Un montage Proportionnel-intégrateur créé sur LTspice pour tester la stabilité de gain en boucle 

ouverte d’amplificateur opérationnel ‘THS4631’ par la méthode Tian et pour calculer son bruit électronique 

ramené à l’entré. 

Pour le calcul en boucle ouverte, tout d’abord la source de tension AC (V3) est mise à 

zéro et des sources de tension Vi et de courant Ii sont insérées, sans aucun changement dans le 

montage PI. La variable de sonde prb avec des valeurs définies 1 et -1 contrôle deux 

simulations successives différentes : pour prb = 1 la source de courant est la seule activée et 

elle mesure le courant à une sortie x de l’amplificateur opérationnel dans le montage, puis 

pour prb = -1 seule la source de tension est activée et une tension au point x est aussi calculée. 

Dans une plage de fréquence, une fonction implémentée dans LTspice prend en charge de 

calculer l’amplitude et la phase de la fonction de transfert de gain en boucle ouverte selon les 

valeurs prise à chaque étape de calcul de courant puis de tension.   
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L’amplificateur opérationnel en rétroaction en courant THS3001 et l’amplificateur 

opérationnel en rétroaction en tension THS4631 ont des bandes passantes élevées de 450 

MHz et 325 MHz. Ils produisent les meilleurs déphasages en boucle fermée de 17° et de 20° 

respectivement à une fréquence de 10 MHz. Malgré un test expérimental en montage PI de 

ces deux amplificateurs qui montre une instabilité à des gains continus supérieurs à 100 en 

boucle fermée, ces deux amplificateurs restent notre meilleur choix pour intégrer notre circuit 

d’asservissement final comme correcteur rapide. J’ai calculé ensuite les densités spectacles 

des bruits de tension ramenées à l’entrée en V/√Hz (Figure 2-11) en comparants les différents 

amplificateurs opérationnels, selon toujours le montage PI de la figure 2-10.  

 

Tableau 2-1 : Tableau de caractéristique des neufs amplificateurs opérationnels (ampli-op) différents. G : 

Gain ; GBWP : produit de gain-bande passante (Gain Bandwidth Product). 

 

ampli-op 

 

Bande 

passante 

(MHz) 

 

‘Slew rate’ 

en 

(V/µs) 

 

Gain continu   

FT en boucle ouverte  

 du montage PI 

 

Déphasage à 10 MHz 

FT en boucle fermée 

du montage PI  

 

OP27G 

 

8 (G = 1) 

 

2,8 

 

47 dB 

 

110° 

OPA827 22 (GBWP) 28 55 dB 60° 

OPA211 45 (G = 1) 27 55 dB 30° 

LME49990 110 (GBWP) 22 58 dB 22° 

THS4031 120 (G = 1) 100 30 dB 22° 

THS4062 180 (G = 1) 400 1,5 dB 27° 

THS4011 290 (G = 1) 0,31 9 dB 22° 

THS4631 325 (G = 1) 900 76 dB 20° 

THS3001 450 (G = 1) 6500 7 dB 17° 
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Figure 2-11 :Simulation des densités spectrales linéaires de bruit électronique ramené à l’entrée des neufs 

amplificateurs opérationnels différents à partir de leurs modèles insérés dans LTSpice.  

Après cette étude sur différents amplificateurs opérationnels, j’ai choisi ceux qui sont 

convenables suivant les variables mentionnés dans le tableau 2-1 pour être implémentés dans 

notre circuit d’asservissement, le critère principal étant le déphasage à 10 MHz. La boucle 

lente ne demande pas des amplificateurs opérationnels très rapides, puisque nous avons une 

fréquence de gain unité de cette boucle de l’ordre de 350 kHz. Pour cela, j’ai choisi pour la 

correction lente des amplificateurs en rétroaction de tension OPA827 qui peuvent supporter 

des gains en boucle fermée très élevés de l’ordre de 2000 et plus en continu tout en restant 

stables. Par contre, la correction rapide demande des intégrateurs très rapides afin de 

conserver une marge de phase minimale autour de la fréquence de gain unité de la boucle 

rapide. J’ai choisi pour la fonction proportionnel-intégrateur l’amplificateur THS4631 et pour 

les fonctions suiveurs de la correction rapide j’ai choisi le THS3001 d’une vitesse de balayage 

« slew rate » très élevée de 6500 V/µs. Puisque le THS3001 est un amplificateur opérationnel 

qui fonctionne en rétroaction en courant, il reste déconseillé pour des fonctions intégrateurs 

[101].  
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Simulation de la boucle d’asservissement 

Avant de passer à la manipulation expérimentale, j’essaye de simuler la boucle 

d’asservissement par un modèle LTspice (Figure 2-12), incluant les fonctions de transfert des 

éléments de boucle, capteur et actionneurs des deux voies rapide et lente, avec le circuit 

correcteur réel conçu sur LTspice. A l’entrée de ce circuit correcteur, il y a un amplificateur 

opérationnel suiveur qui fonctionne également comme un additionneur : l’entrée négative de 

l’amplificateur s_input est celle l’entrée du signal d’erreur S_PDH et son entrée positive 

s_pert est une entrée d’une perturbation d’un signal extérieur (peut être un signal sinusoïdal 

ou un signal d’un bruit blanc) qui permettra de calculer les fonctions de transfert des éléments 

de boucles en boucles fermées et de régler les fréquences de gain unité de chaque boucle 

rapide et lente. Cette simulation permet aussi de calculer les densités spectrales des signaux 

d’erreurs et de correction rapide S_Rcorr et lente S_Lcorr et des bruit de fréquence F_F_stab 

et de phase P_F_stab filtré par la cavité et non filtré F_stab, avec leurs valeurs efficaces, en 

implémentant une densité spectrale réaliste de bruit de fréquence propre du laser DFB. 

LTspice permet également la simulation de la boucle en mode d’analyse temporelle. Les 

indications PM2 à PM7 sont les sorties de chaque intégrateur dans le circuit correcteur rapide. 

La longueur de 6 m de la boucle rapide implique un retard pur  de 30 ns. Cette valeur est 

introduite dans la simulation sous la forme d’une fonction de transfert modélisée par une 

exponentielle pure 𝑒−𝑖2𝜋𝑓. Nous supposons ici que le bruit de lecture et les bruits 

intrinsèques de la cavité sont négligeables et que la cavité a une réponse linéaire.  

 

 
Figure 2-12 : Schéma bloc de la boucle d’asservissement à deux voies rapide et lente conçu sur LTspice. 

Les figures 2-13 et 2-14 représentent les fonctions de transfert de gain en boucle ouverte 

de la boucle rapide et de la boucle lente successivement, selon les diagrammes de Bode (a) et 

de Black-Nichols (b). Les cercles en rouge et en vert dans les graphes de black-Nichols 

représentent les tracées des fonctions 𝑄1 = |
1

1+𝐺𝐵𝑂
| et 𝑄2 = |

𝐺𝐵𝑂

1+𝐺𝐵𝑂
| respectivement atour de la 
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fréquence de gain unité. La fonction 𝑄1 donne la surtension dans le signal d’erreur et 𝑄2 celle 

de correction due au bruit de fréquence du laser libre. Ces tracés permettent de calculer la 

surtension autour de la fréquence de gain unité. Dans la fonction de transfert de gain en 

boucle ouverte de la boucle rapide, la fréquence de gain unité est de 7 MHz avec des marges 

de gain de 1,4 et de phase de 34° et des surtensions 𝑄1 de 2,5 et 𝑄2 de 3,5. Dans le diagramme 

de Bode de la figure 2-13 (a), nous voyons bien le gain élevé au-dessous de 200 kHz avec 

grâce aux trois proportionnel-intégrateurs multiples ajoutés sur la correction rapide. Pour les 

fréquences inférieures à 160 Hz, la fonction de transfert de l’actionneur de phase EO-2 

apparait dans la fonction de transfert de gain en boucle ouverte. Dans la fonction de transfert 

de gain en boucle ouverte de la boucle lente, la fréquence de gain unité est ajustée à 350 kHz 

avec des marges de gain de 16 et de phase de 76° avec 𝑄1 < 1 et une surtension 𝑄2 = 1,2. Le 

gain élevé de la boucle lente compense le gain de la boucle rapide en basse fréquence pour 

avoir un gain de boucle de l’ordre de 1013 à 10 Hz dans la fonction de transfert globale en 

boucle ouverte des boucles lente et rapide (Figure 2-15). 

 

  
 

 

 

 

 

Figure 2-13 : La fonction de transfert de gain en boucle ouverte de la boucle rapide en amplitude et en phase 

représentée par le diagramme de ‘Bode’ (a), et le digramme de ‘Black-Nichols’ (b). 
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Figure 2-14 : La fonction de transfert de gain en boucle ouverte de la boucle lente en amplitude et en phase 

représentée par le diagramme de Bode (a), et le digramme de Black-Nichols (b). 

 

 
Figure 2-15 : La fonction de transfert globale de gain en boucle ouverte en amplitude et en phase représentées 

par le diagramme de Bode.  

Modèle électronique de la boucle d’asservissement  

Dans un circuit électronique comportant des montages intégrateurs multiples comme le 

cas de notre circuit correcteur, il est presque impossible de mesurer directement la fonction de 

transfert du circuit correcteur. En effet, les multiples gains très élevés vont amener à 

saturation les petits décalages de tension à l’entrée. La seule solution pour tester le 

fonctionnement et l’efficacité du circuit correcteur est de boucler ce circuit. Pour cela j’ai créé 

un modèle électronique verrouillant le circuit correcteur sur une tension électrique de 
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référence S_ref (Figure 2-16), cette tension est réglée de sorte qu’elle compense le décalage 

de tension créé par les intégrateurs du circuit correcteur. Ce modèle inclut les diverses 

fonctions de transfert des éléments de la boucle d’asservissement du laser : les actionneurs de 

la voie rapide 𝐴𝑅 et de la voie lente 𝐴𝐿, la cavité avec sa chaine de mesure 𝑀 et finalement le 

circuit correcteur que nous venons tester pour les corrections rapide 𝐶𝑅 et lente 𝐶𝐿. Ce modèle 

est conçu en se basant sur les équations d’asservissement que j’ai présentées dans le chapitre 

un. Nous avons 𝐺𝐵𝑂𝐺 = 𝐺𝐺𝑂𝑅 (1 + 𝐺𝐺𝑂𝐿) avec 𝐺𝐵𝑂𝑅 = 𝐶𝑅𝑀𝐴𝑅 et 𝐺𝐵𝑂𝐿 =
1

𝑀0𝐴𝑅
𝐶𝐿𝑀0𝐴0 =

1

𝐴𝑅
𝐶𝐿𝐴0 où 𝑀0 est le coefficient de la fonction de transfert de la chaine de mesure et 𝐴0 est le 

coefficient de l’actionneur de la voie lente. Les coefficients 𝑀0 et 𝐴0 sont introduits 

directement dans 𝐺𝐵𝑂𝐿, puisque la fréquence de gain unité de la voie lente est toujours 

supposée petite devant les bandes passantes de la chaine de mesure et de l’actionneur de la 

voie lente. 

Les fonctions de transfert de la cavité et des actionneurs sont modélisées à partir de 

résistances et des condensateurs (Figure 2-17). Donc, pour mesurer une telle fonction de 

transfert, un signal de perturbation d’un bruit blanc avec une bande de fréquence de 20 MHz 

est injecté à l’entrée (s_pert) (voir aussi la figure 2-16). Je récupère ensuite les signaux 

temporels de l’entrée et de la sortie de ce circuit dont nous souhaitons mesurer la fonction de 

transfert, à l’aide d’un oscilloscope rapide Le Croy de taux d’échantillonnage de 2 Gb/s et de 

500 MHz de bande passante. Puis je calcule leurs densités spectrales; le module de la fonction 

de transfert est finalement le rapport de ces densités spectrales linéaires. J’utilise aussi un 

analyseur de réseau vectoriel Stanford SR780 de 100 kHz de bande passante pour les mesures 

directes des fonctions de transfert en basse fréquence. Cet analyseur comporte une source de 

signal, injectée à l’entrée perturbation dans le circuit correcteur et deux entrées pour récupérer 

l’entrée et la sortie de la fonction de transfert que nous souhaitons à mesurer. Par exemple, 

pour mesurer la fonction de transfert globale de gain en boucle ouverte il suffit de mesurer les 

signaux 𝜀1 et 𝜀2 (Figure 2-16) puis on calcule |𝐺𝐺𝐵𝑂(𝑓)| =
𝜀1(𝑓)

𝜀2(𝑓)
 avec 𝜀1 =

𝑆_𝑝𝑒𝑟𝑡

|1+𝐺𝐺𝐵𝑂|
 et 𝜀2 =

𝑆_𝑝𝑒𝑟𝑡𝐺𝐺𝐵𝑂

|1+𝐺𝐺𝐵𝑂|
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Figure 2-16 : Schéma bloc du modèle électronique simulant les diverses fonctions de transfert de la boucle 

d’asservissement du laser, afin de tester le fonctionnement des circuits correcteurs 𝐶𝑅 de la voie rapide et 𝐶𝐿 de 

la voie lente en boucle fermée. 

 

 

Figure 2-17 : Le montage du modèle électronique simulant les fonctions de transfert de la cavité et des 

actionneurs de la voie rapide et lente à l’aide des filtres électroniques passifs. 

2.1.4 Résultats expérimentaux 

Je reviens dans cette partie à notre schéma expérimental de la boucle d’asservissement du 

laser DFB présenté dans la figure 2-5. Le laser DFB fonctionne à 1458 nm à 25 °C et génère 

11 mW pour 130 mA de courant d’injection. La longueur d'onde du laser est accordable sur 

les résonances de la cavité par le changement de température des puces des lasers. Le laser 

DFB a besoin de 0,8 °C pour décaler la fréquence optique sur un intervalle spectrale libre, 

alors que la résolution en température de notre contrôleur VESCENT est de 0,1 °C. La 

température de fonctionnement du laser est de -10 à 80 °C. Le courant de laser est aussi utilisé 

pour amener une longueur d’onde sur une résonance de cavité 

Bruit de fréquence 

La figure 2-18 montre les graphes des densités spectrales linéaires expérimentales en 

V/√Hz, des signaux de correction rapide (courbe continue en bleu), de correction lente 
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(courbe continue en noir) et de signal d’erreur (courbe continue en rouge). Ces mesures sont 

comparées avec les simulations LTspice (courbes en tirets). Cette figure montre aussi les 

calculs des valeurs efficaces (RMS) en volt de chaque signal (courbes en pointillés). Le signal 

d’erreur est bien supprimé par la fonction de transfert globale de gain en boucle ouverte. 

Cependant, nous remarquons une dégradation du signal d’erreur en basse fréquence par 

rapport à la simulation. Cette dégradation est causée par l’effet non linéaire du signal 

d’erreur : dans les parties suivantes cet effet est détaillé avec un calcul numérique de la 

dégradation. Une valeur efficace est calculée sur le signal d’erreur de l’ordre de 100 mV. 

Cette valeur montre que nous sommes à la saturation par rapport à sa valeur crête qui est égale 

à 115 mV. Le plancher de la simulation du signal d’erreur est limité par le bruit électronique 

ramené à l’entrée du circuit correcteur. Les résonances à 350 kHz et 7 MHz correspondent 

aux bandes passantes d’asservissements de la voie lente et de la voie rapide respectivement. 

En augmentant la fréquence de gain unité d’une des deux voies, la surtension tend à 

augmenter et nous avons risque de perdre le verrouillage du laser. Nous notons que la boucle 

lente a une saturation de boucle bien plus grande que prévu (cf. figure 2-14). La valeur 

efficace du signal de correction rapide est de l’ordre de 5 V, ce qui est aussi élevé, la valeur 

crête de saturation de ce signal de correction étant de 15 V. Nous aurons donc des saturations 

fréquentes du signal de correction.  

 

 
Figure 2-18 : Les densités spectacles linéaires des signaux de correction rapide (courbe en bleu), de correction 

lente (courbe en noir) et d’erreur (courbe en rouge). Les courbes en tirets représentent les simulations et les 

courbes en pointillés sont les calculs des valeurs efficaces en volt de chaque signal. 



74  
 

La figure 2-19 montre les graphes des densités spectrales linéaires de bruit de fréquence 

avant et après le verrouillage. La courbe en noir montre la mesure auto-hétérodyne du bruit de 

fréquence du laser libre. En-deçà de la fréquence de gain unité, où le gain en boucle ouverte 

est supérieur à 1 (cf. équation 1.58), le bruit de fréquence du laser libre peut aussi être évalué 

à partir de la combinaison des signaux de correction des deux voies d’asservissement et 

calibré par la fonction de transfert des actionneurs en Hz/V (courbe en bleu). Le signal 

d’erreur est calibré par le coefficient de la fonction de transfert de la chaine de mesure (courbe 

en rouge). Dans le signal d’erreur le bruit de fréquence est réduit à 10 Hz/√Hz jusqu’à 200 

kHz d’écart de la porteuse. Ce dernier n’inclut pas les bruits propres de la cavité. La courbe en 

tirets verts avec un plancher de bruit de 0,16 Hz/√Hz représente le bruit de photons en 

fréquence calculé sur la photodiode transimpédance en réflexion (cf. équation 1.62) pour une 

puissance optique moyenne de 370 µW, ζ est la réflexion à résonance de la cavité en 

amplitude est presque négligeable et 𝑚 l’indice de modulation égale à 1 

Le laser DFB stabilisé a une stabilité de fréquence ~125 MHz à long terme, suivant la 

spécification de la cavité équipée d’un contrôleur de température avec une sensibilité de 1,6 

GHz/°C. En outre nous estimons une stabilité de quelques GHz pour le laser en libre. 

 

 
Figure 2-19 : Les densités spectacles linéaires du bruit de fréquence du laser libre (courbes en noir et en bleu) et  

du signal d’erreur mesuré en boucle fermée (courbe en rouge). La courbe en tirets verts représente la densité 

spectrale linéaire de bruit de photons. 
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Effet non linéaire du signal d’erreur 

Une porteuse optique résonante dans une cavité FP balaye le signal d’erreur dans sa zone 

linéaire, à condition que la valeur efficace du bruit de fréquence dans la cavité soit beaucoup 

plus petite que sa largeur de raie. Cependant à des valeurs efficaces de bruit de fréquence plus 

grandes, ce qui est notre cas, la porteuse optique balaye le signal d’erreur dans ses zones non 

linéaires. Par conséquent, la densité spectrale de la fréquence instantanée va se dégrader. Un 

modèle de calcul numérique a été créé pour pouvoir calculer cette dégradation à partir de la 

saturation d’un signal d’erreur Pound-Drever-Hall. D'abord, nous synthétisons un signal 

d’erreur dans le domaine temporel 𝜈(𝑡) dont la densité spectrale est celle prévue par la 

simulation LTspice de la boucle et calibré en Hz/√Hz (Figure 2-20, courbe en bleu). Ensuite, 

ce signal est filtré avec la fonction non linéaire du signal d'erreur suivante 

 
















2

2)(1)(
pf
tt 

                                                               2.3                                                      

où 𝑓𝑝 est la fréquence en demi-largeur de la cavité. Le résultat de la densité spectrale du signal 

d'erreur estimée (courbe en vert) est à nouveau en bon accord avec celle mesurée (courbe en 

rouge). 

 

 
Figure 2-20 : Les densités spectacles linéaires des simulations des signaux d’erreur sans effet non linéaire NL 

(courbe en bleu) et avec un effet non linéaire (courbe en vert), comparées avec le signal d’erreur expérimental 

(courbe en rouge). 
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Bruit d’intensité relatif RIN  

La figure 2-21 montre les graphes des densités spectrales linéaires expérimentales du 

bruit d’intensité relatif du laser DFB avant verrouillage (courbe en bleu) et après verrouillage 

(courbe en rouge). Nous observons une dégradation du bruit d’intensité relatif du faisceau 

transmis à travers la cavité, par rapport au laser libre. Nous notons que cette dégradation ne 

suit pas la densité spectrale du courant de biais envoyée à l’alimentation en courant du laser, 

ce n’est donc pas une dégradation due à la réponse de la puissance optique en fonction du 

courant d’injection de la diode laser. Je considère que c’est un couplage phase-amplitude dans 

la cavité : l’excursion de bruit de fréquence d’une valeur efficace de 100 kHz du laser 

verrouillé implique des variations temporelles de puissance optique du laser transmis par la 

cavité. La densité spectrale linéaire des fluctuations d’amplitude calculée à partir de ce 

couplage phase-amplitude (courbe en vert) est en bon accord avec celle mesurée. J’ai utilisé 

dans ce calcul un produit de convolution avec en premier terme l’enveloppe complexe de la 

porteuse du laser bruité verrouillé et en deuxième terme la réponse impulsionnelle d’un filtre 

de premier ordre d’un temps de réponse 𝜏, avec 𝜏 = 1/2π𝑓𝑝 où 𝑓𝑝 = 500 kHz la fréquence de 

demi-largeur de raie de la cavité (cf. partie 1.7) 

 





/)(
0

1 tti ee opt                                                  2.4                                               

En sortie nous obtenons un signal en deux quadratures 𝐼 et 𝑄  

 

 )()(1 tiQtIs                                                     2.5 

Le bruit d’amplitude estimé du laser transmis par la cavité 𝑎𝑠(𝑡) est ainsi calculé à partir les 

quadratures 𝐼 et 𝑄 : 

 

)()()(1 22 tQtItas                                                2.6 

Par conséquent, le couplage phase-amplitude dans la cavité augmente la densité spectrale 

linéaire de bruit d’intensité relatif du laser transmis par la cavité jusqu’à un plancher de 10-4 

1/√Hz, ce qui correspond à -80 dB/Hz.    
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Figure 2-21 : Les densités spectacles linéaires de bruit d’intensité relatif RIN du laser libre (courbe en bleu), du 

laser verrouillé et transmis par la cavité (courbe en rouge). La courbe en vert représente la simulation des 

couplages phase-amplitude (PM-AM) dans la cavité. 

Estimation de la largeur de raie du laser 

J’évalue la largeur de raie possible du laser après le verrouillage (Figure 2-22), par le 

calcul de l’écart type d’Allan (cf. équation 1.10) obtenu à partir de la densité spectrale linéaire 

du signal d’erreur calibré en bruit de fréquence dans la figure 2-19. Les harmoniques à 50 Hz 

dans la densité spectrale linéaire du signal d’erreur induisent des bosses dans la courbe de 

l’écart type d’Allan. J’estime une largeur de raie de 100 Hz à 10 ms de temps d’intégration et 

30 Hz à 100 ms.  

 
Figure 2-22 : L’écart type d’Allan estimé à partir de la densité spectrale linéaire du signal d’erreur mesurée.  
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2.1.5 Discussion et conclusion  

La stabilisation d’un tel laser DFB avec sa large bande passante de bruit de fréquence a 

montré des saturations des signaux d’erreur et de correction, induisant des sauts de phase dans 

le signal de battement entre deux lasers DFB similaires asservis sur la même cavité (Figure 2-

23). De plus, les forts couplages phase-amplitude impliquent des couplages puissance-

fréquence dus à des fluctuations de longueur de la cavité, ce qui pourrait dégrader le bruit de 

fréquence des faisceaux transmis par la cavité.  

 

 
Figure 2-23 : Sauts de phase sur une plage de temps 1 ms d’un battement à 10 GHz de deux lasers DFB asservis 

sur la même cavité dus aux saturations des signaux d’erreur et de correction dans les boucles d’asservissement.  

Dans la figure 2-24 je montre la mesure de bruit de fréquence de battement à 10 GHz 

(courbe en vert). Cette mesure était prise par le signal temporel de battement dans un 

intervalle de temps déterminé où il n’existe pas de saturation du signal d’erreur puis 

démodulée en quadratures I/Q afin de calculer sa densité spectrale linéaire. Nous observons 

une dégradation d’un facteur 100 en basse fréquence par rapport aux signaux d’erreurs de 

chaque boucle d’asservissement de chaque laser (courbes en bleu et en rouge).  
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Figure 2-24 : Les densités spectrales linéaires de bruit de fréquence de battement à 10 GHz comparées avec les 

signaux d’erreur de deux boucles d’asservissement de chaque diode laser DFB.  

 Devant notre configuration qui est limitée par la bande passante d’asservissement à        

7 MHz, j’ai implémenté quelques solutions à notre dispositif afin de supprimer les saturations 

des signaux d’erreur et de correction et de réduire le bruit de fréquence du faisceau transmis 

par la cavité, ainsi que les forts couplages phase-amplitude dans la cavité. Premièrement, j’ai 

utilisé une diode laser DFB EBLANA de 110 kHz de largeur de raie et d’un bruit blanc de 

fréquence de 150 Hz/√Hz réduit d’un facteur 3,5 par rapport au DFB utilisé dans la preuve de 

concept (Figure 2-25), cela permettra de ne plus saturer le signal de correction. Nous voyons 

aussi l’importance de la voie lente de réduire le signal de correction rapide, et l’importance de 

choisir des actionneurs permettant des excursions élevées : le choix d’une valeur Vπ plus 

petite du modulateur de phase EO-2 augmente justement l’excursion en fréquence Hz/V et 

réduit ainsi le signal de correction rapide et sa valeur efficace. Deuxièmement, j’ai utilisé une 

cavité Fabry-Perot fibrée de 1 GHz d’intervalle spectral libre et d’une largeur de raie de 1 

MHz réduite d’un facteur 15 par rapport à celle décrite dans la partie 2.1.3. Avec cette cavité 

dont la largeur de raie est plus étroite, il y a un plus fort filtrage des fréquences. Cependant, le 

signal d’erreur pourrait aussi saturer à des niveaux bas d’excursion de fréquence. J’ai testé 

expérimentalement que l’effet de filtrage intervient avant l’effet de la non linéarité induit sur 

le signal d’erreur, et par conséquent, il est plus simple de stabiliser un laser avec les 

contributions à des fréquences hautes sur une cavité de largeur de raie petite. 
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Figure 2-25 : Les densités spectacles linéaires de bruit de fréquence du laser DBF libre de 650 kHz de largeur de 

raie (courbe en bleu) et de celle de 110 kHz de largeur de raie (courbe en rouge). 

2.2 Stabilisation en fréquence d’une diode laser DFB de 110 kHz de largeur de raie sur 

une cavité de 1 MHz de largeur de raie 

2.2.1 Introduction 

Le laser DFB de largeur de raie de 110 kHz fonctionne à 1549 nm à 25 °C et génère une 

puissance optique de 4,3 mW pour 192 mA de courant injection. La température de la puce de 

laser est toujours utilisée pour accorder la longueur d’onde sur les résonances de la cavité. J’ai 

mesuré pour ce laser une accordabilité de longueur d’onde sur 4 nm.  

J’utilise la même technique d’asservissement de fréquence que celle illustrée dans le 

schéma expérimental de la figure 2-5. J’ai de plus raccourci la longueur de la boucle rapide 

pour obtenir une longueur de 3,5 m impliquant un retard pur de 18 ns. Celui-ci permet de 

réduire la surtension autour de la fréquence de gain unité à 7 MHz. De plus, le modulateur de 

phase électro-optique (EO-2, actionneur rapide) était changé avec un modulateur de phase 

ayant un Vπ plus petit de 3,2 V, et toujours avec la même bande passante de 150 MHz, 

permettant d’augmenter légèrement l’excursion sur la correction de fréquence de la voie 

rapide à un coefficient de 0,92 rd/V. J’ai calculé un coefficient de 2,8.10-7 V/Hz comme 

module de la fonction de transfert de la chaine de mesure pour une valeur crête-crête du signal 

d’erreur de 140 mV, où la puissance optique moyenne réfléchie par la cavité est de 180 µW.  

J’ai adapté la fréquence de zéro de la voie rapide au pôle de la cavité à 500 kHz. J’ai 

mesuré un coefficient de 127 MHz/mA de l’actionneur de la voie lente tout en utilisant 
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l’alimentation en courant de laser VESCENT. Cette voie a une bande passante 

d’asservissement de 350 kHz. A la sortie de la cavité, j’ai mesuré une puissance optique 

moyenne de 75 µW. 

La figure 2-26 montre la fonction de transfert de gain en boucle ouverte de la boucle 

globale simulée sur LTspice et représentée par le diagramme de Bode (a) et par le diagramme 

de Black Nichols (b). Nous avons des marges de gain de 0,6 et de phase de 49° et des 

surtensions 𝑄1 de 1,5 et 𝑄2 de 2,5. 

 

  
Figure 2-26 : La fonction de transfert globale de gain en boucle ouverte représentée par le diagramme de Bode 

(a) et par le diagramme de Black Nichols (b). 
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2.2.2 Résultats expérimentaux 

La boucle d’asservissement avec cette diode laser DFB fonctionne dans des conditions de 

verrouillage normales où les signaux d’erreur et de correction ne sont plus saturés. La figure 

2-27 montre les signaux temporels d’erreur (courbe en jaune) de correction rapide (courbe en 

bleu) et de correction lente (courbe en rose), sur une échelle de temps de 50 µs. Le signal 

d’erreur est centré autour de zéro à partir du réglage d’offset implémenté dans le circuit 

d’asservissement, sinon nous avons risque de saturer le signal d’erreur. La tension continue du 

signal de correction lente varie suit la dérive lente du laser ; en effet, le signal de correction 

lente vient à compenser cette dérive lente par le coefficient continu de 127 MHz/V de 

l’actionneur de la voie lente. 

 

 
Figure 2-27 : Photo prise à l’aide d’un oscilloscope des signaux temporels dans une échelle horizontale de 

5µs/div, de correction rapide (courbe en bleu) avec une échelle vertical de 2 V/div, de correction lente (courbe en 

rose) avec une échelle de 100 mV/div, et d’erreur (courbe en jaune) avec une échelle de 50 mV/div. 

La figure 2-28 montre les densités spectrales linéaires des signaux d’erreur (courbe en 

rouge) de correction rapide (courbe en bleu) et de correction lente (courbe en noir) avec les 

calculs de leurs valeurs efficaces en volt (courbe en tirets). Je calcule une valeur efficace de 

signal d’erreur de 27 mV plus petit d’un facteur 2,6 de sa valeur crête qui est de 70 mV. J’ai 

calculé aussi une valeur efficace de 690 mV de signal de correction rapide et de 2,3 mV du 

signal de la voie lente. Par conséquent, ces signaux ne saturent pas.  
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Figure 2-28 : Les densités spectacles linéaires des signaux de correction rapide (courbe en bleu), de correction 

lente (courbe en noir) et d’erreur (courbe en rouge). Les courbes en tirets représentent les calculs des valeurs 

efficaces en volt de chaque signal. 

Bruit de fréquence 

Dans la figure 2-29, je montre les densités spectrales linéaires du bruit de fréquence avant 

et après verrouillage, en comparant avec le signal d’erreur calibré par le coefficient de la 

fonction de transfert de la chaine de mesure en V/Hz (courbe en rouge). Je présente les bruits 

de fréquence du laser libre (courbe en bleu) et verrouillé (courbe en vert) déduits de leurs 

mesures auto-hétérodynes. Les bosses des résonances à 7 MHz et à 350 kHz correspondent 

aux fréquences de gain unité de la boucle rapide et de celle de la boucle lente respectivement. 

Le bruit de fréquence du faisceau transmis par la cavité est alors réduit à 4 Hz/√Hz jusqu’à 

une fréquence d’écart de la porteuse de 80 kHz. Je fais l’hypothèse que la dégradation de bruit 

de fréquence du laser stabilisé par rapport au signal d’erreur au-dessous de 200 kHz est due 

aux fluctuations de longueur de la cavité. Je calcule une valeur efficace de 100 kHz de 

l’excursion de fréquence sur le signal d’erreur (courbe en tirets rouge), plus petite d’un facteur 

10 que la largeur de raie de la cavité. Finalement, je montre le calcul du bruit de photons en 

fréquence (courbe en tirets verts) avec un plancher de bruit de 1,2.10-2 Hz/√Hz, pour une 

puissance optique moyenne de 180 µW de l’onde réfléchie par la cavité et détectée par la 

photodiode en réflexion (cf. figure 2-5),  est presque négligeable et 𝑚 l’indice de modulation 

égale à 1.  
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Figure 2-29 : Les densités spectacles linéaires de bruit de fréquence du laser libre (courbe bleu) et du laser 

verrouillé transmis par la cavité (courbe en vert) représenté aussi par le signal d’erreur (courbe en rouge). Le 

calcul de la valeur efficace de l’excursion de bruit de fréquence du laser verrouillé en Hz est représenté par la 

courbe en tirets rouges. La courbe en tirets verts représente le calcul de bruit de photons. 

Bruit d’intensité relatif RIN 

Pour mesurer le bruit d’intensité relatif du laser DFB asservi sur la cavité, une 

photodiode d’un facteur de conversion 𝐷𝑝ℎ de 0,9 A/W chargée sur une résistance 𝑅𝑐 de 1 kΩ 

détectait la puissance optique du laser transmis par la cavité avec une tension moyenne 

mesurée en sortie de la photodiode de 68 mV. Je mesure ensuite la densité spectrale linéaire 

du signal électrique 𝑠̃(𝑓) en V/√Hz à l’aide d’un analyseur de spectre électrique, afin de 

déduire la densité spectrale linéaire de bruit d’intensité relatif RIN (Figure 2-30, courbe en 

rouge). Pour la mesure de RIN du laser libre (courbe en bleu), la même photodiode détecte la 

puissance optique avec une tension moyenne en sortie de 1,7 V. La courbe en vert est le calcul 

du couplage phase-amplitude décrivant la dégradation sur le RIN du laser asservi et transmis 

par la cavité (cf. partie 1.7) et qui est en bon accord avec la mesure expérimentale. Nous 

avons un plancher de bruit d’intensité relatif de 2.10-5 1/√Hz dans un intervalle de fréquence 

de 100 Hz à 200 kHz, ce qui correspond à -94 dB/Hz. J’ai pu alors réduire les couplages 

phase-amplitude dans la cavité de 14 dB par rapport au laser DFB de 650 kHz de largeur de 

raie asservi sur la cavité de 15 MHz de largeur de raie (cf. figure 2-21).  
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Figure 2-30: Les densités spectacles linéaires de bruit d’intensité relatif RIN du laser libre (courbe en bleu), du 

laser verrouillé et transmis par la cavité (courbe en rouge). La courbe en vert représente la simulation des 

couplages phase-amplitude (PM-AM) dans la cavité. 

A partir de la mesure de la densité spectrale linéaire du signal électrique 𝑠̃(𝑓) en sortie de 

la photodiode détectant la puissance optique de laser DFB transmis par la cavité, je calcule la 

densité spectrale linéaire de bruit de puissance optique 𝑃̃𝑜𝑝𝑡(𝑓) en W/√Hz dans la cavité par la 

relation suivante  

 

cph
opt RD

fsfP )(~
)(~
                                                         2.7                                                         

Nous avons un plancher de bruit de puissance optique de 1,5.10-9 W/√Hz. 
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Couplages puissance-fréquence 

Nous avons vu une dégradation sur le bruit de fréquence du laser DFB asservi (cf. figure 

2-29, courbe en vert) issue des fluctuations de longueur de la cavité. Cette pente de bruit de 

fréquence est décrite par l’équation 𝜈𝑐𝑎𝑣(𝑓) = 80(
103

𝑓
)1,4 Hz/√Hz avec 𝑓 de 100 Hz à 10 kHz. 

Dans la figure 2-31, je calcule le facteur 𝑘(𝑓) de conversion puissance-fréquence (courbe en 

bleu) pour la porteuse optique du laser à une fréquence ~193,5 THz (cf. équation 1.75). La 

courbe en rouge représente le facteur de conversion 𝑘𝑅𝐹(𝑓) pour une fréquence de battement 

de 100 GHz (cf. équation 1.77).  

 

  
Figure 2-31 : Calculs des couplages puissance-fréquence en Hz/W dans la cavité de 1 MHz de largeur de raie 

pour la porteuse optique de laser à une fréquence ~193,5 THz (courbe en bleu) et pour une fréquence de 

battement de 100 GHz (courbe en rouge). 

Effet non linéaire sur le signal d’erreur 

La figure 2-32 montre les simulations des signaux d’erreur sans l’effet non linéaire 

(courbe en bleu) qui est limité en basse fréquence par le bruit d’électronique des circuits 

correcteurs et avec l’effet non linéaire (courbe en vert) et en le comparant avec celle mesuré 

(courbe en rouge). Nous avons aussi un bon accord entre le calcul et la mesure expérimentale. 
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Figure 2-32 : Les densités spectacles linéaires des simulations des signaux d’erreur sans effet non linéaire NL 

(courbe en bleu) et avec un effet non linéaire (courbe en vert), comparées avec le signal d’erreur expérimental 

(courbe en rouge). 

2.3 Montage expérimental du Battement optique entre deux diodes laser DFB  

2.3.1 Introduction 

Après la stabilisation de fréquence du laser DFB, je réalise une deuxième boucle 

d’asservissement de stabilisation de fréquence d’un deuxième laser DFB similaire de 120 kHz 

de largeur de raie sur la même cavité FP. Le séparateur de polarisation PBS-1 dans le schéma 

expérimental de la boucle d’asservissement (cf. figure 2-5) est utilisé pour combiner les deux 

porteuses optiques des lasers, créant deux polarisations orthogonales, ce qui évite les 

fluctuations de puissance à la fréquence de battement optique. PBS-2 est utilisé pour séparer 

les polarisations de l’onde lumineuse réfléchie par la cavité vers la détection du signal 

d’erreur de chaque boucle d’asservissement de chaque laser. Afin de minimiser les longueurs 

des câbles des composants optiques et électriques des boucles d’asservissements, j’ai conçu 

avec mes collèges mécanicien et opticiens une boite rangeant les composants électriques et 

optiques (Figure 2-33). La couche optique range les composants optiques et électro-optiques, 

et la couche électrique comporte les circuits électroniques et les composants électriques de 

détection du signal d’erreur.  
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Figure 2-33 : Photo montrant la boite de la manipulation expérimentale de l’asservissement tout-électrique de 

deux lasers DFB dans un système optique fibrée, dont la couche électrique est au-dessus et celle de l’optique est 

au-dessous, cf. schéma expérimental de la figure 2-5. 

La figure 2-34 montre les variations des longueurs d’onde de chaque laser en fonction de 

la température où le recouvrement spectral est d’environ 88 %. Ces deux diodes lasers 

génèrent donc un battement de 1 GHz jusqu’à 590 GHz maximum, correspondant à un écart 

de longueur d’onde de 4,3 nm. Un autre choix des puces lasers pourrait permettre une 

accordabilité de fréquence de battement jusqu’à 1 THz.  

 

 
Figure 2-34 : Longueurs d’onde en fonction de la température de fonctionnement des lasers DFB utilisés pour 

générer un battement optique maximal de 590 GHz. 
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La figure 2-35 montre le schéma expérimental du montage du battement optique et de la 

mesure de bruit de phase. Un contrôleur de polarisation est suivi d’un polariseur de 45° pour 

amener les deux états de polarisations orthogonales vers un état de polarisation commun, 

maximisant la puissance optique de battement. Une puissance optique moyenne de -17 dBm 

est mesurée à la sortie du polariseur 45°. Aux fréquences de battement 2 GHz, 10 GHz, 18 

GHz, une photodiode DISCOVERY de 22 GHz de bande passante avec un coefficient de 

conversion de 0,75 A/W détecte les signaux de battement. Par la suite, les signaux de 

battement sont amplifiés avec un gain de 26 dB avant d’être mesurés par un analyseur de 

spectre électrique (ASE) Aeroflex de 26 GHz de bande passante équipé d’un module de bruit 

de phase. A la fréquence de battement 40 GHz, nous utilisons une photodiode NEW FOCUS 

de 40 GHz de bande passante avec un coefficient de conversion de 0,5 A/W. Un mélangeur 

électrique de 9 dB de pertes démodule la fréquence de battement par une fréquence de 39,5 

GHz d’un oscillateur local vers une fréquence intermédiaire à 475 MHz. Le signal 

intermédiaire est amplifié avec un gain de 36 dB puis mesuré à l’analyseur de spectre 

électrique. A la fréquence de battement 92 GHz, nous utilisons une photodiode FINISAR de 

108 GHz de bande passante d’un coefficient de 0,59 A/W, suivie par un amplificateur 

électrique de 26 dB de gain. Un mélangeur sous-harmonique N = 8 de 36 dB de perte 

démodule la fréquence de battement par une fréquence de 11,25 GHz d’un oscillateur local 

vers une fréquence intermédiaire à 1 GHz. Le signal intermédiaire est finalement amplifié 

avec un gain de 26 dB et mesuré par l’analyseur de spectre électrique.  
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Figure 2-35 : Schéma expérimental de la génération de battement par deux lasers asservis en fréquence sur une 

cavité Fabry-Perot fibrée et de mesure de bruit de phase de battement aux fréquences 2 GHz, 10 GHz, 18 GHz 

(a), 40 GHz (b), et 92 GHz (c). ASE : Analyseur de Spectre Electrique ; PC : Contrôleur de Polarisation ; BP : 

Bande Passante ; G : Gain ; OL : Oscillateur Local ; N : Nombre de sous-harmoniques.  

2.3.2 Résultats expérimentaux  

La figure 2-36 montre les mesures de bruit de phase en dBc/Hz des battements à 2 GHz 

(courbe en rouge), 10 GHz (courbe en bleu), 18 GHz (courbe en vert), 40 GHz (courbe en 

gris) et 92 GHz (courbe en jaune). Les mesures de bruit de phase sont presque similaires avec 

une suppression de bruit de phase jusqu’a -60 dBc/Hz à 1 kHz de fréquence décalée de la 

porteuse et jusqu’à -90 dBc/Hz à 100 kHz. Aux hautes fréquences, les mesures de bruit de 

phase sont limitées par le bruit thermique électrique. Le bruit de phase minimal 𝑆𝑚𝑖𝑛 peut 

être calculé selon l’équation suivante en dBc/Hz 
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où -174 dBm/Hz est la limite du bruit thermique électrique pour une puissance électrique de  

1 mW dans un système 50 Ω et pour une bande de fréquence de 1 Hz et une température 

ambiante de 290 K, 𝑁𝐹𝑑𝐵 est le facteur de bruit des amplificateurs électriques et 𝑃𝑒𝑙,𝐴𝐶  est la 

puissance électrique efficace de la partie alternative détectée par la photodiode sur une 

résistance de charge 𝑅𝑐, avec   
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 où 𝐺𝐴𝐶est le facteur de conversion tension/puissance de la photodiode en V/W et 𝑃𝑜𝑝𝑡,𝐴𝐶 est 

optique crête du battement incidente à la photodiode. En effet, selon un modèle simplifié 

d’une photodiode de facteur de conversion 𝐷𝑝ℎ en A/W, le courant alternatif crête 𝐼𝑖𝑛,𝐴𝐶 

délivré par la photodiode est partagé entre une résistance interne et une charge 𝑅𝑐 avec un 

courant crête 𝐼AC =
1

2
𝐼𝑖𝑛,𝐴𝐶. La tension efficace 𝑉𝐴𝐶 à la sortie alternative de la photodiode 

peut être écrite sous les formes suivantes  
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Puis, suivant la relation entre la puissance et la tension électrique 𝑃𝑒𝑙,𝐴𝐶 =
𝑉𝐴𝐶

2

𝑅𝑐
, nous déduisons 

la relation 2.6.  

 

 
Figure 2-36 : Mesures de bruit de phase du battement de fréquence à 2 GHz (courbe en rouge), 10 GHz (courbe 

en bleu), 18 GHz (courbe en vert), 40 GHz (courbe en gris) et 92 GHz (courbe en jaune). 
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Pour la mesure de battement à 40 GHz, la perte d’insertion de mélangeur vient dégrader 

le rapport signal à bruit, de sorte que le plancher de bruit de phase est à -98 dBc/Hz. Pour la 

mesure de battement à 92 GHz, le plancher de bruit de phase augmente à -92 dBc/Hz à cause 

des pertes du mélangeur sous-harmonique et des pertes des connections, d’environ 40 dB. 

L’amplification de 30 dB avant cette chaine de perte a été utile pour limiter la dégradation du 

rapport signal à bruit. Le rapport signal à bruit sur la puissance électrique des battements 

pourrait être amélioré à partir d’une amplification optique des battements avant la détection 

par les photodiodes. Par exemple, selon l’équation 2.6 un accroissement de la puissance 

optique d’un facteur 10 augmente la puissance électrique de 20 dB, ainsi le rapport de signal à 

bruit juste après la photodiode est également amélioré de 20 dB en négligeant le bruit de 

figure de l’amplificateur optique qui pourrait être utilisé. La limite finalement de cette 

amélioration est la puissance optique maximale qui peut être acceptée par les photodiodes.  

La figure 2-37 compare la mesure de battement à 10 GHz (courbe en bleu) avec le signal 

d’erreur mesuré (courbe en rouge). Premièrement une différence de 3 dB entre les deux 

courbes à des fréquences d’écart de la porteuse supérieures à 200 kHz est expliquée par 

l’indépendance statistique des deux diodes lasers libres. Par contre nous observons une 

dégradation de bruit de phase au-dessous de 200 kHz induite par un bruit non modélisé ajouté 

sur le signal d’erreur. La courbe en violet montre la mesure du signal d’erreur hors résonance. 

Celui-ci représente le bruit de lecture de la chaine de mesure dans la boucle d’asservissement 

dont le bruit de photons (courbe en tirets verts clairs) et le bruit d’amplitude du faisceau 

réfléchi par la cavité. Selon les équations d’asservissement que j’ai établies dans le chapitre 

un (cf. équations 1.57 et 1.59) le bruit de lecture est fortement atténué dans le signal d’erreur 

en mode verrouillé par le gain en boucle ouverte de la boucle d’asservissement globale. Je 

montre aussi dans cette figure le bruit de phase issu des couplages puissance-fréquence dans 

la cavité (courbe en tirets marron) à une fréquence de battement de 100 GHz et le bruit 

électronique ramené à l’entrée du circuit correcteur (courbe en tirets bleus clairs).   
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Figure 2-37 : Une comparaison entre le bruit de phase de battement à 10 GHz (courbe en bleu) et le signal 

d’erreur expérimental (courbe en rouge). La courbe en violet représente la mesure du signal d’erreur hors 

résonance décrivant le bruit de lecture dans la boucle d’asservissement dont le bruit de photons (courbe en tirets 

verts). La courbe en tirets bleus clairs représente le bruit d’électronique ramené à l’entrée du circuit correcteur. 

La courbe en tirets marron représente les couplages puissance-fréquence dans la cavité à une fréquence de 

battement de 100 GHz.  

Mesure à long terme 

J’ai mesuré la stabilité de battement à 10 GHz à long terme. Le battement dérive de ~170 

kHz sur une période continue de 7,5 heures de verrouillage (Figure 2-38) soit une dérive 

moyenne de fréquence de 6,3 Hz/s. Je note que cette cavité n’est pas équipée d’un contrôleur 

de température, et donc une stabilisation thermique de la cavité pourrait améliorer la dérive de 

fréquence à long terme. En effet, la stabilité thermique de la cavité sur la porteuse optique est 

de 1,6 GHz/°C, et donc la stabilité relative à une longueur d’onde de 1550 nm est de l’ordre 

de 8.10-6 1/°C. Pour un battement à 100 GHz cette stabilité va être transmise à la stabilité de 

la fréquence de battement relative avec 800 kHz/°C (cf. équation 1.76). Donc par exemple 

pour corriger 200 kHz de dérive de fréquence de battement, cette dernière a besoin de 0,25 °C 

de contrôle de température.      
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Figure 2-38 : La dérive de fréquence de battement à 10 GHz à long terme sur une période continue de 7,5 heures 

de verrouillage. 

Spectre de puissance électrique 

Je montre dans la figure 2-39 le spectre de puissance électrique de battement à 10 GHz. 

Dans la figure 2-39 (a), nous avons une mesure avec une échelle horizontale de 1 MHz et une 

résolution RBW « Resolution Bandwidth » de 1 kHz. Nous voyons bien les suppressions de la 

puissance autour de la porteuse dues aux bandes passantes des boucles d’asservissement des 

lasers. Dans la figure 2-39 (b), nous avons une mesure avec une échelle horizontale de 10 kHz 

et une résolution RBW de 10 Hz balayée sur un temps de 0,68 s, ce qui rend négligeable la 

dérive de fréquence du battement. J’ajuste cette mesure par une fonction Lorentzienne de 

largeur de raie de 30 Hz. Approximativement la même largeur de raie est estimée pour le 

battement à 92 GHz (Figure 2-39 (c)), en mesurant le spectre de puissance électrique à la 

fréquence intermédiaire de 1 GHz à la sortie du mélangeur sous-harmonique.  
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Figure 2-39 : Les spectres de puissance électrique à 10 GHz et à 92 GHz. (a) Mesure à 10 GHz avec une échelle 

de 1 MHz et une résolution RBW de 10 kHz. (b) Mesure à 10 GHz avec une échelle de 10 kHz et une résolution 

RBW de 10 Hz (courbe en noir) avec une largeur de raie de 30 Hz calculée par une fonction Lorentzienne 

(courbe en tirets bleus). (c) Mesure à la fréquence intermédiaire de 1 GHz de la fréquence du battement à 92 

GHz avec une échelle de 10 kHz et une résolution RBW de 10 Hz (courbe en noir) avec une largeur de raie de 25 

Hz calculée par une fonction Lorentzienne (courbe en tirets bleus). 
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Variance d’Allan et durée de cohérence 

La figure 2-40 (a) montre le calcul de l’écart type d’Allan à partir de la densité spectrale 

de puissance de bruit de fréquence de battement à 10 GHz. Je calcule un écart type de 15 Hz à 

1 ms de temps d’intégration et de 200 Hz à 100 µs. La figure 2-40 (b) montre le calcul de 

durée de cohérence (courbe en bleu) (cf. équation 1.11) à partir de la densité spectrale de bruit 

de phase de battement à 10 GHz. J’extrapole la courbe en bleu afin d’estimer une durée de 

cohérence de 0,1 s, où la cohérence de phase vaut π rd. Une longueur de cohérence de 20 000 

km est ainsi estimée (cf. équation 1.12) pour une propagation de l’onde de battement dans une 

fibre optique d’indice de réfraction 𝑛 = 1,5. 

 

 
Figure 2-40 : (a) L’écart type d’Allan en Hz à partir de bruit de fréquence de battement à 10 GHz. (b) La 

cohérence de phase en rd à partir de bruit de phase à 10 GHz (courbe en bleu) et extrapolée par la courbe en 

tirets rouges afin d’estimer une durée de cohérence de 0,1 s.  

2.4 Affinement de raie du laser par un laser Brillouin fibré 

Simon Le Méhauté, un stagiaire et moi-même avons développé en cours de ce projet une 

cavité laser Brillouin fibrée [53], [102], [103], [104] à la sortie de notre cavité FP afin 

d’affiner la largeur de raie du laser stabilisé. La figure 2-41 montre le schéma expérimental du 

laser fibré Brillouin. Nous avons utilisé comme un milieu à gain une fibre standard non 

linéaire avec un facteur de non linéarité de 10,8 W.m-1 et de 100 m de longueur. Un 

amplificateur EDFA (Erbium Diode Fiber Amplificator) est utilisé avec des contrôleurs de 

polarisations (CP) pour optimiser la puissance dans la fibre non linéaire. Un seuil de 

puissance optique de 12 mW est capable de générer à la sortie du laser Brillouin une 

puissance optique de ~500 µW, et décalée de 9,8 GHz par rapport à la fréquence optique de la 

pompe.   
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Figure 2-41 : Schéma expérimental du laser fibré Brillouin pompé par un laser DFB stabilisé en fréquence sur 

une cavité FP. CP : Contrôleur de Polarisation ; HNLF : « High Non-Linear Fiber » ; OSA : « Optical Spectrum 

Analyser ». 

Dans la figure 2-42, je montre tout d’abord la densité spectrale linéaire du bruit de 

fréquence du battement à 9,8 GHz entre le laser stabilisé transmis par la cavité FP utilisé 

comme une pompe et la sortie du laser Brillouin (courbe en vert). La courbe en bleu clair 

montre la mesure auto-hétérodyne à la sortie du laser Brillouin pompé par le laser DFB 

stabilisé. Le bruit de fréquence est supprimé jusqu’à 0,4 Hz/√Hz à 100 kHz de fréquence 

d’écart à la porteuse, ce qui correspond à -108 dBc/Hz en bruit de phase de la porteuse 

optique. Au-dessus de 100 kHz, la mesure auto-hétérodyne est limitée par le bruit de fond de 

phase de l’analyseur de spectre électrique (courbe en tirets bleus).  

 
Figure 2-42 : La courbe en vert représente la densité spectacle linéaire de battement du laser DFB asservi et 

transmis par la cavité Fabry-Perot et du laser à la sortie de la cavité Brillouin. La courbe en bleu clair représente 

la mesure auto-hétérodyne de bruit de fréquence à la sortie de la cavité Brillouin pompé par le laser DFB 

stabilisé sur la cavité Fabry-Perot. La courbe en tirets bleus représente le plancher de bruit de phase calibré en 

bruit de fréquence de l’analyseur de spectre électrique. 
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2.5 Conclusion  

J’ai présenté dans ce chapitre une source compacte d’ondes millimétriques et 

submillimétriques à bas bruit de phase. Tout d’abord, j’ai présenté une preuve de concept 

expérimentale d’asservissement de fréquence d’une diode laser DFB de 650 kHz de largeur de 

raie et très accordable sur 9 nm, stabilisée sur une cavité Fabry-Perot de 15 MHz de largeur de 

raie, dans un système tout fibré. J’ai conçu un système d’asservissement électronique à deux 

voies d’asservissement avec une bande passante d’asservissement jusqu’à 7 MHz. 

L’asservissement d’un tel laser ayant une bande de bruit de fréquence élevé de l’ordre de 100 

MHz et avec notre configuration qui est limitée à une fréquence de gain unité à 7 MHz a 

montré des saturations des signaux d’erreur et de correction avec des forts couplages 

amplitude-phase dans la cavité et des sauts de phase de battement. Cela m’a empêché de 

poursuivre avec ce laser afin de produire un battement optique bas bruit de phase souhaité. Je 

suisdonc passé à la stabilisation d’une diode laser DFB plus stable en bruit de fréquence avec 

une largeur de raie plus étroite d’un facteur 6 par rapport au laser utilisé dans la preuve de 

concept. Par contre ce laser est accordable sur 4 nm. Ce laser m’a permis d’éviter les 

saturations des signaux d’erreur et de correction et d’améliorer les niveaux des couplages 

phase-amplitude dans une cavité de 1 MHz de largeur de raie. J’ai démontré une excursion de 

fréquence de 100 kHz calculée sur le laser transmis de la cavité. J’ai aussi mesuré une 

dégradation sur le bruit d’intensité relatif RIN avec un plancher de bruit de 2.10-5 1/√Hz, due 

au couplage phase-amplitude estimé par un calcul numérique que nous avons établi. 

Par la suite j’ai utilisé deux diodes lasers DFB similaires stabilisées en fréquence sur la 

même cavité avec des polarisations orthogonales pour générer un battement optique 

accordable de 1 GHz à 500 GHz avec un pas de 1 GHz égal à l’intervalle spectral libre de la 

cavité. J’ai pu avoir des mesures de bruit de phase quasiment similaire de battement optique à 

2 GHz, 10, 18, 40 et 92 GHz, avec un bruit de phase de -60 dBc/Hz à 1 kHz de fréquence 

d’écart à la porteuse et de -90 dBc/Hz à 1 MHz. J’ai aussi démontré une largeur de raie de 30 

Hz et une dérive de fréquence de ~170 kHz à longue terme sur une période continue de 7,5 

heures de verrouillage du battement à 10 GHz.  

Le système de stabilisation de fréquence des lasers pourrait être amélioré par une 

meilleure intégration qui permettrait d’augmenter la fréquence de gain unité et de réduire les 

couplages amplitude-phase dans la cavité. Nous verrons dans le chapitre suivant les 

simulations de l’asservissement d’un laser DFB dans une boucle d’asservissement intégrée de 

30 cm de longueur avec une fréquence de gain unité jusqu’à 22 MHz. Nous verrons aussi les 

performances en bruit de fréquence et d’intensité relatif avec l’utilisation d’une cavité à très 



99 
 

haute finesse de l’ordre de 100 000 permettant un fort filtrage de bruit de fréquence à des 

basses fréquences d’écart de la porteuse, où sa largeur de raie serait plus petite d’un facteur 50 

par rapport à celle de 1 MHz de largeur de raie utilisé expérimentalement dans ce chapitre.   
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Annexe : Notice de la cavité Fabry-

Perot fibrée MICRON-OPTICS 
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Chapitre 3 
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3 Conception d’une boucle optimisée 
La boucle d’asservissement optimisée que je présente dans ce chapitre est basée sur une 

conception de boucle très compacte de notre système d’asservissement présentée dans le 

chapitre précédent, permettant d’augmenter la fréquence de gain unité jusqu’à quelques 

dizaines de MHz.  

J’ai montré dans le chapitre trois une preuve de concept d’un système de boucle 

d’asservissement de fréquence tout fibré avec des diodes lasers DFB très accordables à 1550 

nm. La performance en bruit de fréquence des lasers DFB asservis était limitée par plusieurs 

facteurs : la fréquence de gain unité, les effets non linéaires induits sur le signal d’erreur et les 

forts couplages phase-amplitude dans la cavité Fabry-Perot.  

L’utilisation de la photonique et de l’électronique intégrées dans la conception de la 

boucle d’asservissement [105], [106] permettrait de réduire sa longueur de 3,5 m à quelques 

dizaines de cm, impliquant un retard pur plus petit d’un ordre de grandeur. Par conséquent la 

fréquence de gain unité peut être augmentée jusqu’à quelques dizaines de MHz. En partant 

des simulations de cette boucle intégrée, je présente les performances en bruit de fréquence 

calculées sur le signal d’erreur d’un laser DFB liées à une longueur de boucle 

d’asservissement de 30 cm. Pour avoir de meilleures performances, j’essaye dans une 

deuxième étape de simuler les performances en bruit de fréquence du laser DFB en 

remplaçant la cavité de 1 MHz de largeur de raie utilisée expérimentalement dans le chapitre 

deux par une cavité à très haute finesse de 20 kHz de largeur de raie.  

3.1 Présentation des dispositifs 

3.1.1 Boucle d’asservissement très compacte 

Je reste dans la cadre d’une conception de boucles d’asservissement imbriquées à deux 

voies rapide et lente (cf. partie 1.6.8). Tout d’abord, j’implémente dans la simulation de 

boucle les mêmes fonctions de transfert des éléments de boucle qui étaient utilisées 

expérimentalement : la cavité Fabry-Perot de 1 MHz de largeur de raie, le modulateur de 

phase électro-optique comme actionneur de la voie rapide, l’alimentation de courant 

VESCENT et le laser DFB EBLANA de largeur de raie de 110 kHz comme actionneur de la 

voie lente et le circuit électronique conçu (cf. partie 2.1.3) pour les deux voies rapide et lente 

comme correcteur. Je fais l’hypothèse d’un retard pur réduit à 1,8 ns ; c’est le seul facteur que 

je modifie dans cette simulation par rapport à la réalisation expérimentale, ce qui correspond à 

une longueur de boucle totale estimée (électrique plus optique) d’environ 30 cm. 
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La figure 3-1 montre la fonction de transfert de gain globale en boucle ouverte de cette 

simulation, par des représentations graphiques de Bode (a) et de Black Nichols (b). J’ai pu 

augmenter la fréquence de gain unité jusqu’à 22 MHz avec des marges de gain de ~ 1,8 et de 

phase de ~50°. Les cercles dans les graphes de Black-Nichols permettent de calculer des 

surtensions 𝑄1 de 1,5 et 𝑄2 de 2,3 autour de la fréquence de gain unité. Je rappelle 𝑄1 et 𝑄2 

représentent les surtensions sur les signaux d’erreur et de correction respectivement. Je note 

que la boucle lente est toujours avec une bande passante d’asservissement de 350 kHz. 

  

 
Figure 3-1 : La fonction de transfert de gain en boucle ouverte en amplitude et en phase représentées par le 

diagramme de ‘Bode’ (a) et par le digramme de ‘Black-Nichols’(b). 

3.1.2 Boucle compacte avec une cavité à très haute finesse  

Le système d’asservissement peut aussi être amélioré avec l’utilisation d’une cavité à très 

haute finesse. Une telle cavité avec une largeur de raie de quelques dizaines de kHz va exercer 

un fort filtrage sur le bruit de fréquence du faisceau transmis par la cavité avec un pôle plus 

petit que celui de la cavité de 1 MHz de largeur de raie. De plus, l’augmentation de la finesse 

augmente la sensibilité du capteur dans la boucle d’asservissement et donc le gain de la 

fonction de transfert de la chaine de mesure dans une bande passante égale au pôle de la 

cavité. Par conséquent, et d’après l’équation 1.56, ce facteur de gain va réduire le bruit de 

fréquence du laser asservi.  

Dans la simulation de ce dispositif, Je choisi une cavité d’une finesse de 100 000 et un 

intervalle spectral libre de 2 GHz, correspondant à une largeur de raie à mi-hauteur de 20 kHz 

; le zéro d’intégration compensant le pôle de la cavité dans le circuit correcteur est ainsi 

adapté afin de compenser un pôle à 10 kHz.  
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3.2 Simulations 

3.2.1 Bruit de fréquence 

Je montre tout d’abord les simulations des densités spectrales linéaires de bruit de 

fréquence représentées par les signaux d’erreur de la boucle intégrée tout en utilisant la cavité 

de 1 MHz de largeur de raie puis la cavité à haute finesse (Figure 3-2, courbes en violet et en 

vert) et en les comparant avec le signal d’erreur déjà mesuré expérimentalement pour une 

fréquence de gain unité de 7 MHz (courbe en rouge) (cf. figure 2-29). Je rappelle qu’un signal 

d’erreur calibré en fréquence par le module de la fonction de transfert de la chaine de mesure 

dans la boucle d’asservissement simule le bruit de fréquence du laser asservi et filtré par la 

cavité, par contre le bruit de lecture et le bruit propre de la cavité n’apparaissent pas (cf. 

équation 1.57). La courbe en vert est la simulation du signal d’erreur de la boucle intégrée 

avec la cavité de 1 MHz et la courbe en violet représente le calcul de la contribution non 

linéaire induit sur le signal d’erreur dans la cavité. La petite bosse à 22 MHz correspond à la 

fréquence de gain unité de la boucle d’asservissement rapide. L’effet non linéaire induit sur le 

signal d’erreur est réduit jusqu’à un plancher de 4.10-2 Hz/√Hz par rapport au signal d’erreur 

mesuré expérimentalement. Pour la courbe en violet une valeur efficace de 30 kHz est 

calculée. La courbe en bleu est le signal d’erreur qui correspond à la boucle d’asservissement 

intégrée avec la cavité de 20 kHz de largeur de raie. Ce signal est comparé également avec le 

calcul de l’effet non linéaire induit sur le signal d’erreur (courbe en jaune). Un plancher de 

bruit de fréquence est réduit jusqu'à 1.10-3 Hz/√Hz en basse fréquence et un bruit de fréquence 

est supprimé jusqu’à 1.10-1 Hz/√Hz en haute fréquence dû au filtrage de la cavité avec son 

pôle de 10 kHz. Je calcule pour ce signal une valeur efficace de 640 Hz. Finalement, je 

montre dans la même figure les calculs de bruit de photons sur les signaux d’erreurs, avec la 

cavité de 1 MHz (courbe en tirets verts clairs) et avec la cavité à haute finesse (courbe en 

tirets gris) pour des puissances optiques moyennes de 180 µW. 
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Figure 3-2 : Les densités spectacles linéaires du bruit de fréquence du laser asservi représentées par les signaux 

d’erreur. La courbe en rouge est le signal d’erreur mesuré expérimentalement avec une boucle de fréquence de 

gain unité de 7 MHz, la courbe en vert est celle de la boucle intégrée avec la cavité de 1 MHz largeur de raie et 

de fréquence de gain unité de 22 MHz, comparé avec le calcul de l’ effet non linéaire induit sur le signal d’erreur 

dans la cavité (courbe en violet), la courbe en bleu est celle de la boucle intégrée où en utilisant la cavité de 

largeur de raie de 20 kHz, comparé aussi avec le calcul de l’effet non linéaire induit sur le signal d’erreur (courbe 

en jaune). Les courbes en tirets verts clairs et en tirets gris représentent les calculs de bruits de photons ajoutés 

sur le signal d’erreur avec les cavités de 1 MHz et de 20 kHz de largeur de raie respectivement. 

3.2.2 Couplages phase-amplitude  

La figure 3-3 montre les calculs des couplages phase-amplitude représentés en bruit 

d’intensité relatif RIN dans la cavité de 1 MHz (courbe en violet) puis dans la cavité à haute 

finesse (courbe en jaune) à partir des signaux d’erreur de la boucle intégrée. Ces calculs sont 

également comparés avec le calcul de couplage de la boucle d’asservissement expérimentale 

de longueur de 3,5 m (courbe en rouge) (cf. figure 2-30). Dans la courbe en violet on voit une 

grande réduction de couplage par rapport à la courbe en rouge jusqu'à un plancher de bruit de 

4.10-7 1/√Hz. Dans la cavité à haute finesse, on bénéficie toujours de l’effet de filtrage du 

faisceau transmis par la cavité avec son pôle à 10 kHz afin d’avoir à 20 kHz d’écart de la 

porteuse un bruit d’intensité relatif réduit au bruit de photons (courbe en tirets verts). Le bruit 

de photons d’un laser en intensité relative 𝑅𝐼𝑁𝑠ℎ𝑜𝑡(𝑓) pour une puissance optique moyenne 

𝑃𝑜𝑝𝑡 de 75 µW est calculé à partir de l’équation suivante  
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La valeur de 75 µW prise est équivalente à la puissance optique moyenne du laser asservi et 

transmis par la cavité de 1 MHz. 

 

 
Figure 3-3 : Les densités spectacles linéaires de bruit d’intensité relatif RIN calculées à partir des couplages 

phase-amplitude (PM-AM) dans la cavité de 1 MHz pour la boucle expérimentale de longueur de 3,5  m (courbe 

en rouge) et pour la boucle intégrée (courbe en violet), puis pour la boucle intégrée avec la cavité de 20 kHz de 

largeur de raie (courbe en jaune). La courbe en tirets verts représente le calcul de bruit de photons pour une 

puissance optique moyenne de 75 µW. 

3.2.3 Couplage puissance-fréquence 

Dans un système réel de boucle intégrée, je prévois des réductions de bruit de fréquence 

du laser transmis par la cavité lié aux couplages puissance-fréquence dus aux fluctuations de 

longueur de la cavité. En effet, j’essaye d’estimer le bruit de fréquence propre de la cavité de 

1 MHz de largeur de raie tout en utilisant la boucle intégrée de 22 MHz de fréquence de gain 

unité. Un facteur de conversion puissance-fréquence 𝑘(𝑓) est déjà calculé pour cette cavité à 

partir de nos données expérimentales dans le chapitre deux (cf. figure 2-31). Puis à partir du 

calcul de bruit d’intensité relatif dans la figure 3-3 (courbe en violet) j’estime un plancher de 

densité spectrale linéaire de bruit de puissance optique dans la cavité de 3.10-11 W/√Hz. Par la 

suite, je déduis la densité spectrale de bruit de fréquence propre de la cavité avec la boucle 

intégrée (Figure 3-4, courbe en tirets violets), en la comparant avec celle de la boucle 
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expérimentale de 7 MHz de fréquence de gain unité (courbe en rouge) ; un facteur 50 de 

réduction est calculée. 

 

 
Figure 3-4 : Les densités spectrales linéaires de bruit de fréquence du laser asservi sur la cavité de 1 MHz de 

largeur de raie avec la boucle de 3,5 m de longueur où la fréquence de gain unité est de 7 MHz (courbe en vert) 

et le laser asservi par la même cavité représenté par le signal d’erreur dans une boucle intégrée où la fréquence 

de gain unité est de 22 MHz (courbe en violet). La courbe en tirets violets représente l’estimation de bruit de 

fréquence issue des couplages puissance-fréquence dans la cavité avec la boucle intégrée. 

3.3 Conclusion 

A partir de ces simulations, j’ai montré une étude de stabilisation de fréquence des lasers 

très accordables sur des cavités optiques, dans des systèmes d’asservissement électronique 

très compacts basés sur la photonique et l’électronique intégrées. Ce système me permettrait 

d’augmenter la bande passante d’asservissement jusqu’à 22 MHz tout en utilisant la même 

électronique de correction très rapide et un actionneur d’une bande passante de quelques 

centaines de MHz (le modulateur de phase électro-optique de 150 MHz de bande passante). 

Cette nouvelle conception de stabilisation en fréquence avec des boucles intégrées 

améliorerait les performances en bruit de fréquence avec une valeur efficace de 30 kHz tout 

en restant sur une cavité de 1 MHz de largeur de raie et un bruit d’amplitude réduit jusqu’à 

4.10-7 1/√Hz à 100 kHz d’écart de la porteuse, ce qui correspondrait à une valeur de               -

127 dB/ Hz calculé à partir des couplages phase-amplitude. Le système serait aussi amélioré 

par l’utilisation d’une cavité à très haute finesse afin d’avoir une valeur efficace de bruit de 

fréquence jusqu’à 640 Hz, bénéficiant de leur grande sensibilité de détection un signal 
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d’erreur et de son effet de filtrage avec un pôle de quelques dizaines de kHz. Le tableau 3-1 

donne un résumé de ce chapitre avec des comparaisons de performance entre la boucle 

expérimentale, la boucle compacte et la boucle compacte avec la cavité à haute finesse. 

 

 Boucle expérimental 

 

Boucle compacte Boucle compacte 

Cavité à haute finesse 

 

Fréquence de 

gain unité 

 

7 MHz 

 

22 MHz 

 

22 MHz 

 

Fréquence de 

coupure de la cavité 

 

1 MHz 

 

1 MHz 

 

10 kHz 

 

Marge de gain 

 

Marge de phase 

 

0,6 

 

49° 

 

1,8 

 

50° 

 

1,86 

 

52° 

 

Plancher de bruit 

signal d’erreur 

(non linéaire) 

 

 

0,25 Hz/√Hz 

 

 

0,04 Hz/√Hz 

 

 

0,001 Hz/√Hz 

 

Valeur efficace 

bruit de fréquence 

(1 kHz à 50 MHz) 

 

 

100 kHz 

 

 

30 kHz 

 

 

640 Hz 

 

Plancher 

bruit d’intensité 

relatif RIN 

 

 

2.10-5 1/√Hz 

 

 

4.10-7 1/√Hz 

 

 

0,5.10-7 1/√Hz 

Tableau 3-1 : Résumé du chapitre trois montrant des comparaisons de performance entre la boucle 

expérimentale, la boucle compacte et la boucle compacte avec la cavité à haute finesse. 
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Chapitre 4 
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4 Conception d’une boucle à verrouillage de phase PLL pour                                     

une accordabilité continue     
Dans le domaine de la spectroscopie moléculaire il est important de balayer le spectre 

d’une molécule avec une fréquence continument variable. La stabilisation de phase de l’onde 

de battement de deux lasers sur un oscillateur électrique avec une boucle à verrouillage de 

phase PLL « Phase Locked Loop » permettrait une accordabilité continue jusqu'à une 

fréquence de battement limitée finalement par la bande passante de la photodiode de 

détection, par exemple à 10 GHz.  

Je présente une conception de PLL avec l’utilisation des diodes lasers DFB avec des 

simulations des bruits de phase calculées sur le signal d’erreur de l’onde de battement asservie 

sur un oscillateur local, dans le but d’intégrer cette conception à notre système 

d’asservissement de fréquence des lasers DFB asservis sur une cavité FP. Ce système entier 

me permettrait d’avoir une accordabilité continue des ondes bas bruit de phase de 1 GHz à 

500 GHz, ou même 1 THz en choisissant des diodes avec un recouvrement de longueur 

d’ondes accessibles plus petit. 

4.1 Etude théorique  

La figure 4-1 montre le schéma de la boucle d’asservissement de phase de l’onde de 

battement optique entre deux lasers DFB similaires et combinés par un coupleur 50/50. Une 

photodiode rapide détecte le battement qui est ensuite démodulé à l’aide d’un mélangeur de 

gain 𝐺𝑚𝑖𝑥 à une fréquence 𝑓𝑂𝐿 égale à la fréquence du signal de battement. Un amplificateur 

électrique avec un gain 𝐺 est mis en aval du mélangeur pour augmenter le gain de boucle si 

besoin. A la sortie de l’amplificateur on obtient un signal d’erreur électrique 𝜀 défini par 

l’équation suivante 

 

 )sin()(   mixACGGV                                             4.1 

où ∆  est la différence de phase du signal de l’oscillateur local 
𝑂𝐿

 et de celle du battement ; 

une tension maximale du signal d’erreur correspond à une différence de phase de π/2, et 

lorsque ∆ = 0 le signal d’erreur est nul. 𝑉𝐴𝐶 est la tension efficace du signal de battement en 

sortie de la photodiode avec   

 









 ACoptphcAC PDRV ,2

1
2

1                                          4.2 



115 
 

où 𝑅𝑐 est la résistance vue par la photodiode qui est normalement de 50 Ω, 𝐷𝑝ℎ est le facteur 

de conversion A/W de la photodiode et 𝑃𝑜𝑝𝑡,𝐴𝐶 est la puissance optique crête du signal 

alternatif incident à la photodiode.   

 Nous définissons ensuite le coefficient de la chaine de mesure 𝑀0 en V/rd qui est la 

valeur de la pente du signal d’erreur lorsque ∆ est petit devant π/2 par l’équation suivante   

 

mixACGGVM 0    V/rd                                                  4.3 

Pour une puissance optique moyenne de 2 mW à l’entrée de la photodiode égale à la 

puissance alternative à la fréquence de battement si le taux de modulation est égal à 1 (les 

deux porteuses optiques de chaque laser sont équilibrées à la même puissance), 𝐺𝑚𝑖𝑥 = ½ et 

un gain de l’amplificateur de 𝐺 = 6, je calcule un facteur 𝑀0 de 0,08 V/rd, de sorte que la 

fréquence de gain unité soit à 14 MHz. 

                                             

 
Figure 4-1 : Schéma PLL d’un battement de deux diodes laser DFB asservie sur un oscillateur local. 

La correction de phase se fait sur un des deux lasers similaires. Le bruit de phase 
2,𝑠𝑡𝑎𝑏

 

du laser asservi 2 suit le bruit de phase 
1
 du laser 1 libre ; à la sortie du coupleur la phase de 

battement optique asservi 
𝑅𝐹𝑠𝑡𝑎𝑏 

sera alors la différence entre 
2𝑠𝑡𝑎𝑏

 et 
1
. La boucle rapide 

corrige la phase du laser 2 à partir d’un modulateur de phase électro-optique de 3,2 Vπ et de 

150 MHz de bande passante. La bande passante d’asservissement de la voie rapide est de 14 

MHz limitée par une longueur de la boucle estimée de 1,5 m, impliquant un retard pur de 7,5 

ns. La boucle lente utilise la modulation en courant d’injection du laser pour corriger la 

fréquence instantanée du laser 2 à l’aide de l’alimentation en courant VESCENT avec une 

bande passante d’asservissement de 350 kHz. J’adapte le circuit électronique 
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d’asservissement (Figure 4-2) présenté dans le chapitre deux (cf. figure 2-7) pour qu’il soit 

compatible avec une conception PLL. Pour la correction rapide, un intégrateur pur est 

responsable de créer un gain en 1/𝑓 sur la fonction de transfert en boucle ouverte, sachant que 

le produit de la fonction de transfert du modulateur de phase par 𝑀0 est une constante (la 

bande passante de la chaine de mesure ‘photodiode plus mélangeur’ est considérée très grande 

devant la fréquence de gain unité). Puis les trois intégrateurs supplémentaires servent toujours 

à augmenter le gain de la boucle rapide en basse fréquence avec des zéros d’intégration à 200 

kHz. Un intégrateur-proportionnel avec un zéro d’intégration de 4 kHz sert à augmenter le 

gain de la boucle lente. 

 

 
Figure 4-2 : Le montage global du circuit électronique de la boucle d’asservissement PLL de deux voies rapide 

et lente. 

Je trace dans la figure 4-3 la fonction de transfert globale de gain en boucle ouverte des 

boucles rapide et lente représentée par le diagramme de Bode (a) et le diagramme de Black 

Nichols (b). Je calcule des surtensions 𝑄1 de 1,5 et 𝑄2 de 2,3 autour de la fréquence de gain 

unité à 14 MHz. 
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Figure 4-3 : Fonction de transfert en phase et amplitude globale en boucle ouverte des boucles rapide et lente 

représentée par les diagrammes de Bode (a) et de Black Nichols (b). 

4.1.1 Schéma bloc d’asservissement 

La figure 4-4 montre le schéma bloc de la boucle d’asservissement PLL selon le schéma 

de la figure 4-1, afin de déduire l’équation du bruit de phase de battement asservi en fonction 

de la fonction de transfert globale en boucle ouverte 𝐺𝐺𝐵𝑂 de deux boucles rapide et lente et 

les bruits de phase libres 
1
 et 

2
des lasers libres DFB 1 et DFB 2 respectivement. 𝐺𝐺𝐵𝑂 est 

fonction des actionneurs rapides et lents et le capteur 𝑀0 (cf. équation 1.60), 𝑏𝑟𝑒𝑎𝑑 est le bruit 

de lecture de la chaine de mesure, 𝑏𝑒𝑙𝑒𝑐 est le bruit d’électronique du circuit d’asservissement 

ramené à l’entrée, 
𝐺𝑐𝑜𝑟𝑟

 est la somme des signaux de correction en phase des voies rapide 


𝑅𝑐𝑜𝑟𝑟

 et lente 
𝐿𝑐𝑜𝑟𝑟

. 

 

 
Figure 4-4 : Schéma bloc de l’asservissement PLL avec deux voies rapide et lente. 

Je présente tout d’abord les équations d’asservissement du signal d’erreur de correction 

et du bruit de phase du laser asservi à partir du schéma bloc sous les formes suivantes 
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À partir de l’équation 4.6 nous déduisons l’équation du bruit de phase de battement asservi 
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La densité spectrale de puissance de bruit de phase de battement asservi 𝑆𝑅𝐹𝑠𝑡𝑎𝑏
 est donc 

sous la forme suivante 

 

 

 )()(
)(1

1

)()(
)(

1
)(1

)(
)(

12

2

2

0

2

fSfS
fG

fSfS
fMfG

fG
fS

GBO

bb
GBO

GBO
elecreadRFstab




























                       4.8 

4.1.2 Simulation LTspice 

En se basant sur schéma bloc de la figure 4-4 et à l’équation 4.8, je réalise une simulation 

LTspice (Figure 4-5) incluant la somme des densités spectrales linéaires des lasers DFB 1 et 2 

comme une source libre de bruit de phase à asservir et en supposant que le bruit de 

l’oscillateur local et le bruit de lecture sont négligeables. La figure 4-6 montre la simulation 

des signaux d’erreur (courbe en rouge) et des corrections lent et rapide (courbes en noir et en 

bleu respectivement) avec les courbes en tirets qui correspondent aux calculs de leurs valeurs 

efficaces. Une valeur efficace de 9,5 mV est calculée sur le signal d’erreur, plus petite d’un 

facteur ~8 que sa valeur maximale qui est de 80 mV (cf. équation 4.1) et une valeur efficace 

de 610 mV sur le signal de correction rapide plus petit d’un facteur 25 que la tension de 
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l’alimentation du circuit d’asservissement électronique qui est de 15 V et finalement une 

valeur efficace de 1,5 mV est calculée sur le signal de correction lente. La courbe en tirets 

verts représente le calcul du bruit de photons 𝑉̃𝑠ℎ𝑜𝑡(𝑓) ajouté sur le signal d’erreur comme un 

bruit de lecture dans une PLL avec une valeur de 2.10-9 V/√Hz à partir de l’équation 4.9 

suivante. Le bruit de photons reste inférieur au bruit d’électronique qui limite le niveau du 

signal d’erreur en basse fréquence. 
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Figure 4-5 : Schéma bloc de la boucle d’asservissement à deux voies rapide et lente conçu sur LTspice. 
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Figure 4-6 : Simulations des densités spectacles linéaires des signaux de correction rapide (courbe en bleu), de 

correction lente (courbe en noir) et d’erreur (courbe en rouge) avec les calculs des valeurs efficaces en volt de 

chaque signal (courbes en tirets). La courbe en tirets verts représente le calcul du bruit de photons selon 

l’équation 4.9. 

Ensuite, la figure 4-7 montre la simulation du bruit de phase de l’onde de battement 

asservi (courbe en rouge) et en le comparant avec la somme des densités spectrale linéaires 

des lasers libres (courbe en noir) en dBc/Hz. Le bruit de phase est supprimé jusqu’à -138 

dBc/Hz à 1 kHz d’écart de la porteuse et -94 dBc/Hz à 1 MHz. Les pics de résonance à 350 

kHz et à 14 MHz correspondent aux fréquences de gain unité des boucles lente et rapide 

respectivement. Des excursions de bruit de phase de 125 mrd et de bruit de fréquence de 2,6 

MHz sont aussi calculées sur un intervalle de fréquence d’intégration de 1 Hz à 100 MHz. Je 

note qu’une PLL permet d’éviter des bruits ajoutés par les couplages phase-amplitude dans les 

résonateurs optiques. 
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Figure 4-7 : Bruit de phase du battement asservie par une PLL (courbe en rouge) comparé avec le bruit de phase 

de battement libre qui est la somme des densités spectrales linéaires de deux lasers DFB (courbe en noir). 

Je calcule aussi l’écart type d’Allan en Hz (Figure 4-8) afin d’estimer une largeur de raie 

de 30 Hz pour un temps d’intégration 1 ms de battement asservi par La PLL à partir de la 

simulation de sa densité spectrale linéaire obtenu dans la figure 4-7.  

 

 
Figure 4-8 : L’écart type d’Allan en Hz à partir de bruit de fréquence de battement asservi. 
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4.2 PLL avec la cavité Fabry-Perot pour une accordabilité continue 

Pour avoir une synthèse d’onde continue bas bruit de phase et continument accordable 

sur quelques centaines de GHz [79], j’essaye d’intégrer la conception PLL dans la première 

partie de ce chapitre à la conception d’asservissement de fréquence des lasers DFB sur une 

cavité de 1 MHz de largeur de raie déjà présentée dans le chapitre deux. La figure 4-9 montre 

cette synthèse en utilisant toujours des diodes lasers DFB de largeur de raie de 110 kHz 

chacune. La différence des fréquences optiques stabilisées des lasers 1 et 2 est accordable de 1 

GHz à 590 GHz avec un pas de 1 GHz (cf. figure 2-34). Pour une accordabilité fine et 

continue entre les pas des 1 GHz, un troisième laser asservi par une PLL est mis en place. À la 

sortie de la cavité, un PBS est implémenté dans le montage pour séparer les faisceaux 

optiques ayants des états de polarisations orthogonales. Je récupère la partie du signal du laser 

2 transmis par la cavité avec une phase 
2𝑡𝑟

. Ce signal est amplifié par un amplificateur 

optique 𝐺𝑜 pour améliorer le rapport signal à bruit avant d’être combiné avec le laser 3. Selon 

l’équation 4.6 la phase du laser 3 asservi 
3𝑠𝑡𝑎𝑏

 par la PLL va alors suivre le laser 2 asservi 

sur la cavité pour |𝐺𝐺𝐵𝑂| >> 1. La plage d’accordabilité entre ces deux lasers est par exemple 

de 5 à 10 GHz. La deuxième sortie de PBS, le faisceau du laser 1 transmis par la cavité est 

ensuite combiné avec la phase 
3𝑠𝑡𝑎𝑏

 par un coupleur 50 :50 (3), afin d’avoir un battement 

accordable continument avec une phase de 
𝑅𝐹𝑠𝑡𝑎𝑏

 où 
𝑅𝐹𝑠𝑡𝑎𝑏

= 
3𝑠𝑡𝑎𝑏

− 
1𝑡𝑟

. 
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Figure 4-9 : Schéma de la génération d’une onde continument accordable bas bruit de phase à l’aide de 

l’intégration d’une PLL à l’asservissement sur une cavité FP des DFB 1 et 2.  

Afin de montrer les performances de bruit de phase de battement à la sortie du coupleur 

(3) et pour que je ne mélange pas les résultats expérimentaux des boucles d’asservissement 

des lasers 1 et 2 et les simulations de la PLL présentées dans ce chapitre, je présente 

seulement des simulations et je néglige donc les bruits propres de la cavité. Par contre je 

prends compte des contributions non linéaires induites par la cavité sur les signaux d’erreur. 

Les bandes passantes d’asservissement de fréquence des lasers 1 et 2 est de 7 MHz. Pour la 

PLL j’ai toujours une bande passante d’asservissement de 14 MHz. La figure 4-10 montre la 

simulation de bruit de phase en dBc/Hz de l’onde de battement asservie (courbe en vert) 

calculée à partir de la somme des densités spectrales linéaires des bruits de phase du laser 1 

asservi sur la cavité (courbe en bleu) et du laser 3 asservi par la PLL (courbe en rouge). J’ai 

un bruit de phase de battement asservi de -71 dBc/Hz à 1 kHz d’écart de la porteuse et de -95 

dBc/Hz à 1 MHz. Avec cette architecture je dégrade légèrement le bruit de phase à hautes 

fréquences (> 1 MHz) du au bruit de fréquence du laser trois ajouté. 
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Figure 4-10 : Bruit de phase du battement asservie selon le schéma de la figure 4-9 (courbe en vert) qui est la 

combinaisons des bruits de phase du laser 3 asservi par la PLL (courbe en rouge) et le laser 1 transmis par la 

cavité (courbe en bleu). La courbe en noir représente le bruit de phase du laser DFB libre. 

4.3 Simulation numérique d’une spectroscopie rovibrationnelle 

Je présente dans cette partie une simulation numérique d’une fonction de transfert 

représentant un mode d’un spectre rotationnel en absorption avec une largeur de raie de 202 

kHz à une fréquence de 300 GHz d’une molécule alanine. Nous étudions le comportement de 

cette fonction de transfert en présence du bruit de phase de notre source d’onde 

électromagnétique submillimétrique et d’un bruit d’amplitude choisi d’une valeur de               

-150 dBc/Hz. La largeur de raie Doppler de 202 kHz est calculée à la température ambiante 𝑇 

de 290 K, pour une porteuse d’une fréquence 𝑓𝑅𝐹 de 300 GHz et pour une masse molaire 𝑀 

de 89 g/mol : 
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La figure 4-11 montre la simulation du mode rotationnel en présence d’un bruit de phase 

en négligeant le bruit d’amplitude puis en présence d’un bruit d’amplitude mais en négligeant 

cette fois le bruit de phase (Figure 4-12).  
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Figure 4-11 : Fonction de transfert représentant un mode du spectre rotationnel en absorption avec une largeur de 

raie de 202 kHz d’une molécule alanine sans bruit de phase (courbe en rouge) et en présence de bruit de phase 

(courbe en bleu). Le bruit de phase temporel est calculé à partir de la densité spectrale de puissance de bruit de 

phase mesurée à 10 GHz de notre source d’onde continue réalisée dans cette thèse. 

 

 
Figure 4-12 : Fonction de transfert représentant un mode du spectre rotationnel en absorption avec une largeur de 

raie de 202 kHz d’une molécule alanine sans bruit d’amplitude (courbe en rouge) et en présence d’un bruit 

d’amplitude (courbe en bleu). Un bruit de puissance relatif est choisi d’une valeur de -150 dBc/Hz. 

Ces simulations montrent tout d’abord un faible impact du bruit de phase de notre source 

d’onde électromagnétique sur l’identification d’un mode rotationnel de 202 kHz de largeur de 

raie. Par contre nous voyons bien la dégradation par un bruit d’amplitude de puissance 

relative de -150 dBc/Hz. Cette valeur choisie reste inférieure au plancher de bruit d’intensité 

relatif mesuré sur les lasers verrouillés et transmis dans le chapitre deux, de l’ordre de -94 

Bruit de puissance relatif 

de -150 dBc/Hz 
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dBc/Hz. Je propose comme perspective de stabiliser l’amplitude de chaque laser ou d’utiliser 

les lasers asservis avant transmission par la cavité. 
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Chapitre 5 
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5 Conception d’un laser impulsionnel à très faible gigue 

temporelle 
Je montre une simulation d’une source impulsionnelle à très faible gigue temporelle à 

1550 nm qui servirait à l'échantillonnage électro-optique. J’ai démontré dans les chapitres 

précédents la génération des ondes millimétriques et submillimétriques à bas bruit de phase. 

Pour générer des impulsions gaussiennes à partir de ces ondes, il suffit d’implémenter des 

fibres optiques non linéaires et dispersives bien adaptées en longueur et en puissance optique 

moyenne injectée à l’entrée en aval du battement optique.  

Dans ce chapitre, je montre qu’avec notre système d’asservissement actuel de 7 MHz de 

fréquence de gain unité je pourrais atteindre les performances de 7,2 fs de gigue temporelle à 

un taux de répétition de 40 GHz en remplaçant les diodes lasers DFB très accordables par des 

diodes lasers plus stables en bruit de fréquence. J’ai choisi pour cette mission des diodes 

lasers à cavités externes étendues RIO-PLANEX ayant des largeurs de raie de 1 kHz réduites 

d’un facteur 100 par rapport aux lasers DFB de 110 kHz de largeur de raie. Par contre, nous 

serons limités en termes d’accordabilité puisque chacun de ces lasers est accordable sur 

quelques pm de longueur d’onde. 

5.1 Gigue temporelle d’un train d’impulsions 

Le bruit de gigue temporelle « timing jitter » est la fluctuation de la position temporelle 

d’une impulsion par rapport à une impulsion d’un train d’impulsions de référence qu’on 

suppose sans aucun bruit (Figure 5-1). Le bruit de gigue temporelle peut être une cause 

principale du bruit de phase optique [107]. 

 

 
Figure 5-1 : Animation montrant les fluctuations de position (courbes en tirets rouges) en fonctions du temps par 

rapport à la position idéale d’un train d’impulsions représenté par sa puissance P(t) (courbe en bleu). 

Nous considérons l’intensité d’un train d’impulsions avec une fréquence de répétition 

𝑓𝑟𝑒𝑝 par l’équation suivante    
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où k est un nombre entier, 𝑚(𝑡) est l’enveloppe de l’impulsion et (𝑡) est la déviation de la 

position temporelle d’une impulsion. Le bruit de déviation temporelle (𝑡) peut être traduit 

sous la forme d’un bruit de phase temporelle 
𝑡
(𝑡) [37] (à ne pas confondre avec le bruit de 

phase optique) : 

 

)(2)( tft rept                                                          5.2 

Alors que les densités spectrales de puissance sont reliées par la relation suivante 

 

)()2()( 2 fSffS rept                                                     5.3 

5.2 Génération des impulsions 

Pour la génération d’impulsions à partir d’une onde sinusoïdale optique, je présente deux 

méthodes passives et tout optiques de compression des impulsions basées sur les 

caractéristiques non linéaires et dispersives des fibres optiques. 

La figure 5-2 montre un schéma descriptif des deux méthodes passives tout optiques pour 

générer des impulsions gaussiennes à 1550 nm. Le premier étage est le battement optique 

entre deux ondes lasers générant un signal sinusoïdal optique. Les ondes lasers sont 

normalement couplées par des coupleurs 50 :50 ou bien par des séparateurs de polarisation 

des faisceaux optiques. Le deuxième étage est l’ajout de fibres optiques qui sont responsables 

de la compression des impulsions. La méthode (a) est basée sur l’effet du mélange à quatre 

ondes multiples [108] dans une fibre optique de dispersion chromatique anormale (dispersion 

positive). La fibre utilisée dans cette méthode est souvent une fibre optique standard (SMF) de 

dispersion chromatique de 17 ps/km.nm ; en effet, il est difficile de trouver sur le marché des 

fibres optiques avec une dispersion anormale supérieure. Cette méthode est parfaite pour la 

génération des impulsions gaussiennes à très haute cadence. Pour des impulsions gaussiennes 

à relativement faible cadence (< 20 GHz), cela nécessite des longueurs de fibre standard très 

importantes (> 10 km). De telles longueurs de fibre imposent certaines limitations au niveau 

de seuil Raman, de seuil Brillouin et autres effets non linéaires qui peuvent être stimulés, ou 

encore les effets de dispersion d’ordre supérieur à deux. Devant ces limitations, je présente 

une deuxième méthode (b) de compression des impulsions proposée par Tomlinson [109] puis 
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par Lenz [110]. Cette méthode est basée sur la génération des impulsions paraboliques dans 

une fibre optique non linéaire et dans un régime de dispersion chromatique normale. Une 

étape de compression linéaire des impulsions dans le domaine temporel s’effectue ensuite par 

une compensation linéaire du « chirp » (Par définition, le « chirp » est la variation de la phase 

de l’impulsion en fonction du temps) dans un régime de dispersion anormale à l’aide d’une 

fibre standard ou bien par un élément fortement dispersif comme un réseau de Bragg. Une 

fibre de dispersion normale élevée et fortement non linéaire est facile à trouver sur le marché, 

du type fibre HNLF « Highly Non-Linear Fiber » à base de verre de chalcogénure par 

exemple, ce qui permet de réduire la longueur de fibre nécessaire et d’aller vers la génération 

d’impulsions de très fine largeur temporelle à faible cadence. 

 

 
Figure 5-2 : Schéma de principe de deux compresseurs à fibres optiques, D est la dispersion chromatique. (a) 

Configuration à une fibre et (b) configuration à deux fibres. 

5.2.1 Théorie et simulation numérique de la compression par le mélange à quatre                                  

ondes multiples 

 Le signal sinusoïdal du battement optique des deux ondes lasers est injecté dans une 

fibre optique standard monomode de dispersion anormale. Grâce aux effets combinés de la 

non linéarité effet Kerr par un mélange à quatre ondes FWM « Four Wave Mixing » et de la 

dispersion chromatique anormale (dispersion négative) (effet solitonique) les ondes lasers à 

des fréquences optiques initiales 𝜈1𝑜𝑝𝑡 et 𝜈2𝑜𝑝𝑡 et à des puissances optiques élevées 

interagissent pour produire des nouvelles ondes Stockes et anti-Stockes à des fréquences 

optiques 𝜈3𝑜𝑝𝑡 et 𝜈4𝑜𝑝𝑡  respectivement, où 𝜈3𝑜𝑝𝑡 = |2𝜈1𝑜𝑝𝑡– 𝜈2𝑜𝑝𝑡| et 𝜈4𝑜𝑝𝑡 = |2𝜈2𝑜𝑝𝑡 +

𝜈1𝑜𝑝𝑡|. Puis, dues au processus du mélange à quatre ondes multiples MFWM « Multiple Four 

Wave Mixing », plusieurs harmoniques sont générées pour obtenir un spectre large 

accompagné par une forte compression temporelle. Cependant, pour que ces nouvelles 

fréquences soient créées efficacement dans la fibre l’accord de phase doit être respecté [111]. 
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 Fatome et ses collaborateurs, d’après leurs simulations numériques sur l’équation non 

linéaire de Schrödinger NLSE « Non-Linear Schrödinger Equation », ont prévu dans un 

article en 2006 [112] des relations analytiques théoriques qui calculent une longueur optimale 

de la fibre 𝐿𝑜𝑝𝑡 et une puissance optique moyenne optimale 𝑃𝑜𝑝𝑡 injectée à l’entrée en 

fonction des paramètres de la fibre. Ces relations sont optimisées pour avoir des impulsions 

gaussiennes dont le spectre est dans le régime de Fourier  
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où 𝑓𝑅𝐹 est la différence de fréquence des deux porteuses optiques en battement 𝑓𝑅𝐹 =

|𝜈2𝑜𝑝𝑡– 𝜈1𝑜𝑝𝑡|, 𝛾 en (W.m)-1 est le coefficient non linéaire dans la fibre optique et 𝛽2 en s2/m 

est le coefficient de dispersion chromatique de second ordre, avec                           
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où D est la dispersion chromatique dans la fibre optique.  

Simulation Matlab  

J’ai créé un modèle de simulation MATLAB simulant l’évolution des impulsions au 

cours d’une propagation non linéaire le long d’une fibre optique. Dans ce modèle, j’ai utilisé 

la méthode numérique de Fourier Split-Step symétrique pour résoudre l’équation de 

Schrödinger non linéaire [111]. Dans ce modèle les différents paramètres de la fibre optique 

étaient définis : la longueur, le coefficient non linéaire, la dispersion chromatique d’ordre 2 et 

les pertes. Les caractéristiques du signal initial se propageant dans la fibre étaient aussi 

définies par son profil, sa fréquence et la puissance optique moyenne injectée à l’entrée.   

Je prends maintenant deux exemples de génération d’un train d’impulsions gaussien, à 

partir des signaux de battement sinusoïdaux à deux fréquences différentes 40 et 500 GHz, 

avec une longueur d’onde centrale de 1550 nm. Pour le signal à la fréquence de 40 GHz j’ai 

choisi une fibre optique SMF de 17 ps/km.nm de dispersion, d’un coefficient non linéaire de 

1,3 W-1km-1 et de 0,21 dB/km des pertes. Selon les relations 5.4, j’ai calculé une longueur de 

fibre optimale de 2060 m et une puissance optique moyenne optimale injectée à l’entrée de 

420 mW. Dans le cas du signal à la fréquence de 500 GHz, j’ai choisi donc une fibre DH-
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HNLF de 0,69 ps/km.nm de dispersion, avec un coefficient non linéaire de 10,5 W-1km-1 et de 

0,8 dB/km des pertes au lieu de la fibre SMF, permettant de diminuer la puissance optique 

nécessaire à l’entrée de la fibre. D’une façon similaire, pour cette fibre une longueur optimale 

de 325 m et une puissance optique moyenne optimale injectée à l’entrée de 334 mW était 

calculées. La figure 5-3 montre les simulations de l’évolution de l’intensité des impulsions 

pour les deux taux de répétition de 40 GHz et de 500 GHz, avec la phase de l’enveloppe et le 

spectre en sortie de fibre. Les phases des signaux complexes montrent un saut de phase de π 

rd entre deux impulsions successives. On vérifie la génération des impulsions en limite de 

Fourier, dont la largeur à mi-hauteur d’impulsion est de 4,5 ps pour le signal à 40 GHz et de 

340 fs pour le signal à 500 GHz.   

   
Figure 5-3 : Simulations montrant les puissances et les phases en fonctions du temps et les spectres optiques des 

impulsions gaussiennes en sorties des fibres à dispersion anormale pour des taux de répétitions à 40 GHz et à 

500 GHz.  
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5.2.2 Théorie et simulation numérique de la compression d’un train d’impulsions 

parabolique  

Première étape : génération des impulsions paraboliques 

La première étape est basée sur la transformation des impulsions initiales en un train 

d’impulsions paraboliques avec un chirp linéaire dû aux effets combinés d’automodulation de 

phase (effet kerr) et de la dispersion normale (dispersion positive). Ces deux effets servent à 

élargir à la fois le spectre optique et la durée temporelle de l’impulsion initiale.  

 Tout d’abord l’ordre de ‘soliton’ N est définis comme étant la racine carré du rapport 

entre la longueur de dispersion 𝐿𝐷 et la longueur non linéaire 𝐿𝑁𝐿 par la relation suivante 
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où 𝑇0 est la largeur temporelle de l’impulsion initiale (ne pas confondre avec la largeur à mi-

hauteur TFWHM «Full Width at Half maximum » de l’impulsion : par exemple pour une 

impulsion cosinus 𝑇𝐹𝑊𝐻𝑀 = 𝑇0 et pour une gaussienne 𝑇𝐹𝑊𝐻𝑀 ≈ 1,665𝑇0) et 𝑃𝑐 est la 

puissance crête injectée à l’entrée de la fibre. L’évolution de l’impulsion le long de la fibre 

dépend du paramètre N qui contrôle l’effet d’auto-modulation de phase et de la dispersion de 

vitesse de groupe GVD « Group Velocity Delay ». Selon la référence [111], il a été démontré 

que pour 𝑁 >> 1 et en présence d’un régime de dispersion normal, une impulsion gaussienne 

est transformée en une impulsion parabolique accompagnée d’un chirp quasi linéaire. Le chirp 

linéaire permet une compression efficace des impulsions en passant dans un milieu 

linéairement dispersif.  

Deuxième étape : compression linéaire dans un régime anormal 

La deuxième étape sert à compresser linéairement les impulsions paraboliques dans le 

domaine temporel dû à l’effet de dispersion dans un régime anormal, et sans aucune 

modification dans le spectre optique. Dans ce cas d’utilisation d’une fibre standard pour la 

compression des impulsions paraboliques, il est nécessaire d’implémenter un atténuateur de 
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puissance optique devant la fibre pour éviter d’attaquer son régime non linéaire. Dans le cas 

où il existe des boucles d’asservissement sur les lasers, il est préférable d’utiliser des modules 

fortement dispersifs type réseaux de Bragg au lieu des centaines des mètres de fibre optique 

qui ajoutent forcement de la longueur à la boucle. 

Simulation Matlab  

J’ai effectué aussi des simulations de l’évolution des impulsions avec cette méthode de 

compression, ceci toujours à partir des signaux de battement sinusoïdaux à une longueur 

d’onde centrale de 1550 nm. J’ai choisi une simulation à une fréquence de battement de 40 

GHz, comparable avec celle de la première méthode et une autre simulation avec un signal de 

battement à faible cadence à une fréquence de 10 GHz. Dans les deux cas, j’ai utilisé les 

mêmes types de fibres optiques, une pour la génération des impulsions paraboliques avec un 

chirp linéaire type fibre HNLF « High Non Linear Fiber » à base de verre de chalcogénure de 

dispersion normale de -100 ps/km.nm et de coefficient non linéaire de 322 W-1km-1, et une 

fibre standard SMF pour la compression temporelle des impulsions dans un régime anormal. 

Selon les travaux de Finot et Pitois et ses collaborateurs [113], [114] qui étaient faits sur la 

génération des impulsions paraboliques dans des fibres optiques normales, je choisis un 

nombre de soliton 𝑁 = 16, qui correspond à un rapport de 𝜉 =
𝑧

𝐿𝐷
 de 0,036 entre la distance de 

propagation utile dans la fibre pour générer les impulsions paraboliques avec le chirp quasi-

linéaire et la longueur de dispersion, à partir d’une impulsion initiale sinusoïdale. Je calcule, 

pour la fréquence de battement à 10 GHz et en se basant aussi sur les équations 5.6 et 5.7, une 

longueur de fibre HNLF de 650 m avec une puissance optique moyenne à l’entrée de 20 mW 

et une longueur de fibre SMF de 7000 m. Dans le cas de la fréquence de battement à 40 GHz, 

je calcule une longueur de fibre HNLF de 40 m avec une puissance optique moyenne à 

l’entrée de 324 mW et une longueur de fibre SMF de 410 m. La figure 5-4 montre l’évolution 

temporelle des impulsions paraboliques en sortie de la première fibre (courbe en rouge) et des 

impulsions comprimées en sortie de la fibre SMF (courbe en bleu) pour les deux taux de 

répétition à 10 et à 40 GHz, avec leurs phases et les spectres optiques en sortie. L’effet 

d’automodulation de phase dans la fibre hautement non linéaire permet de générer plus 

d’harmoniques dans le spectre que la méthode de mélange à quatre ondes. En comparant au 

même taux de répétions à 40 GHz les deux méthodes de compression, on remarque qu’avec la 

méthode de compression des impulsions paraboliques on obtient un spectre plus large et hors 

de régime de Fourier. Cela a pour avantage de générer des impulsions plus fines en largeur de 
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raie à mi-hauteur de 2,3 ps à 40 GHz et de 9,5 ps à 10 GHz, par contre les impulsions sont 

généralement accompagnées par des piédestaux.  

  
Figure 5-4 : Simulations montrant les puissances et les phases en fonctions du temps des impulsions 

paraboliques en sorties des fibres à dispersion normale (courbes en rouge) puis les impulsions picosecondes en 

sorties des fibres à dispersion normale avec ses spectres optiques (courbes en bleu) pour des taux de répétitions à 

10 GHz et à 40 GHz. 

5.3 Train impulsionnel à faible gigue temporelle 

J’essaye dans cette partie de montrer par simulation la performance en gigue temporelle 

du train d’impulsions généré par un battement optique de deux lasers à cavité étendue RIO-

PLANEX, en se basant sur le même système d’asservissement de fréquence à deux voies 

rapide et lente déjà présenté dans le chapitre deux. Par contre ces lasers ne sont accordables 

que sur quelques pm de longueur d’onde. Je choisis ce type de laser afin de démontrer un 

système de génération de train d’impulsions à très faible gigue temporelle avec un taux de 

répétions fixe. La figure 5-5 montre le schéma de stabilisation des lasers RIO sur une cavité 

FP de 1 MHz de largeur de raie avant la génération des impulsions picosecondes selon une 

des deux méthodes présentées dans ce chapitre.  
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Figure 5-5 : Schéma de stabilisation en fréquence d’un train d’impulsions.  

Les boucles d’asservissement de la voie rapide et de la voie lente ont des fréquences de 

gain unité de 7 MHz et de 350 kHz respectivement. Dans cette simulation le bruit propre de la 

cavité est négligé. La figure 5-6 montre les densités spectrales linéaires de bruit de fréquence 

du laser libre RIO-PLANEX selon sa notice [49] ayant un plancher de bruit de fréquence en 

haute fréquence de 10 Hz/√Hz (courbe en bleu) et du signal d’erreur calibré en fréquence 

(courbe en rouge). Le bruit de fréquence est supprimé jusqu'à 1 Hz/√Hz à 10 MHz. En basse 

fréquence le signal d’erreur est toujours limité par le bruit électronique du circuit correcteur. 

Une valeur efficace d’excursion de fréquence de 4 kHz est aussi calculée dans un intervalle de 

fréquence d’intégration de 1 Hz à 100 MHz (courbe en tirets rouges).    

Ensuite, je calibre en phase la densité spectrale linéaire du signal d’erreur afin de calculer 

la gigue temporelle à un taux de répétition donné (cf. équation 5.3). La figure 5-7 montre les 

densités spectrales linéaires de la gigue temporelle en s/√Hz à des taux de répétitions de 10 

GHz (courbe en rouge) et 40 GHz (courbe en bleu), avec les calculs de leurs valeurs efficaces 

(courbes en tirets). La densité spectrale de la gigue temporelle à 40 GHz est réduite d’un 

facteur 4 par rapport à 10 GHz, or elle est inversement proportionnelle au carré du taux de 

répétition selon l’équation 5.3. A 10 GHz, je calcule une valeur efficace de 28 fs, et à 40 GHz, 

une valeur efficace de 7,2 fs dans un intervalle de fréquence d’intégration de 1 kHz à 15 MHz.     
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Figure 5-6 : Les densités spectrales linéaires de bruit de fréquence du laser RIO en fonctionnement libre (courbe 

en bleu) et du signal d’erreur calibré en fréquence (courbe en rouge). La courbe en tirets rouges représente le 

calcul de la valeur efficace du signal d’erreur en Hz. 

 

 
Figure 5-7 : Les densités spectrales linéaires de la gigue temporelle à des taux de répétition de 10 GHz (courbe 

en rouge) et 40 GHz (courbe en bleu) avec les calculs en Hz de leurs valeurs efficaces (courbes en tirets). 
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5.4 Conclusion  

J’ai montré par la théorie et avec des simulations la génération d’impulsions pico- et 

femtosecondes à des taux de répétions de 10, 40 et 500 GHz en utilisant deux méthodes de 

compression passives : la méthode du mélange à quatre ondes multiples et la méthode de 

compression des impulsions paraboliques. J’ai aussi présenté un train impulsionnel stable 

générée par un battement des deux lasers à des cavités étendues RIO-PLANEX dans un 

système d’asservissement tout fibré. A un taux de répétions de 10 GHz j’ai calculé une valeur 

efficace de gigue temporelle de 28 fs et à 40 GHz une valeur efficace de 7,2 fs. 
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Conclusion générale 

J’ai présenté dans ce manuscrit une source d’ondes millimétriques et submillimétriques 

continues à bas bruit de phase à partir d’une approche photonique. Ces ondes sont utiles pour 

diverses applications comme la spectroscopie moléculaire, le radar, la radioastronomie et les 

communications sans fils qui demandent des sources micro-ondes et d’ondes térahertz à haute 

pureté spectrale et/ou accordables sur des bandes spectrales larges.   

J’ai défini puis mis en œuvre une preuve de concept d’une stabilisation en fréquence 

d’une diode laser DFB commerciale très accordable sur 9 nm, d’une largeur de raie de 650 

kHz, sur une cavité fibrée de 15 MHz de largeur de raie. Elle m’a permis de mettre en 

évidence les difficultés à résoudre dans ce genre de stabilisation de diodes très accordables : 

bande passante d’asservissement, gain à basse fréquence, saturation du signal de correction 

qui provoque des sauts de phase, couplages phase-amplitude et les effets non linéaires induits 

sur le signal d’erreur.  

J’ai ensuite stabilisé des diodes lasers DFB également commerciales avec des largeurs de 

raie de 110 kHz et une accordabilité de 4 nm chacune, sur une cavité fibrée de 1 MHz de 

largeur de raie. Ces lasers ont permis d’éviter les difficultés affrontées dans la preuve de 

concept. J’ai conçu puis mis au point un correcteur électronique avec un gain à basse 

fréquence (< 200 kHz) de ~2.1012 en continu. J’ai sélectionné des amplificateurs 

opérationnels très rapides, en minimisant la phase apportée en boucle fermée à 10 MHz. J’ai 

réduit la longueur de boucle à 3,5 m, afin de maximiser la fréquence de gain unité de la 

boucle d’asservissement à 7 MHz.  

La porteuse optique a une valeur efficace de 100 kHz d’excursion de bruit de fréquence 

et un plancher de bruit d’intensité relatif RIN de 2.10-5 1/√Hz du faisceau transmis par la 

cavité. J’ai pu aussi démontrer expérimentalement que l’utilisation d’une cavité de faible 

largeur de raie réduit l’excursion de fréquence, dû au fait que le filtrage de la cavité intervient 

avant l’effet non linéaire sur le signal d’erreur.   

Ensuite, j’ai stabilisé un battement optique entre deux lasers DFB avec des polarisations 

orthogonales sur une seule cavité Fabry-Perot fibrée. Les ondes de battement générées sont 

accordables de 1 GHz à 500 GHz avec un pas de 1 GHz égal à l’intervalle spectral libre de la 

cavité. J’ai mesuré des bruits de phase à des fréquences de battement de 2, 10, 18, 40 et 92 

GHz, montrant presque la même valeur de bruit de phase avec -60 dBc/Hz à 1 kHz et -90 

dBc/Hz à 100 kHz de fréquence d’écart de la porteuse. La mesure du bruit de fréquence de la 
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porteuse millimétrique était limitée par la bande passante de 108 GHz de notre photodiode. 

J’ai mesuré des largeurs de raie de 30 Hz sur les spectres de puissance électrique des 

battements à 10 GHz et à 92 GHz, et une dérive de fréquence de ~170 kHz sur 7,5 heures de 

verrouillage continu à la fréquence de battement de 10 GHz, soit 6,3 Hz/s. Cette dérive de 

fréquence pourrait être améliorée par une stabilisation thermique de la cavité. J’espère 

mesurer des bruits de phase de porteuses électriques de fréquences supérieures à 100 GHz 

avec l’utilisation de photodiodes très rapides UTC « Uni-Travelling Carrier » par exemple.  

La source millimétrique et submillimétrique obtenue présente un ensemble unique de 

performances de compacité, de coût, de bas bruit de phase, de fiabilité et d’accordabilité.   

Pour améliorer les performances en bruits de fréquence et d’amplitude des lasers 

stabilisés, j’ai étudié en simulation des architectures optimisées de notre système 

d’asservissement. L’utilisation d’une boucle d’asservissement très compacte de 30 cm de 

longueur permettrait d’augmenter la fréquence de gain unité jusqu’à 22 MHz, réduisant 

l’excursion de bruit de fréquence de la porteuse optique jusqu’à une valeur efficace de 30 kHz 

et des réductions des couplages phase-amplitude induits dans la cavité d’un facteur 50 par 

rapport à la boucle utilisée expérimentalement. J’ai simulé la boucle d’asservissement en 

supposant de plus une cavité d’une largeur de raie de 20 kHz. La stabilisation du laser sur une 

telle cavité permettrait de réduire la valeur efficace de bruit de fréquence jusqu’à 640 Hz et 

les couplages phase-amplitude jusqu’à un plancher de bruit d’intensité relatif de 0,5.10-7 

1/√Hz, limités en haute fréquence par le bruit de photons du laser transmis par la cavité. 

J’ai aussi montré dans ce manuscrit la possibilité d’avoir une accordabilité continue de 0 

à 1 THz, à partir d’un ajout à notre système d’asservissement d’une troisième diode laser DFB 

stabilisée par une boucle à verrouillage de phase PLL de 14 MHz de bande passante. Les 

performances de bruit de phase de cette source seraient compatibles avec une application de 

spectroscopie rotationnelle submillimétrique. 

Des impulsions pico- et femtosecondes peuvent être générées par des méthodes passives 

à partir des fibres optiques hautement non linéaires et dispersives. J’ai présentée deux 

méthodes de compression d’impulsions à partir d’un signal de battement optique initial dans 

le dernier chapitre de ce manuscrit. J’ai calculé des gigues temporelles de 28 fs et de 7,2 fs 

pour des trains d’impulsions à 10 GHz et à 40 GHz de taux de répétition respectivement, en 

remplaçant les lasers DFB par des diodes lasers RIO-PLANEX plus stables en fréquence mais 

peu accordables tout en utilisant notre système de stabilisation sur une cavité optique.    
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