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Introduction

Contexte

L’essor des moyens d’observation du sol depuis l’espace, l’amélioration en résolution et
l’accroissement de leur champ de vue, associé à un taux de revisite croissant requière de
nouvelles solutions pour répondre à l’accroissement du besoin de télémesure. Le développe-
ment d’un internet haut débit globalisé, en apportant une couverture à l’échelle mondiale
constitue un enjeu de développement majeur pour l’économie de zones actuellement trop
vastes et enclavées pour envisager un réseau fibré performant au coût très conséquent. Le
recours aux communications optiques sol-satellite, avec la perspective de débits de plu-
sieurs dizaines de Gbps par canal, l’absence de contrainte de régulation d’exploitation du
spectre optique et la discrétion conférée par la directivité intrinsèque de ces courtes lon-
gueurs d’onde apporte des réponses à ces enjeux. Des liens intersatellites sont aujourd’hui
utilisés de manière permanente pour permettre le fonctionnement du réseau EDRS [Heine
et al., 2014]. Plusieurs démonstrations de faisabilités de liens optiques satellite-sol ont été
effectuées [Toyoshima et al., 2012] [Wright et al., 2015] [Saucke et al., 2016]. Toutefois,
les technologies mises en oeuvre actuellement ne permettent pas de disposer de tout le
potentiel de transmission de données apporté par les technologies optiques éprouvées dans
les liens fibrés. La majorité des démonstrations menées jusqu’à présent se limitent à une
modulation en intensité et une détection directe, plus simple à mettre en oeuvre [Jono
et al., 2007] [Wright et al., 2015] [Petit et al., 2016].

La modulation de phase combinée à une détection cohérente permet pourtant d’exploi-
ter des formats de modulation complexes et d’augmenter la sensibilité du récepteur par
rapport à la détection directe mais aussi de faciliter le multiplexage en longueur d’onde. En
contrepartie, la mise en place de la détection cohérente requiert l’utilisation d’un oscilla-
teur local à la réception ainsi que la synchronisation précise du signal reçu avec l’oscillateur
local. Cette méthode est aujourd’hui massivement utilisée pour les transmissions par fibre
optique très hauts débits [Winzer et al., 2018] et émerge pour les liens de communications
optiques inter-satellites [Heine et al., 2014].

Dans le cas des liens inter-satellites et sol-satellite, la fréquence du signal transmis est
perturbée par l’effet Doppler due au mouvement relatif de l’émetteur et du récepteur, en
particulier pour les liaisons établies avec des satellites en orbite basse [Shoji et al., 2012]
[Rosenkranz and Schaefer, 2016]. La fréquence de l’oscillateur local et celle de la source à
l’émission sont conditionnées par l’effort alloué à la stabilisation des lasers en température
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dans un environnement spatial pour lequel le contrôle thermique constitue une gageure.
Enfin, le bruit de phase des sources aux deux extrémités de la transmission (à l’émission
et à la réception) peut nuire à la synchronisation des signaux. Dans le domaine des liens
inter-satellites, des boucles à verrouillage de phase optique ont été envisagées afin de syn-
chroniser les signaux en compensant le large écart entre la fréquence de l’oscillateur local et
celle du signal reçu [Ando et al., 2011] [Schaefer et al., 2015]. Cependant, les propriétés du
canal sol-satellite diffèrent de celles de ces liens notamment par la présence de la turbulence
atmosphérique qui perturbe fortement l’amplitude et la phase de l’onde propagée [Roddier,
1999]. Ces perturbations entraînent une mauvaise superposition spatiale entre l’onde reçue
et l’oscillateur local d’où une perte d’efficacité moyenne de couplage et la présence d’atté-
nuations instantanées fortes. Le bruit de phase apporté par la turbulence atmosphérique,
bien que lent, présente également une dynamique importante dont l’impact sur la trans-
mission de données demande à être quantifié. La correction par optique adaptative est une
solution envisagée pour compenser l’effet néfaste de la turbulence et maximiser le couplage
entre les deux ondes [Saucke et al., 2016]. Cependant, malgré cet étage de correction, il
peut subsister des atténuations de puissance couplée plus ou moins profondes en fonction
du niveau de correction et des conditions de turbulence et l’impact de cette correction sur
les propriétés de la phase de l’onde optique transmise doit être quantifié en particulier dans
le cas de liens LEO-sol.

Ainsi, pour les liaisons optiques sol-satellite, plusieurs études théoriques [Belmonte and
Kahn, 2009] [Belmonte and Kahn, 2016] et expérimentales [Calvo et al., 2019] [Conroy et al.,
2018] soulignent l’intérêt de la modulation de phase couplée à la détection cohérente. Un
démonstrateur équipé d’une optique adaptative au niveau de la station sol a notamment
permis d’effectuer plusieurs liens cohérents entre des satellites et le sol [Saucke et al., 2016].
Cependant, la capacité à synchroniser les signaux en phase et en fréquence en particulier
en présence de turbulence atmosphérique en prenant en compte les principales limitations
pratiques de sa correction constitue une interrogation majeure à laquelle ce travail de thèse
s’attache à répondre.

Dans le cas d’un écart en fréquence important, l’étape de synchronisation peut se di-
viser en deux partie [Mengali and D’Andrea, 1997]. La première permet d’estimer et de
compenser grossièrement le décalage en fréquence en le réduisant à une fraction réduite
du rythme symbole. Elle peut notamment être assistée par la connaissance de l’orbite du
satellite pour évaluer l’écart fréquentiel lié à l’effet Doppler comme dans le cas des liens
intersatellites [Schaefer et al., 2015]. Pour répondre à ce besoin dans le cas des liens sol-
satellite, une méthode tout optique a notamment été proposée par [Shoji et al., 2012] sous
forme d’une boucle à verrouillage de phase assistée par une porteuse optique non modulée
sur une polarisation du signal. La seconde étape estime finement le résidu en fréquence
et en phase afin de synchroniser le signal reçu avec l’oscillateur local pour démoduler cor-
rectement les symboles transmis. Pour cela, il est possible d’envisager des techniques en
boucle fermée de type boucle à verrouillage de phase à l’instar des systèmes de communi-
cations par satellite RF et des systèmes de synchronisation robustes radiofréquences pour
le géo-positionnement par satellite [Lopez-Salcedo et al., 2013] [Kaplan and Hegarty, 2005]
ou bien des méthodes de traitement en boucle ouverte, sans rétroaction, à l’image des sys-
tèmes de traitement numériques utilisés dans les liens fibrés [Savory, 2010]. Les boucles à
verrouillage de phase présentent l’avantage de pouvoir poursuivre et compenser n’importe
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quels déphasage et fréquence résiduels après un étage de synchronisation grossier, tant que
le résidu reste suffisamment faible, l’estimateur d’une PLL permettant de détecter à la fois
les erreurs de phase et de fréquence. D’un autre côté, les systèmes en boucle ouverte se
prêtent plus facilement à la parallélisation des traitements ce qui pourrait se révéler très
utile pour des communications à très hauts débits. Ces dernières méthodes ont notamment
été testées dans le cadre de démonstrateurs sur un lien optique en espace libre cohérent de
10 km [Conroy et al., 2018] sans que la synchronisation face l’objet d’une étude précise.

Objectifs scientifiques

Dans ces travaux, je me concentre sur l’étape de synchronisation fine car elle contraint la
performance ultime d’un lien cohérent. Il s’agira ainsi d’étudier la performance de systèmes
de synchronisation numériques par l’utilisation d’un modèle de simulation bout-en-bout
comprenant une modélisation fine des effets de la turbulence atmosphérique, de la correc-
tion par optique adaptative, du bruit de phase des lasers et d’un résidu de porteuse entre
le signal reçu et l’oscillateur local. L’étude se concentre sur une synchronisation numérique
pour exploiter la souplesse permise par cette technique sur la définition des algorithmes.
Ces techniques sont reconfigurables ce qui est appréciable dans un contexte où il s’agira
de s’adapter à un environnement mal connu.

Structure de la thèse

Pour cela, j’adopte la démarche suivante. Je considère un lien en espace libre entre un
satellite basse élévation et le sol à 10 Gb/s sur une seule polarisation en modulation BPSK
(Binary Phase Shift Keying).

Dans le chapitre 1, je rappelle le contexte des liens optiques haut débit sol-satellite
ainsi que le principe de fonctionnement des principaux composants de l’émetteur et du
récepteur cohérent puis du système de traitement numérique du signal. Je détaille ensuite
les différentes hypothèses prises dans ces travaux ainsi que les perturbations considérées
afin de concevoir un modèle de signal discret en entrée du dispositif de synchronisation
étudié.

Le chapitre 2 donne tout d’abord quelques notions utiles à la description d’un phéno-
mène turbulent et rappelle le principe de fonctionnement d’une boucle d’optique adapta-
tive. Les notions d’efficacité de couplage et de bruit de phase turbulent sont aussi définies
dans cette partie. Après avoir introduit les outils de modélisation de la propagation de
l’onde optique à travers la turbulence atmosphérique ainsi que de modélisation de l’op-
tique adaptative, je présente les résultats obtenus numériquement pour deux profils de
turbulence représentatifs de l’application envisagée. Les scénarios sont choisis de sorte à
représenter un cas de bonne correction par optique adaptative où les fluctuations d’am-
plitude résiduelles sont faibles et un second cas où la dynamique des fluctuations est plus
importante. Ces séries temporelles seront utilisées par la suite pour étudier l’impact de la
turbulence corrigée par optique adaptative sur le système de synchronisation fin.

Puis, dans les chapitres 3 et 4, j’introduis deux systèmes numériques de synchronisation
en phase et en fréquence que je caractérise en présence d’un résidu de porteuse, de bruit
de phase laser et de bruit additif gaussien. L’étude en présence de turbulence est effectuée
en chapitre 5.
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Le premier système consiste en une boucle à verrouillage de phase numérique de type
Costas d’ordre 2. Je rappelle, dans le chapitre 3, le principe de fonctionnement de cette
boucle de rétroaction ainsi que ses caractéristiques en présence de bruit additif gaussien
et de bruit de phase laser. A partir des éléments recueillis dans la littérature, je propose
ensuite une méthodologie adaptée à notre application pour choisir les différents paramètres
de la boucle numérique afin de compenser un résidu de porteuse, de l’ordre de la fraction
du rythme symbole, en présence de bruit de phase laser, en limitant la pénalité sur la
performance en taux d’erreur binaire.

Dans le chapitre 4, j’introduis deux systèmes de synchronisation en fréquence et phase
en boucle ouverte (sans rétroaction) afin de les comparer et d’identifier la solution la plus
pertinente pour l’application.

Pour finir, dans le chapitre 5, les performances des deux systèmes de synchronisation
fréquence et phase retenus, en boucle fermée et en boucle ouverte, sont évaluées en présence
de turbulence atmosphérique après correction par optique adaptative. Pour cela, j’exploite
les séries temporelles d’efficacité de couplage et de bruit de phase turbulent obtenues par
modélisation numérique dans le chapitre 2. Les systèmes sont caractérisés dans les mêmes
conditions (résidu de porteuse de l’ordre d’une fraction du rythme symbole, bruit de phase
laser, bruit additif gaussien) selon plusieurs critères : rapport signal sur bruit minimal per-
mettant la convergence, précision de l’estimation et performance en taux d’erreur binaire.
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Chaîne de communication cohérente pour
les liens satellite-sol
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Ces travaux se concentrent sur l’établissement d’un lien optique descendant depuis un
satellite en orbite basse (LEO Low Earth Orbit) vers le sol à 10 Gb/s. Dans ce chapitre,
nous parcourons la chaîne de communication représentée sur la figure 1.1. Au sein de l’émet-
teur situé dans le satellite LEO, les données à transmettre sont encodées différentiellement.
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Puis un modulateur électro-optique module l’onde émise par une source laser continue. Le
signal optique obtenu est ensuite amplifié pour être envoyé vers le récepteur situé dans la
station sol à plusieurs centaines de kilomètres. Durant la propagation, l’onde optique est
notamment perturbée par sa traversée de la turbulence atmosphérique. L’optique adapta-
tive permet de compenser cette perturbation avant que l’onde reçue ne soit mélangée avec
l’oscillateur local au sein du détecteur cohérent. Le signal obtenu est ensuite détecté de
façon équilibrée avant d’être numérisé par un convertisseur analogique - numérique (CAN).
Enfin, plusieurs algorithmes de traitement numérique du signal permettent de récupérer
les données transmises.

Figure 1.1 – Structure de la chaîne de communication

Avant de décrire le principe de fonctionnement de chaque élément de cette chaîne de
transmission, la première section 1.1 rappelle succinctement l’intérêt des communications
optiques sol-satellite et les travaux effectués dans le cas des liens cohérents haut débit. Les
sections suivantes, 1.2, 1.3, 1.4, sont consacrées respectivement à l’émetteur, au détecteur
cohérent et au système de traitement numérique du signal. Enfin en section 1.5, nous listons
les principales perturbations rencontrées sur le signal reçu afin de présenter le modèle
de signal discret que nous utilisons dans ces travaux comme entrée des algorithmes de
synchronisation étudiés. L’impact de la propagation à travers la turbulence sur l’onde
optique ainsi que le principe de fonctionnement de l’optique adaptative sont présentés au
chapitre 2.

1.1 Contexte liens optiques hauts débits satellite - sol

L’accès à l’information est devenu une condition nécessaire de développement dans les
sociétés actuelles. Les réseaux au sol sont très efficaces pour alimenter les zones les plus
peuplées des pays aisés, mais la couverture s’étend difficilement jusqu’aux zones rurales et
dans les pays les plus pauvres où l’implantation de telles infrastructures est très coûteuse.
Dans un autre contexte, les satellites scientifiques ou de défense, équipés d’instruments
dont la résolution spatiale et spectrale ne fait qu’augmenter, amassent de plus en plus de
données de télémesure, qu’il est nécessaire de transmettre au sol.

De nouveaux moyens de communication sont aujourd’hui nécessaires pour fournir un
accès internet haut débit sur toute la surface du globe et rapatrier de grandes quantités de
données de télémesure charge utile. Une solution envisagée est d’étendre la couverture au
moyen de satellites géostationnaires (GEO) ou bien grâce à des constellations de satellites
LEO [OneWeb, 2020] [Telesat, 2020]. Cependant, ces réseaux reposent majoritairement
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sur des liens radiofréquences (RF) dont la bande passante est limitée dans un contexte où
la quantité de données à transmettre ne cesse d’augmenter. L’utilisation de technologies
optiques se présente comme une alternative viable grâce à des fréquences porteuses bien
plus élevées et un spectre libre de droits. Des liens entre satellites LEO et GEO sont opéra-
tionnels au sein de l’EDRS (European Data Relay System) à 1.8 Gb/s [Heine et al., 2014].
Malgré cela, les technologies optiques en particulier sur les liaisons sol-satellite ne sont pas
suffisamment matures et des études sont encore nécessaires pour atteindre l’objectif d’une
couverture haut débit sur toute la surface de la Terre.

Nous revenons en section 1.1.1 sur l’intérêt d’utiliser des longueurs d’onde optiques pour
les communications en espace libre haut débit et sur les difficultés à mettre en oeuvre ce
type de lien. La majorité des liens sol-satellite existants utilisent la modulation d’intensité
couplée à un système de détection directe [Jono et al., 2007] [Wright et al., 2015] [Petit
et al., 2016]. En vue d’augmenter la quantité de données transmises, une piste envisagée est
d’utiliser la modulation de phase et la détection cohérente. Cependant, cette méthode est
plus complexe à mettre en oeuvre car elle nécessite notamment de synchroniser finement
la phase du signal reçu portant les données transmises avec celle d’un oscillateur local
(voir section 1.3). Des études théoriques et expérimentales ont montré l’intérêt de cette
technique. Elles sont succinctement introduites en section 1.1.2.

1.1.1 Intérêts et limitations

Choix de la longueur d’onde

La majorité des liens de communication en espace libre s’effectue soit dans le proche
infrarouge (750 nm à 1450 nm), soit dans le court infrarouge (1400 nm à 3000 nm) et plus
spécifiquement sur la plage de longueurs d’onde allant de 1530 nm à 1560 nm [Kaushal
and Kaddoum, 2016]. Dans le cas des communications sol-espace et entre satellites, 3
longueurs d’onde sont privilégiées : 800 nm, 1064 nm et 1550 nm. De nos jours, les réseaux
de communication par fibre optique utilisent très largement l’intervalle de longueur d’onde
autour de 1550 nm pour les transmissions longues distances. En choisissant la longueur
d’onde λ = 1550 nm, il est ainsi possible de mettre à profit pour les applications en espace
de libre, les composants électro-optiques développés, déjà adaptés aux transmissions très
haut débit [Agrawal, 2012]. Par ailleurs, les faibles longueurs d’onde sont plus impactées
par la turbulence atmosphérique. De plus, cette longueur d’onde se situe dans une fenêtre
de transmission favorable pour traverser l’atmosphère [Hemmati, 2009]. On prendra soin
également de tenir compte de l’impact de la transmission atmosphérique et en particulier
des raies d’absorption atmosphériques lors du choix de la grille de fréquences utilisée pour
les transmissions WDM (Wavelength Divison Multiplexing) [Artaud et al., 2019].

Nous retenons ainsi la longueur d’onde λ = 1550 nm dans cette étude.

Intérêt des liens optiques par rapport aux liaisons radiofréquences

L’intérêt des liens optiques par rapport aux transmissions RF repose sur la grande dif-
férence de longueur d’onde entre les deux méthodes et sur la forte directivité des faisceaux
optiques. En prenant l’exemple de la bande Ka en RF (pour une fréquence porteuse d’en-
viron 35 GHz), la bande passante est proche de 500 MHz. Ainsi, en optique pour λ = 1550
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nm, soit une fréquence porteuse ≈ 200 THz, la bande passante peut être jusqu’à 1000 fois
supérieure [Williams et al., 2007]. De plus, le spectre RF est fortement contraint et régle-
menté afin de réduire les probabilités d’interférences entre les transmissions. La directivité
des faisceaux optiques prévient de ce type d’interférences et il n’y a donc pas de restriction
sur l’utilisation des fréquences et bandes passantes qui sont libres de droits. La forte direc-
tivité augmente aussi la sécurité des liens rendant plus difficile l’interception ou le blocage
intentionnel d’une transmission que pour les liaisons RF. La divergence de l’onde étant
proportionnelle à la longueur d’onde, l’utilisation d’une longueur d’onde courte permet de
limiter les pertes géométriques au prix d’exigences fortes sur la précision du pointage. Bien
que cette fonction de pointage représente un défis, pour certaines applications compatibles
(mobile lent, position bien connue) le gain en poids, en encombrement et en débit apporté
par les liaisons optiques en font une solution d’avenir pour le très haut débit en espace
libre.

Difficultés de mise en oeuvre

Cependant, afin de pouvoir employer pleinement ces liens en complément aux transmis-
sions RF, plusieurs difficultés restent à surmonter. On peut citer notamment les limitations
liées à la couverture nuageuse, le brouillard ou la turbulence qui affectent fortement la pro-
pagation de l’onde optique. Pour faire face aux atténuations liées à la couverture nuageuse,
plusieurs études portent sur l’exploitation de statistiques météorologiques afin de mettre
en place un réseau de stations sols optiques optimisé et de garantir que plusieurs stations
restent en visibilité du terminal volant [Poulenard et al., 2017] [Fuchs et al., 2017]. La forte
directivité des faisceaux est un avantage pour sécuriser les liens, mais aussi un inconvénient
en imposant une contrainte forte sur la précision du pointage nécessaire à l’établissement de
la liaison avec le satellite lors de l’étape d’acquisition [Chen and Gardner, 1989] [Viswanath
et al., 2015].

Les perturbations introduites par la turbulence atmosphérique sur les liens optiques
sol-satellite de communication et la capacité à compenser cette dégradation ont fait l’objet
d’étude [Belmonte and Kahn, 2008] [Ma et al., 2015] [Canuet, 2018] notamment dans le
cas de la détection directe (les méthodes de détection directe et cohérente sont présentées
en section 1.3). Cependant, l’étude de l’impact de la turbulence sur la détection cohérente
d’un signal modulé en phase et en particulier sur la synchronisation de la phase de ce signal
avec celle de l’oscillateur local en réception reste un sujet peu abordé dans la littérature.

Le paragraphe suivant est consacré aux études récentes sur ce sujet et notamment aux
mises en oeuvre expérimentales de liens cohérents en espace libre avec des satellites.

1.1.2 Communications optiques en détection cohérente en espace libre

Depuis 2008, le satellite TerraSAR-X ainsi que deux satellites NFIRE (Near Field
InfraRed Experiment) sont équipés de terminaux optiques (1064 nm) LCT (Laser Com-
munication Terminal) développés par Tesat Spacecom en partenariat avec l’agence spatiale
allemande DLR. Ces satellites ont permis l’établissement de liens cohérents haut débit à la
fois entre satellites, mais aussi avec le sol, depuis 2010. Ces satellites LEO ont permis d’éta-
blir des liens de communication optiques cohérents (BPSK (Binary Phase Shift Keying),
5.6 Gbps) avec une station sol équipée d’un système d’optique adaptative [Gregory et al.,
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2013] [Saucke et al., 2016]. Depuis, un autre terminal a été mis en place au sein du satellite
GEO Alphasat pour établir des liens cohérents (BPSK, 1.8 Gbps) avec cette même station
sol [Saucke et al., 2016]. Cependant, les solutions mises en oeuvre pour établir ces trans-
missions n’ont été que très peu documentées, en particulier concernant l’impact du canal
sur les limites des modalités de mise en oeuvre.

Les performances d’un lien sol-espace cohérent ont été quantifiées [Belmonte and Kahn,
2009] et [Valencia, 2015] à l’aide de modèles statistiques de la turbulence. Aussi dans
[Conroy et al., 2018], l’auteur décrit un récepteur cohérent semblable à celui utilisé pour
les réseaux par fibre optique utilisant une technique de traitement numérique du signal
pour récupérer les données modulées sur la phase de l’onde optique dans le cadre d’un lien
optique horizontal en espace libre sur 10.45 km. Le même type de récepteur a également été
testé en laboratoire dans [Valencia, 2015]. Les éléments publiés à ce jour dans la littérature
ne permettent pas d’appréhender précisément l’influence du canal optique sur les perfor-
mances du système de synchronisation ni sur les algorithmes de récupération de porteuse.
Or cette étape est nécessaire pour permettre d’envisager ultérieurement des adaptations
de la correction des perturbations apportées par le canal en vue de repousser les limites de
fonctionnement des dispositifs de transmission de données en détection cohérente.

Toutes ces études montrent l’intérêt croissant pour les liens de communication optiques
cohérents même si pour le moment peu de liens expérimentaux satellite - sol existent. La
maîtrise des performances du système de synchronisation pour cette application reste un
sujet peu abordé dans la littérature. Pour ces travaux, nous considérons le cas le plus simple
de modulation de phase soit le format BPSK (Binary Phase Shift Keying), le but étant
de comprendre et maîtriser les performances de la chaîne de communication complète afin
d’envisager plus tard des formats de modulation plus riches.

1.2 Émetteur

Les notions de communication numérique introduites dans cette partie et la suivante
sont notamment issues de l’ouvrage de référence [Barry et al., 2012].

Pour transmettre efficacement l’information, les données binaires sont transposées sous
forme d’une série de symboles de modulation. L’alphabet A correspond à l’ensemble des
symboles disponibles pour traduire les bits de données. Dans le cas d’un signal en bande de
base en modulation d’impulsion en amplitude (en anglais PAM : pulse amplitude modula-
tion), on peut décrire l’alphabet comme un ensemble de nombres complexes. Par exemple,
l’alphabet A = {−1,−j,+1,+j} est de taille M = |A| = 4 ce qui signifie que chaque
symbole correspond à log2M=2 bits d’information. Un alphabet à valeurs complexes est
classiquement représenté par une constellation (le tracé sur un plan complexe de l’ensemble
des points possibles).

La modulation de phase Phase Shift Keying (PSK) présente une géométrie simple. Pour
un alphabet de taille M, les éléments de l’alphabet M-PSK sont de la forme :

s = Aej2πm/Mavec m ∈ {0, ...,M − 1} (1.1)

où l’amplitude A est constante.
La figure 1.2 représente plusieurs exemples de constellations PSK.
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Figure 1.2 – Constellations des modulations BPSK (M = 2), QPSK (M = 4) et 8-PSK
(M = 8).

Les constellations pour ce format de modulation présentent des symétries de rotation.
La symétrie des constellations peut conduire à une ambiguïté de phase lors de l’étape de
synchronisation. Par exemple, dans le cas de la modulation BPSK, il peut subsister une
ambiguïté de π après synchronisation et pour une modulation QPSK de π/2. Pour lever
cette ambiguïté, une solution est de transmettre une série de symboles connus, aussi ap-
pelés symboles pilotes, par le récepteur en amont de la série de bits à transmettre [Cheng
et al., 2013]. Une autre solution est d’encoder différentiellement les données transmises.
Nous choisissons ici cette dernière solution qui permet l’utilisation de méthodes de syn-
chronisation aveugles c’est-à-dire qui ne nécessitent pas l’envoi de symboles connus par le
récepteur.

1.2.1 Encodage différentiel

La méthode d’encodage différentielle est présentée ici pour la modulation BPSK mais
elle s’applique de façon analogue à d’autres formats de modulation. Ce format est dési-
gné DE-BPSK (Differential encoded BPSK) par la suite. En considérant une amplitude
unitaire, les symboles de modulation sont de la forme :

sk = eiφk (1.2)

avec φk pouvant prendre les valeurs 0 ou π. L’encodage différentiel, représentée sur la figure
1.3, consiste à considérer que l’état de phase de l’échantillon k dépend de l’état de phase
du symbole k − 1 qui sert de référence [Barry et al., 2012, p. 253] :

φk = φk−1 + ∆k (1.3)

avec ∆k le terme portant l’information correspondant à la différence de phase entre un
symbole et le précédent. Pour la modulation BPSK, le terme ∆k est choisi nul si le bit
transmis vaut zéro et π si le bit vaut un. Ainsi dans le cas d’un zéro transmis, deux
échantillons successifs ont la même phase et dans le cas d’un un transmis, leurs phases
sont séparées de π.

L’opération inverse, illustrée en figure 1.4, est appliquée au niveau du récepteur après
détection cohérente pour récupérer la série de données d’origine.

Ce décodage différentiel peut aussi s’effectuer en détection directe, en détection diffé-
rentielle (voir section 1.3.1).
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Figure 1.3 – Structure d’un encodeur différentiel.

Figure 1.4 – Structure d’un décodeur différentiel.

1.2.2 Modulateur électro-optique

Les données sont ensuite transmises à un modulateur électro-optique permettant de
moduler l’onde optique émise par le laser. La modulation externe est généralement réalisée
grâce à un modulateur électro-optique de Mach-Zehnder. Ce modulateur s’est imposé par
sa capacité à moduler à la fois l’intensité et la phase d’un signal optique à des cadences
supérieures à 40 Gbps [Caplan, 2007]. Le fonctionnement de ce modulateur, illustré en
figure 1.5, repose sur le principe des interférences. Le champ électrique Ein en entrée est

Figure 1.5 – Structure simplifiée d’un modulateur de Mach-Zechnder

divisé en deux composantes de même intensité sur chacune des voies de l’interféromètre.
Chaque bras est constitué d’un matériau électro-optique dont l’indice de réfraction dépend
de la tension électrique appliquée au matériau. En faisant varier les tensions V1 et V2,
l’indice de réfraction de chaque bras change ce qui permet de contrôler la différence de
phase entre les deux champs. Les deux voies se comportent comme des modulateurs de
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phase contrôlés en tension. En sortie du coupleur, les deux champs interfèrent formant des
interférences constructives ou destructives en fonction des tensions électriques appliquées.

Le système est caractérisé par sa fonction de transfert [Conradi, 2002] :

Eout(t)

Ein(t)
=

1

2
[exp(iφ(V1)) + exp (i(φ(V2) + Ψ)] (1.4)

avec Ψ une constante additionnelle de phase traduisant le fait que les chemins optiques ne
peuvent rigoureusement pas avoir la même longueur. La longueur des bras peut notamment
évoluer sous l’effet de la température. Cette constante est en pratique réduite grâce à un
té de polarisation appliquant une tension continue.

L’évolution de la phase est généralement linéaire en fonction de la tension appliquée :

φi = φ(Vi) =
Vi(t)π

Vπ,1
avec i ∈{1, 2} (1.5)

avec Vπ,i la tension nécessaire pour atteindre un déphasage de π.
En faisant l’hypothèse d’un modulateur idéal où Ψ = 0, la fonction de transfert (1.4)

devient :
Eout(t)

Ein(t)
= cos

(
π

2Vπ
(V1(t)− V2(t))

)
ei(π(V1(t)+V2(t))/2Vπ) (1.6)

Pour s’affranchir du second terme de phase, une solution consiste à appliquer les ten-
sions telles que V1(t) = −V2(t) et Vπ,1 = Vπ,2 = Vπ. En modulant le signal par une tension
comprise entre ±Vπ/2, comme illustré sur la figure 1.6a, l’intensité en sortie passe de l’in-
tensité maximale à zéro. Ce montage est ainsi capable de moduler un signal en intensité,
en modulation OOK par exemple.

En exploitant le changement de signe du facteur en cosinus, il est aussi possible de
moduler le signal en phase, la variation de phase entre deux maximums de la fonction de
transfert étant de π. En faisant varier la tension sur un intervalle de 2Vπ il est ainsi possible
de transformer ce montage en modulateur de phase, comme représenté en figure 1.6b.
Cette méthode permet ainsi de moduler une porteuse optique selon une modulation BPSK.
D’autres formats plus complexes de modulation sont accessibles en cumulant plusieurs fois
la brique élémentaire présentée en figure 1.5.

En sortie du modulateur électro-optique, le signal optique est amplifié. La puissance
est significativement augmentée par un amplificateur booster à bord du satellite afin de
permettre à l’onde optique d’atteindre la station sol située à plusieurs centaines de kilo-
mètres.
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(a) (b)

Figure 1.6 – Principe de fonctionnement du modulateur de Mach-Zehnder pour la modu-
lation d’un signal en intensité (a) et en phase (b).

1.3 Méthodes de détection d’un signal optique BPSK

Dans cette partie, l’objectif est de rappeler les différentes méthodes de détection de
signaux optiques ainsi que leurs principaux avantages et inconvénients en terme notamment
d’efficacité spectrale, de sensibilité et de complexité de mise en oeuvre pratique. Le principe
des systèmes de détection directe et différentielle est présenté en section 1.3.1. Puis, en
section 1.3.2, le fonctionnement de la détection cohérente est rappelé afin d’introduire
les méthodes de réception hétérodyne et intradyne. Les probabilités d’erreurs pour ces
différentes méthodes sont comparées sur la base d’une réception dominée par un bruit de
photons en section 1.3.3. Enfin, la section 1.3.4 résume les précédentes en listant les points
de comparaison de ces méthodes de détection.

1.3.1 Détection directe

Principe

La méthode la plus commune et la moins complexe à mettre en oeuvre repose sur
l’utilisation d’une photodiode qui permet de générer un photocourant I(t) proportionnel
au module carré du champ électromagnétique reçu ERX [Winzer, 2003] tel que :

I(t) = R|ERX(t)|2 (1.7)

La constante R correspond à la sensibilité de la photodiode définie comme :

R =
qη

hf
(1.8)

avec q la charge de l’électron, η l’efficacité quantique, h la constante de Planck et f la
fréquence de l’onde optique (f = c/λ avec λ = 1550 nm).

Le système, dit à détection directe ou à récepteur quadratique, mesure l’enveloppe
du signal optique. Il est ainsi bien adapté à la détection de signaux modulés en intensité
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Figure 1.7 – Schéma de principe de la détection directe

comme par exemple la modulation On Off Keying (OOK) ou plus généralement M-ASK (de
l’anglais Amplitude Shift Keying) avec M l’ordre de modulation (voir [Barry et al., 2012]
pour une description détaillée des principales méthodes de modulation). Dans le module
d’émission, l’information est dans ce cas encodée sur l’amplitude de la porteuse optique le
plus souvent grâce à un modulateur externe de type Mach Zehnder (voir section 1.2.2). A
noter que ce dispositif permet de détecter seulement l’enveloppe du signal, les informations
de phase et de polarisation sont perdues.

Détection d’un signal modulé en phase

Cependant, cette méthode de réception incohérente peut aussi permettre de détecter des
signaux modulés en phase, d’intensité uniforme, au format DE-BPSK par exemple, grâce à
un montage interférentiel comme illustré en figure 1.8. Un interféromètre de Mach-Zehnder
est placé en amont de la photodiode et divise le signal reçu en 2 voies. L’un des bras de
l’interféromètre, celui du bas sur le schéma, est plus long que l’autre afin d’introduire un
retard d’un temps symbole T par rapport à l’autre bras. Ainsi, le champ ERX(t) est couplé à
sa version retardée d’un temps symbole ERX(t−T ) en sortie de l’interféromètre. Ce mélange
induit la formation d’interférences constructives et destructives entre les deux symboles
adjacents, le symbole retardé servant de phase de référence [Winzer, 2003]. Le montage
se termine généralement par une détection équilibrée constituée de deux photodiodes afin
d’exploiter les deux sorties complémentaires du Mach Zehnder pour reconstituer le saut de
phase dans le photocourant produit en sortie.

Figure 1.8 – Structure d’un récepteur différentiel adapté à la réception de signaux modulés
au format BPSK.

1.3.2 Détection cohérente

Principe de la détection cohérente

Le principe de la détection cohérente, illustré en figure 1.9, repose sur le mélange
optique du champ électromagnétique reçu ERX avec le champ d’un laser oscillateur local

page 14



1.3 Méthodes de détection d’un signal optique BPSK

EOL avant détection [Agrawal, 2012].

Figure 1.9 – Représentation schématique du principe de la détection cohérente

Considérons le champ ERX , portant l’information, de la forme :

ERX(t) = ARX(t)ei(ωRX t+φRX(t)) (1.9)

avec ARX , ωRX et φRX respectivement l’amplitude, la pulsation de la porteuse optique et
la phase du signal. Les données à transmettre sont ici contenues dans le terme de phase
φRX .

De la même façon, on considère le champ EOL de l’oscillateur local tel que :

EOL(t) = AOL(t)ei(ωOLt+φOL(t)) (1.10)

avec AOL, ωOL et φOL respectivement l’amplitude, la pulsation de la porteuse optique et
la phase du laser oscillateur local. Dans la suite, on note PRX = |ARX |2 la puissance du
signal reçu et POL = |AOL|2 celle de l’oscillateur local.

Ainsi, l’objectif de la détection cohérente est d’extraire du signal mélangé la composante
variant dans le temps de la forme :

I(t) ∝ R
√
PRX

√
POLe

i[(ωRX−ωOL)+(φRX(t)−φOL(t))] (1.11)

On notera par la suite la fréquence intermédiaire ωFI = ωRX − ωOL. Ainsi, contraire-
ment à la détection directe, la détection cohérente permet de récupérer à la fois l’amplitude
du champ incident ERX mais aussi sa phase.

Mise en oeuvre

En pratique, le mélange des deux champs ERX et EOL est fait par l’intermédiaire
d’un coupleur 3 dB, ou coupleur 180◦, suivi d’une détection équilibrée, comme illustrée en
figure 1.10. Pour cela, il est nécessaire de garantir que la polarisation de l’oscillateur local
est la même que celle de l’onde incidente [Barry and Lee, 1990].

Le coupleur optique 3 dB permet d’introduire un déphasage de 180◦ entre le champ du
signal et celui de l’oscillateur local. Ainsi, les champs électromagnétiques E1(t) et E2(t) en
entrée des photodiodes correspondent alors à [Kikuchi, 2010] :

E1(t) =
1√
2

(ERX + EOL) (1.12)

E2(t) =
1√
2

(ERX − EOL) (1.13)
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Figure 1.10 – Schéma fonctionnel d’un détecteur cohérent.

En utilisant les notations définies dans (1.9) et (1.10), le photocourant en sortie de la
première photodiode est égal au module carré du champ incident multiplié par la sensibilité
R soit I1(t) = R|E1(t)|2 :

I1(t) =
R

2
(ERX + EOL)(ERX + EOL)∗ (1.14)

I1(t) =
R

2

(
PRX(t) + POL + 2

√
PRX(t)POL cos (ωFIt+ φs − φOL)

)
(1.15)

De même, pour la partie inférieure du récepteur, le photocourant I2(t) vaut :

I2(t) =
R

2
(ERX − EOL)(ERX − EOL)∗ (1.16)

I2(t) =
R

2

(
PRX(t) + POL − 2

√
PRX(t)POL cos (ωFIt+ φRX − φOL)

)
(1.17)

Ainsi, le module de détection équilibrée agit comme un filtre passe-haut en supprimant
la composante continue par soustraction des deux signaux. L’intensité résultante est alors
composée des informations de phase et d’amplitude du signal mélangé tel que :

I(t) = 2R
√
PRX(t)POL cos(ωFIt+ φRX − φOL) (1.18)

Dans les paragraphes suivants, les deux principales méthodes de détections cohérentes
sont présentées : la détection hétérodyne (ωRX 6= ωOL) et la détection intradyne (ωRX ≈
ωOL).

Détection hétérodyne

En détection hétérodyne, la fréquence de l’oscillateur local est différente de celle de la
porteuse du signal optique (ωRX 6= ωOL). Le spectre du signal électrique après détection
par les photodiodes est centré autour d’une fréquence intermédiaire ωFI = ωRX − ωOL
comme représenté figure 1.11.

Puis, un système électrique converti le signal en bande de base afin d’extraire les com-
posantes en phase et en quadrature II(t) et IQ(t). Le récepteur hétérodyne est schémati-
quement représenté en figure 1.12.
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Figure 1.11 – Conversion du spectre optique vers un signal centré autour d’une fréquence
intermédiaire ωFI = ωRX − ωOL

Figure 1.12 – Principe de fonctionnement d’un récepteur hétérodyne. Le spectre du signal
est dans un premier temps ramené autour de la fréquence intermédiaire ωFI avant d’être
transposé en bande de base dans un second temps.

En détection homodyne, la fréquence intermédiaire ωFI est nulle et le signal détecté
est centré autour de zéro, comme représenté figure 1.13. Le passage en bande de base est
alors effectué en une seule étape optique correspondant à la figure 1.10. Cette méthode
permet d’améliorer l’efficacité spectrale puisque dans ce cas la bande passante minimale
du détecteur est B (schéma 1.13), soit moitié moins que la plage de fréquence nécessaire par
rapport à la détection hétérodyne (2B voir schéma 1.11). En effet, les bandes de fréquences
autour de ωOL − ωFI et ωOL + ωFI correspondent à la même fréquence intermédiaire. La
détection hétérodyne impose donc que la bande passante du détecteur soit au moins égale
à deux fois la bande de fréquence B, afin d’éviter les perturbations par des canaux voisins
dans le cas d’une transmission WDM [Ip et al., 2008]. Ceci contraint l’espacement entre
canaux WDM, la densité de la grille de fréquences exploitables et par conséquent le débit
total de la liaison.

Figure 1.13 – En détection homodyne, le signal détecté est directement en bande de base
mais seule la composante en phase (partie réelle) est détectée.
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Cependant, le récepteur homodyne formé d’un coupleur 180◦ et d’un système de dé-
tection équilibrée (comme le montage de la figure 1.10) nécessite une synchronisation très
précise des faisceaux optiques grâce par exemple à une boucle à verrouillage optique [Ki-
kuchi, 2010]. Par ailleurs, il permet de mesurer uniquement des formats de modulation
d’amplitude (modulation sur la partie en phase du signal, soit la partie réelle) [Kikuchi,
2010]. Il n’est donc pas possible d’envisager avec cette technique de détection l’utilisation
de formats de modulation plus complexes (modulation de phase et d’amplitude) et les
applications de cette méthode sont limitées.

Détection intradyne

Dans les systèmes de communication par fibre optique, une autre méthode a été retenue
pour permettre la détection de la partie imaginaire du signal et relâcher les contraintes
sur la synchronisation optique de l’oscillateur local. Cette méthode porte plusieurs noms
dans la littérature : intradyne, homodyne à diversité de phase ou encore homodyne à
deux quadratures. Par la suite, nous désignerons cette méthode par détection intradyne.
Dans ce cas, les pulsations optiques sont considérées comme très proches ωFI ≈ 0 et le
décalage fréquentiel résiduel est compensé par des algorithmes de traitement numérique
du signal [Savory, 2010]. Pour récupérer les composantes en phase I et en quadrature Q
de l’amplitude complexe, le montage intradyne est formé d’un mélangeur cohérent 90◦et
de deux récepteurs équilibrés, comme représenté en figure 1.14. Dans la partie basse du
montage, la phase de l’oscillateur local est tournée de 90◦ ce qui permet de détecter la
composante en quadrature du signal mélangé, soit sa partie imaginaire.

Figure 1.14 – Schéma fonctionnel d’un montage de détection intradyne formé d’un mé-
langeur cohérent et deux systèmes de détection équilibrée dans le but de détecter la com-
posante en phase II (partie réelle) et la composante en quadrature IQ (partie imaginaire)
du signal mélangé.
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Ainsi, quatre signaux sont obtenus à partir des entrées ERX et EOL [Kikuchi, 2010] :

E1(t) =
1

2
(ERX + EOL) (1.19)

E2(t) =
1

2
(ERX − EOL) (1.20)

E3(t) =
1

2
(ERX + jEOL) (1.21)

E4(t) =
1

2
(ERX − jEOL) (1.22)

En sortie des deux montages de détection équilibrée, les photocourants s’écrivent :

II(t) = I1(t)− I2(t) = R
√
PRX(t)POL cos (ωFIt+ φRX(t)− φOL(t)) (1.23)

IQ(t) = I4(t)− I3(t) = R
√
PRX(t)POL sin (ωFIt+ φRX(t)− φOL(t)) (1.24)

Le courant I(t) = II(t) + iIQ(t) porte ainsi toute l’information de phase et d’amplitude du
signal incident sous réserve que la fréquence intermédiaire ωFI soit correctement estimée
par la suite.

L’avantage de ce schéma est de conserver le gain en efficacité spectrale de la détection
homodyne par rapport à la détection hétérodyne en réduisant la bande de détection néces-
saire à B, comme représenté sur la figure 1.15. En revanche, ce gain se fait au prix d’une
pénalité induite sur la sensibilité présentée dans la section suivante.

Figure 1.15 – La méthode intradyne permet de détecter les fréquences positives et néga-
tives en mesurant la composante en phase et en quadrature du signal.

1.3.3 Sensibilité et probabilité d’erreur

Pour comparer la sensibilité et la probabilité d’erreur de chaque modalité de détection,
nous considérons ici le cas simplifié où la série d’échantillons reçus {y0, ..., yN−1} avant la
prise de décision correspond à la somme des symboles {s0, ..., sN−1} et d’un bruit additif
gaussien tel que :

yk = sk + nk (1.25)

avec nk un bruit additif blanc gaussien (AWGN pour Additive White Gaussian Noise) de
moyenne nulle et de variance σ2

n = N0/2 sur les voies réelles et imaginaires.
Le rapport signal sur bruit (RSB) par symbole γs est défini comme le rapport :

γs = E[|sk|2]/E[|nk|2] (1.26)
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et le RSB par bit γb par :
γb =

γs
b

(1.27)

avec b = log2(M) le nombre de bits codés par symbole et M le nombre de points de la
constellation.

Dans un premier temps la sensibilité des méthodes de détection est comparée pour b =
1 bit / symbole. Dans ce cas, le rapport signal sur bruit par symbole γs est égal au rapport
signal sur bruit par bit γb (le nombre de bits codés par symbole vaut 1). Le cas b>1 est
succinctement abordé à la fin de cette partie.

Dans le cas de l’alphabet binaire BPSK, A = {±√Es}, avec Es l’énergie d’un symbole,
la décision revient à comparer l’observation yk à un seuil égal à zéro. La figure 1.16 super-
pose la constellation BPSK à la densité de probabilité de y correspondant à la loi normale
d’une variable aléatoire de moyenne −√Es et de variance σ2

n = N0/2. La distance sépa-

Figure 1.16 – Constellation de la modulation BPSK superposée avec la densité de proba-
bilité de la variable y

rant les deux éléments de l’alphabet A est d = 2
√
Es. Sur le schéma, on s’aperçoit qu’un

symbole négatif n’est pas détecté comme tel si le bruit excède la moitié de la distance d sé-
parant les deux symboles. La probabilité qu’un tel évènement se produise est de Q(d/2σn)
qui correspond à l’aire hachurée sous la courbe, la fonction Q désignant l’intégrale de la
queue d’une distribution normale :

Q(ρ) =∆
∫ ∞

ρ

1√
2π
e−x

2/2dx (1.28)

Inversement, lorsqu’un symbole positif est transmis, la probabilité d’une erreur est de façon
symétrique Q(d/2σn).

En supposant qu’un symbole négatif encode un bit 0 alors qu’un symbole positif un bit
1 et que la probabilité de transmettre un 0 est égale à la probabilité de transmettre un 1,
la probabilité d’erreur se décompose en :

Pb =
1

2
P (y > 0|′0′) +

1

2
P (y < 0|′1′) = P (y > 0|′0′) (1.29)

Ainsi, pour la modulation BPSK, la probabilité d’erreur est de [Proakis and Salehi,
2001] :

PBPSKb = Q

(
d

2σn

)
= Q

(√
2γb

)
(1.30)

lorsque l’on remplace d = 2
√
Es et σ2

n = N0/2
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La formule peut aussi s’écrire grâce à la fonction d’erreur complémentaire définie
comme :

erfc(x) =
2√
π

∫ ∞

x
e−t

2
dt = 2Q(

√
2x) (1.31)

On obtient alors :
PBPSKb =

1

2
erfc (

√
γb) (1.32)

Le bruit de photons lié à l’oscillateur local et le bruit de battement entre l’oscillateur
local et l’émission spontanée amplifiée d’un amplificateur EDFA sont deux bruits pouvant
être considérés comme gaussien [Barry and Lee, 1990] [Yamashita and Okoshi, 1994]. Dans
la suite de cette section, on considère que le bruit de photons de l’oscillateur local est
dominant mais le même raisonnement s’applique dans le cas d’un bruit de battement
dominant. Les résultats dans ce dernier cas sont explicités dans [Ip et al., 2008]. On note
par la suite N le nombre moyen de photons reçus pour un bit :

N =
PsT

hν
(1.33)

avec ν la fréquence optique du signal et h la constante de Planck.
En modulation BPSK, l’information est encodée sur la partie réelle du signal, il est

donc en théorie possible d’utiliser la méthode de détection homodyne en s’appuyant sur
l’architecture de détection composée d’un coupleur 3 dB et d’un détecteur équilibré (voir
figure 1.12). On peut montrer que le RSB par bit γb dans le cas de la détection homodyne
est tel que [Ho, 2005] [Ip et al., 2008] :

γb = 2N (1.34)

et que le RSB par bit en détection hétérodyne est identique à celui en détection intradyne
vaut :

γb = N (1.35)

L’encodage et le décodage différentiel sont des éléments cruciaux pour permettre une
synchronisation aveugle (voir section 1.2.1 et 1.4.3) mais pénalisent légèrement la perfor-
mance en taux d’erreur binaire (TEB). Les bits d’information encodés différentiellement
peuvent être décodés soit par une détection directe différentielle (voir section 1.3.1) en
amont du détecteur à seuil, soit par détection cohérente suivi d’un décodeur différentiel,
comme celui présenté sur la figure 1.4, situé après la prise de décision. Dans le cas d’un
signal transmis selon une modulation DE-BPSK, détectée de façon cohérente (intradyne ou
hétérodyne) et décodé différentiellement le TEB s’exprime par [Lindsey and Simon, 1991] :

TEB = erfc (
√
γb)

(
1− 1

2
erfc (

√
γb)

)
(1.36)

Le tableau 1.1 regroupe les probabilité d’erreur pour les différentes techniques de dé-
tection cohérente présentées d’un signal BPSK en présence d’un bruit de photons [Barry
and Lee, 1990] [Kikuchi, 2015] et dans le cas de la détection différentielle d’un signal DE-
BPSK [Proakis, 1968] [Caplan, 2007]. On peut ainsi montrer que la probabilité d’erreur en
détection intradyne est égale à celle de la détection hétérodyne et supérieure à la détection
homodyne. Cette dernière présente une sensibilité deux fois supérieure.

page 21



Chapitre 1. Chaîne de communication cohérente pour les liens satellite-sol

Table 1.1 – Probabilité d’erreur pour différentes méthodes de détection d’un signal BPSK
en présence d’un bruit de photons

Détection directe Détection cohérente

Différentielle Homodyne Hétérodyne Intradyne

Pb
1
2exp

(
−N

)
Q(
√

4N) Q(
√

2N) Q(
√

2N)

La figure 1.17 présente le TEB en fonction du nombre moyen de photons détectés par bit
N pour ces différents exemples où l’efficacité spectrale est fixée à b =1 bit/symbole, dans le
cas d’une réception dominée par un bruit de photons. Comme attendu grâce aux formules,
la détection homodyne présente les meilleures performances même si cette méthode n’est
pas adaptée à des formats de modulation complexes. Dans le cas du format DE-BPSK
utilisé dans ces travaux, la performance en détection cohérente est légèrement meilleure
que celle en détection différentielle.

Figure 1.17 – TEB en fonction de la sensibilité mesurée en nombre moyen de photons
détectés par bit envoyé (en dB) dans un cas de transmission limité par le bruit de photons
pour différentes modalités de détection d’un signal BPSK.

La détection directe présente les moins bonnes performances et la pénalité par rapport
à la détection cohérente est amplifiée avec l’augmentation de l’ordre de modulation. Pour
M > 2 il n’est pas toujours possible d’établir une formule exacte de la probabilité d’erreur
d’une modulation M-PSK mais l’expression peut être approchée dans le cas d’un codage
de Gray par [Proakis and Salehi, 2001] :

PPSKb (M) ≈ 1

b
erfc

(√
bγb sin (

π

M
)
)

(1.37)

Cette expression peut être comparée à celle établie dans le cas le modulation M-ASK en
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détection directe [Kahn and Ho, 2004] :

PASKb (M) ≈ 1

b

(
M − 1

M

)
erfc

(√
3bγb

2(M − 1)(2M − 1)

)
(1.38)

Les formules 1.37 et 1.38 permettent d’évaluer le rapport signal à bruit par bit minimal,
donc la sensibilité de chaque méthode de détection, pour atteindre une probabilité d’erreur
donnée. Le tableau 1.2 compare le RSB par bit nécessaire pour atteindre un TEB de 10-4

dans le cas de détections directe et cohérente (intradyne ou hétérodyne) dominées par le
bruit de photons. Dans le cas b= 2 bits / symbole, la sensibilité est réduite d’environ 8 dB
grâce à la détection cohérente, soit un gain d’un facteur 6. En augmentant le nombre de
bits codés par symbole b, l’avantage de la détection cohérente est d’autant plus marqué.

Table 1.2 – Rapport signal sur bruit par bit γb en dB pour atteindre un TEB = 10-4

ASK PSK

b M Détection directe Détection cohérente

1 2 11.4 8.4

2 4 16.7 8.4

3 8 21.7 11.7

4 16 26.8 16.1

1.3.4 Comparaison des méthodes de détection

La détection directe, moins contraignante à mettre en oeuvre que la détection cohérente,
a été privilégiée dans les liens de communication par fibre optique pendant de nombreuses
années, mais aussi dans les premières expérimentations de lien de communication sol-espace
[Arimoto et al., 1995] [Alonso et al., 2004]. La détection cohérente est plus exigeante, car
elle nécessite notamment l’utilisation d’un oscillateur local, d’un mélangeur cohérent ainsi
que de méthodes de synchronisation afin de récupérer l’information encodée sur la phase
du signal reçu. Elle permet en revanche d’utiliser des formats de modulation à grand
nombre d’états mettant à profit la phase et l’amplitude de l’onde optique et présente une
meilleure sensibilité qui est d’autant plus visible avec l’augmentation du nombre de bits
codés par symbole (voir tableau 1.2). De plus, le mélange de l’onde optique incidente avec
l’oscillateur local rend le système plus sélectif en fréquence et renforce sa robustesse à la
lumière ambiante notamment provenant du soleil [Leeb, 1989] contrairement à la détection
directe qui va capter la lumière sur un large spectre en l’absence de filtrage optique.

Même si la détection homodyne présente une meilleure sensibilité pour la modulation
BPSK comparée à la détection intradyne ou hétérodyne, elle n’est en pratique pas utilisée,
car elle ne permet de détecter que la partie réelle du signal et qu’elle nécessite des techniques
précises de synchronisation optique pour maintenir l’oscillateur local à la même fréquence
que le signal reçu [Kikuchi, 2010]. La détection intradyne nécessite l’utilisation de deux
détecteurs équilibrés contrairement à la détection hétérodyne qui n’en demande qu’un
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seul. Dans les deux cas, la sensibilité est la même lorsque le bruit additif dominant est
le bruit de photons mais aussi lorsque le bruit dominant est un bruit de battement entre
l’oscillateur local et un bruit d’émission spontanée amplifié lié à un amplificateur EDFA
[Ip et al., 2008]. Cependant, le principal avantage du détecteur intradyne est qu’il nécessite
en théorie moitié moins de bande passante du photodétecteur que la détection hétérodyne.
Avec l’apparition des systèmes de traitement numérique du signal rapide [Savory, 2010], la
détection intradyne s’est largement imposée dans les systèmes de communication par fibre
optique par sa meilleure efficacité spectrale pour favoriser les méthodes de multiplexage en
longueur d’onde afin d’augmenter les débits de transmission de données. Pour les systèmes
de communication en espace libre, les modalités de détection hétérodyne ont été étudiées
par [Anzuola Valencia, 2015] dans le cas des liens sol-satellite. Les méthodes intradynes
sont aussi envisagées pour mettre à profit les technologies existantes de traitement du signal
développées pour les réseaux par fibre optique en particulier pour les liaisons sol-espace
[Conroy et al., 2018] mais aussi pour les liens inter-satellites [Schaefer et al., 2016] [Araki,
2016].

Dans cette étude, nous retenons le schéma de détection cohérente composée d’un dé-
tecteur intradyne assistée par une méthode de synchronisation numérique afin de réduire
l’écart en fréquence et en phase entre l’onde optique provenant du satellite et l’oscillateur
local. Nous avons fait ce choix compte tenu des technologies disponibles issues du domaine
des communications par fibres optiques, qui a beaucoup investi dans le développement de
systèmes de traitement numériques [Savory, 2010]. La structure générale du système de
traitement numérique du signal est introduite dans la section suivante.

1.4 Récepteur numérique

Dans cette section, l’objectif est de présenter succinctement le système de traitement
numérique du signal, présenté sur la figure 1.18, situé à la suite du CAN du schéma 1.1.

Figure 1.18 – Structure du système de traitement numérique du signal étudié

L’estimation et la correction de la fréquence intermédiaire ωFI est une étape cruciale
pour permettre la récupération des données transmises. Une méthode classique de correc-
tion est dans un premier temps d’estimer grossièrement l’erreur en fréquence et la réduire
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à une fraction du rythme symbole puis de poursuivre l’écart résiduel de fréquence et de
phase grâce à un système de synchronisation plus fin. Nous avons inclus ici l’estimation
grossière au sein du système numérique mais elle peut aussi être analogique ou hybride.

Une fois que ce premier estimateur a permis de ramener le signal dans la bande passante
des filtres de réception, le signal passe par une étape de filtrage adapté. On supposera cette
étape ainsi que l’étape suivante de synchronisation d’horloge idéales de sorte que la suite
des algorithmes fonctionne en l’absence d’interférence entre symboles et à un échantillon
par temps symbole. Les écarts résiduels en fréquence et en phase sont ensuite estimés et
compensés afin de permettre la détection des symboles. On procède enfin à un décodage
différentiel pour récupérer les données transmises.

Dans cette partie, le principe des étapes d’estimation grossière de la fréquence et de
récupération de l’horloge sont succinctement rappelé en section 1.4.1 et 1.4.2. Puis, nous
introduisons les différentes méthodes de synchronisation fine fréquence et phase en section
1.4.3.

1.4.1 Synchronisation grossière

L’objectif de l’étape d’estimation et de compensation grossière de l’erreur en fréquence
est de réduire le décalage fréquentiel entre le signal reçu et celui de l’oscillateur local à
une fraction de 1/T avec T le temps symbole. On notera ce résidu ∆f par la suite. Cette
correction peut être numérique, analogique ou hybride avec, par exemple, une rétroaction
sur l’oscillateur local. Cette première correction est motivée par la présence des étages
numériques suivants (notamment l’étape de synchronisation rythme et de synchronisation
fine de la phase et de la fréquence), dont les algorithmes sont conçus pour des plages
d’écart en fréquence limitées. De plus, en présence d’un écart initial trop important entre
les fréquences, le signal détecté a une probabilité d’être en dehors de la bande passante des
filtres de réception ce qui peut entraîner des distorsions du signal.

Dans le domaine des RF, plusieurs techniques ont été proposées pour réduire un large
écart fréquentiel. Il peut s’agir de méthodes en boucle ouverte, reposant par exemple sur un
estimateur par transformée de Fourier, ou bien en boucle fermée par boucle à verrouillage
de fréquence [Divsalar, 2006]. Ces méthodes peuvent s’appliquer en complément d’une pré-
compensation qui peut être faite grâce à la connaissance de l’orbite du satellite dans le cas
de l’écart induit par effet Doppler [Ando et al., 2011] [Schaefer et al., 2016] (voir paragraphe
1.5.3 et 5.5).

Dans la littérature des systèmes de communication optique cohérent, Zhou [Zhou, 2016,
p. 416] propose deux principales techniques d’estimation grossière de la fréquence qui re-
posent sur l’utilisation d’un estimateur qui exploite l’asymétrie du spectre du signal causée
par l’erreur en fréquence [Messerschmitt, 1979] [Natali, 1984]. Plus spécifiquement dans
le cas des liens sol-espace, une solution optique par boucle à verrouillage de phase a été
présentée par [Shoji et al., 2012] capable de compenser un écart fréquentiel de 10 GHz sur
un signal BPSK à 10 Gb/s.

1.4.2 Synchronisation rythme

La synchronisation rythme a pour objectif de ramener la série d’observations à un
échantillon par temps symbole et ce idéalement sans interférence entre symboles. Pour
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cela, cette étape nécessite d’asservir la fréquence d’échantillonnage du convertisseur analo-
gique numérique 1/TCAN , avec TCAN le pas de l’échantillonnage temporel du CAN, à une
fréquence égale ou multiple de la fréquence de modulation 1/T , avec T le temps symbole,
puis d’échantillonner à l’instant optimal dans chaque période symbole [Savory, 2010]. La
première partie du système numérique présenté en figure 1.18 traite ainsi la série d’obser-
vation à la fréquence du CAN alors que la deuxième partie fonctionne au temps symbole.

Réalisée en numérique, cette opération peut se décomposer en deux étapes. La première
consiste en une interpolation du signal échantillonné par le CAN [Gardner, 1993] [Eruo
et al., 1993]. Puis, le rapport T/TCAN est estimé à partir de ce nouveau signal qui est
ensuite re-échantillonné [Gardner, 1986] [Mueller and Muller, 1976].

1.4.3 Synchronisation fine en fréquence et en phase

La figure 1.19 illustre l’impact d’un déphasage et d’un résidu de porteuse sur la constel-
lation BPSK. Sur la première 1.19a, le signal est uniquement perturbé par la présence d’un
bruit additif. Un déphasage statique est ajouté sur la seconde constellation 1.19b puis un
écart en fréquence sur la figure 1.19c. Sur cette dernière, il parait clair que l’écart en fré-
quence résiduel ∆f et le déphasage entre les deux signaux perturbent fortement la bonne
récupération des données en absence de système de synchronisation.

(a) (b) (c)

Figure 1.19 – Influence d’un déphasage statique et d’un écart fréquentiel sur la constel-
lation BPSK (a) Déphasage nulle φ = 0 rad (b) Déphasage statique φ = 0.7 rad (c) Écart
en fréquence statique φk = 2π∆fTk avec 2π∆fT = 0.1

L’estimation de l’erreur en fréquence et en phase peut se faire de plusieurs manières,
nous n’en introduisons très succinctement que trois représentées schématiquement en figure
1.20. Une première méthode, dite Data Aided (DA), consiste à transmettre une séquence de
symboles pilotes, c’est-à-dire une série de symboles connus, afin d’assister l’estimation des
différents paramètres utiles à la détection cohérente [McKilliam et al., 2014]. Cette méthode
est connue pour offrir les meilleurs performances même si envoyer une série de symboles
pilotes réduit la quantité d’information transmise. Une autre manière d’améliorer la fiabilité
de l’estimation est d’appliquer une rétroaction entre la sortie du module de décisions des
symboles et l’étage de synchronisation [Fitz and Lindsey, 1992]. On parle ici de méthode
par retour de décision (ou decision directed en l’anglais). Enfin, une autre méthode consiste
à concevoir un système aveugle (NDA pour l’anglais Non Data Aided) en mesure d’estimer
l’erreur sans symbole pilote ni information de décision. Nous choisissons dans cette
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première étude de nous intéresser uniquement à des méthodes aveugles (NDA)
sans exclure la possibilité d’utiliser dans de futurs travaux des méthodes par retour de
décision ou DA.

Figure 1.20 – Représentation schématique du principe d’estimation assisté par pilots (DA)
(a), par retour de décision (b) et aveugle (NDA) (c).

Dans le domaine des communications optiques, on peut diviser les méthodes de syn-
chronisation en deux catégories : les méthodes en boucle fermée et les méthodes en boucles
ouvertes. Dans la première, une rétroaction est effectuée afin que l’information apportée
par les échantillons précédents serve à la correction des futures échantillons. Dans la se-
conde, il n’y a pas de boucle de rétroaction et des blocs d’échantillons sont traités les uns
après les autres.

La boucle à verrouillage de phase est une méthode en boucle fermée utilisée notamment
dans le domaine du géo-positionnement par satellite [Lopez-Salcedo et al., 2013] [Ward
et al., 2006]. Il s’agit d’un moyen potentiellement simple de corriger à la fois une erreur
de fréquence résiduelle et une erreur de phase après une étape d’estimation grossière. Le
chapitre 3 est consacré à la caractérisation d’une boucle à verrouillage de phase et à son
dimensionnement pour notre application.

Les boucles à verrouillage de phase présentent l’intérêt de pouvoir suivre et compenser
n’importe quel déphasage si ce dernier est suffisamment faible en sortie de l’estimateur
grossier. Cependant, les méthodes en boucle ouverte se prêtent plus facilement à la paral-
lélisation des traitements et donc aux transmissions à très hauts débits. Pour cette raison,
dans les réseaux par fibre optique, la solution retenue a été d’utiliser deux algorithmes
en boucle ouverte l’un après l’autre : le premier pour compenser l’erreur fréquentielle et
le second pour compenser le déphasage [Wang et al., 2003a]. Il existe de nombreux algo-
rithmes d’estimation fine de la fréquence issue du domaine des RF [Morelli and Mengali,
1998]. Nous nous concentrerons sur deux estimateurs dans le chapitre 4 : l’estimateur par
différence de phase [Leven et al., 2007] et l’estimateur basé sur la transformée de Fourier
discrète [Rife and Boorstyn, 1974]. De même, pour la phase plusieurs méthodes de synchro-
nisation en boucle ouverte existent et nous caractériserons la plus utilisée dans les réseaux
optiques à savoir celle de Viterbi-Viterbi [Viterbi and Viterbi, 1983].

Dans cette étude, seul l’étage de synchronisation fine sera considéré. L’hy-
pothèse est faite que le premier étage d’estimation grossière réduit l’écart en
fréquence à une fraction du rythme symbole. La récupération de l’horloge est
supposée idéale de sorte que les traitements numériques suivant s’effectuent au
rythme symbole et en l’absence d’interférence entre symbole.
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1.5 Établissement d’un modèle de signal discret

En vue d’étudier les performances des systèmes de synchronisation fine (présentées plus
en détail dans les chapitres 3 et 4) dans le cas du lien satellite-sol, nous établissons dans
cette partie un modèle de signal discret incluant les différentes perturbations rencontrées
par le signal. Dans un souci de clarté, nous listons dans cette section les hypothèses faites
dans le cadre de ces travaux. Nous considérons ici un lien DE-BPSK en détection cohérente
à 10 Gb/s. Le modèle de signal prend en compte les perturbations résiduelles d’amplitude
et de phase après correction par optique adaptative (section 1.5.1 et chapitre 2), le bruit
de phase des sources laser et leur dérive en fréquence (section 1.5.2) ainsi que l’écart en
fréquence lié à l’effet Doppler (section 1.5.3 et annexe 1). Les informations sont ensuite
résumées en section 1.5.4 pour présenter le modèle de signal considéré en entrée du système
de synchronisation.

1.5.1 Turbulence atmosphérique

Lors de la propagation à travers l’atmosphère, l’amplitude et la phase de l’onde optique
sont perturbées par le phénomène de turbulence atmosphérique. Une solution envisagée
pour limiter la pénalité sur le niveau de flux reçu est d’utiliser un système de correction
par optique adaptative [Saucke et al., 2016]. La modélisation fine de la turbulence ainsi que
du système d’optique adaptative est décrite dans le chapitre 2. Les fluctuations d’amplitude
après le couplage de l’onde reçue avec l’oscillateur local peuvent demeurer profondes même
après correction. Leur temps caractéristique est de l’ordre de la milliseconde ce qui est très
lent par rapport au temps symbole (T = 0.1 ns). La turbulence induit aussi un déphasage
entre l’onde reçue et l’oscillateur local, que l’on nomme bruit de phase turbulent par la
suite, dont l’évolution temporelle est également de l’ordre de la milliseconde [Robert et al.,
2016], ce qui est aussi très lent par rapport au temps symbole T . On peut considérer que les
fluctuations d’amplitude ainsi que le bruit de phase turbulent sont constants sur la durée
d’un temps symbole.

Nous faisons ici l’hypothèse que toute la dynamique des fluctuations de flux couplés
est captée par le système de détection puis numérisée par le convertisseur analogique-
numérique avant d’arriver au système de synchronisation. En réalité, il est probable que la
dynamique des composants du récepteur limite l’amplitude des fluctuations rencontrées.
Cependant, en l’absence d’informations précises sur les composants du récepteur, nous
supposerons le pire cas où l’intégralité des perturbations se retrouvent dans le module de
traitement du signal numérique et au niveau de l’étage de synchronisation fin.

1.5.2 Sources Laser

Les sources laser sont à l’origine d’un bruit de phase lié au phénomène d’émission
spontanée de photons dans la cavité laser pouvant être modélisé par un processus de
Wiener [Ho, 2005]. On peut montrer que le champ sortant d’une telle source laser possède
un spectre Lorentzien dont la largeur à mi-hauteur vaut δν [Agrawal, 2012].

En détection cohérente ce bruit est une contrainte majeure car il dégrade le processus
de synchronisation des signaux [Agrawal, 2012]. La contrainte sur la finesse spectrale des
sources est plus importante pour les liens en détection cohérente que pour ceux en détection
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directe, dans lesquels seule la puissance est mesurée. On fait l’hypothèse ici que chaque
source, oscillateur local et laser d’émission, a une largeur spectrale δν = 100 kHz [Saliba
and Scholten, 2009].

De plus, la fréquence d’émission des sources laser peut varier notamment sous l’effet de
variations de la température. Cette instabilité peut induire un décalage fréquentiel qui va
s’ajouter à celui lié à l’effet Doppler (voir section 1.5.3) et susceptible d’évoluer au cours
de la transmission si la température des sources n’est pas maintenue avec suffisamment de
précision.

1.5.3 Décalage en fréquence par effet Doppler

Le mouvement relatif du satellite par rapport à la station sol entraîne un décalage en
fréquence lié à l’effet Doppler [Ali et al., 1998] [Shoji et al., 2012]. On considère ici une
approche simplifiée où l’on fait l’hypothèse que le récepteur au sol est immobile pendant
la durée de la transmission. Seul l’émetteur dans le satellite LEO se déplace. Dans ce cas,
le décalage en fréquence causé par l’effet Doppler peut être approximé par la formule :

fd = f
vr
c

(1.39)

Avec vr la vitesse relative entre l’émetteur dans le satellite et le récepteur dans la station
sol, soit la vitesse radiale le long de la ligne de visée, c la vitesse de la lumière et f la
fréquence de le porteuse optique (pour λ = 1550 nm f = c

λ ≈ 194 THz).
Pour un satellite LEO, la vitesse radiale du satellite par rapport au sol évolue sur une

plage de l’ordre de 10 km/s. Le décalage Doppler fd varie ainsi de plusieurs GHz pendant
la transmission depuis un satellite LEO. Dans l’article [Shoji et al., 2012], Shoji estime que
pour un satellite LEO à l’altitude de 600 km, le décalage fréquentiel varie sur la plage ±
4.5 GHz.

Par ailleurs, l’accélération Doppler traduisant l’évolution de l’écart fréquentiel au cours
du temps s’exprime [Middlestead, 2017] :

βd =
ar
c
f (1.40)

avec ar l’accélération du satellite le long de la ligne de visée.
Pour le même exemple d’un satellite à l’altitude 600 km, [Shoji et al., 2012] estime que

l’accélération Doppler maximale est de l’ordre de 56 MHz/s.
Comme présenté en section 1.4, nous faisons l’hypothèse de la présence d’un système

de synchronisation grossier pouvant être assisté par la connaissance préalable de l’orbite
du satellite. L’annexe 1 résume un premier raisonnement simplifié permettant d’obtenir
des ordres de grandeur sur l’écart en fréquence résiduel et l’accélération Doppler résiduelle
attendue selon l’erreur commise sur la connaissance de la trajectoire. A noter que ce raison-
nement ne s’applique que pour l’erreur induite par effet Doppler. Le décalage fréquentiel
total comprend aussi la dérive en fréquence des sources laser.

1.5.4 Modèle de signal discret

L’objectif de ce paragraphe est de lister les hypothèses prises sur le signal en entrée
de l’étage de synchronisation fin de fréquence et de phase. Nous supposons ainsi que la

page 29



Chapitre 1. Chaîne de communication cohérente pour les liens satellite-sol

porteuse optique provenant du satellite a été couplée avec un oscillateur local au sein d’un
détecteur intradyne puis numérisée par un convertisseur analogique numérique.

Nous faisons l’hypothèse que le résidu de porteuse en sortie de l’étage de synchronisation
grossier, que l’on note ∆f , est une fraction de la fréquence de modulation, soit ∆fT << 1.
De plus, nous supposons que la synchronisation rythme est parfaite et que le filtre adapté
de Nyquist est idéal de sorte que les traitements numériques effectués à la suite sont réalisés
au rythme symbole et sans interférence entre symboles. Nous ferons par la suite l’hypothèse
que l’ordre de grandeur du décalage fréquentiel résiduel ∆f est de 100 MHz comprenant
l’écart en fréquence des sources laser et le décalage Doppler résiduel, soit du même ordre
de grandeur que celui rencontré dans les liens inter-satellites [Schaefer et al., 2016] [Ando
et al., 2011]. Nous supposerons de même que l’évolution de ce terme de résidu est linéaire
et peut se traduire par un terme de résidu d’accélération Doppler que l’on notera β.

On considère ainsi que le signal en entrée du système de synchronisation fine est de la
forme :

rk = Akske
jφk + nk avec φk = θ0 + 2π∆fTk + βT 2k

2

2
+ ϕk (1.41)

avec Ak les fluctuations du flux couplé induites par la turbulence résiduelle après correction
par optique adaptative, sk les symboles BPSK encodés différentiellement, φk la phase du
signal et nk un bruit additif gaussien. Le terme de phase φ se décompose en :

• un déphasage statique θ0,

• un écart de fréquence statique normalisé ∆fT issu de la dérive en fréquence de
l’oscillateur local et du laser d’émission et du résidu d’effet Doppler après estimation
et correction grossière,

• une accélération Doppler normalisée βT 2 qui regroupe la dérive en fréquence des
lasers et l’évolution du décalage Doppler après estimation et correction grossière,

• un bruit de phase ϕ composé du bruit de phase des sources laser cumulé (émission
et oscillateur local) et du bruit de phase turbulent.

Dans cette étude, nous considérons que la largeur spectrale de chaque laser est de 100
kHz [Saliba and Scholten, 2009], et donc la largeur spectrale cumulée pour les deux sources
est de ∆ν = 200 kHz.

Dans le cas d’un système de réception cohérente dominé par le bruit de photons de
l’oscillateur local, le terme nk peut être modélisé par un bruit additif gaussien [Barry and
Lee, 1990]. Au regard de la grande distance que la porteuse optique traverse entre le satellite
et le sol et des différentes atténuations, il n’est pas exclu qu’un amplificateur optique, de
type EDFA, soit nécessaire au niveau de la station sol pour amplifier le signal reçu. Dans ce
cas, il est possible que le bruit d’amplification spontanée mélangé à l’oscillateur local soit
significatif. Cependant, dans ce cas également, il est possible en première approximation
de considérer que le bruit additif est gaussien [Yamashita and Okoshi, 1994].
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1.6 Conclusion

Après avoir rappelé l’intérêt des liens optiques pour les communications sol-espace et les
difficultés de mise en oeuvre rencontrées, nous avons parcouru la chaîne de communication
d’un lien descendant depuis un satellite LEO vers le sol. Le récepteur considéré est équipé
d’un système d’optique adaptative pour compenser les perturbations de phase induites
par la turbulence atmosphérique, d’un détecteur cohérent intradyne puis d’un système de
traitement numérique du signal. Au sein de ce dernier, nous avons choisi dans cette étude
de nous concentrer sur l’étape de synchronisation fine fréquence et phase de l’oscillateur
local avec le signal reçu. Pour cela, nous avons établi dans la dernière section de ce chapitre,
le modèle de signal discret en entrée de cet étage de synchronisation et nous avons listé les
hypothèses prises.

Le chapitre suivant est consacré à la description des phénomènes turbulents et de
l’optique adaptative afin de modéliser la contribution de la turbulence sur l’amplitude et
sur la phase du signal (matérialisée par les termes Ak et ϕk dans l’équation (1.41)). Puis les
chapitre 3 et 4 présentent deux techniques numériques de synchronisation fine fréquence et
phase, la première basée sur une méthode de boucle à verrouillage de phase et la seconde
sur une méthode en boucle ouverte. Ces techniques sont caractérisées dans un premier
temps en présence d’un résidu de porteuse, d’un bruit de phase laser et d’un bruit additif
gaussien. Enfin, le modèle de signal (1.41) complet, incluant les fluctuations d’amplitude
et de phase induite par la turbulence après correction par optique adaptative, est utilisé
en chapitre 5 pour caractériser les deux systèmes de synchronisation.
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Impact de la propagation à travers la
turbulence et de la correction par optique
adaptative
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Dans cette étude, l’onde optique portant les données de télécommunication est trans-
mise par un satellite en orbite basse (LEO) situé à plusieurs centaines de kilomètres de la
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station sol. L’amplitude et la phase de l’onde sont sévèrement impactées par la propaga-
tion à travers la turbulence atmosphérique. Au sol, le champ électromagnétique reçu est
ensuite couplé à celui d’un oscillateur local lors de la détection cohérente. La correction
par optique adaptative permet d’améliorer l’efficacité de couplage entre les deux champs
et ainsi d’augmenter la puissance du signal détecté en favorisant le recouvrement entre le
mode de l’oscillateur local et le champ provenant du satellite. Sur le schéma de principe de
la figure 2.1, les trois principaux composants du système de correction par optique adap-
tative sont représentés : l’analyseur de surface d’onde (ASO), le miroir déformable (MD)
et le contrôleur temps réel (CTR).

Figure 2.1 – Principe d’un lien optique descendant satellite-sol en présence de correction
par optique adaptative

L’objectif de cette partie est de détailler ces différentes étapes et d’introduire les ou-
tils de simulations numériques utilisés pour les modéliser. Dans la section 2.1, les notions
nécessaires pour décrire des conditions de turbulence atmosphérique sont listées ainsi que
le principe de fonctionnement du logiciel TURANDOT utilisé pour modéliser l’impact de
la turbulence sur l’onde optique transmise depuis le satellite. De même, le principe de
la correction par optique adaptative est présenté en section 2.2 afin d’introduire l’outil
de modélisation et de présenter un exemple de budget d’erreurs d’un système d’optique
adaptative. Une fois corrigée, l’onde optique est mélangée avec celle de l’oscillateur local
au sein du détecteur cohérent. Le recouvrement spatial de ces deux champs électromagné-
tiques est quantifié par un critère de couplage complexe dont la définition est rappelée en
section 2.3. Ce critère nous permet de définir l’efficacité de couplage entre les deux champs
et d’identifier la contribution du bruit de phase turbulent sur le signal détecté.

Deux scénarios de conditions de turbulence sont identifiés afin d’illustrer l’impact de la
correction par optique adaptative sur l’efficacité de couplage. Ils seront considérés tout au
long de ce chapitre comme exemple, mais aussi en chapitre 5 pour étudier les performances
des systèmes de synchronisation. Comme attendu, les séries temporelles d’efficacité de
couplage dans les deux scénarios montrent l’intérêt d’une telle correction afin d’augmenter
le niveau de flux moyen couplé et de réduire l’amplitude des fluctuations de flux. Le bruit
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de phase turbulent après correction par optique adaptative est aussi mis en évidence pour
les deux cas. Ainsi, les outils de simulation présentés dans ce chapitre nous ont permis de
générer les séries temporelles de fluctuations d’amplitude {A0, .., AN−1} et d’identifier la
contribution du bruit de phase turbulent au terme ϕ dans l’expression du signal (1.41)
(voir section 1.5.4).

Enfin, un exemple de bilan de liaison pour un lien descendant depuis un satellite LEO
vers le sol est succinctement présenté en partie 2.4. L’objectif est dans cette dernière section
de donner quelques ordres de grandeur issus des résultats d’efficacité de couplage et de la
littérature.

2.1 Propagation d’une onde optique à travers la turbulence
atmosphérique

Dans un premier temps en section 2.1.1, l’objectif est de rappeler succinctement quelques
éléments et paramètres essentiels à la description de conditions de turbulence. Le principe
du simulateur TURANDOT utilisé pour générer des séries temporelles représentatives d’un
lien optique descendant LEO-sol est décrit en section 2.1.2. La section 2.1.3 est ensuite
consacrée à la présentation de deux scénarios de conditions de turbulence représentatifs
d’un lien optique depuis un satellite LEO vers le sol.

2.1.1 Turbulence atmosphérique

L’atmosphère est composé de gaz de températures différentes qui se mélangent sous
l’effet de la gravité et d’échanges thermodynamiques. Ce mélange donne lieu à des mouve-
ments turbulents : la turbulence atmosphérique. Il induit des variations locales d’indice de
réfraction qui dégradent la cohérence spatiale d’une onde optique qui s’y propage. Ce phé-
nomène, communément appelé turbulence optique, induit des perturbations de l’amplitude
et de la phase de l’onde optique propagée. Une description physique a été proposée par Kol-
mogorov [Kolmogorov, 1941] qui permet de décrire les propriétés statistiques des variations
spatiales de l’indice de réfraction. Dans cette théorie dite théorie des cascades d’énergie de
Kolmogorov, l’énergie initiale injectée dans les plus grands tourbillons est transmise sous
forme d’énergie cinétique à de plus petits tourbillons jusqu’à ce que la dimension des tour-
billons soit telle que les transferts d’énergie soient dominés par les frottements visqueux au
sein du milieu, l’énergie résiduelle étant dissipée sous forme de chaleur. Le domaine iner-
tiel définit le domaine des dimensions spatiales pour lequel la turbulence est pleinement
développée. Dans ce domaine, on peut supposer l’atmosphère stationnaire spatialement et
temporellement et donc adopter une description statistique. Cet intervalle est délimité par
les fréquences spatiales 1/L0 et 1/l0 avec respectivement L0 l’échelle externe, directement
liée à la taille des plus grands tourbillons, et l0 l’échelle interne, qui traduit la dimension
des tourbillons les plus petits. Les valeurs prises par l’échelle externe dépendent des élé-
ments qui déterminent la taille des plus grands tourbillons : la proximité du sol, le relief et
la nature du sol, le couvert végétal et dans la partie supérieure de l’atmosphère (au delà
des premiers kilomètres) les principaux courants d’air. Les valeurs prises s’étendent donc
de quelques mètres au voisinage du sol, à plusieurs dizaines de mètre dans la partie supé-
rieure de l’atmosphère [Maire, 2007]. La taille de l’échelle interne peut varier de quelques

page 35



Chapitre 2. Impact de la propagation à travers la turbulence et de la correction par
optique adaptative

millimètres jusqu’à plusieurs centimètres dans la tropopause.
La fonction de structure des fluctuations d’indice de réfraction C2

n quantifie la force
locale de la turbulence le long de la ligne de visée. Ce paramètre est exprimé en m−

2
3 . Il

existe de nombreux modèles permettant de décrire le profil de C2
n en fonction de l’alti-

tude. Cette variabilité s’explique par l’influence de la localisation géographique des lieux
pour lesquels ces modèles ont été proposés. Ils peuvent également présenter une variabilité
nocturne/diurne et sont influencés par les conditions atmosphériques. La question de la
dépendance des résultats obtenus dans cette thèse au profil de turbulence s’étend au delà
de l’ambition poursuivie ici, c’est pourquoi le choix d’un profil très général, qui traduit uni-
quement une répartition moyenne des conditions de turbulence le long de la ligne de visée
a été fait. Le modèle de profil utilisé est issue de la recommandation de l’Union Internatio-
nale des Télécommunications ITU-RP.1621-1 et s’apparente à un profil de type Hufnagel
Valley [Valley, 1980]. La description du C2

n en fonction de la distance au sol utilisée dans
cette thèse est donnée en (2.1). Ce modèle de profil est paramétré par la valeur prise par
le C2

n au niveau du sol, C0, et un paramètre homogène à une vitesse de vent vRMS influant
sur la force de la turbulence à haute altitude.

C2
n(h) = 8.148× 10−56v2

RMSh
10 exp

( −h
1000

)
+ 2.7× 10−16 exp

( −h
1500

)
+ C0 exp

(−h
100

)

(2.1)

Paramètre de Fried r0 et temps caractéristique τ0

A partir du profil de C2
n, il est possible de calculer un paramètre essentiel dans la

description des effets optiques de la turbulence atmosphérique : le paramètre de Fried r0.
Ce paramètre donne une information sur la variance de phase turbulente introduite par
la propagation à travers l’atmosphère. Il a été défini dans le domaine de l’imagerie [Fried,
1966] comme le diamètre équivalent d’un télescope dont la résolution est limitée par la
turbulence. Pour une onde plane en considérant un spectre de Kolmogorov [Fusco, 2000],
le r0 est donné sur la ligne de visée par :

r0 =

[
0.423

(
2π

λ

)2 ∫ zmax

0
C2
n(h(z))dz

]− 3
5

(2.2)

avec h(z) = z sin θ avec l’angle θ correspondant à l’élévation du satellite, en négligeant
la rotondité de la Terre. Le terme zmax correspond à l’altitude hmax en sortie du volume
turbulent où la valeur du C2

n devient négligeable.
De la même façon, il est possible de définir un temps caractéristique de l’évolution de

la turbulence τ0. Cette constante de temps caractérise les fluctuations temporelles du front
d’onde. Elle est définie comme le temps τ0 tel que :

E([φ(r, t)− φ(r, t+ τ0)]2) = 1 rad2 (2.3)

avec φ(r, t) la fluctuation de la phase. La valeur de cette constante de temps est donnée
par [Roddier et al., 1982] :

τ0 = 0.314
r0

V
(2.4)
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avec V le vent moyen défini par :

V =

(∫∞
0 |
−→
V (h(z))|5/3C2

n(h(z))dz∫∞
0 C2

n(h(z))dz

)3/5

(2.5)

Cette constante τ0 permet de disposer d’un ordre de grandeur du temps caractéristique
d’évolution des perturbations causées par la turbulence atmosphérique.

Perturbation de l’amplitude et de la phase du champ optique

L’amplitude complexe de l’onde propagée à travers l’atmosphère est perturbée par la
turbulence optique. Au foyer de l’optique de réception, le couplage du champ focalisé avec
le champ de l’oscillateur local s’en trouve impacté. L’utilisation d’un système de correction
des perturbations de la phase de l’onde reçue, comme une optique adaptative, permet
d’améliorer l’efficacité de couplage entre les deux champs électromagnétiques. Le principe
de la correction par optique adaptative est présenté section 2.2.

En suivant la démarche adoptée dans le cadre de l’approximation des faibles perturba-
tions [Tatarski, 1961], l’impact de la turbulence peut être représentée par l’argument d’une
fonction exponentielle telle que :

Ψ = Ψ0e
χ+iφ (2.6)

avec Ψ0 le terme de champ non perturbé, χ le log-amplitude de la perturbation et φ sa
phase. Le log-amplitude χ traduit l’impact de la propagation sur l’amplitude de l’onde, à
l’origine de fluctuations de flux dans la pupille de réception. On note par la suite σ2

χ la
variance du log-amplitude. Dans l’hypothèse de faibles perturbations, son expression est
donnée par [Roddier, 1981] :

σ2
χ = 0.5631

(
2π

λ

)7/6 ∫ zmax

0
z5/6C2

n(h(z))dz (2.7)

D’autre part, le flux reçu en un point I peut s’écrire comme le carré du champ Ψ, soit
I = ΨΨ∗ = |Ψ0|2e2χ. Ainsi, les fluctuations du flux δI par rapport à sa valeur moyenne
< I > sont définies comme :

δI =
I− < I >

< I >
(2.8)

où l’opérateur < . > désigne la moyenne statistique de la variable aléatoire I. A partir
de cette expression, l’indice de scintillation σ2

I quantifie les variations ponctuelles du flux
sur la pupille δI. En régime de faibles perturbations, le terme exponentiel de l’expression
I = |Ψ0|2e2χ peut être approximé par e2χ ≈ 1 + 2χ et l’indice de scintillation défini par
σ2
δI apparaît directement proportionnel à la variance du log amplitude tel que σ2

δI = 4σ2
χ

2.1.2 Modélisation de la propagation par la méthode des écrans de phase

Afin de s’abstraire de l’hypothèse des faibles perturbations qui réduit le domaine d’em-
ploi des expressions analytiques présentées au paragraphe précédent, une résolution numé-
rique de l’équation de propagation a été proposée [Martin and Flatté, 1988] : l’approche
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de modélisation par écran de phase. Elle consiste en une résolution par morceau de l’équa-
tion de propagation : au sein d’un volume donné, le principe est de résoudre l’équation
de propagation en dissociant les phénomènes diffractifs de la propagation de l’origine des
perturbations. Ceci revient à négliger sur une couche donnée l’impact des effets diffractifs
sur l’épaisseur de la couche en question.

Dans cette approche, le volume turbulent est discrétisé en plusieurs couches d’épaisseur
δz simulées numériquement par des écrans de phase. Chaque couche turbulente est assimilée
à un écran de phase qui ajoute une perturbation au champ propagé. L’épaisseur des couches,
la distance séparant les écrans de phase, doit être suffisamment faible pour modéliser
correctement les effets de la diffraction le long de la propagation et suffisamment grande
pour que l’on puisse considérer deux écrans de phase successifs comme décorrélés. La
propagation de l’onde optique entre deux écrans se déroule dans le vide. Cette méthode
est illustrée sur la figure 2.2.

Figure 2.2 – Principe de la propagation par écrans de phase

Les expressions données dans cette partie font l’hypothèse que l’indice de réfraction
moyen est unitaire. Les variations d’indice sont notées N(x, y, z) par la suite. Le terme de
déphasage pur φ décrit l’influence de l’hétérogénéité de l’indice de réfraction au sein d’une
couche. Il correspond à la différence de marche subie par l’onde sur l’épaisseur δz :

φ(x, y, z + δz) = k0

∫ z+δz

z
dz N(x, y, z) (2.9)
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avec k0 = 2π
λ le nombre d’onde.

Le champ Ψ(x, y, z + δz) en sortie d’une couche d’épaisseur δz s’écrit en fonction du
champ en entrée Ψ(x, y, z) :

Ψ(x, y, z + δz) = [Ψ(x, y, z) ∗ Fδz(x, y)]eiφ(x,y,z+δz) (2.10)

avec ∗ l’opérateur de convolution et Fδz le propagateur de Fresnel sur la distance δz. Fδz
est défini comme :

Fδz(x, y) =
eik0δz

iλδz
e
ik0

(
x2+y2

2δz

)
(2.11)

La même méthode est ensuite appliquée à la suite d’écrans de phase représentant la
colonne de turbulence. Le champ propagé découle de la propagation progressive de l’onde
ainsi perturbée en phase par l’influence de chaque écran et en amplitude par la propagation
des perturbations entre écrans.

Ce modèle est implanté dans PILOT (Propagation and Imaging, Laser and Optics
through Turbulence), un code de propagation optique développé à l’ONERA. La modélisa-
tion par écran de phase nécessite de discrétiser finement les effets induits par la turbulence
optique. Son utilisation impose des coûts de calcul significatifs rendus raisonnables par le
choix de paramètres d’échantillonnages bien adaptés au besoin de l’application. Une ver-
sion paramétrisée automatiquement de PILOT a été développée pour les liens optiques
satellite-sol dans le cadre de contrats CNES : le code TURANDOT. Dans le cas du lien
descendant LEO vers le sol, les résultats de ce logiciel ont été confrontés à des données
expérimentales présentées dans [Védrenne et al., 2012]. Chaque écran est généré à partir
d’un bruit blanc coloré dans le domaine de Fourier par un spectre spatial de turbulence de
type Von Karman [McGlamery, 1976].

Le champ électromagnétique reçu au niveau de la station sol depuis le satellite LEO
est obtenu par propagation de l’onde optique à travers les couches de turbulence selon
la méthode des écrans de phase. Le logiciel paramétrise automatiquement le nombre, la
taille physique et la discrétisation transverse des écrans de phase, ainsi que la distance
entre les couches. L’élévation est supposée constante sur la ligne de visée sur la durée de
la simulation. De plus, l’impact de la réfraction atmosphérique sur la courbure de la ligne
de visée n’est pas modélisée. Le champ entrant dans l’atmosphère à l’altitude zmax est
approximé par une onde plane compte tenu de la très longue distance de propagation entre
le satellite et cette altitude.

Pour traduire l’influence du défilement de la ligne de visée lié au suivi du satellite et
du défilement naturel induit par le vent transverse, les écrans de phase sont translatés
latéralement. L’amplitude de cette translation est déterminée à partir du pas de temps et
de la combinaison de la vitesse apparente (liée au déplacement angulaire du satellite) et
de la vitesse naturelle du vent transverse. Le vecteur vitesse de déplacement d’une couche
à la distance z a pour module :

V (h(z)) = zωsat + Vvent(h(z)) (2.12)

avec comme précédemment l’altitude h(z) = z sin(θ) de l’écran de phase considéré et ωsat
la vitesse angulaire du satellite définie comme :

ωsat =
Vsat

Dsat−sol
(2.13)
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Avec Vsat le module de la composante de la vitesse du satellite orthogonale à la ligne de
visée et Dsat−sol la distance entre la station sol et le satellite. Dans la version actuelle de
TURANDOT, le vent naturel et le vent apparent causé par le défilement de la ligne de
visée sont colinéaires, d’où l’équation (2.12). Cette approche, mise en place par soucis de
simplicité d’implantation, se justifie par la volonté de considérer des cas les plus exigeants
du point de vue des effets temporels. Des évolutions pourraient être envisagées pour per-
mettre la prise en compte de profils de vent naturels traduisant la direction du vent entre
écrans de phase successifs. Cependant, les données à ce sujet manquent encore et le besoin
demande à être précisé.

Pour décrire l’évolution en fonction de la distance au sol du module du vent apparent,
un profil de vent Bufton est utilisé [Bufton, 1973]. Il est défini en fonction de la distance
au sol h par la vitesse du vent au niveau du sol VG et la vitesse du vent au niveau de la
tropopause VT :

Vvent(h) = VG + VT exp

[(
−h− hT

DT

)2
]

(2.14)

avec hT et DT respectivement l’altitude et l’épaisseur de la tropopause. Dans la suite, ces
valeurs sont choisies par défaut à hT = 12448 m et DT = 4800 m.

A titre d’exemple, la figure 2.3 représente une occurrence de l’amplitude et la phase
du champ optique dans la pupille du télescope de réception obtenue avec le logiciel TU-
RANDOT. Sur la carte d’amplitude, les fluctuations observées sont la manifestation du
phénomène de scintillation.

(a) (b)

Figure 2.3 – Exemple de résultats en sortie du logiciel TURANDOT. (a) Carte d’ampli-
tude dans la pupille, (b) Phase turbulente dans la pupille modulo 2π.
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2.1.3 Conditions de turbulence

Les paramètres de turbulence sont sélectionnés à partir de valeurs de la littérature afin
de simuler de façon représentative le canal de propagation [Kudielka et al., 2019]. Dans
le cas étudié, le signal de communication est émis par un satellite LEO sur une orbite
à l’altitude de 500 km vers le sol. Pour maximiser la durée de transfert des données, il
est préférable d’établir le lien dès que le satellite est en visibilité de la station sol c’est-
à-dire à basse élévation. Dans la pratique le satellite est visible au dessus de l’horizon au
delà de quelques degrés. Néanmoins, à très basse élévation (en dessous d’une vingtaine de
degrés), les conditions de turbulence sont très sévères, et le fonctionnement de l’optique
adaptative doit être adapté pour les gérer. Les travaux menés ici se sont concentrés sur des
cas de conditions de turbulence pour lesquels l’optique adaptative opère dans des conditions
exigeantes du point de vue de l’analyse de front d’onde, mais qui restent compatibles avec
le principe de fonctionnement de l’analyseur considéré, sans adaptation spécifique. Ainsi,
les séries temporelles sont obtenues dans le cas d’un satellite à une élévation de 20◦.

L’onde optique provenant du satellite entre dans l’atmosphère à une altitude hmax =
20 km, soit à une distance zmax = 58 km du sol à 20◦. Elle traverse ensuite un volume
turbulent discrétisé en 35 couches. Ces conditions de turbulence sont regroupées dans le
tableau 2.1 sous le nom de "Scénario A". Le paramètre de Fried dans ce scénario est de r0 =
3.9 cm à 20◦, soit 7.4 cm au zénith, ce qui correspond à des conditions difficiles permettant
d’atteindre une disponibilité de 99% si l’on considère les statistiques de conditions de
turbulence simulées pour les sites accueillant les stations sol américaines du systèmes LCRD
(Laser Communications Relay Demonstration) [Edwards et al., 2015]. Le système d’optique
adaptative décrit dans la section suivante est conçu pour répondre à ces conditions de
turbulence.

Afin d’éprouver les systèmes de synchronisation étudiés par la suite dans des conditions
plus sévères, nous avons sélectionné un second cas de turbulence pour lequel la correction
par optique adaptative est moins performante. Dans ce scénario, le profil ITU précédent
est modifié de sorte à rendre la couche au sol plus turbulente. Le paramètre de Fried atteint
dans ce cas est de r0=1.7 cm à une élévation de 20◦ et correspond à 3.2 cm à 90◦ à un
cas extrêmement pessimiste puisqu’il représente le cas de conditions les pires envisagées
dans [Edwards et al., 2015]. Les autres paramètres de simulations sont inchangés. Ce cas
de turbulence est désigné dans le tableau 2.1 et dans la suite du chapitre par "Scénario B".

Les paramètres décrivant la turbulence dans les deux scénarios sont regroupés dans le
tableau 2.1. Tous les paramètres sont donnés sur la ligne de visée à la longueur d’onde
λ = 1550 nm.
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Table 2.1 – Conditions de turbulence pour les scénarios A et B. Les premiers paramètres
sont communs aux deux cas. Le scénario B se distingue par une première couche turbulente
proche du sol plus turbulente.

C0 10-13 m-2/3

vRMS 20 m/s

VG 10 m/s

VT 20 m/s

VSat 6.5 km/s

L0 5 m

σ2
I 0.684

DRX 50 cm

Scénario A Scénario B

r0 3.9 cm 1.7 cm

τ0 0.6 ms 0.4 ms

V 20 m/s 13 m/s

2.2 Optique adaptative

L’onde optique reçue par le télescope de la station sol est transmise à un système de
correction par optique adaptative. Le principe d’un tel système est succinctement décrit en
section 2.2.1 puis les modalités de simulation sont abordées en section 2.2.2. L’outil AOST
(Adaptive Optics Simulation Tool), développé par l’ONERA, permet une modélisation
de l’impact de chaque composant du système d’optique adaptative sur l’onde et ainsi de
simuler numériquement une correction de ce type sur les occurrences obtenues grâce au
logiciel TURANDOT.

Nous rappelons ensuite les principales sources d’erreur en sortie d’un système d’op-
tique adaptative en section 2.2.3 afin de présenter deux exemples de budget d’erreur en
section 2.2.4 correspondant aux scénarios de turbulence A et B décrits dans la section
précédente. Le paramétrage de la boucle d’optique adaptative est conçu pour répondre au
scénario A de turbulence. Le même paramétrage est conservé pour le scénario B de turbu-
lence plus sévère afin de simuler un cas de compensation plus partielle des perturbations
de phase.

2.2.1 Principe de fonctionnement

Un système d’optique adaptative est une boucle de rétroaction opto-mécanique com-
posée de 3 principaux éléments : un analyseur de surface d’onde, un miroir déformable et
un contrôleur permettant d’asservir en temps réel la surface du miroir. Le principe de la
correction par optique adaptative est présenté en figure 2.4.
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Figure 2.4 – Principe de fonctionnement d’une boucle d’optique adaptative

L’analyseur de surface d’onde le plus communément utilisé est l’analyseur de Shack-
Hartmann dont le principe basé sur le formalisme de l’optique géométrique est illustré sur
la figure 2.5.

Figure 2.5 – Principe de l’analyseur de surface d’onde de Shack-Hartmann.

Il consiste en une matrice de micro-lentilles chacune définissant une sous-pupille. Cette
matrice échantillonne spatialement la surface d’onde incidente. Le déplacement du centre
de gravité de la tache focale au foyer d’une micro-lentille renseigne sur la pente moyenne
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de la phase à l’échelle de la sous-pupille. Les données de pente sont transmises au système
de commande qui traduit cette information en une matrice de tensions applicables sur les
actionneurs du miroir déformable. Le miroir prend alors la forme de la surface d’onde et
compense les dégradations de la phase induites par la propagation à travers la turbulence
atmosphérique. Dans le cas d’une correction parfaite, le front d’onde résultant est plan.

En pratique, la correction n’est pas parfaite et le fonctionnement de la boucle d’optique
adaptative est entaché de différentes erreurs induites par les limitations des composants
rendant la correction partielle. Il convient de modéliser correctement l’impact de la boucle
d’optique adaptative pour obtenir des séries temporelles représentatives du cas étudié.

2.2.2 Modélisation de la correction par optique adaptative

L’impact de la correction par optique adaptative peut être simulé numériquement par
modélisation bout-en-bout. Le logiciel AOST repose sur ce principe en reproduisant l’in-
fluence de chacun des composants de la boucle sur une onde optique. Ce simulateur est
utilisé par la suite pour obtenir des séries temporelles corrigées représentatives d’un lien
LEO-sol.

Le simulateur bout-en-bout AOST utilise en entrée les champs obtenus grâce au logiciel
TURANDOT et modélise le comportement physique de chaque composant de la boucle
d’optique adaptative sur le front d’onde : le champ complexe est échantillonné spatialem-
ment par un réseau de microlentilles, la position de l’image formée au foyer de chaque
microlentilles de l’analyseur renseigne sur la pente locale du front d’onde et un modèle de
correcteur (un miroir déformable appliquant des modes de Zernike purs [Noll, 1976]) est
utilisé pour simuler la correction de la phase apportée en boucle fermée. La simulation
est itérative pour rendre compte de l’échantillonnage temporel effectué par la boucle de
rétroaction à la fréquence fech.

La figure 2.6 compare la carte de la phase dans la pupille avant et après la correction
par optique adaptative grâce au logiciel AOST.

(a) (b)

Figure 2.6 – (a) Phase turbulente dans la pupille en sortie du simulateur TURANDOT
(b) Phase résiduelle après correction par optique adaptative grâce au logiciel AOST. Les
cartes de phases sont modulo 2 π.
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2.2.3 Établissement d’un budget d’erreurs

Les expressions analytiques présentées dans cette partie sont issues de [Conan, 1994][Co-
nan et al., 1995]. Dans le cas des liens satellite-sol, la puissance optique requise pour limiter
le nombre d’erreurs sur une communication très-haut débit permet de faire fonctionner
l’analyseur de surface d’onde en régime fort flux. Le bruit de l’analyseur de surface d’onde
est donc négligé par la suite.

La performance de la correction est limitée par le nombre d’actionneurs du miroir
déformable, le nombre fini de points de mesure de l’analyseur de surface d’onde et la
fréquence d’échantillonnage de la boucle. La variance de la phase résiduelle σ2

res correspond
à la somme des variances d’erreurs spatiales σ2

spatiale et temporelles σ2
temporelle :

σ2
res = σ2

Spatiale + σ2
Temporelle (2.15)

L’erreur spatiale se divise en deux principales composantes : l’erreur de sous-modélisation
et l’erreur de repliement.

σ2
res = σ2

Sous−modélisation + σ2
Repliement + σ2

Temporelle (2.16)

L’erreur de sous-modélisation provient du nombre fini d’actionneurs du miroir défor-
mable. Ce dernier ne peut corriger ainsi qu’un nombre fini de polynôme de Zernike ou de
fréquences spatiales de la phase turbulente.

La phase turbulente se décompose sur une base de polynômes de Zernike [Noll, 1976]
telle que :

ϕ(r) =

∞∑

i=1

aiZi(r) (2.17)

avec ai le coefficient i de la décomposition et Zi le polynôme de Zernike en deux dimensions.
L’erreur de sous-modélisation correspond à la somme des variances des polynômes qui ne
sont pas corrigés. Elle est donnée par [Conan, 1994] en fonction de nr le nombre d’ordres
radiaux corrigés :

σ2
Sous−modélisation = 0.458(nr + 1)−

5
3

(
DRX

r0

) 5
3

(2.18)

L’erreur de repliement est liée au fait que l’analyseur de surface d’onde échantillonne
le front d’onde à partir d’un nombre fini de sous-pupilles. Les hautes fréquences de la
phase peuvent alors apparaître sous forme de repliement sur le spectre tel que mesuré par
l’analyseur de front d’onde. Cette erreur peut être approximée par [Neichel, 2008] :

σ2
Repliement ≈ 0.35σ2

Sous−modélisation (2.19)

L’erreur temporelle est liée au fonctionnement de la boucle de rétroaction et plus par-
ticulièrement au temps de pose de l’analyseur de surface d’onde et au temps de calcul de
la commande par le contrôleur temps réel. La conversion des données par l’analyseur de
surface d’onde en déformation du miroir déformable n’est pas instantanée. La correction
des aberrations dynamiques de la turbulence est alors imparfaite à cause du retard entre
la mesure et la correction. Ainsi, la variance de la phase résiduelle σ2

Temporelle correspond
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à la somme des variances de la phase résiduelle dues à l’erreur temporelle de chaque ordre
radial n :

σ2
Temporelle =

nr∑

n=1

σ2
n (2.20)

L’erreur temporelle de chaque ordre radial est liée à la réjection partielle du contenu fré-
quentiel du spectre temporel de la turbulence. La fonction de transfert de réjection (FTR)
de la boucle fermée est définie par :

FTR(f) =
∣∣∣ 1

1 +G(f)

∣∣∣ (2.21)

avec G la fonction de transfert du système en boucle ouverte. Par la suite, nous considé-
rerons une commande de type intégrateur dont le gain est fixé au maximum de 0.5 pour
respecter la marge de stabilité de ce type d’asservissement avec un retard de deux trames
[Dessenne, 1998]. La FTR traduit l’efficacité du système en fonction de la fréquence d’évo-
lution du défaut à compenser [Demerle et al., 1994]. L’optique adaptative agit comme un
filtre temporel passe-haut sur chaque mode turbulent corrigé. En notant DSPi la den-
sité spectrale de puissance temporelle de la phase turbulente correspondante au mode de
Zernike i [Conan et al., 1995], la variance de la phase résiduelle du l’ordre radial n s’écrit :

σ2
n =

in+1−1∑

i=in

∫ ∞

0
FTR(f)DSPi(f)df (2.22)

avec in l’indice du premier polynôme de l’ordre radial n.

2.2.4 Exemple de budget d’erreurs d’un système d’optique adaptative

Les paramètres de la boucle sont choisis suivant la méthode décrite dans [Védrenne
et al., 2016] afin d’atteindre une pénalité résiduelle sur le flux couplé moyen de 4.5 dB. Ils
sont regroupés dans le tableau 2.2.

Table 2.2 – Principaux paramètres de la boucle d’optique adaptative

Paramètres

nr 12 (soit 91 modes corrigés)

fech 5kHz

Pour illustrer le choix de cette correction, la figure 2.7 représente les contributions des
erreurs temporelles et spatiales en fonction du nombre d’ordres radiaux corrigés pour une
pupille de diamètre 50 cm dans le cas du scénario A de turbulence. La courbe violette cor-
respond à la variance de la phase résiduelle totale σ2

res c’est-à-dire la somme des différentes
contributions comme présentée en équation (2.15). Augmenter le nombre d’ordres radiaux
corrigés permet de diminuer la variance de la phase résiduelle totale grâce à la diminution
de l’erreur de sous-modélisation et de l’erreur de repliement. La fréquence d’échantillon-
nage réglée à 5kHz permet de limiter l’impact de l’erreur temporelle sur la variance de la
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phase résiduelle, même si on peut remarquer que pour une correction de 12 ordres radiaux,
l’erreur temporelle commence à contribuer à l’erreur totale. Ces résultats ont été obtenus
dans les conditions de turbulence décrites dans le tableau 2.1.

Figure 2.7 – Variance de la phase résiduelle en fonction du nombre d’ordres radiaux
corrigés pour les principales sources d’erreurs en sortie de correction par optique adaptative
pour les conditions de turbulence du scénario A (voir tableau 2.1) (fech = 5 kHz, DRX =
50 cm).

Pour comparer, la figure 2.8 représente le budget d’erreurs dans le cas de turbulence
plus sévère du scénario B (voir tableau 2.1) avec les mêmes paramètres de correction. En
reprenant l’expression 2.18, seul le paramètre de Fried r0 diffère par rapport au premier
scénario. Dans ce cas, il est plus faible (1.7 cm sur la ligne de visée contre 3.9 cm pour le
scénario A) ce qui augmente la variance résiduelle. La phase résiduelle totale est donc plus
importante pour la même correction que pour le scénario A.

Figure 2.8 – Variance de la phase résiduelle en fonction du nombre d’ordres radiaux
corrigés pour les principales sources d’erreurs en sortie de correction par optique adaptative
dans le cas du scénario de turbulence B du tableau 2.1 (fech = 5 kHz, DRX = 50 cm).
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2.3 Impact de la turbulence sur le couplage complexe

L’onde optique en sortie du système d’optique adaptative est ensuite transmise au
détecteur cohérent. La pénalité induite sur l’efficacité de mélange du champ corrigé avec
un oscillateur local peut être estimée de la même manière que l’efficacité de couplage d’un
faisceau dans une fibre monomode [Ruilier and Cassaing, 2001]. Le champ de l’oscillateur
local est d’une défini par un mode gaussien semblable au mode fondamental d’une fibre
optique monomode. Dans cette partie, la définition de l’efficacité de couplage et du bruit
de phase est rappelée afin de présenter des séries temporelles de flux couplé et de bruit de
phase turbulent obtenues grâce à l’outil de modélisation de la turbulence TURANDOT, et
de l’optique adaptative AOST dans les scénarios A et B.

2.3.1 Définition du couplage complexe

L’amplitude complexe du champ électromagnétique de l’onde incidente après propaga-
tion à travers la turbulence et correction par OA peut s’exprimer sous la forme :

ERX(r, t) = |ARX | exp (iφres(r, t)) (2.23)

avec |ARX | le module de l’amplitude complexe du champ propagé et φres = φtur − φOA
la phase résiduelle correspondant au résidu de la phase perturbée par la turbulence atmo-
sphérique φtur après la correction par optique adaptative φOA. Pour simplifier les nota-
tions, la notion d’amplitude complexe est utilisée ici et par définition n’inclut pas le terme
exp (iωRXt) avec ωRX la pulsation du signal reçu [Born et al., 1980]. De plus, dans cette
section, la modulation du signal ainsi que le décalage en fréquence entre le signal reçu et
la fréquence de l’oscillateur local ne sont pas pris en compte.

L’amplitude complexe de l’oscillateur local est exprimée comme celle d’un mode gaus-
sien dans le plan de la pupille [Shaklan and Roddier, 1988] tel que :

EOL(r) = AOL exp (−||r||2/ω2
0) (2.24)

avec AOL l’amplitude supposée constante du laser oscillateur local et ω0 le rayon du mode
exprimé dans le plan pupille de l’instrument. La correspondance des dimensions du mode
gaussien exprimé dans le plan pupille pour une extension dans le mode définie en plan focal
est décrite dans [Ruilier and Cassaing, 2001]. On choisit ici ω0 = DRX

2.2 afin de maximiser
l’efficacité de couplage en l’absence d’occultation centrale [Klein and Degnan, 1974].

L’efficacité de couplage entre le signal incident et le mode gaussien de l’oscillateur
local est perturbée par les effets résiduels de la turbulence après correction par optique
adaptative. L’efficacité de couplage instantanée peut être dérivée du couplage complexe
défini par exemple dans [Winick, 1986]. Le couplage complexe correspond à l’intégrale de
recouvrement exprimée dans le plan de la pupille :

C(t) =

∫
ERX(r, t)E∗OL(r, t)dr

[
∫
ERX(r, t)E∗RX(r, t)dr ×

∫
EOL(r, t)E∗OL(r, t)dr]1/2

(2.25)

avec ERX limité au support pupillaire par construction défini par :

P (r) =

{
1 si 0 6 2||r|| 6 DRX

0 sinon (2.26)
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A partir de cette expression, il est possible de définir l’efficacité de couplage instantanée
ρ(t) comme le module carré du couplage complexe et le bruit de phase φ(t) comme son
argument [Shaklan and Roddier, 1988] [Wagner and Tomlinson, 1982] :

ρ(t) = |C(t)|2 (2.27)

φ(t) = arg(C(t)) (2.28)

Afin de tenir compte des fluctuations de flux à l’échelle de la pupille, nous considérons
par la suite le flux couplé pour quantifier l’effet de la turbulence sur le couplage entre le
signal incident et l’oscillateur local, défini par :

ρc(t) = |C(t)|2 ×
∫
ERX(r, t)E∗RX(r, t)dr∫

P (r)dr
= |C(t)|2 × 1

S

∫
ERX(r, t)E∗RX(r, t)dr (2.29)

où 1
S

∫
ERX(r, t)E∗RX(r, t)dr correspond à l’intégrale du module carré du champ normalisée

sur la pupille de surface S soit la scintillation moyennée sur la pupille.

2.3.2 Exemples de séries temporelles de flux couplés et de bruit de phase
turbulent

La figure 2.9 représente l’évolution du flux couplé ρc, donné en équation (2.29), en
fonction du temps avec et sans optique adaptative pour les deux cas de turbulence présentés
dans le tableau 2.1 et les paramètres d’optique adaptative du tableau 2.2. Pour les deux
scénarios de turbulence, la pénalité moyenne induite par la turbulence sur le taux de
couplage est réduite par la correction par optique adaptative. La moyenne obtenue est
de -22.4 dB sans correction et de -4.1 dB avec la boucle d’optique adaptative dans les
conditions A et s’améliore de -30.7 dB à -11.9 dB dans le scénario de turbulence B.

(a) (b)

Figure 2.9 – Séries temporelles d’efficacité de couplage avec et sans correction par optique
adaptative pour les scénarios A (a) et B (b) dont les conditions de turbulence sont décrites
dans le tableau 2.1 et la correction par optique adaptative dans le tableau 2.2.
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On remarque aussi que l’optique adaptative réduit l’amplitude des fluctuations. La fi-
gure 2.10 présente les densités de probabilité et les fonctions de répartition des différentes
séries temporelles d’efficacité de couplage de la figure 2.9. Ces courbes quantifient la pro-
babilité d’occurrences des évanouissements. Elles illustrent ainsi que le système d’optique
adaptative est efficace pour réduire l’amplitude des fluctuations de signal.

(a) (b)

Figure 2.10 – a. Densité de probabilité et b. fonction de répartition de l’efficacité de
couplage pour deux conditions de turbulence avec et sans correction par optique adaptative.

Ces séries temporelles seront utilisées dans le chapitre 5 pour modéliser les fluctuations
de l’amplitude du signal après numérisation, représentées par le terme Ak dans le modèle
de signal discret décrit en section 1.5

La figure 2.11 représente les trajectoires de bruit de phase turbulent c’est-à-dire la
contribution de la turbulence au bruit de phase φ décrite en équation (2.28), pour les
deux scénarios étudiés. La modulation BPSK et les autres perturbations de la phase ne
sont pas représentées ici. L’amplitude des fluctuations est de l’ordre de 38 rad pic-vallée
dans le scénario A et est légèrement supérieure à 60 rad dans le scénario B. Le bruit de
phase turbulent est comparé à l’évolution temporelle du mode de piston turbulent qui n’est
pas corrigé par les systèmes d’optique adaptative traditionnels, comme celui présenté en
section 2.2.1. Le mode de piston a0 est obtenu par projection de la phase géométrique
ϕgeom (la somme des écrans de phase) sur le mode de piston de phase évalué dans le plan
de la pupille de l’instrument par l’intégrale de recouvrement :

a0 =
1

π

∫
ϕgeom(r)P (r)dr (2.30)

avec ϕgeom et P en coordonnées normalisées et P la transmittance de la pupille définie
par :

P (r) =

{
1 si 0 6 2||r|| 6 DRX

0 sinon (2.31)

La variance de la différence entre la trajectoire de bruit de phase et le mode de piston,
en rouge sur la figure, est d’environ 5.10-3 rad2 dans le premier cas et de 2.10-2 rad2 dans
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le second. La différence est ainsi très faible comparée à l’amplitude du bruit de phase.
Les signatures temporelles sont très proches ce qui n’est pas surprenant puisque ces deux
composantes sont de même nature [Robert et al., 2016].

(a) (b)

Figure 2.11 – Bruit de phase turbulent après correction par optique adaptative (nr= 12,
fech = 5 kHz) comparé au piston turbulent dans les conditions de turbulence du tableau 2.1
(a). La courbe en rouge correspond à la différence entre le bruit de phase turbulent et le
mode de piston.

L’autocorrélation de chacun des bruits de phase turbulents est tracée en figure 2.12. Le
temps de cohérence dans les deux cas est d’environ 47 ms.

(a) (b)

Figure 2.12 – Autocorrélation du bruit de phase turbulent après correction par optique
adaptative dans les deux scénarios de turbulence considérés (tableau 2.1)

Les fluctuations du bruit de phase turbulent sont lentes comparées aux bruits de phase
des sources laser utilisées dans les réseaux par fibres optiques, évoquées en section 1.5.2
et bien plus lentes que le rythme symbole considéré de 10 GBaud. Ainsi, la compensation
de ce bruit de phase ne semble pas nécessiter de précaution particulière dans le choix de
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la méthode de synchronisation de la phase. L’impact de ce bruit sur les performances du
système est évalué dans le chapitre 5.

2.4 Bilan de liaison

L’objectif est dans cette partie de succinctement donner des ordres de grandeur sur les
paramètres et les différentes atténuations intervenants dans le bilan de liaison d’un lien
de communication optique à λ= 1550 nm entre un satellite LEO et le sol. L’établissement
d’un bilan de liaison permet de déterminer la marge globale de puissance définie comme la
différence entre la puissance allouée pour la récupération des données, disponible au niveau
du récepteur au sol, et la puissance nécessaire émise à bord pour atteindre une performance
donnée.

2.4.1 Gains d’antenne

A l’instar des systèmes radiofréquences, il est possible de définir des gains optiques
d’antennes pour les modules d’émission et de réception, notés respectivement GTX et
GRX . Le gain d’antenne de l’émetteur, donnée par [Klein and Degnan, 1974], dépend de la
taille de pupille d’émission DTX et d’un facteur d’efficacité gT qui traduit les pertes liées
à la troncature du faisceau par le télescope.

Nous considérons ici une pupille sans occultation centrale qui correspond à un facteur
d’efficacité gT égal à 0.81 [Klein and Degnan, 1974].

GTX = 10 log10

((
πDTX

λ

)2

gT

)
(2.32)

De même, le gain d’antenne à la réception noté GRX est donné par [Degnan and Klein,
1974] :

GRX = 10 log10

((
πDRX

λ

)2
)

(2.33)

avec DRX le diamètre de la pupille de réception.

2.4.2 Atténuations du signal au niveau des modules d’émission et de
réception

Les flux émis et reçus sont atténués par la transmission des différents composants
optiques des modules d’émission et de réception. Dans la suite, ces atténuations seront
nommées aTX et aRX . Dans le livre [Hemmati, 2009], ces atténuations sont évaluées à
environ aTX ≈ aRX ≈ 3 dB.

Les erreurs de pointage de la part du satellite et de la station sol entraînent aussi une
perte de flux. Cette atténuation est quantifiée à ap = 3 dB dans [Toyoshima, 2005].

Comme évoqué en section 2.1, la turbulence atmosphérique perturbe la phase de l’onde
optique ce qui induit une pénalité sur l’efficacité de couplage entre le signal incident et
l’oscillateur local au sein du détecteur cohérent. L’optique adaptative réduit fortement
cette pénalité. L’atténuation moyenne sur la puissance reçue, notée aturb par la suite, est
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évaluée à 4.1 dB en moyenne dans les conditions du scénario A citées dans le tableau 2.1
et les paramètres de correction du tableau 2.2.

2.4.3 Pertes liées à la propagation en espace libre

Les pertes induites par la propagation de l’onde optique en espace libre sur la distance
dSat−Sol séparant le satellite et le sol sont données par [Friis, 1946] :

aprop =

(
λ

4πdSat−Sol

)2

(2.34)

Les pertes liées à l’absorption moléculaire et la diffusion au sein de l’atmosphère sont
évaluées à environ aatmo=0,5 dB à 20 ◦d’élévation dans [Artaud et al., 2019]. La trans-
mission des nuages anuage dépend de nombreux facteurs dont la nature même des nuages
et leur altitude. Nous faisons ici l’hypothèse de la présence de nuages fins par ciel clair
entraînant une atténuation du signal anuage = 6,5 dB [Caillault, 2017].

2.4.4 Marge sur la puissance reçue

On considère dans cette étude le cas d’un signal transmis suivant une modulation
BPSK détecté par un récepteur intradyne dominé par le bruit de photon. Un taux d’erreur
binaire égal à 10-9 est atteint théoriquement avec 18 photons par bit [Kahn, 2006]. Pour
un signal transmis à 10 GBaud, la puissance minimale nécessaire pour atteindre ce niveau
de performance est Pmin = -46,7 dBm.

La marge sur le bilan de liaison correspond à la différence entre la puissance allouée
à la récupération de l’information télécom et la puissance minimale Pmin requise pour
atteindre une performance donnée. Soit PTX la puissance de la source à l’émission, cette
marge s’écrit :

Marge(dB) = (PTX +GTX−aTX−ap−aprop−aRX−anuage−aatmo−aturb+GRX)−Pmin
(2.35)

Le tableau 2.3 présente un exemple de bilan de liaison pour une transmission entre
un satellite LEO et le sol. Nous faisons ici l’hypothèse que le diamètre DTX de la pupille
d’émission est de 4.5 cm [Takenaka et al., 2016] et que la source située à bord du satellite
émet avec une puissance PTX = 1 W à la longueur d’onde λ = 1550 nm.

D’après le tableau, dans cette configuration la marge est d’environ 5.6 dB. Ainsi le flux
est en théorie suffisant pour permettre une détection sans aucune erreur. Dans le cas de tur-
bulence plus sévère (scénario B du tableau 2.1), la correction par optique adaptative n’est
plus adaptée et nous avons pu constater une atténuation aturb = 11.9 dB après correction
(voir figure 2.9b). Pour ce scénario, le bilan de liaison n’est plus favorable (Marge = −2.2
dB) avec les hypothèses prises ici, ce qui souligne la nécessité d’une OA performante en
réception.
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Table 2.3 – Bilan de liaison sur un lien descendant LEO-sol

Paramètres Lien descendant Sol-LEO

Longueur d’onde 1.55 µm

Distance sol-satellite 1193 km

Diamètre d’émission DTX 0.045 m

Diamètre de réception DRX 0.5 m

Gain d’émission GTX 98.3 dB

Gain de réception GRX 120.1 dB

Atténuation liée à la propagation en espace libre apropag 259.7 dB

Atténuation nuageuse anuage 6.5 dB

Atténuation atmosphère aatmo 0.5 dB

Pertes transmissions optiques TX aTX 3 dB

Pertes transmissions optiques RX aRX 3 dB

Pertes de pointage ap 3 dB

Pénalité turbulence sur le couplage après OA aturb 4.1 dB

Puissance allouée pour la détection -41.1 dBm

Puissance nécessaire pour atteindre TEB=10-9 -46.7 dBm

Marge en puissance 5.6 dB

2.5 Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre les outils de modélisation fine de la turbulence
atmosphérique et de la correction par optique adaptative. Deux scénarios de turbulence
atmosphérique et un paramétrage d’optique adaptative ont été identifiés. Le système de
correction est conçu pour compenser les effets de turbulence du premier scénario. Le se-
cond scénario, plus turbulent, correspond à un cas de correction partielle. L’onde optique
reçue au niveau de la station sol est mélangée avec celle d’un oscillateur local au sein du
détecteur cohérent. Pour les deux scénarios de turbulence, la correction par optique adap-
tative a permis d’améliorer le niveau moyen de flux couplé et de réduire la dynamique
des fluctuations. Les simulateurs nous ont permis d’obtenir des séries temporelles de flux
couplé et de bruit de phase turbulent qui seront prises en compte dans le modèle de signal
(1.41) dans les termes Ak et ϕk.

Nous caractérisons maintenant deux techniques numériques de synchronisation en fré-
quence et en phase en commençant par la méthode en boucle fermée par boucle à ver-
rouillage de phase dans le chapitre 3. Le chapitre 4 est ensuite consacré à l’étude d’une
méthode en boucle ouverte. Dans les chapitres 3 et 4, les systèmes de synchronisation sont
dans un premier temps étudiés sans perturbation liée à la turbulence. Ces fluctuations sont
prises en compte dans le chapitre 5.
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Chapitre 3. Méthode de synchronisation fine du décalage en fréquence et en phase par
boucle à verrouillage de phase numérique

La détection cohérente d’un signal optique nécessite d’accorder finement la phase de
l’oscillateur local à celle du flux lumineux reçu. Dans ce chapitre, on s’intéresse à la mise
en oeuvre numérique de ce traitement (donc derrière le CAN de la figure 1.1 du chapitre
1) par le moyen d’une boucle à verrouillage de phase (PLL Phase-Locked Loop) opérant à
temps discret (Digital PLL ou DPLL). Une boucle à verrouillage de phase est une boucle
de rétroaction utilisée pour asservir la phase et parfois aussi la fréquence de l’oscillateur
local à celle du signal reçu. La littérature concernant les PLL analogiques est très riche
et conformément à une pratique répendue, nous nous appuierons dessus pour concevoir
une boucle numérique en prenant les précautions nécessaires pour faire l’analogie entre
temps continu et temps discret. Les formalismes et méthodes décrits dans cette partie sont
notamment basés sur le livre de Gardner [Gardner, 2005] qui fait référence sur le sujet.

Comme présenté dans le chapitre 1, cet étage de synchronisation fine fait suite à un
système de synchronisation grossier de la fréquence dont le rôle consiste à corriger l’essentiel
du décalage entre la fréquence du signal provenant du satellite et celle de l’oscillateur
local. On notera alors ∆f l’écart en fréquence résiduel en sortie du premier étage, et l’on
considérera le modèle de signal à temps discret suivant en entrée de la PLL :

rk = Aske
iφk + nk avec φk = θ0 + 2π∆fTk + β

T 2

2
k2 (3.1)

avec sk les symboles BPSK, φk la phase à estimer et nk un bruit additif blanc gaussien
complexe circulaire de moyenne nulle et variance N0/2 sur les voies réelles et imaginaires.
Les termes θ0, ∆f et β correspondent respectivement au décalage de phase statique, à
l’écart de fréquence et à l’accélération Doppler que l’on souhaite estimer et compenser,
comme introduit dans le chapitre 1. L’amplitude A est considérée constante et unitaire
dans ce chapitre. L’impact de la turbulence atmosphérique (fluctuations d’amplitude et
bruit de phase turbulent) sur cet étage de synchronisation sera étudié dans le chapitre 5.

La première section de ce chapitre présente un critère d’estimation aveugle en boucle
fermée du décalage de phase φk en présence de modulation BPSK. En seconde partie du
chapitre, nous introduisons les principaux composants de la PLL numérique. Une PLL pré-
sente deux régimes de fonctionnement : un régime d’acquisition et un régime de poursuite.
La section 3.3 est consacrée à la description de ces deux régimes en l’absence de bruit
additif et de bruit de phase laser dans un premier temps. Puis la section 3.4 caractérise
l’influence de ces différents bruits sur le comportement de la PLL. Le bruit de phase laser
peut avoir un impact non négligeable sur la précision de la correction. Ceci nous amène
à proposer en partie 3.5 une méthodologie de conception de PLL adaptée aux contraintes
des liens satellite-sol. Le choix des paramètres est validé sur un exemple grâce aux notions
présentées dans les sections précédentes.

3.1 Critère d’estimation aveugle en boucle fermée de la phase
en présence de modulation BPSK

Notre système de synchronisation fine a pour objectif d’estimer et compenser l’erreur
de phase φk afin de démoduler le plus fidèlement possible les symboles transmis sk. Le
décalage φk peut être estimé selon un critère de maximum a posteriori (MAP) tenant
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compte de la modulation BPSK [Simon and Hamkins, 2006] [Middlestead, 2017] [Simon,
1979]. De cet estimateur MAP par bloc peut ensuite se déduire une implantation itérative
de l’estimateur effectuant l’estimation et la correction de l’écart de phase échantillon par
échantillon par le biais d’une boucle de rétroaction.

Considérons un signal reçu de la forme :

rk = Aske
iφ + nk (3.2)

Dans certaines références de la littérature, la démonstration qui suit est faite suivant un
critère de maximum de vraisemblance plutôt que MAP. Les deux estimateurs coïncident
sous l’hypothèse d’une distribution uniforme du déphasage φ, hypothèse qui sera faite
également ici. On suppose par ailleurs les symboles BPSK indépendants et identiquement
distribués tels que :

p(sk) =

{
1/2 : sk = 1
1/2 : sk = −1

(3.3)

Partant d’une suite de N échantillons de la forme (3.2), l’estimateur aveugle (ou NDA :
Non Data Aided) de la phase optimal au sens du MAP prend la forme suivante dans le cas
d’un signal modulé BPSK [Simon and Hamkins, 2006] [Middlestead, 2017] :

φ̂N = arg max
06φ62π

N−1∑

k=0

log

(
cosh

(
2Re(rke

−iφ)

N0

))
(3.4)

Cet estimateur peut être mis en oeuvre de façon itérative au moyen d’une PLL à
la manière d’un algorithme du gradient. A chaque itération, la PLL utilise la dérivée du
critère MAP par rapport à φ comme signal d’erreur, afin d’ajuster l’estimation et de réduire
l’erreur au fur et à mesure de la séquence. On notera xk = rke

−iφ̂k les échantillons corrigés
avec φ̂k la phase estimée à l’itération k de la PLL.

Dans le cas présent, la dérivée de la fonction (3.4) produit le détecteur de phase optimal
suivant [Simon, 1979] :

εk = tanh

(
2

N0
Re(xk)

)
×
(

2

N0
Im(xk)

)
(3.5)

A fort RSB, le premier terme de l’expression précédente peut être approché par tanh (x) ≈
sign (x) ce qui revient à utiliser un détecteur de phase de la forme :

εk = sign(Re(xk))Im(xk) (3.6)

On reconnaît ici la forme bien connue du détecteur de phase d’une PLL pilotée par les
décisions. Il s’agit d’une approximation de la mise en oeuvre itérative en boucle fermée de
l’estimation de φ optimale au sens MAP avec connaissance des symboles modulés.

A l’inverse, dans le cas où le RSB est faible et donc où l’argument de la tangente
hyperbolique est faible, l’approximation tanh (x) ≈ x est communément utilisée [Simon,
1979]. Le signal d’erreur en sortie du détecteur de phase devient alors :

εk = Im(xk)Re(xk) (3.7)
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Ce détecteur de phase est souvent appelé estimateur de Costas [Costas, 1956] en référence
aux PLL analogiques du même nom dont le fonctionnement est très similaire et largement
décrit dans la littérature. C’est précisément cette forme du détecteur de phase que nous
avons retenue pour toute la suite de cette étude. On note que le facteur 2/N0 de l’expression
(3.4) n’apparaît pas dans cette expression ni dans la précédente. La suppression de la
fonction tanh permet de factoriser ce terme et de le supprimer sans conséquence.

Nous avons privilégié la forme (3.7) car elle découle directement de l’estimateur optimal
au sens MAP de la phase et qu’elle est adaptée au cas de faible RSB, situation que nous
risquons de rencontrer dans l’application au lien satellite-sol. De plus, cette forme est
communément utilisée dans les systèmes de PLL analogiques ce qui permettra de comparer
plus facilement nos résultats avec les formules théoriques établies de longue date pour ce
type de boucle.

D’autres détecteurs de phase peuvent être envisagés que l’approximation faible RSB
du détecteur de phase MAP NDA pour la BPSK, au prix d’une perte de garantie sur
l’optimalité de l’estimation réalisée, mais avec d’autres avantages par ailleurs, comme par
exemple la robustesse à des variations de l’amplitude du signal reçu. Nous reviendrons sur
ce point un peu plus loin (voir section 3.5.1).

Notre détecteur de phase (3.7) dérive du détecteur de phase (3.5) qui lui même dérive
de l’estimateur optimal MAP (3.4) spécifique à la BPSK. La considération d’un autre
format de modulation conduirait à une forme différente de l’estimateur (3.4) et donc à un
détecteur de phase différent, sans remettre en cause le principe de fonctionnement ni les
autres éléments de la PLL.

3.2 Structure de la boucle

Une PLL est constituée des 3 éléments principaux représentés en figure 3.1 : un détec-
teur de phase, un filtre de boucle et un oscillateur contrôlé numériquement (NCO Nume-
rically controlled Oscillator).

Figure 3.1 – Schéma fonctionnel d’une boucle à verrouillage de phase.

En considérant à l’entrée du système de synchronisation un signal de la forme :

rk = Aske
iφk + nk (3.8)

avec φk = 2π∆fTk+θ0, A l’amplitude du signal supposée ici constante, et sk les symboles
BPSK, l’objectif de la PLL est d’estimer et de compenser le déphasage θ0 et l’écart de
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fréquence ∆f en présence du bruit additif nk sans connaissance a priori sur les symboles
modulés sk.

Le détecteur de phase a pour objectif d’estimer l’erreur entre la phase incidente φk et
la phase estimée φ̂k à partir de l’échantillon corrigé en phase xk = rke

−iφ̂k . Nous utilisons
ici l’estimateur défini dans la section précédente 3.1 qui est adapté à la modulation BPSK
et à un fonctionnement en mode aveugle. Un filtre de boucle lisse ensuite ce signal d’erreur
εk. Enfin, le signal résultant est transmis à un NCO afin de produire le signal de correction
e−iφ̂k qui est appliqué à l’échantillon suivant rk+1. Cette étape ferme la boucle de rétroac-
tion. Nous allons maintenant présenter plus en détail les opérations réalisées dans chacun
des trois grands blocs.

3.2.1 Détecteur de phase

Pour mieux comprendre le fonctionnement du détecteur de phase introduit en section
3.1, plaçons nous dans le cas idéal d’un signal reçu non bruité :

rk = Aske
iφkavec φk = 2π∆fTk + θ0 (3.9)

Le signal corrigé xk est le résultat de la multiplication du signal entrant rk dans la
boucle par la sortie e−iφ̂k du NCO, soit :

xk = rke
−iφ̂k = Aske

i(φk−φ̂k) (3.10)

Ainsi, en utilisant un détecteur de phase de la forme (3.7), le signal d’erreur produit
par ce dernier s’écrit :

εk = A2s2
k cos [φk − φ̂k] sin [φk − φ̂k] (3.11)

=
A2

2
sin [2(φk − φ̂k)] (3.12)

On notera par la suite ∆φk = φk − φ̂k. En modulation BPSK, les symboles sk sont de la
forme sk = eiπm/2 avec m ∈ {0, 1} et la composante de modulation disparaît par élévation
au carré de sk. La réponse du détecteur de phase est alors sinusoïdale de période π et de
gain Kd = A2 :

εk =
Kd

2
sin [2(φk − φ̂k)] (3.13)

On remarque ici que le gain Kd du détecteur de phase est directement dépendant
de l’amplitude du signal.

Courbe en S

La courbe en S (en anglais s-curve) est une représentation classique du fonctionnement
non linéaire du détecteur de phase d’une PLL. Elle correspond à la sortie du détecteur de
phase ε en fonction de l’erreur de phase ∆φ = φ− φ̂ à son entrée. La figure 3.2 représente
la courbe en S du détecteur de phase décrit par l’équation (3.7). Par définition [Gardner,
2005], le gain du détecteur de phase Kd est défini comme la pente dε(∆φ)

d∆φ de cette courbe
évaluée pour ∆φ=0. L’approximation linéaire de la formule (3.13) est matérialisée par la
droite rouge sur la figure.
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Figure 3.2 – Courbe en S du détecteur de phase de type Costas.

3.2.2 Filtre de boucle

Le filtre de boucle permet de réduire l’impact du bruit présent sur le signal d’erreur ε et
contrôle l’entrée du NCO. Nous avons choisi un filtre de type proportionnel et intégrateur
(P+I) par sa capacité à poursuivre et corriger un écart de phase φ de la forme φk =
2π∆fTk + θ0. Le filtre, représenté schématiquement en figure 3.3, présente les deux voies
parallèles typiques d’un système de type (P+I) [Gardner, 2005]. En considérant un écart de
phase de la forme φk = 2π∆fTk + θ0, la voie du haut est dédiée à la correction de l’écart
de phase statique θ0 alors que la voie du bas a pour fonction de compenser le décalage
fréquentiel ∆f .

Figure 3.3 – Schéma fonctionnel du filtre de boucle de gains K1 et K2.

La fonction de transfert de ce filtre en temps discret s’exprime :

F (z) = K1(1 +
K2

z − 1
) (3.14)

avec K1 et K2 les deux gains de ce filtre. Le choix d’un filtre de boucle de type P+I produit
une PLL dite du 2nd ordre.
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Une PLL d’ordre 2 peut corriger parfaitement une phase de la forme φk = 2π∆fTk+θ0

sans écart résiduel. En présence d’un terme d’accélération Doppler, soit pour φk = β T
2

2 k
2+

2π∆fTk+θ0, un filtre de type P+I peut corriger une partie de l’accélération sous certaines
conditions (voir section 3.3.2) mais un déphasage résiduel subsiste après correction. Une
solution peut alors être d’augmenter l’ordre de ce filtre en ajoutant une voie supplémentaire
afin de former une PLL d’ordre 3. Cependant, ce type de PLL est plus délicat à mettre en
oeuvre et a fait l’objet de moins d’études dans la littérature. On le rencontre fréquemment
toutefois dans les systèmes GNSS par exemple.

3.2.3 Oscillateur contrôlé numériquement (NCO)

Le NCO est implémenté sous la forme d’un intégrateur numérique de gain K0, comme
indiqué sur la figure 3.4 dont la fonction de transfert est donnée par :

G(z) =
K0

z − 1
(3.15)

Figure 3.4 – Schéma fonctionnel de l’oscillateur contrôlé numériquement de gain K0.

On fixe K0 = 1 dans la suite.
Ainsi, la boucle contient deux intégrateurs : celui du filtre de boucle et celui du NCO.

Il s’agit donc d’une PLL de type 2. Pour rappel le type d’une PLL fait référence au nombre
d’intégrateurs présents dans la boucle [Gardner, 2005].

En sortie du NCO, la phase estimée φ̂k est soustraite à la phase φk+1 de l’échantillon
suivant pour tenter ainsi de ramener progressivement l’écart de phase φ− φ̂ à 0.

3.3 Principe de fonctionnement d’une boucle à verrouillage
de phase du second ordre

Avant de décrire le paramétrage de la boucle, c’est-à-dire le réglage des gains K0, K1

et K2, il est utile d’en présenter le fonctionnement au préalable. Le fonctionnement de la
PLL peut se diviser en deux régimes :

• le régime d’acquisition ou d’accrochage de la boucle qui consiste à réduire l’écart de
phase ∆φ = φ − φ̂ jusqu’à une valeur proche de zéro. Au cours de cette étape, la
boucle converge vers une position d’équilibre stable.

• le régime de poursuite dans lequel la boucle cherche à maintenir l’erreur de phase
proche de zéro (φ ≈ φ̂) et donc à poursuivre les variations de phase du signal reçu
pour éviter un décrochage.
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L’étude du domaine de stabilité est cruciale pour toute boucle de rétroaction afin de s’as-
surer qu’elle ne sorte pas de son régime nominal de fonctionnement. La section 3.3.1 décrit
le comportement de la boucle en régime d’acquisition notamment la localisation des points
de convergence stables de la PLL et ses plages de fonctionnement. Puis la section 3.3.2,
présente la fonction de transfert de cette boucle en régime de poursuite. Cette dernière
section permet d’introduire plusieurs variables intermédiaires utiles pour la conception de
boucle.

3.3.1 Etude du comportement de la boucle en régime d’acquisition

Stabilité de la boucle

En régime d’acquisition, le comportement de la boucle est non linéaire vis-à-vis de
l’erreur de phase du fait de l’expression sinusoïdale du détecteur de phase (3.13). Cette
étape a pour objectif de réduire significativement l’écart entre les phases φk et φ̂k jusqu’à
atteindre le régime de poursuite pour lequel ∆φk ≈ 0.

Pour simplifier, l’étude est ici présentée dans le domaine du temps continu même si
l’implantation de la boucle est numérique. L’étude en temps continu permet d’exploiter
les méthodes et formules décrites dans la littérature sur les boucles de Costas analogiques.
Cependant, même si les principes de fonctionnement sont proches, l’utilisation d’une PLL
numérique présente des spécificités [Gardner, 2005]. Les conditions de validité de l’extension
des expressions à temps continu au domaine du temps discret seront discutées tout au long
de ce chapitre afin de mettre en évidence les précautions d’usage des formules dans le cas
de PLL numériques.

La figure 3.5 est une transposition dans le domaine des phases à temps continu des
opérations effectuées par la PLL étudiée dans cette partie.

Figure 3.5 – Modèle équivalent de la PLL.

La fonction de transfert du filtre de boucle F (s) dans le domaine de Laplace est para-
métrée par les gains K1 et K2 et est telle que :

F (s) =
u(s)

ε(s)
= K1

(
1 +

K2

s

)
(3.16)
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avec u(s) le signal en sortie du filtre de boucle et ε(s) le signal d’erreur produit par le
détecteur de phase.

De même, la fonction de transfert du NCO est caractérisée par son gain K0 et est telle
que :

G(s) =
φ̂(s)

u(s)
=
K0

s
(3.17)

La transformée de Laplace de la phase estimée φ̂ est ainsi donnée par le produit des
transformées du filtre de boucle par celle du NCO :

φ̂(s) =
K0

s
K1

(
1 +

K2

s

)
ε(s) (3.18)

En appliquant sur ce signal la transformée de Laplace inverse et en remplaçant le signal
ε(t) par son expression donnée par l’équation (3.13) :

d2φ̂(t)

dt2
= K1K0

(
dε(t)

dt
+K2ε(t)

)
(3.19)

= K cos(2∆φ(t))
d∆φ(t)

dt
+

1

2
KK2 sin(2∆φ(t)) (3.20)

avec K = KdK0K1.
En remarquant que d2∆φ(t)

dt2
= d2φ(t)

dt2
− d2φ̂(t)

dt2
, on obtient que le fonctionnement de la

PLL est décrit par l’équation différentielle suivante :

d2∆φ(t)

dt2
+K cos(2∆φ(t))

d∆φ(t)

dt
+

1

2
KK2 sin(2∆φ(t)) =

d2φ(t)

dt2
(3.21)

Dans le cas particulier où la phase incidente est de la forme φ(t) = 2π∆ft + θ0,
l’équation (3.21) devient :

d2∆φ(t)

dt2
+K cos(2∆φ(t))

d∆φ(t)

dt
+

1

2
KK2 sin(2∆φ(t)) = 0 (3.22)

Cette équation différentielle du second ordre n’a pas de solution analytique connue. Une
méthode classique pour étudier le comportement de la PLL est celle de l’étude des plans de
phase qui permet d’observer les solutions possibles d’une équation différentielle [Kalman,
1955] [Gardner, 2005] et d’illustrer ainsi l’évolution du régime transitoire de la PLL. La
première étape de cette méthode consiste à expliciter la position des points d’équilibre
stables [Blanchard, 1976]. En notant ∆φ̇(t) = d∆φ(t)

dt , on défini un vecteur x tel que :

x =

[
x1

x2

]
=

[
∆φ(t)

∆φ̇(t)

]
(3.23)

La position des points d’équilibre se déduit de la résolution de l’équation :

dx
dt

=

[
∆φ̇(t)

−2K cos(2∆φ(t))∆φ̇(t)−KK2 sin(2∆φ(t))

]
=

[
0
0

]
(3.24)
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Ainsi, les solutions sont de la forme :

xp =

[
pπ2
0

]
avec p ∈ Z (3.25)

On remarque que la position des points d’équilibre est indépendante des paramètres de la
boucle. Il est ensuite possible de montrer [Jhaidri, 2017] que les points d’équilibres stables
correspondent aux valeurs de xp avec p paires. Dans le cas de valeurs de p impaires, les
points d’équilibre sont instables. Ainsi la position des points d’équilibre stables est donnée
par :

xm =

[
mπ
0

]
(3.26)

avec m ∈ Z. Ce résultat est lui aussi indépendant des paramètres de la boucle. Quelles
que soient les valeurs des gains K0, K1, K2 et Kd, la PLL du 2nd ordre converge
vers un multiple de π dans le cas d’un décalage de phase et/ou en fréquence
statique.

Il est important de noter que ce raisonnement est valable uniquement en absence d’ac-
célération Doppler c’est à dire pour β = 0 Hz/s. Dans le cas où la phase à estimer est de la
forme φ(t) = β t

2

2 + 2π∆ft+ θ0 avec β non nul, un terme constant apparaît à droite dans
l’équation (3.22) et la position des points d’équilibre est alors dépendante des paramètres
de la PLL [Jhaidri, 2017]. Autrement dit dans une configuration donnée, la convergence
et la stabilité de la boucle ne sont pas garanties dans tous les cas et vont dépendre des
défauts à corriger.

Plan de phase

Le comportement d’une PLL en régime d’acquisition peut être décrit graphiquement
par la représentation dite en plan de phase qui trace la trajectoire de la dérivé de l’erreur
de phase ∆φ̇(t) en fonction de l’erreur ∆φ = φ − φ̂. La figure 3.6 présente deux portraits
de phase soit deux ensembles de trajectoires de phase. Chaque trajectoire correspond à
des écarts de phase θ0 statique et/ou de fréquence ∆f différents à corriger. Dans ce mode
de représentation, deux trajectoires de phase se croisent uniquement au niveau de points
d’équilibre stable ou instable. Pour la PLL du 2nd ordre, les points d’équilibre stable se
situent sur des abscisses multiples de π et les points instables sur des positions multiples
impairs de π

2 , comme établi dans la section précédente. On appelle séparatrice, représentée
en rouge sur la figure 3.6a, la trajectoire de phase reliant les points d’équilibre instable. Une
trajectoire de phase située dans la région délimitée par deux séparatrices converge vers un
point d’équilibre compris dans l’intervalle de π où elle se situe. Une trajectoire à l’extérieur
d’une séparatrice va effectuer un ou plusieurs sauts de cycle, c’est-à-dire que l’écart sur
l’erreur de phase va prendre des valeurs supérieures à π, avant de converger vers un point
d’équilibre. Dans ce cas, la boucle ne converge pas directement vers le point d’équilibre
stable le plus proche mais s’en rapproche progressivement par sauts de phase successifs en
un temps plus ou moins long. La trajectoire de phase prend alors une forme sinusoïdale
jusqu’à la convergence vers un multiple de π. Un exemple de ce type de trajectoire est
représenté en bleu sur la figure 3.6b.
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(a) (b)

Figure 3.6 – Exemples de portraits de phase pour une PLL d’ordre 2 et type 2 avec un
détecteur de phase de la forme ε ∝ sin(2∆φ). La figure (a) présente un point d’équilibre
stable et met en évidence les séparatrices en rouge. La figure (b) présente plusieurs points
d’équilibre stable atteint après sauts de cycle. Un exemple de trajectoire est mis en évidence
en bleu.

La figure 3.7 illustre d’une autre manière le phénomène de saut de cycle en représentant
la dérivée de l’erreur de phase en fonction du temps pendant l’accroche de la boucle. Sur
la figure 3.7a, la PLL converge très rapidement vers 0 sans saut de cycle. Dans le cas de la
figure 3.7b, la PLL converge avec plusieurs sauts de cycle : l’erreur de phase ne tend pas
immédiatement vers un point d’équilibre et prend plusieurs fois des valeurs supérieures à
π avant de converger.
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(a) (b)

Figure 3.7 – Évolution de la dérivée de l’erreur de phase en fonction du temps. Illustration
de la transition du régime d’acquisition de la PLL vers le régime de poursuite (a) en
l’absence et (b) en présence de sauts de cycle.

Plages de fonctionnement

La capacité de convergence d’une PLL est classiquement décrite par différentes plages de
fonctionnement théoriques [Gardner, 2005][Egan, 2007]. Les intervalles sont généralement
définis en pulsation avec ∆ω = 2π∆f le décalage à compenser et pour un écart statique θ0

nul. Pour rappel, les plages de fonctionnement sont décrites ici dans le cas d’une accélération
Doppler nulle (β = 0 Hz/s).

Rappelons ici la définition des 3 principales plages de fonctionnement ainsi que leurs
valeurs limites dans le cas d’une PLL Costas du second ordre de type 2.

• La plage de synchronisation ou de Hold-in.

Dans cette plage délimitée par les fréquences ±ΩHI , la PLL peut éventuellement
accrocher mais ce n’est pas systématiquement le cas. Cette plage est par définition
la plus large et on considère que la boucle est instable pour des valeurs supérieures
à |ΩHI |.
Comme le montre l’expression (3.26), les positions des points d’équilibre stable de
la PLL sont indépendantes des paramètres de la boucle, c’est-à-dire des différents
gains Kd, K0, K1 et K2, mais aussi des décalages statiques à compenser θ0 et ∆ω.
Ainsi, une PLL analogique du 2nd ordre peut en théorie converger vers une position
d’équilibre quel que soit l’écart initial imposé et les paramètres de la boucle. La plage
de hold-in est dans ce cas infinie si les composants de la boucle sont idéaux [Egan,
2007].

Il faut cependant être vigilant sur deux points. Même si la boucle a toujours la
capacité à converger vers un point d’équilibre stable, cela risque de prendre un temps
très long (grand nombre de sauts de cycle) et donc d’être incompatible avec certaines
applications. De plus, dans notre travail, la PLL est réalisée en numérique ce qui limite
la plage de hold-in du fait du fonctionnement à temps discret. En effet, en considérant
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un décalage de phase statique nul θ0 = 0 et en reprenant l’expression (3.13) du
détecteur de phase, on remarque que si l’écart de phase entre deux échantillons
successifs φk+1 − φ̂k est supérieur à π

2 le détecteur de phase n’est plus en mesure
d’estimer précisément l’erreur de phase et peut éventuellement décrocher. Or, deux
échantillons successifs sont séparés de T secondes, avec T la période symbole. Ainsi
la plage de fonctionnement est limitée à un écart en fréquence statique |∆ω| < π/2,
soit |∆f | < 1

4T . Dans le cas d’une communication à 10 Gbaud, cela réduit la plage
de hold-in à fHI = ΩHI

2π = ± 2.5 GHz.

• La plage d’acquisition ou de Pull-in

Dans cette plage délimitée par les fréquences ±ΩPI , la PLL est assurée de converger
vers un point d’équilibre stable. Lorsque la fréquence est comprise entre ΩPI et ΩLI

(fréquence de lock-in) la convergence se fait avec sauts de cycle.

Dans le cas d’une PLL analogique d’ordre 2, la plage de pull-in est théoriquement
infinie pour la même raison que pour la plage de hold-in. La PLL peut en théorie
toujours converger mais parfois au prix d’un temps de convergence très long. Le
temps de pull-in correspond à la durée nécessaire à la boucle pour réduire l’erreur
de fréquence initiale jusqu’à converger vers un point d’équilibre stable. En régime de
poursuite et confrontée à un saut de fréquence soudain ∆ω à son entrée, la boucle
reste verrouillée sans saut de cycle uniquement si le décalage ∆ω est inférieur à la
fréquence dite de pull-out ΩPO.

L’expression de la fréquence de pull-out est donnée dans [Gardner, 2005] dans le cas
des boucles analogiques munies d’un détecteur de la forme ε ∝ sin (∆φ). En suivant la
même approche, Jhaidri dans sa thèse [Jhaidri, 2017] propose une expression adaptée
au détecteur de la forme ε ∝ sin (2∆φ) :

ΩPO = 1.24

(√
K2K

2
+ 0.74

K

2

)
(3.27)

A l’aide d’un portrait de phase, la plage de pull-out est délimitée graphiquement par
les séparatrices (en rouge sur la figure 3.8). Arbitrairement, la fréquence de pull-out
est définie dans la littérature comme l’ordonnée de la courbe séparatrice pour une
erreur de phase statique θ0 = 0 [Gardner, 2005]. En pratique, la capacité à rester
verrouillée dépend aussi de θ0.

En transposant l’approche développée pour les boucles analogiques au domaine du
temps discret, une estimation du temps d’acquisition ou temps de pull-in pour une
PLL d’ordre 2 est donnée par [Gardner, 2005] :

Tp ≈
4∆ω2

K2K2
(3.28)

La durée Tp est un bon indicateur du temps d’acquisition de la PLL s’il est utilisé
dans ces deux conditions :

– |∆ω| >> ΩPO. Cette condition est directement liée aux hypothèses prises pour
le calcul du temps de pull-in qui suppose que la boucle va subir plusieurs sauts
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de cycle avant de converger. Si cette condition n’est pas respectée le temps de
pull-in est optimiste par rapport au véritable temps de convergence.

– |∆ω| << ΩPI . Cette condition permet d’éviter les temps de convergence très
long qui peuvent survenir lorsque l’écart fréquentiel statique à compenser est
trop important [Gardner, 2005].

Cependant, ces deux conditions ne sont pas de réelles contraintes. Lorsque le décalage
est proche de la fréquence de pull-out, la PLL converge de toute façon très rapidement
sans saut de cycle vers un point d’équilibre. De plus, il est naturel de s’éloigner de la
fréquence de pull-in qui est liée à la cadence de la boucle numérique afin de réduire
le temps de convergence de la DPLL et d’éviter les problèmes liés à la discrétisation
du temps.

Figure 3.8 – Illustration d’une méthode d’évaluation graphique de la fréquence de pull-out
grâce à un portrait de phase. Les courbes en rouge représentent les séparatrices.

• La plage de lock-in

Cette plage délimite l’intervalle de fréquences (±ΩLI) dans laquelle l’erreur à com-
penser est suffisamment proche de zéro de sorte que la boucle accroche rapidement
sans saut de cycle.

Dans le cas du détecteur de phase étudié, il s’agit de l’intervalle compris entre les
séparatrices du portrait de phase, comme dans le cas de la plage de pull-out.
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Pour une PLL numérique d’ordre 2 sans accélération Doppler (β = 0 Hz/s), les plages
de fonctionnement théoriques peuvent se représenter de la façon suivante (figure 3.9) :

Figure 3.9 – Schéma récapitulatif des plages de fonctionnement d’une PLL d’ordre 2.

3.3.2 Étude en régime linéaire

La PLL est dite en régime de poursuite lorsque l’erreur de phase ∆φk = φk − φ̂k est
faible et proche de 0. L’équation (3.13) peut alors être linéarisée avec l’approximation
sin (x) ≈ x pour donner :

εk ≈ Kd(φk − φ̂k) ≈ Kd ∆φk (3.29)

Cette équation facilite l’étude de la PLL en régime de poursuite en permettant de décrire
le fonctionnement de la boucle par l’étude de sa fonction de transfert. Le modèle équivalent
utilisé dans ce cas est décrit par la figure 3.10.

Figure 3.10 – Schéma fonctionnel de la PLL en régime linéaire.
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Fonction de transfert

Comme précédemment, F (z) désigne la fonction de transfert du filtre de boucle et G(z)
celle du NCO, décrites par les équations (3.14) et (3.15). Le fonctionnement de la PLL en
régime de poursuite est alors décrit par la fonction de transfert :

H(z) =
φ̂(z)

φ(z)
(3.30)

H(z) =
KdK0K1(z − 1) +K0K1KdK2

(z − 1)2 +KdK0K1(z − 1) +K0K1KdK2
(3.31)

H(z) =
K(z − 1) +KK2

(z − 1)2 +K(z − 1) +KK2
(3.32)

avec K = KdK0K1. On reconnaît ici la fonction de transfert d’une boucle de rétroaction
du second ordre qui peut s’écrire en temps continu :

H(s) =
ω2
n + 2ξωns

ω2
n + 2ξωns+ s2

(3.33)

avec ξ le coefficient d’amortissement et ωn la pulsation propre de la boucle. Cette forme
peut être transposée dans le domaine du temps discret par :

H(z) =
(ωnT )2 + 2ξωnT (z − 1)

(ωnT )2 + 2ξωnT (z − 1) + (z − 1)2
(3.34)

Par identification de (3.32) avec la forme canonique (3.34), on peut exprimer le coef-
ficient d’amortissement ξ et la pulsation propre ωn en fonction des différents gains de la
PLL :

ξ =
1

2

√
K

K2
(3.35)

ωnT =
√
KK2 (3.36)

De même, le temps de convergence de la PLL donné par l’expression (3.28) peut se
réécrire en fonction de ces deux mêmes paramètres :

Tp =
2∆ω2

ξω3
n

(3.37)

Le coefficient d’amortissement ξ est directement lié au temps d’accroche de la boucle. Il
joue également un rôle dans la stabilité de celle-ci comme illustré en figure 3.11. Dans la
littérature [Gardner, 2005], on choisit habituellement ξ = 1√

2
comme un bon équilibre entre

stabilité et rapidité de convergence. Nous adopterons cette valeur dans toute la suite de ce
manuscrit. Ne reste alors plus qu’à déterminer ωn pour en déduire en retour la valeur des
différents gains de la boucle.

A noter que le comportement de la boucle décrit par la fonction de transfert dans le
domaine discret est valable uniquement lorsque la transposition de la fonction de transfert
en temps continu (3.33) est possible en temps discret (3.34), soit pour ωnT << 1 [Gardner,
2005]. En dehors de ce régime, les expression (3.36) et (3.35) ne sont plus valables, des
différences apparaissent liées à la discrétisation et il n’est plus possible d’étudier la fonction
de transfert de l’expression 3.32 de la même manière que pour un systèmes analogiques.
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Figure 3.11 – Réponse de la PLL à un décalage de phase statique pour différentes valeurs
de coefficient d’amortissement ξ.

Comportement long terme en régime établi

A partir de l’eq. (3.32), il est possible de déduire le comportement long terme de la
boucle en régime établi en présence d’un décalage de phase statique φk = θ0 ou bien d’un
décalage en fréquence φk = 2π∆fTk. La littérature [Gardner, 2005] consacrée aux boucles
analogiques montre qu’une PLL du 2nd ordre peut compenser un déphasage statique et un
écart de fréquence constant sans erreur de phase résiduelle.

En transposant de la même façon au cas numérique les résultats obtenus pour une PLL
analogique dans le cas d’une accélération Doppler, soit une phase incidente de la forme
φk = β T

2

2 k
2 avec β constant, l’erreur de phase résiduelle en régime établi est telle que

[Gardner, 2005] :

lim
k→+∞

∆φ(k) =
βT 2

KK2
(3.38)

Ainsi, une PLL d’ordre 2 est capable de compenser également une rampe en fréquence mais
à une erreur de phase statique résiduelle près après correction. A noter que ce raisonnement
ne s’applique que si la PLL a déjà convergé vers un point d’équilibre stable et qu’elle est
désormais en régime de poursuite.

3.4 Influence du bruit sur le fonctionnement de la boucle

Dans les sections précédentes pour simplifier la description du fonctionnement de la
PLL, le signal à l’entrée était supposé non bruité. Nous allons donc étudier à présent
l’influence du bruit additif mais aussi du bruit de phase laser sur le fonctionnement de la
PLL en régime de poursuite. Un paramètre crucial dans ce cas est la bande équivalente de
bruit dont la définition est succinctement rappelée en section 3.4.1.
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En présence d’un bruit additif gaussien, le signal en entrée devient :

rk = Aske
iφk + nk (3.39)

avec A l’amplitude supposée constante du signal, sk les symboles en modulation BPSK,
φk = 2π∆fkT + θ0 la phase à estimer et nk un bruit additif blanc gaussien de moyenne
nulle et de variance N0/2 sur les voies réelles et imaginaires. L’accélération Doppler est
supposée nulle (β = 0 Hz/s). La boucle peut décrocher et sortir du régime de poursuite
de manière aléatoire sous l’effet du bruit additif. La probabilité qu’un tel évènement se
produise peut être quantifiée par le temps avant un saut de cycle introduit en section 3.4.3.
La PLL étant un estimateur non biaisé de φ, la variance V ar(φ̂) de cet estimateur coïncide
avec l’EQM E[|φ − φ̂|2] en sortie de la PLL [Ling, 2017]. On utilisera donc V ar(φ̂) pour
mesurer la précision de l’estimation par la suite. L’impact d’un bruit de phase laser ϕ
(correction d’une phase de la forme φk = 2π∆fkT + θ0 + ϕk) sera finalement étudié en
section 3.4.4.

3.4.1 Bande équivalente de bruit

En première approximation [Gardner, 2005], dans le cas d’un signal bruité en entrée de
la PLL, le signal en sortie du détecteur de phase consiste en la superposition d’un terme
contenant le signal d’erreur (correspondant à (3.13)) et d’un terme de bruit, que l’on note
nε dans la suite :

ε =
Kd

2
sin(2∆φ) + nε (3.40)

Le terme de bruit nε agit alors comme un angle venant perturber l’estimation de l’erreur
de phase à compenser. Dans l’hypothèse où le déphasage ∆φ ainsi que le bruit nε sont
suffisamment faibles, il est possible de linéariser l’expression 3.40 et de définir une nouvelle
fonction de transfert en présence de bruit de la boucle en fonction de la phase incidente φ
et de la phase en sortie du NCO φ̂ [Gardner, 2005]. Dans le cas où le bruit du signal entrant
dans la PLL est un bruit blanc, on montre que le bruit nε dans le cas d’un détecteur de
phase de Costas est aussi un bruit blanc [Gardner, 2005]. Les composants suivants de la
PLL agissent ensuite comme un filtre sur ce signal d’erreur bruité de fonction de transfert
H(f). En notant Snε la densité spectral de puissance du bruit blanc en sortie du détecteur
de phase, la variance de la phase en sortie du NCO est donnée par [Gardner, 2005] :

V ar(φ̂) = Snε

∫ ∞

0
|H(f)|2df (3.41)

Pour éviter de manipuler l’intégrale
∫∞

0 |H(f)|2df , nous utilisons ici comme dans la
littérature la notion de bande équivalente de bruit d’un filtre BL. Cette dernière correspond
à la largeur de bande d’un filtre rectangulaire produisant la même puissance de bruit
intégrée que celle du filtre réel. Dans notre cas, cela correspond à :

BL =

∫ ∞

0
|H(f)|2df (3.42)

Pour un filtre numérique à temps discret de fonction de transfert H(z), ce paramètre
s’écrit [Gardner, 2005] :

2BLT =
1

2πi

∫

|z|=1
H(z)H(1/z)

dz

z
(3.43)
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avec T le temps symbole. L’expression se simplifie [Gardner, 2005] en régime de poursuite
sous la condition ωnT << 1, ce qui permet de relier la bande équivalente de bruit normalisée
BLT aux différents gains de la boucle par :

BLT =
1/4

K +K2
=
K

4

(
1 +

1

4ξ2

)
(3.44)

Le paragraphe suivant discute le rôle de la bande équivalente de bruit BL dans la conception
de la boucle et son lien direct avec la précision de l’estimation. Il faut cependant bien noter
que ce lien a un sens uniquement lorsque la PLL est stable, en régime linéaire.

3.4.2 Précision de l’estimation

Utilisée pour se synchroniser sur une porteuse non modulée en présence de bruit additif
gaussien, on peut montrer que la variance de l’estimation en sortie de la PLL atteint la
borne de Cramér-Rao [Gardner, 2005] :

V ar(φ̂) =
BLT
ES
N0

(3.45)

En présence de modulation BPSK, la variance de la phase estimée par la PLL devient
[Simon and Hamkins, 2006] :

V ar(φ̂) =
BLT
ES
N0

×
(

1 +
1

2ESN0

)
(3.46)

Cette formule se décompose en deux parties. Le terme de gauche correspond à la borne de
Cramér-Rao décrite par l’équation (3.45). En présence de bruit additif, le produit réalisé
dans (3.7) est composé de 3 termes : Signal × Signal, Signal × Bruit et Bruit × Bruit. Les
deux derniers termes sont à l’origine d’une pénalité sur la variance de l’estimation, appelée
erreur quadratique (en anglais squaring loss (SL)), que l’on retrouve matérialisée par le
terme de droite :

SL =
1(

1 + 1

2
ES
N0

) (3.47)

Tout comme la bande équivalente de bruit BL, les différentes variances théoriques définies
ici sont valides uniquement lorsque la PLL est stable, en régime de poursuite. En observant
(3.46), on s’aperçoit qu’à fort RSB, la variance de la phase en sortie de la PLL atteint la
borne de Cramér-Rao. Par ailleurs, on constate que plus BLT est petit (soit BL faible à
T fixé) et plus la boucle se comporte comme un filtre passe-bas étroit vis-à-vis du bruit et
donc meilleure est l’estimation. Ainsi, on cherchera à viser des valeurs de BLT faibles pour
rendre la PLL aussi robuste que possible au bruit additif en entrée.

La figure 3.12 représente l’évolution de la variance d’estimation en fonction du RSB.
Elle compare les résultats de simulation à la borne théorique de Cramér-Rao (3.45) et à
la limite théorique en présence de modulation BPSK donnée par (3.46). Dans les zones de
très faibles RSB, la boucle est instable à cause du bruit et son comportement ne peut plus
être décrit par les formules définies dans le domaine linéaire. Les données simulées cessent
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(a) (b)

Figure 3.12 – Évolution de la variance de l’erreur de phase en fonction du RSB pour deux
valeurs de bande équivalente de bruit BLT = 0.005 et BLT = 0.0005 (ξ = 1/

√
2, ∆f= 100

MHz).

alors de suivre les courbes théoriques. Le bruit cause des sauts de cycle qui empêchent de
maintenir durablement un régime de poursuite. Le RSB limite, qui défini la frontière où
la boucle ne peut plus être stable, est fonction des paramètres de la boucle [Middlestead,
2017]. Ainsi sur la figure 3.12, le RSB limite pour BLT = 5.10−4 est proche de -8 dB
alors que pour BLT = 5.10−3, le RSB limite est proche de -3 dB. Si l’on remarque que la
diminution de BLT réduit le RSB seuil, il est difficile d’établir une relation mathématique
directe entre ce RSB limite et le paramètre BL [Middlestead, 2017].

Une fois le RSB seuil franchi, la courbe simulée se superpose à la borne théorique (3.46)
qui vient elle-même se superposer à la borne de Cramér-Rao (3.45) à fort RSB. On retrouve
bien le comportement attendu de l’expression (3.46) qui tend vers (3.45) à fort RSB. Enfin,
les courbes ont été obtenues pour deux valeurs de bande équivalente de bruit normalisée
BLT fixes. Comme le montre (3.46), la variance de la PLL est proportionnelle à la bande
équivalente de bruit et donc choisir BLT petit améliore la précision de l’estimation.

3.4.3 Temps moyen avant saut de cycle

La présence de bruit peut entraîner aléatoirement des sauts de cycle. Dans ce cas, la
PLL sort du régime linéaire pour repasser dans une phase d’accroche jusqu’à atteindre
si possible un point d’équilibre stable. Il est donc souhaitable de limiter au maximum
la probabilité de tels sauts de cycle pour maintenir la synchronisation du système. Une
manière de jouer sur la probabilité d’apparition d’un saut de cycle consiste à rendre le
temps moyen Tc avant un saut de cycle le plus long possible, par conception appropriée de
la boucle. La littérature [Gardner, 2005] [Ascheid and Meyr, 1982] [Jesupret et al., 1991]
propose plusieurs formules théoriques pour estimer la valeur de Tc. Cependant, cette valeur
est en pratique difficile à vérifier numériquement car elle nécessite de travailler avec un très
grand nombre d’occurrences. En effet, lors de l’étape de synchronisation, le système doit
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être conçu de sorte qu’un saut de cycle soit extrêmement rare. L’étude des sauts de cycle
par modélisation numérique nécessite des coûts de calcul très importants. Pour s’assurer
que les paramètres de boucle dans cette étude sont compatibles avec notre application,
nous utilisons l’estimation du temps moyen Tc donnée par [Jesupret et al., 1991] pour une
PLL numérique fonctionnant à faibles RSB et basée sur un détecteur de phase sinusoïdal
de période p :

Tc =
π

4BL
exp

(
p2

π2V ar(φ̂)2

)
(3.48)

En utilisant l’exemple de la figure 3.12 avec p = π, ξ = 1/
√

2 et BL = 50 MHz (T
= 0.1 ns), pour ES/N0 ≈ 10 dB, la variance d’estimation est proche de 0.0005 rad2, le
temps moyen avant un saut de cycle, estimé avec (3.48), est alors de l’ordre de Tc ∝ 10868 s
donc très supérieur à la durée de passage d’un satellite LEO. Le résultat est d’autant plus
accentué pour BL = 5 MHz (T = 0.1 ns). Ces ordres de grandeur laissent présager que la
probabilité d’un saut de cycle dans les deux cas est très faible dans le temps imparti pour
la communication avec un satellite (de l’ordre de la dizaine de minutes).

3.4.4 Impact du bruit de phase laser sur la précision de correction

Dans l’application visée par nos travaux, le signal reçu est perturbé à la fois par un
bruit additif gaussien et par un bruit de phase laser :

rk = Akske
i(θ0+2π∆fTk+ϕk) + nk (3.49)

avec ϕk un bruit de phase laser caractérisé par une largeur spectrale cumulée ∆ν du laser
d’émission et de l’oscillateur local tel que définie en section 1.5.2. La présence du bruit
de phase laser dégrade la précision de la phase estimée par la PLL, ce qui se traduit
par l’application d’un terme supplémentaire dans l’expression de la variance d’estimation,
fonction du paramètre ∆ν et des paramètres de la boucle ξ et BLT [Hodgkinson, 1985] :

V ar(φ̂) =
BLT
ES
N0

×
(

1 +
1

2ESN0

)
+ π∆νT

(
1 + 1

4ξ2

4BLT

)
(3.50)

On remarque que le terme additionnel est indépendant du RSB. Autrement dit, le bruit de
phase entraîne l’apparition d’un plancher d’estimation à fort RSB, comme illustré en figure
3.13. De plus, la pénalité sur la précision de l’estimation est proportionnel à ∆ν/BLT .
On cherchera alors une valeur de BLT grande pour minimiser cette dégradation, et ce
d’autant plus que ∆ν est important. Cette démarche rentre en concurrence de celle établie
pour diminuer l’impact du bruit additif (voir section 3.4.2) où l’on cherchait à diminuer la
valeur de BLT . Ainsi, il n’est pas possible de concevoir une PLL à la fois robuste au bruit
additif et au bruit de phase laser car cela conduit à des choix contradictoires sur BLT .

La figure 3.13 présente l’évolution de la variance V ar(φ̂) en fonction du RSB à bande
équivalente de bruit normalisée BLT fixe. Dès que le RSB est suffisamment grand, le terme
lié au bruit de phase laser domine (voir (3.50)). L’expression (3.50) représentée par la
courbe en en bleu ainsi que les points obtenus par simulation sont nettement éloignés de la
borne (3.46) limitée par le bruit additif gaussien seulement. La précision de l’estimation est
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(a) (b)

Figure 3.13 – Évolution de la variance d’estimation en fonction du RSB pour deux valeurs
de bande équivalente de bruit BLT = 0.005 et BLT = 0.001 (ξ = 1/

√
2, ∆f = 100 MHz).

fortement pénalisée par le bruit de phase laser. L’évolution de la variance étant inversement
proportionnelle à BLT , on remarque que la pénalité est moins importante dans le cas
BLT = 5.10−3 que dans le cas où BLT = 10−3. Cela peut s’expliquer intuitivement par le
fait qu’une boucle sera d’autant plus à même de suivre finement les variations rapides du
bruit de phase laser que sa bande équivalente de bruit est large. Cependant, le RSB seuil
est plus faible dans le cas BLT = 10−3 que dans l’autre cas ce qui traduit une plus grande
stabilité de la boucle. Par ailleurs, si l’on prend en compte également l’expression (3.48)
de la durée Tc avant saut de cycle, on voit qu’il n’est pas dans notre intérêt d’augmenter
trop la valeur de la bande équivalente de bruit pour éviter que la boucle décroche.

La figure 3.14 présente l’évolution de la variance d’estimation en fonction du paramètre
normalisé BLT , dans le cas de simulations numériques et telle que donnée par la formule
théorique (3.50) pour un RSB fixe ES/N0 = 8 dB. A faible BLT , la performance est
globalement dominée par le terme lié au bruit de phase laser. Progressivement la courbe
atteint un minimum pour BLT ≈ 0.01 puis le terme lié au bruit additif prend le dessus à
fort BLT . On remarque qu’à partir d’environ BLT ≈ 0.01, les points obtenus en simulation
s’éloignent de la courbe théorique. En effet, la description du fonctionnement de la PLL
par sa fonction de transfert est uniquement valable pour des valeurs ωnT � 1. Dans le cas
où BLT augmente, cette inégalité est de moins en moins vérifiée et les résultats obtenus
dans le cas d’une PLL numérique s’accordent de moins en moins avec les prédictions des
formules de la PLL analogique.

page 76



3.5 Méthodologie de conception d’une PLL numérique pour les liens satellite-sol

Figure 3.14 – Évolution de la variance d’estimation en sortie de la PLL en fonction de la
bande équivalente de bruit, pour ES/N0 = 8 dB. Les valeurs obtenues en simulations sont
comparées à la limite (3.50).

L’analyse menée dans cette phase de conception met en évidence la nécessité de réduire
autant que possible le produit BLT puisqu’il conditionne la variance résiduelle de l’esti-
mation de phase. Néanmoins, une valeur très faible impliquera une pénalité significative
sur la variance ; une valeur trop élevée accroît la sensibilité du système au bruit additif, en
augmentant notamment la probabilité de saut de cycle et le RSB seuil. Reste maintenant
à faire la synthèse de toutes les informations et constats précédents pour proposer une mé-
thode de réglage des paramètres de la boucle qui puisse garantir une bonne performance
pour l’application qui nous intéresse ici.

3.5 Méthodologie de conception d’une PLL numérique pour
les liens satellite-sol

L’objectif de cette partie est de proposer une méthodologie pour choisir des paramètres
de PLL adaptés aux liens satellite-sol en utilisant les éléments introduits au cours de ce
chapitre. En s’appuyant sur le formalisme des PLL analogiques, cette méthode permet de
dériver des règles simples de dimensionnement et d’adapter la configuration de ce système
de synchronisation aux caractéristiques du canal. Le format de modulation retenu est
le format BPSK. Cependant, la boucle pourra être adaptée à d’autres constellations ou
formats en modifiant le détecteur de phase de manière appropriée. Lors de la conception,
nous devons nous assurer que les trois conditions suivantes sont vérifiées :

1. La boucle doit être capable de compenser un décalage fréquentiel ∆f statique issu
de l’effet Doppler et de la dérive en fréquence des lasers dans un temps inférieur au
temps d’acquisition de la station sol, de l’ordre de quelques secondes.

2. L’erreur d’estimation résiduelle V ar(φ̂) en sortie de la PLL doit être suffisamment
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faible pour limiter la pénalité sur la performance télécom (quantifiée ici par le taux
d’erreur en bit (TEB)).

3. La probabilité de saut de cycle et de décrochage de la boucle pendant la durée du
passage d’un satellite (de l’ordre de quelques minutes) doit être négligeable.

Notre signal d’entrée est supposé de la forme :

rk = Aske
i(2π∆fTk+θ0+ϕk) + nk (3.51)

La méthodologie proposée est illustrée sur l’exemple d’un décalage fréquentiel statique
∆f = 100 MHz en sortie de l’étage de correction de fréquence grossière précédent la PLL
et d’un bruit de phase laser tel que ∆ν = 200 kHz. La boucle n’est pas soumise ici a des
effets résiduels de turbulence après correction par optique adaptative.

En vu d’atteindre une performance suffisante pour permettre une transmission quasi-
ment sans erreur après correction par codes correcteurs, le TEB visé est ici de 10−4 après
démodulation [Agrell and Secondini, 2018]. A TEB = 10−4, pour un canal AWGN, cela
revient à considérer un point de fonctionnement proche de ES/N0 ≈ 8 dB. On impose par
ailleurs que la dégradation due à la synchronisation par PLL ne dépasse pas 0.1 dB. Ainsi,
en reprenant le tableau 2.3, cette pénalité reste négligeable vis-à-vis des autres termes du
bilan de liaison. A partir de ces contraintes, une méthode de conception est proposée en
section 3.5.1 puis validée sur l’exemple choisi en section 3.5.2.

3.5.1 Détermination des paramètres de la PLL

Concevoir une PLL d’ordre 2 revient à fixer les différents gains K0, K1, K2 et Kd. Le
gain K0 du NCO a été fixé égal à 1. Le gain Kd du détecteur de phase dépend directement
de l’amplitude du signal (voir (3.13)). Ainsi, il est nécessaire de connaître la valeur de
la puissance du signal afin de maîtriser la valeur de Kd et donc les caractéristiques de
la PLL. Pour cela, nous plaçons en amont de cette dernière une boucle de contrôle de
gain (AGC : Automatic Gain Control) dont l’objectif est de maintenir le niveau de signal
constant en entrée de la PLL et donc de garantir que le gain Kd est connu et constant.
Le fonctionnement de l’AGC est décrit dans le chapitre 5 (section 5.1). Dans cette partie,
nous supposons un AGC idéal permettant de garantir Kd = 1. Il reste alors à fixer les gains
du filtre de boucle K1 et K2.

On se place dans le régime de poursuite de la PLL, soit pour une erreur de phase ∆φ
suffisamment faible pour pouvoir décrire le fonctionnement de la boucle par la fonction
de transfert (3.32). Fixer K1 et K2 revient de manière équivalente à choisir les valeurs du
coefficient d’amortissement ξ et de la pulsation propre normalisée ωnT , grâce à (3.35) et
(3.36), ou encore à fixer la valeur de ξ et celle de la bande équivalente de bruit normalisée
BLT qui peut s’écrire en fonction de ωnT et ξ :

BLT =
ωnT

4

(
ξ +

1

4ξ

)
(3.52)

En effet, à partir des expressions (3.35), (3.36) et (3.52), les gains du filtre de boucle K1

et K2 s’expriment :

K1 =
4BLT

K0Kd

1

1 + 1
4ξ2

(3.53)
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K2 =
4BLT

4ξ2 + 1
(3.54)

Dans la littérature [Gardner, 2005], le coefficient d’amortissement est fixée à 1/
√

2 (voir
section 3.3.2). Il ne reste alors que la valeur du produit BLT à déterminer. Ce dernier est
composé à la bande de bruit BL mais aussi de la fréquence d’échantillonnage 1/T . La
fréquence d’échantillonnage dépend principalement des contraintes matérielles d’implanta-
tion d’un tel algorithme numérique. Nous avons ici fait l’hypothèse que cette fréquence est
égale au rythme symbole du signal de 10 GBaud. Cependant, les paramètres de la boucle
devront être ajustés dans le cas où l’on souhaiterait réduire la fréquence d’échantillonnage
de la PLL en raison de difficultés de mise en oeuvre d’un tel algorithme à 10 GHz.

Nous nous concentrons à présent sur le choix de BL à partir de la condition (2) de
l’introduction. Le signal en entrée du détecteur BPSK est de la forme :

xk = ske
i∆φk + n′k (3.55)

avec n′k un bruit tourné et ∆φ un déphasage aléatoire de variance V ar(φ̂) dont nous
connaissons la valeur (donnée par (3.50) en présence de bruit de phase laser). La constel-
lation BPSK est ainsi tournée d’un déphasage aléatoire ce qui va affecter la performance
en TEB. Cet impact se traduit par la probabilité d’erreur suivante pour un déphasage ∆φ
fixe :

Pb(∆φ) = erfc

(√
ES
N0

cos(∆φ)

)
×
(

1− 1

2
erfc

(√
ES
N0

cos(∆φ)

))
(3.56)

L’objectif va ainsi être de fixer les paramètres de la boucle de sorte que l’angle induit
par ce déphasage pénalise le moins possible la performance finale. On déduit ensuite une
probabilité d’erreur moyenne, notée Pb, en faisant l’hypothèse d’une distribution statistique
du déphasage ∆φ, que l’on note f(∆φ) :

Pb = E∆φ[Pb(∆φ)|∆φ] =

∫ 2π

0
Pb(∆φ)f(∆φ)d(∆φ) (3.57)

Pour évaluer le TEB moyen, nous faisons l’hypothèse que le déphasage ∆φ peut être décrit
par un modèle de loi f(∆φ) de Tikhonov [Tikhonov, 1959]. Ce dernier est paramétré par
la variance du déphasage qui coïncide avec la variance V ar(φ̂) en sortie de la PLL. Ainsi
en considérant une valeur de Pb cible à un RSB donné, il est possible d’en déduire la valeur
de V ar(φ̂) correspondant à cette performance et donc une valeur de BL grâce à (3.50).
Avec les contraintes fixées en introduction (soit TEB = 10-4, avec une pénalité maximale
de 0.1 dB en RSB, pour un RSB proche de 8 dB), l’expression (3.57) permet d’évaluer la
variance résiduelle maximale que l’on peut tolérer en sortie de la PLL V ar(φ̂) = 0.02 rad2

soit un écart type de 8 degrés. Même si deux valeurs de BLT satisfont la condition, nous
choisissons la plus faible, soit BLT = 0.0012, afin de minimiser la sensibilité au bruit additif
notamment en limitant la probabilité de saut de cycle donnée par l’expression (3.48). Avec
ξ = 1/

√
2, les gains du filtre de boucle sont donnés par (3.53) et (3.54), soit K1 = 0.0032

et K2 = 0.0016.
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Le tableau 3.1 regroupe les valeurs des principaux paramètres de la boucle. Nous avons
ainsi choisi de paramétrer la boucle à partir de la condition (2) énoncée en début de cette
section. Nous vérifions la compatibilité de ces paramètres avec les conditions (1) et (3)
dans la suite de cette partie.

Table 3.1 – Résumé des paramètres de la PLL numérique

Paramètres Valeurs

BL 12 MHz

ξ 1√
2

ωn 22,6.106 rad/s

T 10−10s

K 3, 2.10−3

Kd 1

K1 3, 2.10−3

K2 1, 6.10−3

K0 1

Dans cette démarche, nous avons supposé la présence d’un AGC pour maintenir la
puissance du signal constante et donc le gain Kd du détecteur de phase. Il existe d’autres
détecteurs de phase dans les systèmes de synchronisation en boucle fermée notamment
pour faire face aux fluctuations profondes d’amplitude. La littérature liée aux systèmes
de positionnement par satellites décrit plusieurs autres possibilités [Lopez-Salcedo et al.,
2013] [Kaplan and Hegarty, 2005]. Une alternative serait d’utiliser un estimateur de la forme
ek = arctan(Im(xk)/Re(xk)) qui est indépendant du niveau de signal. D’autres méthodes
plus sophistiquées utilisant des filtres de Kalman sont présentées dans [Lopez-Salcedo et al.,
2013]. Ces systèmes présentent des similarités avec notre application notamment car ils
sont aussi confrontés dans les applications de géo-positionnement par satellite à un large
décalage fréquentiel lié à l’effet Doppler. Il serait intéressant de comparer les résultats
obtenus en présence de turbulence (voir chapite 5) avec ceux d’une PLL composée d’un
autre type de détecteur de phase.

3.5.2 Validation numérique

Plages de fonctionnement

Dans le cas d’une PLL numérique fonctionnant à une fréquence d’échantillonnage de 10
GHz, la plage de hold-in est limitée à 2.5 GHz (voir 3.3.1). De plus, en utilisant l’expression
(3.36), la pulsation naturelle est de ωn = 22.6 × 106 rad/s et l’inégalité ωnT << 1 est
vérifiée. Les formules établies dans le cas analogique s’appliquent donc bien à notre PLL
numérique, notamment celle de la fonction de transfert et celle permettant d’évaluer la
fréquence de pull-out. Pour cette dernière, la formule (3.27) nous donne ±ΩPO = ±3.5×107

rad/s (soit ± 5.6 MHz ).
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Temps de convergence

La figure 3.15 illustre la durée de convergence de la PLL vers un état d’équilibre stable
pour un RSB de 8 dB (écart initial ∆f = 100 MHz). La boucle converge en environ 104 µs
ce qui est raisonnable par rapport au temps d’acquisition de la station sol, de l’ordre de
quelques secondes, et permet de valider la condition (1) présentée en introduction de cette
partie. De plus, les deux conditions d’utilisation de la formule (3.28) du temps de pull-in

Figure 3.15 – Évolution temporelle du décalage fréquentiel durant le régime d’acquisition
de la PLL pour un écart initial de 100 MHz (ES/N0 = 8 dB).

sont réunies : l’écart ∆ω = 2π∆f ≈ 6.28× 108 rad/s est bien supérieur à la fréquence de
pull-out ΩPO = 3.5 × 107 rad/s et inférieur à la fréquence de pull-in, ΩPI = 1.6 × 1010

rad/s (soit ± 2.5 GHz). Par le calcul, le temps d’accroche estimé grâce à l’expression (3.28)
est de l’ordre de 96 µs ce qui est très proche du temps présumé en simulation en présence
de bruit additif.

Précision de la correction

La figure 3.16 représente la variance d’estimation V ar(φ̂) en fonction du RSB avec ou
sans bruit de phase laser. Les courbes simulées sont comparées avec les courbes théoriques
tracées à partir de la formule de la borne de Cramér-Rao (3.45), de la limite théorique
(3.46) en présence de modulation BPSK et de bruit additif et (3.50) en présence de bruit
de phase laser. Les RSB seuils à partir desquels la boucle n’est plus capable d’accrocher
sont de -5 dB en présence de bruit de phase laser et -7 dB sans. Une fois le RSB seuil
franchi, les courbes de variance simulées convergent rapidement vers les courbes théoriques
comme vu en sections 3.4.2 et 3.4.4.
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Figure 3.16 – Variance en sortie de la PLL numérique en présence de bruit de phase laser
(∆f = 100 MHz, ∆ν = 200 kHz).

Probabilité de saut de cycle

A partir de l’équation (3.48), nous estimons la durée avant saut de cycle pour la PLL
du tableau 3.1 à Tc ≈ 3.4 × 1014 s. La probabilité d’un tel évènement est donc en théorie
extrêmement faible même sur la durée totale d’un passage de satellite de l’ordre de quelques
minutes. Nous pouvons donc raisonnablement considérer que la condition (3) est remplie.

Performance en TEB

La figure 3.17 représente le TEB simulé en fonction du RSB en présence de bruit additif
gaussien, avec et sans bruit de phase laser. Le TEB est mesuré après convergence de la
PLL, en régime de poursuite. En l’absence de bruit de phase, la correction par la PLL
est telle que la performance en TEB est identique à celle d’un système sans défaut de
synchronisation. Les points se superposent à la probabilité d’erreur théorique (1.36). En
présence de bruit de phase laser, la pénalité sur le RSB mesurée pour un TEB = 10−4 est
inférieure à 0.1 dB comme imposée dans notre méthode de réglage des paramètres de la
PLL en section 3.5.1.
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Figure 3.17 – Évolution du TEB en fonction du RSB avec et sans bruit de phase laser
(∆f = 100 MHz, ∆ν = 200 kHz)

3.6 Conclusion

Nous avons étudié le principe et la mise en oeuvre d’une synchronisation fine en phase
et en fréquence au moyen d’une PLL numérique du 2nd ordre. Le détecteur de phase
employé découle directement de l’estimateur aveugle de phase optimal au sens MAP pour
la modulation BPSK. La performance du système en présence de bruit additif gaussien et
d’un bruit de phase laser a été quantifiée par l’évaluation de la variance de la phase estimée
et comparée à des courbes théoriques de la littérature afin de valider le modèle de PLL et
du processus de synchronisation. Pour faire face à l’impact important du bruit de phase
laser sans augmenter la sensibilité de la boucle au bruit additif, nous avons proposé une
méthode permettant de choisir l’ensemble des paramètres de la PLL tout en contrôlant la
pénalité due à la synchronisation sur le TEB. L’utilisation d’une PLL présente plusieurs
avantages, dont la capacité à corriger n’importe quel écart de phase tant que cette erreur
est suffisamment faible en sortie de l’estimateur grossier. Par contre, l’utilisation d’une
boucle de rétroaction rend difficile la parallélisation des calculs ce qui peut constituer un
obstacle à sa mise en oeuvre matérielle dans les systèmes à très haut débit, qui privilégient
donc habituellement une autre forme d’estimateurs de phase et fréquence dits "en boucle
ouverte". Le cas de ces estimateurs est traité au chapitre suivant.

page 83



Chapitre 3. Méthode de synchronisation fine du décalage en fréquence et en phase par
boucle à verrouillage de phase numérique

page 84



Chapitre 4
Méthodes d’estimation aveugle en boucle
ouverte du décalage en fréquence et en
phase en présence de modulation BPSK
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Dans les réseaux de communications par fibres optiques, les méthodes de synchroni-
sation numérique par bloc en boucle ouverte, dites "feedforward", sont privilégiées de-
puis l’apparition des systèmes rapides de traitement numérique du signal [Savory, 2010].
Contrairement à la méthode en boucle fermée par boucle à verrouillage de phase, où le
système extrait de l’information sur le signal de sortie afin de réduire le signal d’erreur
sur les échantillons suivants, il n’y a aucune rétroaction mise en oeuvre par une méthodes
en boucle ouverte. Cette dernière traite ainsi les blocs d’observations indépendamment les
uns des autres sans prendre en compte la réponse du système aux échantillons précédents.
L’absence de rétroaction permet d’augmenter la rapidité du système dans un contexte de
communications à très haut débit en facilitant la parallélisation des traitements. Dans ce
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chapitre, nous présentons deux techniques d’estimation en boucle ouverte d’un décalage
en phase et en fréquence dans le cas d’un signal BPSK. A l’instar du chapitre précédent,
les méthodes employées ici n’utilisent pas de symboles pilotes transmis pour faciliter l’es-
timation. On parle une fois de plus d’estimation aveugle ou NDA.

Dans la section 4.1, le principe de l’estimation aveugle des écarts en fréquence et en
phase est rappelé dans le cas particulier d’un signal M-PSK. Dans la littérature [Wang et al.,
2003a], il est montré que l’estimation aveugle et en boucle ouverte du décalage de phase
statique θ0, de la fréquence ∆f et de l’accélération Doppler β peut être réalisée de manière
conjointe et optimale au sens des moindres carrés. Cependant, cette estimation est coûteuse
en calculs. La solution communément retenue consiste donc plutôt à estimer ces trois
composantes de manière disjointe. La section 4.2 rappelle succinctement le cheminement
depuis l’estimateur optimal de la fréquence et de la phase jusqu’à la simplification naturelle
du problème qui en découle par estimation séparée de chaque contributeur.

Ici, contrairement à la boucle à verrouillage de phase, l’estimation fine du décalage
fréquentiel résiduel ∆f est réalisée séparément de l’estimation de l’écart de phase statique
θ0 grâce à deux étages successifs représentés schématiquement sur la figure 4.1. Le pre-

Figure 4.1 – Système de synchronisation fine en boucle ouverte

mier étage permet d’évaluer l’écart en fréquence résiduel normalisé ∆̂fT à partir de blocs
d’échantillons de taille Nf , pour ensuite le corriger. Le décalage de phase statique θ0 est
ensuite estimé sur des blocs d’observations de taille Np puis à son tour compensé afin de
récupérer les données contenues dans les symboles sk.

Deux approches classiques d’estimation de la fréquence sont présentées en section 4.3.
Dans la première, le signal est élevé au carré puis l’écart ∆fT est estimé grâce à une
recherche de maximum sur le spectre fréquentiel d’un bloc d’échantillons de taille Nf

[Morelli and Mengali, 1998]. La seconde méthode repose sur l’élévation du signal au carré
puis sur l’estimation de la différence de phase entre deux échantillons successifs [Leven
et al., 2007]. L’algorithme d’estimation de l’écart de phase statique, communément appelé
algorithme de Viterbi-Viterbi [Viterbi and Viterbi, 1983], est introduit en section 4.4. Les
étapes de synchronisation fine en fréquence et en phase sont étudiées et validées séparément
dans un premier temps, en présence de bruit de phase laser et de bruit additif gaussien.

Chaque estimateur est caractérisé selon trois critères principaux : la plage d’acquisition,
le RSB seuil et la précision de l’estimation. Comme pour la boucle à verrouillage de phase,
on appelle ici RSB seuil la valeur limite de RSB en dessous de laquelle l’estimateur décroche
et s’éloigne rapidement de sa borne théorique. La précision de l’estimation des différentes
méthodes peut être évaluée au moyen de l’erreur quadratique moyenne (EQM) en fréquence
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ou en phase en sortie de l’estimateur. En effet, puisque certains de ces estimateurs sont
biaisés, il parait moins judicieux de les comparer par rapport à la variance de l’estimée
comme dans le cas de la boucle à verrouillage de phase. On rappelle que pour l’estimation
φ̂ du paramètre d’intérêt φ, un estimateur est dit non biaisé si la valeur Biais(φ̂) =
E[φ̂]− φ est nulle. Dans le cas où le biais est non nul, l’estimateur va tendre à surestimer
ou sous-estimer le paramètre d’intérêt. La variance de l’estimée V ar(φ̂) = E[(φ̂ − E[φ̂])2]
permet de comparer l’efficacité de deux estimateurs, la notion d’efficacité étant réduite aux
cas des estimateurs non biaisés. Ainsi, nous choisissons ici d’utiliser l’erreur quadratique
moyenne (EQM) définie comme EQM(φ̂) = E[|φ̂ − φ|2]. Cette valeur permet de mesurer
la dispersion quadratique des réalisations de l’estimateur autour de la valeur du paramètre
que l’on cherche à estimer et se relie aux deux précédentes par la relation EQM(φ̂) =
V ar(φ̂) + Biais2(φ̂). La littérature fournit l’expression de différentes bornes théoriques en
EQM pour chacun des estimateurs présentés, nous permettant de valider chacun de nos
modèles numériques tout au long de ce chapitre. A noter que la complexité d’implantation
matériel et le coût de calcul sont aussi des critères importants à prendre en compte, mais
ils n’ont pas été considérés dans ces travaux.

La mise en cascade de ces deux estimateurs est ensuite analysée au paragraphe 4.5. Les
performances des deux méthodes sont comparées aux limites théoriques de la littérature
[Viterbi and Viterbi, 1983], nous permettant ainsi de choisir la plus adaptée à un lien de
communication satellite-sol.

4.1 Principe de l’estimation aveugle en M-PSK

La série d’observations en entrée de l’étage de synchronisation comporte plusieurs com-
posantes inconnues qui perturbent la récupération des symboles. Il est primordial lors de
cette étape d’estimation de dissocier la composante de modulation de la phase M-PSK
des perturbations présentes sur cette dernière, soit les décalages en fréquence et en phase.
Viterbi [Viterbi and Viterbi, 1983] a été l’un des premiers à remarquer qu’élever la phase
de l’observation à la puissance M fait disparaître la contribution de la modulation M-PSK
sans nécessiter la connaissance a priori des données. Appliquée initialement au problème
de l’estimation de l’erreur statique de phase dans les systèmes à transmission de paquets
courts, cette solution a été reprise par la suite pour créer d’autres estimateurs de fréquence
et de phase se basant sur l’introduction de ce type de non-linéarité [Morelli and Mengali,
1998][Wang et al., 2003a].

Nous considérons ici un signal d’amplitude constante de la forme :

rk = Aske
iφk + nk (4.1)

avec A l’amplitude considérée par la suite unitaire (A = 1), φk = θ0 + 2π∆fTk + β T
2

2 k
2,

T le temps symbole et nk un bruit additif blanc gaussien de moyenne nulle et de variance
N0/2 sur les voies réelles et imaginaires. Les constantes θ0, ∆f et β correspondent respec-
tivement à un écart de phase statique, un décalage de fréquence et un terme d’accélération
Doppler. {s0, ..., sN−1} est une série de N symboles M-PSK indépendants et identiquement
distribués.

On peut réécrire rk sous la forme polaire :

rk = ρke
jΦk (4.2)
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On définit ensuite une transformation non linéaire de rk, notée zk, et telle que :

zk := F (ρk)e
jMΦk (4.3)

où la phase Φk de rk est élevée à la puissance M et où une fonction non linéaire F(.) est
appliquée au module de rk. L’élévation à la puissance M permet d’écarter la dépendance
aux symboles modulés suivant une modulation M-PSK puisque si sk = e2iπm/M avec
m ∈ {0, ...,M − 1} alors sMk = 1 quelque soit m. Il est possible de montrer que le nouveau
signal zk peut s’écrire [Wang et al., 2003a] :

zk = CejMφk + wk (4.4)

avec C := |E {zk} | un terme constant fonction de la non linéarité F (.) et de l’ordre de
modulation M et wk un bruit blanc centré et généralement non circulaire.

4.2 Estimation conjointe en aveugle du décalage en fréquence
et en phase

La méthodologie présentée dans cette section est basée sur l’étude [Wang et al., 2003a].
L’estimation de ω := [C ω0 ω1 ω2]T avec ω0 = Mθ0, ω1 = 2πM∆fT et ω2 = M β

2T
2 par

un critère de moindre carré revient à minimiser la fonction de coût suivante [Mazzenga and
Corazza, 1998] [Ghogho and Swami, 1998] :

ω̂ = arg min
ω
J(ω) (4.5)

avec

J(ω) =
1

2

N−1∑

k=0

|zk − Ce−j
∑2
l=1 ωlk

l |2 (4.6)

La solution de ce problème d’optimisation est donnée par [Ghogho and Swami, 1998] :

(ω̂1, ω̂2) = arg max
ω1,ω2

1

N

∣∣∣∣∣
N−1∑

k=0

zke
−j
∑2
l=1 ωlk

l

∣∣∣∣∣ (4.7)

ω̂0 = angle

(
N−1∑

k=0

zke
−j
∑2
l=1 ω̂lk

l

)
(4.8)

avec N le nombre d’échantillons de la série d’observations.
On voit que l’estimation du décalage fréquentiel statique ω1 et de l’accélération Doppler

ω2 est conjointe. En revanche, l’estimation de la phase ω̂0 est réalisée séparément sans perte
d’optimalité, une fois que ω1 et ω2 ont été corrigés au préalable. Elle est directe par calcul
de l’argument sur la moyenne de la série d’observations corrigées. Cet estimateur offre
plusieurs garanties. Il est asymptotiquement non biaisé (pour N très grand), consistant et
presque asymptotiquement efficace à fort RSB [Besson et al., 1999] [Ghogho and Swami,
1998] [Ghogho et al., 1999]. Ses performances asymptotiques à fort RSB sont comparables
à la borne de Cramér-Rao [Wang et al., 2003a] correspondant à l’estimation des paramètres
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(ω0, ω1, ω2) d’une porteuse non modulée (UCRB : Unmodulated Cramér Rao Bound) avec
l = 0, 1, 2 où σ2

n = N0/2 désigne la variance du bruit additif :

UCRB(ω̂l) =
σ2
n

2N2l+1

1

2l + 1

[
(l + 3)!

(l!)2(2− l)!

]2

(4.9)

Cependant, l’estimation conjointe du couple (ω̂1, ω̂2) est complexe à mettre en place
puisqu’il s’agit d’un problème d’optimisation à deux dimensions, possiblement exigeant en
temps de calcul. Pour simplifier, une méthode courante consiste à découpler l’estimation
en corrigeant successivement l’accélération Doppler, le décalage en fréquence puis l’écart
statique de phase. Ainsi, l’estimation des différents défauts de synchronisation est ren-
due plus simple en conservant malgré tout de bonnes performances [Besson et al., 1999].
Ces différents estimateurs découplés s’appuient sur l’introduction d’une non-linéarité pour
s’affranchir de la modulation M-PSK.

La fonction F (.) adoptée dans la littérature est généralement une élévation à la puis-
sance 0, 1 ou M du module ρ. Nous choisissons d’utiliser la transformation la plus commune
F (ρ) = ρM , soit zk = ρMeiMϕk = rMk . Cette solution n’est pas optimale même si elle s’en
approche à faible RSB. D’autres transformations peuvent s’avérer légèrement plus perfor-
mantes en fonction du régime de fonctionnement en RSB choisi. Dans son article [Wang
et al., 2003a], Wang recommande notamment l’utilisation de F (ρ) = ρ à fort RSB et
F (ρ) = ρM à faible RSB, indépendamment de l’accélération Doppler ou du décalage en
fréquence. Aussi, Viterbi [Viterbi and Viterbi, 1983] montre qu’à fort RSB, l’utilisation de
F (ρ) = ρ0 = 1 peut améliorer la précision de l’estimation de phase à fort RSB, en présence
ou non d’un résidu de fréquence.

4.3 Estimation fine du décalage en fréquence

Il a été rappelé dans la partie précédente que de l’estimateur optimal au sens des
moindres carrés découle naturellement un découplage des estimations des décalages en
fréquence et en phase. Cette partie est consacrée à la caractérisation de deux méthodes
d’estimation fine d’un décalage en fréquence en boucle ouverte.

En entrée de l’étage de synchronisation, on considère dans un premier temps un signal
non bruité d’amplitude constante unitaire de la forme :

rk = ske
jφk (4.10)

avec φk = 2π∆fTk + θ0, sk les symboles de modulation BPSK, ∆fT un décalage en
fréquence normalisé et θ0 un décalage en phase statique. En suivant la méthodologie intro-
duite en section 4.1, l’influence de la modulation du signal est écartée en introduisant une
nouvelle série d’observations {z0, ..., zN−1} par élévation au carré de la série d’échantillons
{r0, ..., rN−1} :

zk = r2
k = |rk|2ej2φk (4.11)

L’objectif des méthodes de synchronisation en boucle ouverte présentées dans cette
partie est d’estimer le décalage en fréquence normalisé ∆fT sur des blocs d’échantillons
{z0, ..., zNf−1} de taille Nf .
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Deux estimateurs sont étudiés en section 4.3.1 et 4.3.2. La première approche repose
sur la recherche du décalage fréquentiel dans le domaine spectral grâce à une transformée
de Fourier discrète. La seconde utilise la différence de phase entre deux échantillons suc-
cessifs zk−1 et zk pour isoler le décalage en fréquence. Dans chacun des cas, la précision de
l’estimation et la plage d’acquisition sont caractérisées afin de comparer ensuite les deux
techniques en section 4.3.3 pour identifier les avantages et inconvénients de chacune. Enfin,
le modèle de signal présenté en équation (4.10) ne fait pas apparaître le terme d’accéléra-
tion Doppler β même si ce terme n’est pas négligeable en pratique. En section 4.3.4, nous
mettons en évidence le fait qu’un résidu d’accélération Doppler, tel qu’estimé en section
1.5.2, ne perturbe pas le fonctionnement des estimateurs présentés dans cette partie. Dans
le cas où l’accélération Doppler serait bien supérieure à nos estimations, notamment à cause
de la dérive en fréquence des sources laser, nous introduisons succinctement une méthode
d’estimation par blocs basée sur le principe de l’estimateur par différence de phase [Wang
et al., 2003a].

4.3.1 Méthode d’estimation basée sur la transformée de Fourier

Cette première méthode dérive de l’estimateur du décalage en fréquence optimal au sens
du maximum de vraisemblance assisté par données pilotes présenté par Rife et Boorstyn
[Rife and Boorstyn, 1974]. Afin d’obtenir une méthode adaptée à la synchronisation aveugle,
l’expression du signal entrant dans la méthode Rife and Boorstyn est remplacée par la série
d’observations élevée au carré comme présenté en section 4.1. Wang [Wang et al., 2003a] a
montré par la suite que cet estimateur aveugle est optimal au sens des moindres carrés en
l’absence d’accélération Doppler.

Dans cette méthode, le décalage fréquentiel statique est estimé par recherche dans le
domaine fréquentiel du maximum d’amplitude de la transformée de Fourier du signal élevé
à la puissance M (modulation M-PSK) [Morelli and Mengali, 1998]. Dans le cas de la
modulation BPSK, l’estimateur s’exprime donc ainsi :

∆̂fT =
1

2
arg max

− 1
2
<f0<

1
2

∣∣∣∣
Nf−1∑

k=0

r2
ke
−2iπf0k

∣∣∣∣ (4.12)

avec Nf le nombre d’échantillons de la série d’observations utilisée pour l’estimation.
L’implantation pratique de cet estimateur se décompose généralement en deux étapes

préconisées dès 1974 par Rife and Boorstyn [Rife and Boorstyn, 1974] : une première
recherche grossière de l’écart de fréquence puis une seconde étape d’estimation fine. Cette
dernière peut consister par exemple en un algorithme du gradient [Ciblat et al., 2002].
Cette solution en deux étapes a été étendue par la suite à la modulation d’amplitude en
quadrature QAM (Quadrature Amplitude Modulation) où le signal n’est plus de module
constant [Wang et al., 2003b]. Cependant, dans le cas de la modulation QAM, l’estimateur
n’est pas aussi précis que pour la modulation M-PSK et d’autres méthodes d’estimation
du résidu de porteuse sont préférées [Selmi et al., 2009] dans ce cas.

Plage d’acquisition

Le décalage M∆fT est estimé dans l’intervalle [-1/2 ;1/2]. Ainsi, la plage de fonction-
nement est limitée à |∆fT | ≤ 1

2M , soit à un écart en fréquence statique |∆f | ≤ 1
4T dans
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le cas de la modulation BPSK (M=2). Pour un système fonctionnant à 10 GBaud, cela
revient à limiter la plage d’estimation du décalage fréquentiel à ± 2.5GHz.

Précision de l’estimation

Nous choisissons ici de limiter cet estimateur à une seule étape correspondant à la
recherche grossière de résidu de porteuse de la méthode de Rife and Boorstyn. En discré-
tisant l’intervalle de manière uniforme, le calcul se réduit à une transformée de Fourier
discrète (TFD) sur NTFD points puis à une recherche de maximum d’amplitude. De plus,
nous choisissons la valeur de NTFD comme une puissance de 2 afin de réduire le coût de
calcul. Il serait possible d’améliorer la précision de l’estimation en augmentant le nombre
de points en ajoutant des zéros entre les échantillons de la séquence (zero padding) [Rife
and Boorstyn, 1974] par exemple. Nous choisissons ici le cas où NTFD est une puissance de
2 et où le nombre d’échantillons de la fenêtre d’observation est égale au nombre de points
de la TFD Nf = NTFD (sans zero padding) de sorte à réduire le temps de calcul.

Du fait de la discrétisation de l’intervalle de recherche [-1/2 ;1/2] en NTFD points
équirépartis, il subsiste une erreur d’au plus 1/NTFD sur la quantité M∆fT et donc une
erreur de 1/MNTFD sur l’estimée ∆̂fT (soit 1

2NTFD
en modulation BPSK). A fort RSB, la

précision de l’estimation est limitée par cette erreur liée à la quantification de la transformée
de Fourier discrète si on se limite à cette seule étape. Ainsi, l’EQM E[|∆fT − ∆̂fT |2] en
sortie de l’estimateur est dépendante du pas de quantification spectral 1

2NTFD
et tend vers

la variance d’une loi uniforme sur cet intervalle, à fort RSB, soit :

EQM(∆̂fT )
RSB�1−−−−−→

(
1

2NTFD

)2

12
(4.13)

avec dans notre cas NTFD = Nf .
On remarque notamment que cette limite est indépendante de l’écart à estimer ∆fT

et du RSB. La figure 4.2a présente l’évolution de l’EQM simulée en fonction du RSB à
taille de bloc d’estimations Nf = NTFD fixée. Le RSB seuil est compris entre -7 dB et -5
dB pour les valeurs de Nf choisies. Au delà du RSB seuil, les points se superposent à la
limite théorique donnée par l’équation 4.13. La figure 4.2b présente l’évolution de l’EQM
en fonction de la taille de la fenêtre d’observation Nf à RSB fixé, ici 10dB. De la même
façon, la courbe obtenue en simulation se superpose avec la limite à fort RSB donnée par
l’équation 4.13, avec une décroissance qui est donc en 1/N2

f .
La figure 4.3 compare le résultat de simulation à la borne de Cramér-Rao non modulée

donnée par l’équation (4.9) :

UCRB(∆̂fT ) =
12

π2N3
f

× 1
ES
N0

(4.14)

Notre estimation s’écarte de la borne théorique et n’est donc pas optimale. Ce résultat
est attendu si l’on compare l’EQM limite constante et indépendante du RSB atteinte
par l’estimateur de fréquence réduit à une simple recherche plus ou moins grossière du
maximum d’amplitude sur la transformée de Fourier discrète de l’observation au carré, à
l’évolution inversement proportionnelle au RSB dans le cas de la borne de Cramér-Rao.
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(a) (b)

Figure 4.2 – (a) EQM E[|∆fT − ∆̂fT |2] de l’écart en fréquence résiduel en fonction de
ES/N0 pour différentes tailles de blocs Nf . (b) EQM en fonction de Nf pour ES/N0=
10 dB. Les courbes simulées sont comparées à la limite théorique (4.13) (∆f = 100 MHz,
T=0.1 ns).

Figure 4.3 – Comparaison de l’EQM de l’écart en fréquence résiduel E[|∆fT − ∆̂fT |2] en
sortie de l’estimateur par transformée de Fourier avec la borne théorique de Cramér-Rao
d’une porteuse non modulée donnée en équation (4.14)

Comme évoqué précédemment, si nécessaire, il est possible d’améliorer la précision de
l’estimation en ajoutant par exemple une étape supplémentaire afin de raffiner l’estimée
quantifiée obtenue par transformée de Fourier discrète et obtenir ainsi la précision en
1/(N3

fRSB) annoncée par l’UCRB. Les travaux exposés par la suite (voir section 4.5)
démontrent que l’exploitation de la méthode présentée, en amont d’un estimateur de phase,
suffit à atteindre les performances requises, c’est pourquoi le choix est fait ici de restreindre
l’étude à un estimateur rustique.
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4.3.2 Méthode d’estimation par différence de phase

Cette méthode, introduite dans les années 90 pour les applications radiofréquences
[Meyr et al., 1997], a été largement employée pour les systèmes de transmission cohérents
sur fibre optique [Leven et al., 2007]. Une nouvelle fois, l’élévation du signal à la puissance M
permet de supprimer la présence de la modulation ce qui rend cet estimateur naturellement
bien adapté au format de modulation M-PSK. La figure 4.4 illustre schématiquement le
fonctionnement de cette méthode.

Figure 4.4 – Schéma fonctionnel de la méthode d’estimation et de compensation d’un dé-
calage fréquentiel statique par différence de phase pour un signal au format de modulation
BPSK.

Pour en expliquer le principe, on considère ici un signal d’amplitude unitaire non bruité
de la forme :

rk = ske
i(θ0+2π∆fTk) (4.15)

L’échantillon rk est dans un premier temps multiplié par le complexe conjugué de l’échan-
tillon précédent r∗k−1 :

rkr
∗
k−1 = sks

∗
k−1e

2iπ∆fT (4.16)

Cette opération permet d’extraire le saut de phase entre deux observations consécutives
et ainsi d’éliminer toute référence commune sur la phase des deux échantillons. Le signal
résultant est ensuite élevé au carré pour faire disparaître l’influence de la modulation BPSK
et l’on obtient ainsi le signal transformé :

uk = e4iπ∆fT (4.17)

En pratique, l’observation rk est bruitée et l’on va donc moyenner l’estimée précédente
sur Nf échantillons successifs pour atténuer l’influence du bruit dont on peut extraire
l’argument pour y lire le décalage en fréquence recherché :

∆̂fT =
1

4π
arg

Nf−1∑

k=0

[
rkr
∗
k−1

]2 (4.18)

L’hypothèse est ici faite que la fréquence et la phase de l’observation varient très lentement
sur la fenêtre d’observation.
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Plage d’acquisition

Le calcul de l’argument de la moyenne des observations {u0, ...uNf−1} limite la plage de
fonctionnement à l’intervalle [−π;π]. Ainsi, le décalage en fréquence estimable est compris
entre −1/2MT et 1/2MT soit |∆f | ≤ 1/4T pour la modulation BPSK. Pour le cas de
signal modulé au format BPSK à 10 GBaud, cela correspond à un décalage fréquentiel
maximal de ± 2.5 GHz.

Précision d’estimation

Dans la littérature [Meyr et al., 1997], il est montré que cet estimateur est non biaisé à
fort RSB en l’absence d’interférence entre-symboles, et que le biais est négligeable à faible
et moyen RSB. Par ailleurs, pour un signal en modulation BPSK, la variance théorique,
notée var(∆̂fT ), de l’écart en fréquence estimé est donnée par [Meyr et al., 1997] :

var(∆̂fT ) =
1

(2π)2


 2

N2
f


 1

2ES
N0

+
1

(
2ES
N0

)2


+

8

Nf


 1
(

2ES
N0

)2 +
1

(
2ES
N0

)3 +
1

(
2ES
N0

)4







(4.19)
On remarque notamment dans cette formule que la précision de l’estimation est in-

dépendante du décalage fréquentiel à estimer ∆fT . La figure 4.5 compare l’EQM de la
fréquence résiduelle en sortie de cet étage à la borne (4.19). Le RSB seuil à partir duquel
l’estimateur décroche à cause du bruit additif se situe autour de 0 dB pour les trois tailles
de bloc considérées sur la figure 4.5a. Au delà de ce seuil, les points se superposent à
la limite théorique (4.19). Pour les RSB visés, certains termes de l’expression (4.19) sont
négligeables ce qui permet de dégager plusieurs tendances sur le comportement de l’esti-
mateur. Ainsi, comme illustré sur la figure 4.5b, à fort RSB, ici Es/N0 � 20dB, l’évolution
de l’EQM est inversement proportionnelle au carré du RSB alors qu’à faible RSB l’évo-
lution est inversement proportionnelle au RSB. L’évolution de l’EQM en fonction de la
taille des blocs d’observations à RSB fixe est illustrée en figure (4.6) et comparée à la for-
mule (4.19). Sur cette figure avec ES/N0 ≤ 20 dB, La tendance de l’EQM est inversement
proportionnelle à la taille de la fenêtre d’observation Nf .

En comparant à la borne de Cramér-Rao d’une porteuse non modulée (4.14) (correspon-
dant à l’équation (4.9) pour l=1) dont l’évolution est inversement proportionnel à ES/N0

et N3
f , cet estimateur n’est pas optimal. L’écart entre la performance de cet estimateur par

différence de phase, sa borne (4.19) et la borne de Cramér-Rao non modulée sont illustrés
en figure 4.7.

4.3.3 Comparaison des deux estimateurs de décalage en fréquence

Au cours des sections 4.3.1 et 4.3.2, nous avons présenté deux estimateurs d’une même
quantité inconnue : un écart en fréquence. Le but de ce paragraphe est maintenant de les
comparer.

Les deux méthodes d’estimation présentent la même plage d’acquisition théorique
|∆f | < 1/4T , en modulation BPSK. La figure 4.8 compare l’EQM E[|∆fT − ∆̂fT |2]
en sortie de chaque estimateur en fonction du RSB à taille de bloc d’observations fixée
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(a) (b)

Figure 4.5 – (a) EQM de l’écart en fréquence résiduel en fonction du RSB pour différents
nombre d’échantillons par blocs Nf . Les résultats de simulations sont comparés à la limite
théorique donnée par l’équation (4.19). (b) Illustration de la tendance d’évolution de l’EQM
de la fréquence résiduelle en fonction du RSB.

Figure 4.6 – EQM en fonction de Nf à RSB fixé. Les résultats de simulations sont
comparés à la limite théorique donnée par l’équation (4.19).

(Nf = 128 et 512). L’EQM atteint une valeur constante, indépendante du RSB dans le
cas de l’estimateur par transformée de Fourier, tandis qu’elle varie de manière inversement
proportionnelle au RSB pour l’estimateur par différence de phase. En augmentant la taille
des blocs entre la figure 4.8a et 4.8b, la précision de l’EQM est améliorée dans les deux
cas avec une diminution de l’EQM proportionnelle à 1/N2

f dans le cas de l’estimateur par
transformée de Fourier, contre 1/Nf pour l’autre estimateur.

L’estimateur par différence de phase s’avère donc plus précis pour les RSB > 15 dB. En
revanche, l’estimateur par TFD se révèle plus performant à faible RSB, avec l’avantage sup-
plémentaire d’un seuil plus faible. Ainsi le choix entre le deux méthodes va essentiellement
dépendre du régime de fonctionnement en RSB dans lequel nous allons nous placer.
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Figure 4.7 – Comparaison de l’EQM avec la borne de Cramér-Rao d’une porteuse non
modulée (UCRB) (équation (4.9) avec l=1).

(a) (b)

Figure 4.8 – EQM E[|∆fT −∆f̂T |2] en fonction du RSB en présence de bruit de phase
laser (∆ν = 200 kHz) (a) pour Nf = 128 et (b) pour Nf = 512. Les résultats sont comparés
aux bornes données en équation (4.13) et (4.28)

4.3.4 Impact d’une accélération Doppler

Le système de synchronisation fin présenté dans cette partie ne comporte pas d’étage
dédié à la compensation du terme d’accélération Doppler β. En effet, si l’on considère
une accélération Doppler résiduelle de β= 30 kHz/s (voir section 1.5.3) et une fréquence
d’échantillonnage de 10 Gbaud, l’accélération Doppler normalisée à estimer est de l’ordre
de βT 2/2 ≈ 10−16. Vu l’ordre de grandeur, il est raisonnable de considérer que le décalage
en fréquence varie très lentement sur une fenêtre d’observation de taille Nf de l’ordre de la
centaine d’échantillons. Un étage supplémentaire ne semble donc pas nécessaire. De même,
jusqu’à une accélération Doppler résiduelle supérieure de plusieurs ordres de grandeur,
l’effet reste négligeable et peut être compensé grâce aux estimateurs de fréquence présentés.
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Cependant, si par exemple la dérive en température des lasers entraîne une dérive
de la fréquence des signaux transmis trop importante, de l’ordre du GHz/s, un étage
supplémentaire inspiré de la méthode par différence de phase pourrait être envisagé, comme
proposé par [Wang et al., 2003a]. Nous en exposons ici ci-dessous brièvement le principe.

On considère en entrée un signal de la forme :

rk = ske
i(θ0+2π∆fTk+β T

2

2
k2) (4.20)

A l’instar de la méthode par différence de phase, on multiplie une première fois l’échan-
tillon rk par le conjugué de son prédécesseur rk−1 :

vk = rkr
∗
k−1 = sks

∗
k−1e

i(2π∆fT+β T
2

2
(2k−1)) (4.21)

Puis, la même opération répétée sur la nouvelle série d’observations vk permet d’extraire
la composante d’accélération Doppler :

vkv
∗
k−1 = sks

∗
k−2e

iβT 2
(4.22)

Le signal est ensuite élevé au carré afin de faire disparaître l’influence de la modulation
BPSK. Le calcul de l’argument de la moyenne du signal résultant permet de limiter l’impact
du bruit additif sur l’estimation du terme d’accélération Doppler :

β̂T 2 =
1

2
arg

[
Na−1∑

k=0

[vkvk−1]2

]
(4.23)

avec Na le nombre d’observations par bloc. Pour les ordres de grandeur estimés, il ne
semble pas nécessaire de compliquer l’étage de synchronisation avec une étape dédiée à
l’estimation de l’accélération Doppler. On retiendra simplement qu’il existe des solutions
dans le cas où ce terme est non négligeable.

4.4 Estimation fine du décalage en phase

La seconde étape de l’étage de synchronisation fine consiste à estimer le décalage de
phase entre les signaux transmis et l’oscillateur local. On considère en entrée de cette étape
un signal de la forme :

yk = ske
iθ0 (4.24)

avec sk les symboles en modulation BPSK et θ0 un écart de phase statique. L’objectif de
l’estimateur en boucle ouverte présenté en section 4.4.1 est d’estimer le déphasage supposé
constant θ0 à partir de blocs d’échantillons {y0, ..., yNp−1} de taille Np. Par extension, cet
estimateur de phase peut aussi compenser toute autre perturbation résiduelle se traduisant
par un déphasage quasi constant sur l’horizon minimum d’un bloc d’estimation.

Après avoir décrit le principe de l’estimateur puis analysé sa performance en section
4.4.1, nous caractérisons en section 4.4.2 et 4.4.3 l’impact d’un bruit de phase laser ϕ et
d’un résidu de porteuse δf sur la précision de l’estimation.
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4.4.1 Principe de fonctionnement de l’estimateur de Viterbi-Viterbi

L’estimateur dit de Viterbi et Viterbi [Viterbi and Viterbi, 1983] a été largement utilisé
dans le contexte des communications par fibre optique. La figure 4.9 illustre son principe.
La première étape consiste à élever l’échantillon yk au carré afin de faire disparaître la mo-
dulation de phase BPSK. Le décalage de phase est ensuite estimé par calcul de l’argument
du signal moyenné sur un bloc d’échantillons de taille Np afin de limiter l’impact du bruit
additif :

θ̂0 =
1

2
arg

Np−1∑

n=0

(yk)
2 (4.25)

Figure 4.9 – Schéma fonctionnel de l’estimation et de la compensation de l’erreur de phase
par la méthode de Viterbi-Viterbi.

Plage d’acquisition

La présence de la fonction argument limite la plage d’estimation à l’intervalle [−π;π].
Puisque les échantillons yk sont élevés au carré, la valeur estimée θ̂0 est comprise dans
l’intervalle [−π/2;π/2].

Néanmoins, il semble difficile de garantir que le décalage initial est compris dans cet
intervalle et à cause de la géométrie de la constellation BPSK, il peut demeurer une ambi-
guïté de ±π après synchronisation, en absence de symboles pilotes. L’encodage différentiel
permet de lever cette ambiguïté en codant l’information dans la différence entre 2 symboles
successifs (voir section 1.2.1).

Précision de l’estimation

La performance à fort RSB de cet estimateur atteint la borne de Cramér-Rao d’une
porteuse non modulée, donnée par [Viterbi and Viterbi, 1983] :

V ar(θ̂0) =
1

2ES
N0
×Np

(4.26)

Ce résultat est illustré en figure 4.10 pour différentes valeurs de Np. A fort RSB, les points
se superposent avec la limite théorique de Cramér-Rao. Moyenner sur un plus grand nombre
d’observations améliore le lissage et donc la précision de l’estimation. Aussi, le RSB seuil
du système diminue avec l’augmentation de la taille de la fenêtre d’observation.
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Figure 4.10 – Erreur quadratique moyenne E = [|θk − θ̂0|2] en fonction du RSB pour
différentes tailles de blocs d’estimation Np. La courbe en trait plein correspond à la borne
de Cramér-Rao donnée en équation (4.26).

4.4.2 Impact d’un bruit de phase laser sur la performance

Le bon fonctionnement de l’estimateur de Viterbi-Viterbi suppose une phase constante
sur le bloc de Np observations. En présence d’un bruit de phase laser ϕ, cette hypothèse
n’est plus rigoureusement vérifiée, en particulier lorsque Np augmente.

L’échantillon yk en entrée de l’estimateur est ici de la forme :

yk = ske
iθk avec θk = θ0 + ϕk (4.27)

Le bruit de phase laser induit une pénalité sur la borne de Cramér-Rao sous la forme d’un
terme additif tel que [Goldfarb and Li, 2006] :

V ar(θ̂0) =
1

2ES
N0
×Np

+
N2
p − 1

6Np
σ2
ϕ (4.28)

avec σ2
ϕ = 2π∆νT et ∆ν la largeur spectrale cumulée des sources laser émetteur et oscil-

lateur local.
En observant l’expression (4.28), on remarque que le premier terme diminue rapidement

avec l’augmentation du RSB et du nombre d’échantillons Np alors que le second croit
linéairement avec Np et est indépendant du RSB. Ainsi, le second terme tend à dominer à
fort RSB et devient d’autant plus important que Np augmente. Ces tendances se retrouvent
en simulation en présence de bruit de phase laser comme le montre la figure 4.11. La figure
4.11a présente l’évolution de l’EQM E[|θk − θ̂0|2] en fonction du RSB à taille de bloc Np

fixée. Les valeurs de RSB seuil sont égales au cas sans bruit de phase laser (voir figure
4.10) et n’ont donc pas été sensiblement modifiées par ce dernier. Comme précédemment,
une fois la valeur de RSB seuil franchie, les points se superposent avec la borne théorique
(4.28). A faible RSB, la performance est dominée par le bruit additif gaussien et les points
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suivent la tendance de la borne de Cramér-Rao donnée par (4.26). A fort RSB, l’EQM
atteint un plancher causé par le bruit de phase laser. Le niveau de ce plancher est d’autant
plus important que Np augmente, et il est indépendant du RSB, en accord avec (4.28).
De même, la figure 4.11b illustre le compromis entre domination du premier et du second
terme de l’expression (4.28) en traçant l’évolution de l’EQM E[|θk− θ̂0|2] en fonction de la
taille des blocs Np à RSB fixé. Pour chaque valeur de RSB, il existe une valeur de Np qui
minimise l’erreur de phase résiduelle. Ainsi, augmenter la taille de la fenêtre d’observation
permet de moyenner davantage le bruit additif mais augmente la sensibilité aux fluctuations
de la phase, et donc le niveau du plancher d’erreur. La valeur de Np est ainsi un paramètre
critique qu’il est nécessaire de choisir en fonction du point de fonctionnement considéré de
sorte à réaliser un compromis entre bruit de phase résiduel, bruit additif gaussien et coût
de calcul.

Ce compromis est similaire à celui rencontré lors du paramétrage de la PLL (voir
section 3.5). Le paramètre Np représente ici l’analogue du paramètre BLT de la boucle
de rétroaction. Tous deux sont choisis de sorte à atteindre le compromis souhaité entre
moyennage du bruit additif gaussien et erreur résiduelle due au bruit de phase.

(a) (b)

Figure 4.11 – (a) EQM E[|θk − θ̂0|2] en fonction du RSB en présence de bruit de phase
laser (∆ν = 200kHz). (b) EQM en fonction de la taille de bloc Np pour différents RSB.
Les résultats sont comparés à la borne théorique (4.28).

4.4.3 Impact d’un résidu de fréquence

Si l’étage de synchronisation de fréquence n’est pas suffisamment précis, il peut subsister
un résidu de porteuse δf sur le signal à l’entrée de l’estimateur de phase. L’hypothèse de
phase constante sur un bloc peut donc être compromise suivant l’amplitude du résidu et
la taille Np du bloc d’estimation. Dans ce cas, l’échantillon yk s’écrit :

yk = ske
iθk avec θk = θ0 + 2πδfTk (4.29)

La présence du décalage fréquentiel δf biaise l’estimation car la phase évolue alors
linéairement sur la fenêtre d’observation. En supposantNp impair et en posantNp = 2L+1,
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on montre que :
E[θ̂0] = θ0 + 2πLδfT (4.30)

Ainsi, chaque symbole dans le bloc d’estimation expérimente un biais distinct :

Bk = E[θ̂0]− θk = 2π(L− k)δfT avec k = 0, ..., 2L (4.31)

Le biais est donc maximal aux deux extrémités du bloc, et nul en son milieu. On peut alors
définir une EQM moyenne sur le bloc d’obervations de taille Np telle que :

EQM(θ̂0) =
1

Np

Np−1∑

k=0

E[|θ̂0 − θk|2] (4.32)

= V ar(θ̂0) +
1

Np

Np−1∑

k=0

B2
k (4.33)

De plus, en reprenant l’expression du biais Bk de l’expression (4.31) :

1

Np

Np−1∑

k=0

B2
k =

(2πδfT )2

2L+ 1

2L∑

k=0

(L− k)2 =
(2πδfT )2

2L+ 1
× L(L+ 1)(2L+ 1)

3
(4.34)

Au final, l’expression de l’EQM en présence d’un résidu de fréquence est donc :

EQM(θ̂0) = V ar(θ̂0) +
L(L+ 1)

3
(2πδfT )2 (4.35)

L’impact du résidu δf sur la variance de la phase estimée V ar(θ̂0) a été quantifié par
Viterbi dans [Viterbi and Viterbi, 1983] pour un signal modulé au format M-PSK. Il a
ainsi montré que la variance de l’estimateur s’exprime comme la borne de Cramér-Rao
multipliée par un terme de pénalité Γ(M, δf) dépendant de l’ordre de la modulation et du
résidu de fréquence :

V ar[θ̂0(M)] =
1

2ES
N0

Np

× Γ(M, δf) (4.36)

L’expression du terme Γ(M, δf) est détaillée dans [Viterbi and Viterbi, 1983, eq.4]. Il
n’admet pas de forme compacte simple mais peut être évalué numériquement. L’expression
de l’EQM (4.35) devient alors :

EQM(θ̂0) =
1

2ES
N0

Np

× Γ(M, δf) +
L(L+ 1)

3
(2πδfT )2 (4.37)

Une autre possibilité, plus simple, consiste à remplacer dans (4.35) le terme V ar(θ̂0) par
la borne de Cramér-Rao sur l’estimée de ce paramètre afin d’obtenir une borne inférieure
sur l’EQM :

EQM(θ̂0) =
1

2ES
N0

Np

+
L(L+ 1)

3
(2πδfT )2 (4.38)

page 101



Chapitre 4. Méthodes d’estimation aveugle en boucle ouverte du décalage en fréquence et
en phase en présence de modulation BPSK

(a) (b)

Figure 4.12 – Comparaison de l’EQM sur l’écart de phase avec la borne théorique de
Cramér-Rao d’une porteuse non modulée (4.26) en présence d’un écart en fréquence δf =
10 MHz pour (a) L = 8 et (b) L = 32.

La figure 4.12 représente l’EQM E[|θk−θ0|2] en fonction du RSB obtenue en simulation
pour un décalage résiduel δf = 10 MHz. La courbe simulée est comparée à la borne
inférieure (4.38) dérivant de Cramér-Rao et à celle utilisant l’expression plus complète de
la variance (4.37).

A faibles RSB, l’expression (4.37) permet de suivre plus finement le comportement de
l’estimateur. A forts RSB, l’EQM de la phase estimée se superpose à la fois à la courbe
donnée par (4.37) qui elle-même finit par atteindre la limite (4.38) dérivée de la borne de
Cramér-Rao. Ainsi, la présence d’un résidu en fréquence δf trop important se traduit par
l’apparition d’un plancher à fort RSB sur la courbe EQM comme illustré en figure 4.12.
Comme dans le cas du bruit de phase laser et ainsi que le montre l’examen de l’expression
(4.35), la valeur de ce plancher est indépendante du RSB et augmente avec la taille des
blocs d’observations Np et avec le décalage δf .

Ce plancher sur la précision de l’estimateur peut pénaliser la performance du système
(voir section 4.4.4). Il s’agit donc d’assurer que le résidu en sortie de l’étage d’estimation
fine de la fréquence est suffisamment faible pour que son impact sur la performance de
l’estimateur de phase soit négligeable ou presque au point de fonctionnement visé.

4.4.4 Impact sur le taux d’erreur binaire

En sortie de l’estimateur, il subsiste une erreur de phase résiduelle aléatoire qui peut
dégrader la performance de la détection BPSK, et donc le TEB de la transmission. Il
s’agit donc d’évaluer précisément cette erreur de sorte à la contrôler. On peut analyser
son influence de la manière suivante. Nous utilisons ici le même raisonnement que celui
présenté dans la section 3.5 du chapitre précédent. En notant ∆φ = φ − φ̂ le décalage
de phase résiduel en sortie de l’estimateur et f(∆φ) la distribution de ∆φ, la probabilité
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4.4 Estimation fine du décalage en phase

Figure 4.13 – Évolution de l’EQM en fonction de la taille des blocs d’observations Np

en présence d’un résidu de fréquence δf = 10 MHz pour différentes valeurs de ES/N0.
Les courbes simulées sont comparées à la borne inférieure de l’EQM donnée par l’équation
(4.38)

d’erreur théorique est :

Pb = E∆φ[Pb(∆φ)|∆φ] =

∫ 2π

0
Pb(∆φ)f(∆φ)d(∆φ) (4.39)

avec Pb(∆φ) le TEB théorique en présence de l’erreur de phase statique ∆φ. L’objectif, le
même que celui présenté en partie 3.5, est d’atteindre un TEB = 10-4 pour un signal BPSK
encodé différentiellement sur un canal AWGN, avec une pénalité maximale sur le RSB de
0.1 dB. Comme précédement cela correspond à un RSB ≈ 8 dB. La variance maximale
tolérée obtenue, en supposant pour f(∆φ) une distribution de Tikhonov [Tikhonov, 1959],
est V ar(φ̂) = 0.02 rad2, soit un écart type de 8◦.

Lorsque l’estimateur de Viterbi-Viterbi est confronté à un bruit de phase laser, la
variance de l’erreur de phase est donnée par l’équation (4.11a). Dans le cas où la largeur
spectrale cumulée des laser est de ∆ν= 200 kHz, une variance de 0.02 rad2 est atteinte
uniquement pour des valeurs très faibles de Np (Np ≤ 8 ), comme illustré en figure 4.11b. La
figure 4.14 présente le TEB en fonction du RSB pour deux tailles de blocs d’observations
Np = {4; 16}. Les courbes obtenues en simulation sont comparées à la performance sur
canal AWGN avec synchronisation parfaite donnée par (1.36). On constate que l’hypothèse
de distribution de Tikhonov paramétrée par l’expression théorique de la variance nous
permet de prédire le comportement du système dans la plage de fonctionnement considérée.
Comme attendu, pour Np = 16, la pénalité est négligeable et la courbe se superpose avec
la formule théorique (1.36). Cependant, pour Np = 4, la précision de l’estimation est
détériorée (EQM(φ̂) ≈ 0.022 rad2 pour ES/N0 = 8 dB) et la performance en TEB est
pénalisée d’environ 0.1 dB à 10-4 comme prédit par (4.39).

En présence d’un résidu de fréquence δf , sous réserve que la dérive en fréquence soit
suffisamment faible sur Np symboles consécutifs, le même raisonnement s’applique et la
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Figure 4.14 – TEB en fonction de ES/N0 en présence d’un bruit de phase laser de largeur
spectrale δν = 200 kHz pour des tailles de blocs fixes Np = 4 et Np = 16. Les courbes
simulées sont comparées à l’expression théorique (1.36)

conclusion est similaire. En effet, sur la figure 4.15 qui présente la performance en TEB
pour deux valeurs de Np avec un résidu de porteuse δf = 10 MHz, on retrouve exactement
les mêmes pénalités que précédemment, soit proche de 0 pour Np = 16 et ≈0.1 dB à 10-4

pour Np = 4.

Figure 4.15 – TEB en fonction de ES/N0 en présence d’un résidu de fréquence δf = 10
MHz pour des tailles de blocs fixes Np = 4 et Np = 16. Les courbes simulées sont comparées
à l’expression théorique (1.36)
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4.5 Etude de la mise en cascade de l’estimateur de fréquence
avec l’estimateur de phase

Dans cette partie, l’estimateur de fréquence et l’estimateur de phase sont mis l’un à la
suite de l’autre pour réaliser l’étage de synchronisation complet représenté en figure 4.1.
Ainsi, deux systèmes de synchronisation sont étudiés qui se distinguent par leur estimateur
de fréquence basé soit sur une transformée de Fourier discrète soit sur une méthode par
différence de phase. Dans les deux cas, l’estimation de la phase est assurée par l’algorithme
Viterbi-Viterbi. Ces systèmes sont caractérisés selon plusieurs critères tels que la précision
d’estimation, la phage d’acquisition, le RSB seuil et la performance TEB obtenue. Ces
critères nous permettent en section 4.5.3 d’identifier la solution de réception la mieux
adaptée à notre étude. Enfin la dernière section est consacrée à une brève comparaison des
performances du système en boucle ouverte avec la méthode boucle fermée par boucle à
verrouillage de phase.

4.5.1 Précision de l’estimation

En entrée des deux systèmes de synchronisation, le signal est de la forme :

rk = ske
iφk + nk (4.40)

avec φk = 2π∆fTk + θ0 + ϕk et sk des symboles en modulation BPSK. L’écart en fré-
quence est fixé à ∆f = 100 MHz, le temps symbole T = 0.1 ns, l’écart de phase statique
θ0 est nul. Le terme ϕk correspond à un bruit de phase laser dont la largeur spectrale
cumulée est de ∆ν = 200 kHz. Les estimateurs sont paramétrés avec Nf = 512 et Np =
16. Ces paramètres ont été choisis de manière à réaliser un bon compromis entre précision
d’estimation, robustesse au bruit et capacité de poursuite des perturbations de fréquence
et de phase, tout en conservant un coût de calcul a priori raisonnable. Aucune véritable
étude de complexité matérielle n’a toutefois été menée ici. Une conception plus fine devra
également intégrer cet aspect clé.

La figure 4.16 compare la précision d’estimation en mesurant l’EQM sur la phase en
sortie des deux systèmes de synchronisation complets, soit de manière équivalente, à l’entrée
du détecteur BPSK. Les performances sont données avec et sans bruit de phase laser et
comparées à la borne de Cramér-Rao d’une porteuse non modulée, (équation (4.26)) ou
bien à la limite théorique (4.28). Dans les deux cas, une fois le RSB seuil dépassé, les points
se superposent à la borne théorique. L’écart de fréquence ∆f est donc fortement réduit par
l’étage d’estimation de la fréquence. Le résidu est ensuite totalement corrigé par l’étage de
compensation de la phase. Il ne subsiste en sortie des deux systèmes qu’une erreur de phase
résiduelle semblable à celle que l’on observerait pour un signal non modulé sans écart en
fréquence avec un écart de phase seul. Pour les RSB considérés, on peut donc conclure que
la performance est limitée par l’étage fin d’estimation de la phase. Il ne semble ainsi pas
nécessaire pour cette étude de compliquer davantage l’étage d’estimation de la fréquence
pour réduire l’erreur résiduelle. La principale différence entre les deux systèmes est le
RSB seuil à partir duquel les performances s’éloignent de la borne théorique. En présence
de bruit de phase laser, il est d’environ 6 dB pour le système utilisant l’estimateur par
différence de phase et d’environ 2 dB pour celui basé sur la transformée de Fourier.
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(a) (b)

Figure 4.16 – EQM sur la phase en fonction du RSB pour les deux systèmes de synchro-
nisation en boucle ouverte (Modulation BPSK, Nf=512, Np=16, ∆f=100 MHz) (a) sans
bruit de phase laser et (b) en présence de bruit de phase laser (∆ν = 200kHz). Les résultats
de simulation sont comparées aux bornes théoriques (4.26) ou (4.28) si présence de bruit
de phase laser.

Notre étude se concentre sur des scénarios à faibles RSB, autour de 8 dB environ (en vue
d’atteindre un TEB ≈ 10-4, voir section 4.4.4). Pour ces RSB et jusqu’à 20 dB, les points se
superposent à la borne de Cramér Rao (4.26) dans les deux cas. Cependant, il est à noter
que pour des RSB plus importants, le système de synchronisation basé sur l’estimateur de
fréquence par transformée de Fourier tel que nous avons choisi de l’implémenter finit par
atteindre un plancher, visible sur la figure 4.17. Ce dernier est lié au résidu de porteuse
en sortie de l’estimateur de fréquence, qui détériore en retour la précision de l’estimateur
de phase (voir section 4.4.3). En effet, nous avons vu en section 4.3.1 que lorsque cet
estimateur se réduit à un simple calcul de TFD suivie d’une recherche de maximum, l’erreur
d’estimation atteint une valeur limite constante indépendante du RSB. Ce phénomène n’est
pas visible pour l’estimateur basé sur la méthode par différence de phase dont la précision
décroît en 1/RSB. Dans le cas où l’on souhaiterait travailler à des RSB plus élevés, il
peut simplement être envisagé d’augmenter la taille des blocs d’observations Nf ou bien
d’ajouter un étage d’estimation plus fin à cet estimateur comme énoncé en fin de section
4.3.1.
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Figure 4.17 – Évolution de l’EQM de la phase résiduelle en fonction du RSB pour les
deux systèmes de synchronisation en boucle ouverte (Modulation BPSK, Nf=512, Np=16,
∆f=100 MHz) sans bruit de phase laser. La figure illustre l’apparition d’un plancher
d’erreur à fort RSB pour la méthode basée sur la transformée de Fourier discrète.

4.5.2 Performance en taux d’erreur binaire

Nous avons simulé la performance en TEB des deux systèmes complets. Les résultats
sont présentés en figure 4.18 et comparés à la courbe théorique donnée en équation (1.36)
pour la modulation BPSK en détection cohérente avec décodage différentiel et synchroni-
sation parfaite. Les deux systèmes de synchronisation sont soumis à un décalage fréquentiel
∆f = 100 MHz et à un bruit de phase de largeur spectrale ∆ν =200kHz. Pour les RSB
visés, proches de 8 dB afin d’atteindre une performance proche de TEB = 10-4, les deux sys-
tèmes atteignent la performance d’un système sans défaut de synchronisation. Ceci valide
donc nos choix d’algorithme et leur paramétrage.

A noter que les paramètres des deux systèmes ont été choisis pour atteindre cette
performance pour les RSB visés. Dans des conditions de fonctionnement différentes, par
exemple RSB plus élevés ou bien bruit de phase plus important, il convient naturellement
d’adapter le paramétrage des algorithmes.
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Figure 4.18 – TEB en fonction du RSB ES/N0 pour Nf=512 et Np=16. Les courbes simu-
lées sont comparées avec la courbe théorique obtenue pour un signal avec synchronisation
parfaite (équation (1.36))

4.5.3 Choix de l’estimateur en fréquence

Deux systèmes de synchronisation fins phase et fréquence viennent d’être comparés.
Les deux systèmes utilisent l’estimateur de phase de Viterbi-Viterbi et se différencient
par leur estimateur de fréquence (par transformée de Fourier ou par différence de phase).
Pour un paramétrage identique (Nf=512 et Np=16), les deux systèmes tendent vers la
même précision d’estimation (EQM sur la phase) pour les RSB visés. Cette précision est
suffisante pour permettre aux deux systèmes d’avoir, à TEB = 10-4, la même performance
qu’un système en absence de défaut de synchronisation. Par ailleurs, les deux montages
ont la même plage d’acquisition |∆f | ≤ 1/4T .

La seule différence notable réside dans le RSB seuil, plus élevé dans le cas du système
composé de l’estimateur de fréquence par différence de phase que pour celui basé sur la
transformée de Fourier. En présence de turbulence atmosphérique, pour un niveau de bruit
moyen constant, l’amplitude du signal fluctue ce qui entraîne des variations du RSB sur
la série d’observations. Il est donc préférable que le RSB seuil soit le plus faible possible
pour maintenir la synchronisation sur toute la série temporelle.

Pour cette raison, nous retiendrons donc par la suite le système basé sur l’estimation
de la fréquence par transformée de Fourier pour étudier sa performance en présence de
turbulence atmosphérique et comparer ses performances à celles obtenues par la méthode
par boucle à verrouillage de phase.

4.5.4 Comparaison avec la méthode par boucle à verrouillage de phase

Nous avons retenu une solution boucle ouverte qui constitue une solution alternative
au système PLL décrit dans le chapitre précédent. Il est possible de comparer le système de
synchronisation boucle ouverte que nous venons de décrire à celui en boucle fermée (PLL)
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du chapitre précédent, en terme de RSB seuil et de précision d’estimation atteinte dans
chacun des cas. C’est ce qui est présenté en figure 4.19. Pour la solution de synchronisation
boucle ouverte avec Nf = 512 et Np = 16, le RSB seuil est d’environ 5 dB et la précision
asymptotique est donnée pour (4.26) ou (4.28) en présence de bruit de phase. Pour la
synchronisation par PLL, le RSB seuil est d’environ -5 dB et la précision asymptotique est
donnée par (3.46) ou (3.50) avec bruit de phase. L’interprétation des résultats est facilité
si l’on remarque qu’une PLL de bande équivalente de bruit BL peut être vue comme un
estimateur boucle ouverte équivalent opérant sur des blocs de [Mengali and D’Andrea,
1997] :

Np =
1

2BLT
(4.41)

(a) (b)

Figure 4.19 – Evolution de l’EQM E[|φk − φ̂k|2] en fonction du rapport ES/N0 pour les
méthodes en boucle ouverte et fermée en absence (a) et en présence (b) de bruit de phase
laser (∆f = 100 MHz, ∆ν = 200 kHz, modulation BPSK).

Sur les deux figures, le RSB seuil est plus faible dans le cas de la PLL. De plus, pour BLT
= 0.0012, l’expression 4.41 nous donne Np = 417 échantillons par bloc pour un équivalent
boucle ouverte de la PLL étudiée. Ainsi en comparaison avec Np = 16 du système boucle
ouverte considéré, la PLL atteint une meilleur performance en absence de bruit de phase
laser, en moyennant sur un plus grand nombre d’échantillons, améliorant ainsi la précision
de l’estimation. Cependant, en présence de bruit de phase laser, comme illustré sur la figure
4.19b, la performance de la méthode en boucle ouverte est moins pénalisée par le bruit
de phase laser que la méthode par boucle à verrouillage de phase. On peut interpréter
ce résultat de la même manière en observant que le nombre d’échantillons équivalent de
la PLL donnée par (4.41) (Np=417) est bien plus élevé que celui de la méthode boucle
ouverte. Elle est donc moins en mesure de poursuivre les variations induites par ce bruit
de phase. Ce dernier résultat a notamment été mis en évidence par [Ip et al., 2008] dans
le contexte des liens par fibre optique où les problématiques de décalage fréquentiel sont
moins contraignantes que pour les liens sol-satellites mais où le bruit de phase laser est
bien présent.
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4.6 Conclusion

Dans cette section, deux solutions de synchronisation fine en fréquence et en phase en
boucle ouverte ont été présentées comme alternatives à la méthode par boucle à verrouillage
de phase introduite dans le chapitre précédent. Les deux solutions étudiées se distinguent
par l’étage de synchronisation de fréquence basé sur une estimation soit par la transformée
de Fourier, soit par différence de phase. L’étude comparative de ces deux solutions menée
en présence d’un décalage fréquentiel et de bruit de phase laser montre qu’elles atteignent
la même précision d’estimation mais avec des RSB seuils différents, à l’avantage de la
solution par transformée de Fourier. La comparaison avec la boucle à verrouillage dans les
mêmes conditions de fonctionnement montre par ailleurs que la méthode en boucle ouverte
est avantageuse en présence de bruit de phase laser, cet avantage lui étant conféré par une
plus grande réactivité aux fluctuations rapides de ce bruit. La comparaison a été menée
jusqu’à présent à puissance constante. Les fluctuations d’amplitude et de phase induites
par la turbulence atmosphérique sont prises en compte dans le chapitre suivant.
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Chapitre 5
Impact de la turbulence atmosphérique sur
la synchronisation fine phase et fréquence
en présence de correction par optique
adaptative

Dans les chapitres 3 et 4, nous avons présenté deux systèmes de synchronisation en
présence d’un décalage en fréquence et en phase. Le premier repose sur l’utilisation d’une
boucle à verrouillage de phase numérique où l’estimation et la correction du défaut de
synchronisation sont effectuées par une seule boucle de rétroaction. Le second se décompose
en deux estimateurs en boucle ouverte : un premier estimateur de fréquence basé sur une
transformée de Fourier discrète suivi d’un estimateur de phase dit de Viterbi-Viterbi. Dans
ces deux chapitres, nous avons caractérisé les performances de ces systèmes sur la plage
de fonctionnement d’intérêt notamment vis-à-vis de la précision de l’estimation, du RSB
seuil et de la performance en TEB.

Dans ce chapitre, les deux systèmes sont éprouvés en présence de fluctuations résiduelles
d’amplitude et de phase causées par la turbulence atmosphérique après correction par
optique adaptative. Deux scénarios de turbulence, A et B, ont été introduits dans le chapitre
2 (tableau 2.1) représentatifs de liens optiques de communication descendants entre un
satellite LEO et le sol. Le front d’onde perturbé reçu au niveau de la station sol est corrigé
par une boucle d’optique adaptative dont les paramètres de correction sont regroupés dans
le tableau 2.2. Pour rappel, les paramètres de la boucle d’optique adaptative sont choisis
pour compenser les perturbations liées au scénario A de turbulence. Le scénario B, plus
turbulent, est utilisé ici pour illustrer un cas de correction plus partielle. L’onde corrigée
est ensuite couplée avec celle d’un oscillateur local (voir 2.3) au sein du détecteur cohérent.
Le flux couplé ainsi que le bruit de phase turbulent pour les deux scénarios sont présentés
sur les figures 2.9 et 2.11. Nous avons ainsi pu observer comme attendu que la dynamique
des fluctuations en présence d’optique adaptative est bien plus importante dans le cas du
scénario B avec des atténuations de puissance pouvant atteindre -13 dB par rapport à la
moyenne.
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Ainsi, selon les hypothèses décrites dans le paragraphe 1.5, on considère en entrée du
système de synchronisation un signal de la forme :

rk = Akske
iφk + nk avec φk = θ0 + 2π∆fTk + ϕk (5.1)

avec Ak l’amplitude du signal, sk les symboles BPSK, nk un bruit blanc gaussien, θ0 un
déphasage statique et ∆f un écart en fréquence constant. A l’instar du modèle introduit
en 1.5, le terme ϕk comprend différents bruits de phase provenant des sources laser et de la
turbulence atmosphérique après correction par optique adaptative (voir figure 2.11). Aussi,
le terme d’amplitude Ak correspond à la racine du flux couplé √ρc introduit en section 2.3.
Dans toute la suite du chapitre, nous considérons uniquement des cas corrigés par optique
adaptative. De plus, nous choisissons arbitrairement de normaliser les séries temporelles
de sorte à ce qu’elles soient de puissance moyenne unitaire.

Cette étude va permettre de comparer les différents systèmes selon plusieurs critères
notamment le RSB seuil, la précision d’estimation ainsi que la pénalité sur le TEB en
présence de turbulence après correction par optique adaptative. Pour rappel, le RSB seuil
désigne le RSB en dessous duquel l’estimateur qu’il soit en boucle ouverte ou fermée dé-
croche et s’éloigne rapidement de sa borne théorique. En considérant un niveau de bruit
constant, les fluctuations d’amplitude provoquent des variations instantanées du RSB au
cours de la série temporelle. Dans ce chapitre les valeurs de RSB données sont des valeurs
moyennes obtenues en appliquant un bruit additif sur un signal de puissance moyenne
unitaire. Ainsi sur les courbes présentant la précision du système en fonction du RSB,
l’abscisse correspond au RSB moyen.

Le fonctionnement de la PLL numérique (décrite en chapitre 3) est dépendant de l’am-
plitude du signal incident de part le gain Kd du détecteur de phase. Pour réduire l’impact
de ces fluctuations sur les paramètres de la boucle, nous proposons d’introduire une boucle
de contrôle de gain numérique (AGC pour l’anglais Automatic Gain Control) en amont
de la PLL. La section 5.1 est consacrée à cette nouvelle boucle de rétroaction dont le but
est de réduire la dynamique des fluctuations d’amplitude induites par la turbulence at-
mosphérique. La mise en oeuvre des estimateurs en boucle ouverte du second système de
synchronisation ne requiert pas la connaissance de l’amplitude du signal reçu (voir chapitre
4). La section 5.2 s’intéresse aux performances obtenues en simulation grâce aux systèmes
complets en boucle fermée, formé de l’AGC et de la PLL, et en boucle ouverte, en pré-
sence des conditions de turbulence A. Les résultats obtenus avec le système numérique
AGC suivi d’une PLL dans le cas du scénario A ont fait l’objet d’une publication [Paillier
et al., 2020]. De la même façon, les caractéristiques des deux techniques en présence du
cas plus turbulent (scénario B) sont présentées en section 5.3. Enfin la dernière partie est
une discussion sur la comparaison des deux systèmes complets de synchronisation phase et
fréquence.

5.1 Adaptation de la PLL aux fluctuations d’amplitude

Nous avons considéré dans le chapitre 3 que l’amplitude du signal en entrée de la PLL
est constante et connue et que le gain Kd du détecteur de phase (voir équation (3.13)) est
constant. Ici, l’amplitude du signal Ak fluctue et donc le gain Kd = |Ak|2 varie au cours
de la série temporelle. Dans le cas d’une atténuation profonde de flux, le gain Kd diminue
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ce qui entraîne la diminution du paramètre de bande équivalente de bruit BLT (selon sa
définition en fonction des paramètres de la PLL (3.44)). En reprenant l’expression de la
variance de la phase en sortie de la PLL (3.50), on remarque qu’une diminution de BLT
augmente la robustesse au bruit additif gaussien mais aussi la sensibilité de la boucle au
bruit de phase laser. Le temps avant saut de cycle donnée par (3.48) augmente, en lien avec
l’amélioration de la robustesse au bruit additif. Cependant, le temps de convergence de la
boucle Tp donné par (3.15) augmente lui aussi. Ainsi, l’influence des variations temporelle
d’amplitude et donc du gain Kd sur le fonctionnement de la PLL est complexe à prendre
en compte.

Nous proposons ici de placer une boucle numérique de contrôle automatique de gain en
amont de la PLL afin de maintenir constante la puissance moyenne du signal reçu et donc
le gain Kd du détecteur de phase. Ainsi, nous considérons dans cette section le système
de synchronisation représenté schématiquement en figure 5.1 formé de deux boucles de
rétroaction : un AGC et une PLL.

Figure 5.1 – Méthode de synchronisation fine en boucle fermée proposée composée d’un
AGC et d’une PLL.

D’autres solutions qu’une boucle AGC pourraient être envisagées, comme par exemple
l’emploi d’un détecteur de phase différent au sein de la PLL pour lequel la connaissance
de l’amplitude du signal n’est pas nécessaire (voir section 3.5.1).
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Réduction des fluctuations d’amplitude par boucle de contrôle automatique
de gain (AGC)

L’objectif principal de l’AGC est de compenser les fluctuations lentes d’amplitude cau-
sées par la turbulence atmosphérique résiduelle après la correction par optique adaptative
afin de maintenir la puissance moyenne du signal constante. La figure 5.2 présente le schéma
fonctionnel de cette boucle de rétroaction.

Figure 5.2 – Schéma fonctionnel de la boucle de contrôle automatique de gain.

La première étape consiste à calculer l’écart entre la puissance instantanée du signal
après correction r′k et la puissance cible Pref :

ek = Pref − |r′k|2 (5.2)

La puissance de référence Pref est choisie égale à 1 afin de maintenir le gainKd du détecteur
de phase de la PLL proche de 1. Un gain constant G0 est ensuite appliqué sur le signal
d’erreur ek. Ce gain a ici été fixé à G0 = 0.1, compromis entre vitesse de convergence de
la boucle et stabilité. Le signal traverse ensuite un intégrateur numérique représenté sur le
schéma par le bloc NCA (pour l’anglais Numerically Controlled Amplifier) de fonction de
de transfert :

N(z) =
1

z − 1
(5.3)

Enfin l’échantillon suivant rk+1 est multiplié par le facteur de gain gk, caractérisé par une
fonction exponentielle. Cette dernière assure que le temps d’acquisition de la boucle dépend
uniquement de ses paramètres, soit du gain G0 et de Pref et demeure constant quelle que
soit la dynamique des fluctuations du signal à compenser [Ohlson, 1974]. La figure 5.3
représente la réponse de l’AGC à un signal échelon en entrée (G0 = 0.1, PRef = 1). Pour la
tracer, nous soumettons l’AGC à des signaux échelons de puissances Pinit différentes. On
observe que le temps de convergence est constant pour les différentes valeurs de puissance
à compenser. Le temps de convergence de l’AGC pour G0 = 0.1 est d’environ 6 ns.
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Figure 5.3 – Illustration du temps de convergence de l’AGC.

La figure 5.4 présente l’impact de l’AGC sur le signal rk (équation (5.1)) en présence de
turbulence atmosphérique. A noter que le gain variable de la boucle multiplie de la même
façon l’amplitude et le bruit du signal. Ainsi, pendant les atténuations fortes de flux, le
signal et le bruit sont amplifiés. En entrée de la PLL, le RSB fluctue donc localement même
si la puissance moyenne du signal est quasi-constante.

(a) (b)

Figure 5.4 – Évolution de la puissance du signal (a) en entrée et (b) en sortie de l’AGC
pour un RSB moyen de 30 dB (valeur choisie uniquement pour l’illustration).

En l’absence de bruit additif, le signal complexe en entrée de la PLL est ainsi de la
forme :

r′k = A′kske
i(2π∆fTk+θ0) (5.4)

avec A′k l’amplitude du signal après correction par la boucle AGC.
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5.2 Performances mesurées dans le scénario de turbulence A

Dans cette partie nous étudions l’impact des fluctuations d’amplitude et de phase liées
à la turbulence atmosphérique du scénario A (voir tableau 2.1) après correction par optique
adaptative sur les deux systèmes de synchronisation. Le premier consiste en la méthode
basée sur l’AGC suivi de la PLL numérique (voir section 5.1) et le second correspond
au système formé de l’estimateur de fréquence par transformée de Fourier discrète et de
l’estimateur de Viterbi-Viterbi mis l’un à la suite de l’autre (voir section 4.5.3). A la
différence de la PLL, ce dernier ne requiert pas la connaissance a priori de l’amplitude
du signal. Nous n’avons donc pas ajouté d’AGC ici. Le signal entrant dans le système de
synchronisation fin correspond au signal rk de l’expression (5.1).

Les simulations sont effectuées avec le même ensemble de paramètres choisis selon la
méthode présentée en section 3.5 pour la PLL soit un coefficient d’amortissement ξ = 1/

√
2

et une bande équivalente de bruit normalisée BLT = 0.0012 (cadence de la boucle 10 GHz).
Pour la méthode en boucle ouverte, le résidu de porteuse est évalué sur des blocs de taille
Nf = 512 et l’écart de phase sur des blocs de Np = 16 échantillons (voir 4.5).

Nous étudions dans un premier temps l’impact des fluctuations résiduelles sur le temps
de convergence de la PLL en section 5.2.1. Nous comparons ensuite les performances ob-
tenues avec les deux systèmes de synchronisation dans les conditions de turbulence du
scénario A aux performances mesurées à puissance constante (voir chapitre 3 et 4) se-
lon plusieurs critères tels que le RSB seuil, l’EQM de la phase φ̂ en entrée de l’étape de
démodulation et la performance en TEB.

5.2.1 Temps de convergence de la PLL

La figure 5.5 présente l’évolution temporelle du décalage fréquentiel pendant l’étape
d’acquisition de la PLL en présence de turbulence. Le décalage en fréquence du signal en
entrée est fixé à ∆f = 100 MHz et le RSB moyen de la série temporelle est de 8 dB. Malgré
la présence de turbulence, le temps de convergence de la PLL est d’environ Tp ≈ 106 µs.
Le résultat est proche de celui calculé à partir de (3.15) de 96 µs et de la simulation à
amplitude constante présentée dans 3.5.2 de 104 µs. La réduction des fluctuations à la fois
grâce à l’optique adaptative et la boucle AGC permet de maintenir la puissance moyenne
à un niveau suffisament stable pour ne pas pénaliser le temps de convergence de la PLL.
Ainsi, la durée de convergence reste bien inférieure à la durée d’établissement d’un lien
avec un satellite même en présence de turbulence.
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Figure 5.5 – Évolution du décalage fréquentiel pendant le régime d’acquisition de la PLL
en présence de turbulence atmosphérique après correction par optique adaptative (décalage
fréquentiel initial ∆f = 100 MHz, RSB moyen de 8dB).

5.2.2 Précision de l’estimation

Méthode basée sur la PLL

A l’instar du chapitre 3, la précision de la correction par la PLL est quantifiée par la
variance de l’erreur de phase ∆φ = φ − φ̂ en sortie de l’étage de synchronisation dont on
rappelle ici qu’elle coïncide avec l’EQM E[|φ − φ̂|2]. La mesure est effectuée en régime de
poursuite, une fois que les différentes boucles de rétroaction, optique adaptative et PLL,
ont convergé. La figure 5.6 représente l’évolution de la variance de l’erreur de phase V ar(φ̂)
en fonction du RSB obtenue en simulation en présence ou non de bruit de phase laser dans
le cas du scénario de turbulence A.

Les courbes obtenues en simulation sont comparées aux différentes bornes (3.45), (3.46)
et (3.50) présentées dans le chapitre 3, établies pour un signal à puissance moyenne
constante. La principale différence observée par rapport à la figure 3.16 obtenue sans
turbulence résiduelle est le décalage du RSB seuil vers des valeurs plus élevées, soit un
RSB seuil de -4 dB sans bruit de phase laser et 1 dB avec. Néanmoins, une fois le RSB
seuil franchi, la précision du système atteint les mêmes limites établies sans fluctuation
d’amplitude dans le chapitre 3.
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Figure 5.6 – Variance de la phase en sortie de la PLL en fonction de ES/N0 en présence
de turbulence (Scénario A du tableau 2.1) après correction par optique adaptative avec et
sans bruit de phase (∆f = 100 MHz, ∆ν = 200 kHz).

Méthode en boucle ouverte

Dans les mêmes conditions d’étude, la figure 5.7 présente l’évolution de l’EQM de la
phase en sortie du système de synchronisation phase et fréquence en boucle ouverte. Le
RSB seuil est aussi plus élevé (≈ 7 dB) que dans le cas sans turbulence. Il est identique
avec et sans bruit de phase laser.

Une fois le RSB seuil franchi, la performance en présence de bruit de phase laser tend
vers la limite (4.28) définie à puissance constante. La courbe noire, désignée par "Simulation
∆f = 100 MHz sans turbulence", correspond à l’EQM mesurée sans bruit de phase laser,
ni turbulence avec le système en boucle ouverte, soit la courbe tracée en rouge sur la
figure 4.17. On constate qu’en l’absence de bruit de phase laser, la précision en présence
de turbulence s’éloigne de la borne de Cramér-Rao à fort RSB de la même manière que
la courbe tracée sans turbulence. Le plancher observé est ainsi lié à un résidu de porteuse
non corrigé en entrée de l’estimateur de Viterbi-Viterbi. Pour la plage de fonctionnement
considérée dans ces travaux (RSB ≈ 8 dB), la précision atteint la borne de Cramér-Rao.
Dans le cas où l’on souhaiterait travailler à plus fort RSB et où le plancher observé serait
néfaste pour la performance, il peut être envisagé d’augmenter la taille des blocs Nf ou bien
d’affiner l’estimation de la fréquence avec par exemple l’ajout d’une étape supplémentaire
(voir section 4.3.1).
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Figure 5.7 – EQM E[|φk − φ̂k|2] en fonction de ES/N0 en présence de turbulence avec
et sans bruit de phase laser (∆f = 100 MHz, ∆ν = 200 kHz) pour le système en boucle
ouverte (scénario A). La courbe noire correspond à la simulation effectuée sans turbulence
ni bruit de phase laser présentée en figure 4.17.

Impact du bruit de phase turbulent

Les simulations permettant d’obtenir les figures 5.6 et 5.7 ont été effectuées en présence
de bruit de phase turbulent (représenté dans le chapitre 2 en figure 2.11). A fort RSB, les
courbes simulées se superposent dans les deux cas aux expressions théoriques du chapitre
3 et du chapitre 4 qui tiennent uniquement compte du bruit additif et du bruit de phase
des lasers, montrant ainsi que le bruit de phase turbulent a un impact négligeable sur le
résultat et n’entraîne aucune pénalité sur l’erreur résiduelle de phase en sortie de l’étage
de synchronisation.

5.2.3 Impact sur la performance

Les symboles BPSK en sortie de l’étage de synchronisation sont ensuite détectés et
décodés différentiellement. Dans cette section, nous présentons les performances TEB si-
mulées avec les deux systèmes de synchronisation. Nous comparons les résultats obtenus
à la borne (1.36) d’un canal AWGN sans évanouissement ni défaut de synchronisation
pour un signal BPSK encodé différentiellement. Les résultats sont aussi comparés aux per-
formances obtenues dans le cas d’un signal BPSK encodé différentiellement sans défaut
de synchronisation mais perturbé par les mêmes fluctuations d’amplitude après optique
adaptative.

La pénalité introduite par les fluctuations d’amplitude résiduelles est tout d’abord
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caractérisée en l’absence de tout défaut de synchronisation, puis en présence d’un résidu
de porteuse ∆f = 100 MHz et de bruit de phase laser dans le cas des conditions de
turbulence A.

Impact des fluctuations d’amplitude résiduelles sur la performance en TEB

Avant de présenter les résultats obtenus en présence d’un défaut de synchronisation,
nous nous intéressons à l’impact des fluctuations d’amplitude résiduelles après correction
par optique adaptative sur le TEB. Pour cela on considère un signal de la forme :

rk = Aksk + nk (5.5)

avec Ak les fluctuations d’amplitude du signal lié à la turbulence atmosphérique après
correction par optique adaptative, sk les symboles BPSK et nk un bruit additif gaussien.

Les TEB, présentés sur la figure 5.8, sont calculés après détection des symboles et
décodage différentiel pour le scénario A, afin de mettre en évidence la pénalité introduite
par les fluctuations d’amplitude. La figure fait aussi apparaître la pénalité induite par les
fluctuations d’amplitude dans le cas du scénario de turbulence B. Cette courbe sera utilisée
dans la section 5.3 consacrée à ce scénario.

Figure 5.8 – Impact des fluctuations d’amplitude sur le TEB pour les scénario de tur-
bulence A et B (voir tableau 2.1) en présence de correction par optique adaptative. Les
résultats sont comparées à la borne (1.36).

La courbe noire correspond à la performance théorique donnée par (1.36) pour un
signal à puissance constante. Dans le cas du scénario A, la pénalité en RSB à TEB =
10-4 est de 0.6 dB et de 3.9 dB pour le scénario B. Nous utilisons ces courbes par la suite
comme référence par rapport aux performances simulées après compensation d’un décalage
en fréquence.
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Performance en présence d’un défaut de synchronisation

Le TEB est calculé après convergence de la boucle d’optique adaptative et de la PLL,
dans le cas du système en boucle fermée. Les courbes simulées sont comparées à celles
illustrant l’impact des fluctuations d’amplitude sur la performance en TEB pour un signal
sans défaut de synchronisation, présentées au début de la section 5.2.3 et à l’expression
(1.36) sans turbulence ni défaut de synchronisation.

La figure 5.9 présente l’évolution du TEB simulé en fonction de ES/N0 en présence
de turbulence atmosphérique et après correction par optique adaptative avec la méthode
basée sur la PLL numérique. On remarque que la performance obtenue après correction
d’un écart en fréquence initiale ∆f = 100 MHz par le système proposé est identique au
TEB simulé sans défaut de synchronisation. Ainsi, la pénalité en RSB, de l’ordre de 0.6
dB à 10-4, est uniquement liée aux fluctuations de l’amplitude du signal. La performance
en présence de turbulence, de bruit de phase laser et d’un résidu de porteuse ∆f = 100
MHz est tracée en rouge. On note une pénalité de 0.1 dB par rapport à la performance
en l’absence de bruit de phase laser à 10-4. La pénalité induite par le bruit de phase laser
est ainsi proche de la pénalité maximale imposée par la méthode de conception décrite en
section 3.5 sur la seule base du bruit de phase laser.

Figure 5.9 – TEB en fonction du RSB moyen sur la série d’observations obtenu avec la
méthode de synchronisation en boucle fermée, en présence de turbulence (scénario A voir
tableau 2.1) après correction par optique adaptative.
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Le TEB en sortie du récepteur en boucle ouverte dans les mêmes conditions est pré-
sentés sur la figure 5.10. La performance en présence de bruit de phase laser correspond
à la performance sans défaut de synchronisation ni bruit de phase en présence de turbu-
lence seule. La performance TEB est limitée uniquement par la présence des fluctuations
d’amplitude de l’ordre de 0.6 dB à 10-4 pour le scénario A.

Figure 5.10 – TEB en fonction de RSB moyen sur la série d’observations obtenu avec la
méthode en boucle ouverte, en présence de turbulence (scénario A voir tableau 2.1) après
correction par optique adaptative.

Les résultats obtenus dans le cas du scénario de turbulence A avec le système numérique
de synchronisation composé de l’AGC et de la PLL ont fait l’objet d’une publication à
Journal of Lightwave Technology [Paillier et al., 2020]. Les figures 14 et 15 de l’article sont
pourtant différentes des figures 5.6 et 5.9 présentées ici car il y avait une erreur dans la
simulation présentée dans l’article (l’amplitude était égale à ρc et non à √ρc) conduisant
à des résultats plus pessimistes que la simulation corrigée. Cependant, la conclusion reste
identique. La synchronisation impacte de façon négligeable le TEB, la principale pénalité
provenant des fluctuations d’amplitude résiduelles.
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5.3 Performances mesurées dans le scénario de turbulence B

Dans la partie précédente, nous avons caractérisé les performances des deux systèmes
dans les conditions de turbulence A pour lesquelles l’optique adaptative a été conçue.
Le scénario de turbulence B est plus turbulent, la correction par optique adaptative est
partielle d’où des atténuations de flux plus profondes au cours de la série temporelles (voir
2.9b).

Dans cette section, nous présentons les performances obtenues dans ces conditions de
turbulence plus sévères après correction par optique adaptative pour les deux systèmes de
synchronisation en étudiant comme précédemment le RSB seuil, la précision de l’estimation
et le TEB.

5.3.1 Précision de l’estimation

La figure 5.11 présente la variance de la phase en sortie du système formé de l’AGC
et de la PLL dans le cas du scénario de turbulence B corrigé par optique adaptative en
présence de bruit de phase laser et d’un décalage fréquentiel de ∆f = 100 MHz.

Figure 5.11 – Variance de la phase en sortie de la PLL en fonction de ES/N0 en présence de
turbulence (Scénario B du tableau 2.1) après correction par optique adaptative en absence
et en présence de bruit de phase (∆f = 100 MHz, ∆ν = 200 kHz).

Le RSB seuil atteint environ 4 dB sans bruit de phase laser et 11 dB avec, ce qui est plus
élevé que le cas sans turbulence (figure 3.16) et le scénario A. Grâce à la boucle d’optique
adaptative et à l’AGC, la puissance moyenne tend à être constante mais le RSB varie
localement. Un RSB faible ponctuellement peut entraîner un décrochage de la PLL d’où
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un RSB seuil moyen plus élevé. Puisque, dans le scénario B, la dynamique des fluctuations
de flux est plus importante que pour le premier scénario, la boucle a une probabilité plus
élevée de décrocher localement à des RSB moyen plus élevés que pour le premier scénario.
En présence ainsi qu’en l’absence de bruit de phase laser, à fort RSB, la précision du
système de synchronisation est identique à l’expression (3.50) et à la borne (3.46) établie
en absence de turbulence.

Nous présentons ensuite sur la figure 5.12 les mesures d’EQM de la phase en sortie de
la méthode de synchronisation en boucle ouverte prises dans les mêmes conditions.

Figure 5.12 – EQM E[|φk − φ̂k|2] en fonction de ES/N0 en présence de turbulence avec
le système de synchronisation en boucle ouverte avec et sans bruit de phase laser (∆f =
100 MHz, ∆ν = 200 kHz) pour le scénario B.

On observe de la même façon que le RSB seuil est plus important (≈ 16 dB) avec et sans
bruit de phase laser que dans le cas sans turbulence et du scénario A. De même, une fois
le RSB seuil franchi, la performance en présence de bruit de phase laser tend vers la limite
(4.28) définie à puissance constante. En l’absence de bruit de phase laser, à fort RSB, nous
constatons le même comportement que pour les conditions de turbulence A (présenté en
figure 5.7) : la courbe se superpose à celle obtenue sans turbulence qui atteint un plancher
à fort RSB lié à un résidu de porteuse en entrée de l’algorithme de Viterbi-Viterbi (voir la
figure 4.17).
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Pour les deux systèmes de synchronisation, le RSB seuil est plus élevé comparé au cas de
turbulence précédent du fait des fluctuations locales plus importantes du RSB. Cependant,
malgré ces conditions de turbulence plus difficiles et la correction partielle par le système
d’optique adaptative, on constate qu’une fois le RSB seuil franchi, les deux méthodes de
synchronisation numérique parviennent à corriger l’écart en fréquence ∆f = 100 MHz avec
la même précision que dans le cas sans turbulence.

5.3.2 TEB en présence d’un défaut de synchronisation

Les figures 5.13 et 5.14 présentent les TEB mesurés avec les deux systèmes de synchro-
nisation dans le cas du scénario de turbulence B. Comme pour les conditions de turbulence
A, nous comparons les performances TEB au cas en présence de turbulence seule sans dé-
faut de synchronisation (figure 5.8) et à l’expression analytique (1.36) d’un canal AWGN
sans fluctuations d’amplitude. Comme attendu, la pénalité introduite par les fluctuations
d’amplitude est plus importante dans ce cas.

En utilisant la méthode en boucle fermée (figure 5.13), les TEB mesurés en présence
de turbulence et d’un écart en fréquence ∆f = 100 MHz se superposent à la courbe sans
défaut de synchronisation. Ainsi, pour ce système de synchronisation composé d’une boucle
AGC et d’une PLL numériques en présence de turbulence corrigée par optique adaptative
et en absence de bruit de phase laser, la performance TEB est identique avec et sans résidu
de porteuse ∆f . Les performances obtenues sont limitées par les fluctuations d’amplitude
résiduelles, significativement plus importantes que dans le scénario A. La performance en
présence de bruit de phase laser s’écarte légèrement de la courbe précédente, d’environ 0.1
dB à 10-4, ce qui valide une nouvelle fois la méthode de conception proposée en section 3.5.

Figure 5.13 – TEB en fonction de RSB moyen sur la série d’observations avec le système
de synchronisation en boucle fermée, en présence de turbulence (scénario B voir tableau
2.1) après correction par optique adaptative.

Le TEB en sortie du récepteur en boucle ouverte est présentés sur la figure 5.14. La
performance en présence de bruit de phase laser correspond à la performance sans défaut
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de synchronisation, ni bruit de phase, en présence de turbulence seule. La performance
TEB est limitée uniquement par la présence des fluctuations d’amplitude de l’ordre de 3.9
dB pour le scénario B.

Figure 5.14 – TEB en fonction de RSB moyen sur la série d’observations avec le système
de synchronisation en boucle ouverte, en présence de turbulence (scénario B voir tableau
2.1) après correction par optique adaptative.

Les deux systèmes sont ainsi capables de compenser précisément l’écart fréquentiel sans
pénaliser le TEB en présence d’une correction partielle réalisée par la boucle d’optique
adaptative.

5.4 Synthèse comparative des deux solutions de synchronisa-
tion

Au cours de ce chapitre, nous avons étudié les performances des systèmes de synchro-
nisation en boucle ouverte et en boucle fermée dans les mêmes conditions de turbulence
atmosphérique, avec le même écart en fréquence ∆f et en présence du même bruit de
phase laser. L’un des intérêts d’utiliser une PLL est sa capacité à compenser n’importe
quelle variation de phase tant que celle-ci est suffisamment faible. Cependant, le système
d’estimation en boucle ouverte se prête plus facilement à la parallélisation des traitements
favorisant les transmissions hauts débits. Les deux solutions de synchronisation ont été
caractérisées selon leurs RSB seuils, la précision de l’estimation et la performance TEB.
Nous pouvons donc les comparer l’une à l’autre sur la base de ces critères.

page 126



5.4 Synthèse comparative des deux solutions de synchronisation

5.4.1 Précision de la synchronisation en présence de turbulence

RSB seuil

Le tableau 5.1 regroupe les différents RSB seuils mesurés à travers ce chapitre pour les
systèmes en boucle ouverte et fermée présentés au cours des chapitres 3 et 4 (voir figure
4.19) pour des signaux à puissance constante.

Table 5.1 – RSB seuils pour les différentes méthodes de synchronisation (∆f = 100 MHz,
∆ν = 200 kHz)

Méthode Bruit de Sans turbulence Scénario A Scénario B

de synchronisation phase laser

Boucle fermée Avec -5 dB 1 dB 11 dB

Sans -7 dB -4 dB 4 dB

Boucle ouverte Avec / Sans 4 dB 7 dB 16 dB

Au vu des valeurs du tableau, on remarque que les RSB seuils sont systématiquement
plus élevés en boucle ouverte par rapport à la méthode basée sur la PLL. L’écart entre
les deux systèmes est de 6 à 7 dB en présence de turbulence et de bruit de phase laser.
La différence est plus marquée en l’absence de bruit de phase laser (≈ 12 dB). Ces écarts
révèlent une robustesse supplémentaire au bruit additif gaussien de la méthode en boucle
fermée dans nos conditions de fonctionnement.

Même si cette valeur est un bon indicateur de la sensibilité aux différents bruits des
systèmes de synchronisation, il est difficile de relier cette information au TEB final. En
effet, pour un RSB supérieur au RSB seuil, le système atteint une précision en moyenne
très proche de celle dictée par la borne établie à puissance constante. Dans ce régime
de fonctionnement, nous pouvons raisonnablement supposer que la performance TEB ne
sera pas pénalisée. Cependant, pour un RSB inférieur au RSB seuil, il est possible que
ponctuellement le système décroche entraînant localement la perte de la synchronisation
à un ou plusieurs instants de la série temporelle. Dans le cas de la méthode par PLL
numérique, cela signifie que la boucle doit reconverger vers un point d’équilibre stable.
Dans le cas de la méthode boucle ouverte, l’estimation peut être erronée sur plusieurs
blocs où le RSB est localement faible, impactant ainsi sévèrement la valeur de l’EQM
même si sur les autres blocs la précision est suffisante pour permettre une transmission
quasi sans erreur.

Précision

L’étude de l’EQM en sortie de la PLL en présence de turbulence (voir figures 5.6 et
5.11) a montré qu’après convergence des différentes boucles de rétroaction et une fois le
RSB seuil franchi, la précision est proche voir identique à celle obtenue sans turbulence.
L’action de l’optique adaptative et de l’AGC permet à ce système de synchronisation de
fonctionner de la même manière que pour un signal à puissance constante.
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De la même manière, le système en boucle ouverte soumis à un signal perturbé par
la turbulence atmosphérique résiduelle atteint la même précision d’estimation une fois le
RSB seuil franchi qu’un signal à puissance constante.

La comparaison entre les deux systèmes de synchronisation vis-à-vis de la précision est
comparable à celle effectuée sans turbulence en section 4.5.4. La précision de la méthode
boucle ouverte est moins pénalisée par la présence de bruit de phase en atteignant par
exemple 3,7.10-3 rad2 à ES/N0 = 10 dB pour le scénario A contre 0.02 rad2 pour le
système en boucle fermée. Ce dernier est cependant plus précis en l’absence de bruit de
phase laser en atteignant un résidu de 1,4.10-4 rad2 à ES/N0 = 10 dB contre 3,4.10-3 rad2

pour la méthode en boucle ouverte.

5.4.2 Impact du bruit de phase turbulent

La perturbation introduite par la turbulence atmosphérique après correction par op-
tique adaptative se traduit à la fois par des fluctuations d’amplitude, mais aussi par la
présence d’un bruit de phase (voir section 2.3). Les figures 5.6, 5.11, 5.7 et 5.12 montrent
que pour les deux systèmes de synchronisation fine fréquence et phase présentés, la préci-
sion tend à atteindre la limite théorique établie à puissance constante. Ainsi, le bruit de
phase turbulent a un effet négligeable sur la précision de la correction pour les systèmes en
boucle ouverte et fermée. Ce résultat était préfigurée dans des études sur le sujet [Conroy
et al., 2018] du fait de la rapidité d’évolution du bruit de phase (de l’ordre du kilohertz)
mais n’avait pas encore à notre connaissance été démontré dans le cas d’une modélisation
fine d’un lien cohérent.

5.4.3 Impact sur la performance TEB

Le premier constat que l’on peut faire au vu des performances TEB mesurées dans ce
chapitre est que la principale pénalité sur le RSB est induite par les fluctuations résiduelles
d’amplitude après correction par optique adaptative, soit une pénalité de 0.6 dB à 10-4 pour
le scénario A et de 3.9 dB pour le scénario B, pour les deux systèmes de synchronisation.

En l’absence de bruit de phase laser, les performances TEB des deux systèmes (après
compensation d’un résidu de porteuse ∆f = 100 MHz) sont identiques à celles obtenues
avec un signal sans défaut de synchronisation.

En présence de bruit de phase laser, on remarque dans le cas de la PLL une pénalité sur
la performance TEB d’environ 0.1 dB à TEB =10-4. Cette pénalité est en adéquation avec
la méthode de conception proposée en section 3.5 pour un signal à puissance constante.
Nous nous assurons ainsi que la pénalité induite par la synchronisation et le bruit de phase
laser a un impact négligeable sur le bilan de liaison (voir tableau 2.3).

Pour le système de synchronisation en boucle ouverte, la pénalité sur la performance
en TEB est négligeable. Ce résultat est de la même façon en adéquation avec la méthode
présentée en 4.5 car la variance de la phase en sortie du système en boucle ouverte est bien
inférieure à 0.02 rad2 (valeur maximale pour obtenir une pénalité inférieure à 0.1 dB à
10-4, voir section 4.4.4) et donc ne pénalise pas la performance au moment de la détection
des symboles.
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5.5 Conclusion

Ce chapitre regroupe les performances obtenues en simulation avec les deux systèmes de
synchronisation en présence de turbulence atmosphérique corrigée par optique adaptative,
de bruit de phase laser et d’un résidu de porteuse de 100 MHz. En présence de turbulence
corrigée par optique adaptative, les deux systèmes numériques sont capables de compenser
un résidu de porteuse de 100 MHz en présence de bruit de phase laser.

La PLL assistée par la boucle d’optique adaptative et d’AGC converge en environ
100 µs, ce qui est raisonnable comparé à la durée d’établissement d’un lien avec un satellite
(de l’ordre de quelques secondes). Pour les deux systèmes, le TEB est comparable à celui
mesuré sans défaut de synchronisation. Cependant, il est pénalisé par la présence des
fluctuations d’amplitude résiduelles comparé au cas sans turbulence. Les travaux menés
mettent en évidence l’influence du caractère partiel de la correction par optique adaptative
qui limite les performances accessibles en termes de TEB. L’impact des fluctuations de
puissance résiduelles sur la performance d’un lien cohérent en espace libre a notamment
été étudié par Belmonte [Belmonte and Kahn, 2009]. Il conviendrait par la suite d’évaluer
si les résultats obtenus ici sont en adéquation avec les résultats déjà publiés sur le sujet.

Par ailleurs, nous avons montré que le bruit de phase turbulent résiduel après optique
adaptative a un impact négligeable sur les systèmes de synchronisation, le bruit de phase
laser étant la source principale d’erreur de phase. Nous avons pu constater que le RSB
seuil en présence de bruit de phase laser est impacté de la même façon pour les deux
méthodes. Il est plus élevé en présence de turbulence mais une fois ce seuil franchi, la
précision d’estimation est identique à celle obtenue en absence de turbulence. Les RSB
seuils sont plus faibles dans le cas de la PLL dans le cadre des hypothèses prises dans cette
étude, ce qui peut laisser présager une robustesse supplémentaire à faible RSB par rapport
à la méthode en boucle ouverte. Cependant, nous n’avons pas pris en compte dans cette
étude le problème de la mise en oeuvre à très haut débit de tels algorithmes (coût de calcul
et parallélisation).
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Conclusion

Résumé et principaux résultats

Un modèle de simulation complet d’un lien depuis un satellite LEO vers le sol a été
présenté. Il comprend notamment la modélisation fine de la propagation d’une onde à tra-
vers la turbulence atmosphérique et sa correction par une boucle d’optique adaptative ainsi
que les principales perturbations en phase et en fréquence issues des sources laser (bruit de
phase, dérive en fréquence) et de l’effet Doppler. L’ensemble des paramètres a été ajusté
à partir des éléments issus de la littérature. Plusieurs méthodes de synchronisation fine
ont été présentées : une première méthode en boucle fermée basée sur une PLL numérique
puis deux systèmes de synchronisation en boucle ouverte. Lors de l’étude des méthodes
en boucle ouverte, nous avons retenu le système composé d’un estimateur de fréquence
utilisant une transformée de Fourier discrète et l’estimateur de phase de Viterbi-Viterbi
[Viterbi and Viterbi, 1983]. Nous avons caractérisé et documenté le fonctionnement de ces
différents systèmes de synchronisation en présence d’un décalage fréquentiel et de bruit de
phase à partir de la littérature afin de maîtriser leur comportement avant de les tester en
présence de turbulence. Nous avons proposé une méthode de conception prenant en compte
le résidu de porteuse et le bruit de phase laser qui limite l’impact de la synchronisation sur
la performance finale en taux d’erreur binaire. Dans les hypothèses retenues, nous avons
montré que le bruit de phase des sources (émission et oscillateur local) ne pénalise pas la
performance si la conception du récepteur est adaptée. Il s’agira de s’assurer que les hypo-
thèses sont satisfaites lors de la mise en œuvre ou bien de mettre à jour les paramètres du
système de synchronisation dans le cas contraire. Puis les deux systèmes de synchronisation
ont été caractérisés en présence de perturbations liées à la turbulence atmosphérique.

Nous avons ainsi montré que le comportement du système de synchronisation est
conditionné par les fluctuations résiduelles de la puissance en sortie d’optique adapta-
tive. Lorsque les fluctuations résiduelles sont trop importantes, le signal passe localement
en dessous du RSB seuil pour lequel la probabilité que le système décroche est forte. La
présence des fluctuations entraîne une hausse du RSB seuil moyen. On remarque que le
RSB seuil de la méthode basée pour la PLL est plus faible que pour la méthode en boucle
ouverte laissant présager une plus grande robustesse. En présence d’un résidu de porteuse
de 100 MHz et de turbulence, la PLL numérique converge dans un temps proche de 100 µs,
comme attendu d’après l’expression analytique établie sans fluctuation d’amplitude. En
sortie des deux systèmes de synchronisation, la précision atteinte est identique au cas sans
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turbulence une fois le RSB seuil franchi. Ainsi, nous avons pu montrer que les deux sys-
tèmes présentés sont capables de compenser un résidu de porteuse de 100 MHz en présence
de turbulence corrigée par optique adaptative et de bruit de phase laser. Les TEB obtenus
montrent que dans les hypothèses considérées et avec une conception adaptée, l’impact de
l’étape de synchronisation est négligeable sur la performance finale. La pénalité en RSB
présente sur le TEB est induite par les fluctuations d’amplitude résiduelles après correction
par optique adaptative. Une fois le RSB seuil franchi, la comparaison de la précision des
systèmes est similaire à celle menée sans turbulence.

Le bruit de phase turbulent s’apparente au mode de piston introduit sur l’onde lors de
la propagation. L’amplitude crête-crête de ce bruit est de l’ordre de plusieurs dizaines de
radians et le temps caractéristique de demi décorrélation de plusieurs dizaines de millise-
condes. La précision mesurée en sortie des architectures de synchronisation en présence de
turbulence résiduelle montre que le bruit de phase turbulent a un impact négligeable sur la
précision de la synchronisation et sur la performance en TEB du système. Nous avons ici
pu illustrer un résultat déjà préfiguré par des travaux antérieurs [Conroy et al., 2018] mais
qui n’a encore à notre connaissance jamais été appuyé par une modélisation fine appliquée
au cas du lien cohérent.

Perspectives

Nous avons considéré dans cette étude deux cas de conditions de turbulence. Le sys-
tème d’optique adaptative est conçu pour compenser les effets du premier cas alors que le
second correspond à une correction plus partielle pour éprouver les systèmes de synchro-
nisation dans des conditions plus difficiles. A partir des seuls résultats obtenus, il parait
difficile d’évaluer le RSB seuil à partir de la dynamique maximale des fluctuations. Il serait
intéressant d’observer plus précisément le comportement des systèmes de synchronisation
au voisinage du RSB seuil et de mener une étude plus précise sur la robustesse de ces
systèmes aux fluctuations de puissance.

Les RSB seuils atteints montrent une meilleure robustesse de la méthode basée sur
la PLL en particulier en l’absence de bruit de phase laser. Cependant, nous n’avons pas
considéré les coûts de calculs et la parallélisation éventuelle nécessaire au fonctionnement
d’un tel algorithme à très haut débit. Dans le cas où l’on souhaiterait travailler à plus
basse cadence sur ce même type de PLL, en raison de difficultés de mise en oeuvre d’un
tel algorithme à 10 GHz, il serait nécessaire de reprendre la méthodologie de conception en
ajustant notamment la bande équivalente de bruit BLT de la boucle. Une PLL présente
l’avantage de pouvoir suivre n’importe quel déphasage sans estimateur spécifique, si le dé-
phasage s’inscrit dans sa plage de fonctionnement. La méthode en boucle ouverte nécessite
quant à elle deux estimateurs en série, un pour la fréquence puis un pour la phase, pour
réaliser la même opération. Cependant, cette dernière méthode peut être préférée pour des
applications haut débit et qui pourraient nécessiter des temps d’acquisition très rapides.

Nous avons supposé la présence d’une étape de synchronisation grossière permettant
de réduire le décalage entre la fréquence de l’oscillateur local et celle du signal reçu à
une centaine de MHz. De plus, nous avons fait l’hypothèse que l’étape de synchronisation
rythme est idéale permettant de travailler au rythme symbole en l’absence d’interférence
entre symboles. Il conviendra d’étudier l’impact des fluctuations résiduelles d’amplitude
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liées à la turbulence sur les performances de ces deux systèmes. Des méthodes issues des
communications RF ou optiques [Zhou, 2016] [Mengali and D’Andrea, 1997] pourraient être
envisagées couplées avec des prédictions faites à partir de connaissance sur l’éphéméride du
satellite. Une méthode tout optique de compensation d’un écart de fréquence de 10 GHz
a aussi été proposée par [Shoji et al., 2012]. Il serait intéressant de tester les performances
de ces systèmes sur des plages de faibles RSB correspondant à l’application aux liens
satellite-sol en présence de turbulence. En fonction du résidu de porteuse en sortie de cet
étage, la conception du système de synchronisation fin pourra être ajustée en utilisant la
méthodologie décrite dans ces travaux.

En présence de turbulence, nous n’avons pas considéré la présence du terme de l’ac-
célération Doppler alors que cette composante est en pratique non négligeable. Ce point
mériterait une consolidation notamment dans le cas de la méthode basée sur la PLL. Il
s’agira de consolider l’ordre de grandeur de ce terme résiduel lié à la dérive en fréquence des
sources laser et au mouvement relatif de l’émetteur et du récepteur par effet Doppler, après
correction grossière, puis de vérifier sa compatibilité avec les systèmes de synchronisation
fine proposés et éventuellement d’enrichir le récepteur en augmentant l’ordre de la PLL
(PLL d’ordre 3) ou par l’ajout d’un algorithme supplémentaire.

Les fluctuations d’amplitude sont responsables du décalage du RSB seuil vers des va-
leurs plus grandes et limitent la performance TEB obtenue. Dans la conception de l’op-
tique adaptative, on accordera donc une attention particulière à réduire ces fluctuations
résiduelles. La démarche pourrait consister à formaliser le lien entre la statistique des fluc-
tuations du flux couplé en présence d’optique adaptative [Canuet, 2018] et la performance
du lien cohérent pour proposer une optimisation conjointe de l’étape de démodulation et
de la correction par optique adaptative. Il pourrait également être envisagé d’adapter la
commande de l’optique adaptative afin de réduire la dynamique de ces fluctuations. Pour
maîtriser le fonctionnement de la PLL, nous avons proposé de placer une boucle AGC
pour maintenir le niveau de signal constant. Il pourrait aussi être envisagé d’étudier la
robustesse aux fluctuations d’amplitude d’autres détecteurs de phase pour la PLL, dont la
connaissance du niveau de signal n’est pas requise, à l’instar de ceux utilisés pour le géo-
positionnement par satellite [Lopez-Salcedo et al., 2013]. Dans l’objectif de concevoir une
solution la mieux adaptée, il serait intéressant de considérer une démarche de co-conception
tenant compte des capacités de correction de l’optique adaptative et du système de traite-
ment numérique du signal. Cette étape de co-conception doit s’appuyer sur des hypothèses
de canal consolidées afin de disposer à terme d’une évaluation solide de la disponibilité
du système. La démarche d’ajustement des paramètres de synchronisation a été éprouvée
dans deux cas de turbulence. Il conviendrait d’enrichir l’analyse avec une connaissance la
plus exhaustive possible de la variabilité des conditions de propagation, pour fournir une
solution de synchronisation robuste.

Les développements menés dans cette thèse pourraient être transposés à des formats
de modulation d’ordres supérieurs disposant d’un plus grand nombre d’états de phase (M -
PSK ou M -QAM en fonction des technologies disponibles pour les modulateurs). Pour
les deux systèmes de synchronisation cela consisterait en une adaptation des estimateurs
de fréquence et de phase, pour la PLL en une modification du détecteur de phase. La
méthodologie de caractérisation proposée dans ces travaux pourrait ensuite s’étendre à ces
nouveaux formats de modulation.
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La démarche proposée ici pourrait être étendue au cas du lien montant vers des satellites
géostationnaires (liens GEO feeder) qui bénéficierait pleinement du potentiel de débit élevé
apporté par ces formats de modulation denses [Saathof et al., 2017]. Les spécificités du canal
pour le lien montant, et notamment l’impact du pointage en avant, sur les caractéristiques
statistiques des atténuations devront faire l’objet d’une attention particulière. L’adaptation
des méthodes de synchronisation numérique nécessiterait également de tenir compte des
contraintes de spatialisations des composants du récepteur en particulier des systèmes de
traitements numériques rapides.

Une fois le comportement de la chaîne de transmission maîtrisé, une validation expéri-
mentale mériterait d’être mise en oeuvre. Par exemple, démontrer la faisabilité de liens à
très haut débit cohérents en environnement représentatif constitue un des objectifs du pro-
jet VERTIGO [Vertigo, 2020] dans le cadre duquel l’ONERA est responsable du segment
sol corrigé par optique adaptative.
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Annexe A - Estimation du résidu de
décalage et d’accélération Doppler

Cette annexe a été rédigée à partir d’une note fournie par le CNES. L’objectif est ici
d’évaluer des ordres de grandeur sur les résidus d’écart Doppler et d’accélération Doppler
attendus en sortie d’un étage d’estimation grossier de la fréquence assisté par la connais-
sance d’une éphéméride.

Estimation à partir de formules approchées

Pour un signal émis à la fréquence f depuis le satellite, la fréquence reçue au niveau
de la station sol est décalée d’environ :

fd = f
vr
c

(6)

où vr est la vitesse relative entre l’émetteur et le récepteur, soit la vitesse radiale le long de
la ligne de visée, c la vitesse de la lumière (2,99792458. 108 m/s) et f = c/λ la fréquence
de la porteuse optique (λ = 1550 nm, f ≈ 194 THz).

On considère le cas d’une orbite circulaire et d’un passage par le zénith, représenté en
figure A.1. Sur le schéma, θ correspond à l’élévation du satellite, V sa vitesse, RT au rayon
de la Terre (RT = 6378,15 km) et h à l’altitude du satellite. Les formules présentées dans
cette annexe sont des approximations : elles supposent notamment une orbite circulaire et
elles ne tiennent pas compte de la vitesse de rotation de la Terre.
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Figure A.1 – Représentation schématique d’une orbite circulaire lors d’un passage par le
zénith.

Avec ces hypothèses, le décalage en fréquence fd peut être calculé en fonction de la
vitesse V du satellite sur l’orbite tel que :

fd = f
V

c

RT
RT + h

cos θ (7)

avec V la vitesse du satellite obtenue en calculant :

V =

√
µ

a
=

√
µ

RT + h
(8)

avec a le demi grand axe de l’orbite (pour une orbite circulaire a correspond au rayon du
cercle) et µ le paramètre gravitationnel, soit dans le cas de la Terre µ = 398 600,5 km3/s2.

En considérant un satellite à l’altitude h = 500 km, d’après (7), le décalage Doppler
évolue au cours du passage du satellite dans l’intervalle [-4,5 GHz ; + 4,5 GHz]. La dérivée
de ce décalage, aussi appelée accélération Doppler, est maximale dans le cas d’un passage
par le zénith. Par ailleurs, au cours d’un passage, la pente maximale est rencontrée au
voisinage de l’élévation maximum. En négligeant la rotation de la Terre, on peut alors
montrer que l’accélération Doppler maximale vaut :

f ′d,max = f0
V 2

h c
(9)

On se place dans le cas où l’estimateur de fréquence grossier est aidé par une estimation
du décalage Doppler et de l’accélération Doppler issue de données d’éphémérides. Le résidu
après ce type de correction correspond à l’écart entre la trajectoire donnée par l’éphéméride
et la trajectoire réelle du satellite. En observant l’expression (7) et (9), on constate que
l’écart Doppler et l’accélération Doppler dépendent de la précision de l’estimation de la
vitesse du satellite. L’erreur commise sur la vitesse du satellite sur l’orbite, notée ∆Verr
par la suite, dépend de la qualité de l’éphéméride. Nous l’évaluons en fonction de l’écart
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de distance ∆d entre la trajectoire prédite et la trajectoire réelle telle que :

∆Verr =
2π∆d

To
= ∆d

√
µ

a3
(10)

avec To = 2π
√

a3

µ la période de l’orbite. Ainsi, nous exprimons le résidu d’écart fréquentiel
Doppler ∆fd en fonction de l’erreur sur la vitesse du satellite :

∆fd = f0
∆Verr
c

RT
RT + h

cos θ (11)

On fait de même pour le résidu d’accélération Doppler maximale :

βd,max = f0
(2V∆Verr + ∆V 2

err)

hc
(12)

Exemple d’application numérique

En supposant des écarts à l’orbite ∆d de 10 m, 100 m, 1 km, 10 km par période d’orbite
pour un satellite à une altitude h = 500 km, les erreurs ∆Verr correspondantes sont proches
de 0,011 m/s, 0,11 m/s, 1,1 m/s et 11 m/s (à partir de (10)). Les figures A.2a et A.2b
présentent l’évolution du résidu de décalage Doppler ∆fd obtenue avec (11) en fonction de
l’élévation pour ces différentes erreurs de vitesse.

(a) (b)

Figure A.2 – Évolution du résidu d’écart fréquentiel Doppler ∆fd en fonction de l’élévation
à ∆Verr fixe.

Dans ces travaux, nous avons considéré une élévation de 20◦. Le tableau A.2 présente
les résultats obtenus pour cette élévation.
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Table A.1 – Décalage fréquentiel Doppler résiduel ∆fd estimé pour une élévation θ =
20◦(h = 500 km).

Écart à l’orbite ∆d 10 m 100 m 1 km 10 km

Erreur sur la vitesse ∆Verr 0,011 m/s 0,11 m/s 1,1 m/s 11 m/s

Écart Doppler résiduel ∆fd 6,2 kHz 62 kHz 0,62 MHz 6,2 MHz

De même, à partir de l’expression (12), le tableau A.2 regroupe les résidus maximaux
d’accélération Doppler en fonction de l’erreur sur la vitesse du satellite.

Table A.2 – Résidu d’accélération Doppler β′max estimé au zénith (h = 500 km).

Écart à l’orbite ∆d 10 m 100 m 1 km 10 km

Erreur sur la vitesse ∆Verr 0,011 m/s 0,11 m/s 1,1 m/s 11 m/s

Résidu d’accélération Doppler ∆fd 0,22 kHz/s 2,2 kHz/s 22 kHz/s 0,22 MHz/s

Pour un satellite situé à une altitude h = 500 km, une erreur sur l’orbite de 1 km,
soit une erreur de vitesse d’environ 1 m/s, est considéré comme un cas assez médiocre de
prédiction. Le résidu d’écart Doppler maximal est de 662 kHz (pour θ = 0◦) et l’erreur
maximale sur l’estimation de l’accélération Doppler de 22 kHz/s.

Ainsi, à partir de ce raisonnement simplifié dans un pire cas d’erreur commise sur la
connaissance de la trajectoire, nous considérons les ordres de grandeur suivant : un écart
en fréquence résiduel Doppler de 1 MHz et un résidu d’accélération Doppler de
30 kHz/s. A noter que sans connaissance du système de synchronisation grossier utilisé
ni du décalage fréquentiel induit par la dérive des sources laser, nous prenons une marge
importante sur la valeur du résidu de porteuse ∆f dans notre étude en choisissant ∆f =
100 MHz.
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Space-Ground Coherent Optical Links: Ground
Receiver Performance With Adaptive Optics

and Digital Phase-Locked Loop
Laurie Paillier , Raphaël Le Bidan , Member, IEEE, Jean-Marc Conan , Géraldine Artaud,

Nicolas Védrenne, and Yves Jaouën

Abstract—In the framework of high-data-rate free-space optical
low Earth orbit satellite-to-ground communication, we investigate,
by means of a refined end-to-end numerical model of the link,
the performance of a coherent receiver that combines an adaptive
optics system and a specific digital receiver architecture. The design
of a fine carrier recovery stage based on a phase-locked loop is
presented and its performance is characterized. The end-to-end
model includes the impact of atmospheric turbulence, adaptive
optics correction, laser phase noise and of the frequency mismatch
between the transmit and receiver lasers. The results show that
adaptive optics coupled with classical digital phase-locked loop
techniques can provide a reliable solution to the problem of carrier
frequency and phase tracking in coherent satellite-to-ground opti-
cal links, after prior coarse frequency estimation. The phase-locked
loop converges after a few hundreds of microseconds and accurately
tracks the phase fluctuations. The residual amplitude fluctuations
and laser phase noise are shown to be the dominant impairments
for the link performance.

Index Terms—Adaptive optics, carrier synchronization,
coherent receiver, digital phase-locked loop, downlink, LEO.

I. INTRODUCTION

IN TERRESTRIAL fiber-optic communication networks, co-
herent optical transmissions are nowadays a key solution to

reach high data rates [1]. The coupling of phase modulation
and coherent detection indeed facilitates wavelength division
multiplexing (WDM) and, compared to direct detection, offers
higher sensitivity as well as the possibility of using high-order
modulation. Free-space inter-satellite communications links al-
ready benefit from the numerous advantages of using opti-
cal transmission rather than or in addition to radio-frequency
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communications, such as lower power consumption or higher
bandwidth [2], particularly with coherent methods [3]. Further-
more, recent analytical [4], [5] and experimental [6], [7] studies
have contributed to demonstrate the high potential of coherent
receiver for high data rate satellite-to-ground communications.
Several uplink, downlink or bilateral communications exper-
iments between a ground station and low Earth orbit (LEO)
and geostationary (GEO) satellites based on coherent receiver
technology have already been established [8].

Both satellite-to-ground links and inter-satellite transmissions
undergo strong Doppler effects due to the relative motion be-
tween the emitter and the receiver [9], [10]. This results in
a possibly large frequency shift of the incoming signal with
respect to the local oscillator (LO) frequency which adds up to
the natural frequency drift that exists between the transmit and
receive lasers. Another major impediment for coherent detection
is the random phase variations caused by laser phase noise.
Accurate tracking of the carrier frequency and phase mismatch is
thus required for correct demodulation. For inter-satellite links,
optical phase-locked loops (OPLL) have been investigated as a
natural solution for carrier synchronization [11], [12]. However,
in the context of space-to-ground links, the atmospheric chan-
nel introduces specific additional signal disturbances. All these
impairments need to be accounted for in the receiver design for
space-to-ground links.

Signal propagation through atmospheric turbulence randomly
impairs, often significantly, the amplitude and phase of the
optical wave [13]. As a result the mixing efficiency between the
incoming signal and the LO oscillator collapses dramatically,
which ultimately reduces the down-converted power. A state-
of-the-art solution to mitigate the phase distortions induced by
the turbulence consists in using an adaptive optics (AO) system
to improve the spatial phase matching between the signals [8].
However the AO correction is not perfect and residual phase
aberrations remain. Moreover, the random amplitude variations,
called scintillation, also impair the received signal without being
compensated for by the AO system. To design an effective carrier
recovery strategy, a fine modeling of these turbulent effects
is thus crucial. Previous works have studied the performance
of ground-space coherent receivers based on statistical models
of the turbulence [4], [14]. Their conclusions clearly show the
benefits of using coherent modulation schemes in this context.

0733-8724 © 2020 IEEE. Personal use is permitted, but republication/redistribution requires IEEE permission.
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Yet open questions still remain concerning the feasibility of fre-
quency and phase locking in the presence of realistic free-space
optical (FSO) channel impairments.

A fully-analog solution combining an OPLL and an optical
injection loop is presented in [9] to deal with Doppler frequency
shifts up to 10 GHz for 10 Gb/s binary phase-shift keying
(BPSK) transmission. However the study does not take into
account the random amplitude fluctuations caused by the tur-
bulence. Frequency and phase recovery in the digital domain by
digital signal processing (DSP) techniques is another option.
In [7] the authors describe a digital coherent receiver based
on DSP techniques developed for fiber-optic networks, with
application to a 10.45 km FSO horizontal link. Frequency offset
compensation is done by performing a Fourier transform of the
signal. Carrier phase synchronization relies on the Mth-power
phase estimation algorithm. A similar approach to phase recov-
ery is presented in [14]. Neither of these studies, however, specif-
ically address the performance of the carrier synchronization
algorithms.

For acquisition of signals with a possibly large initial fre-
quency offset, as may arise in the present context, digital carrier
synchronization usually proceeds in two steps [15]. First, a
coarse frequency estimation stage reduces the initial frequency
error to a small fraction of the symbol clock frequency, be-
fore any subsequent synchronization function can successfully
begin. Ephemeride predictions may be used for this purpose,
with possible assistance from a complementary feedforward
frequency estimator, e.g. Fourier-transform based, or from a
frequency-lock loop (FLL) [16]. A fine carrier recovery stage
then follows, in charge of tracking the small residual frequency
and phase mismatch with respect to the local oscillator during
the pass of the satellite.

The objective of this paper is to provide precise performance
evaluation of a coherent LEO-to-ground link, for a specific re-
ceiver architecture, by means of an end-to-end simulation model
that includes fine modeling of propagation through turbulence,
AO correction, laser phase noise and carrier frequency mis-
match. A coherent FSO 10-Gb/s differentially-encoded BPSK
system is considered. First, the design of the fine carrier recovery
stage is presented. It is assumed that the initial frequency mis-
match has been reduced to a residual frequency offset of no more
than a few hundred of MHz by prior coarse frequency correction.
Second, the performance of this architecture is evaluated using
our end-to-end model.

The digital receiver architecture under consideration for fine
frequency and phase tracking combines a digital phase-locked
loop (DPLL) and a digital automatic gain control (AGC). The
DPLL was selected as it is a reference carrier synchronization
solution for RF satellite communications. One finds them in
particular at the heart of the robust carrier tracking techniques
used in global positioning satellite systems [17]. Feedforward
synchronizers may be preferred if very high data rate and/or
fast acquisition time are required. On the other hand DPLL
have the ability to track any phase disturbance that may remain
after coarse frequency correction, without the need for specific
estimators, provided the corresponding phase error is not large.

Fig. 1. General principle of a satellite-to-ground optical link with AO
correction.

The paper is organized as follows. The architecture and
parameters of the LEO satellite downlink and AO under
consideration are introduced in Part II, followed by a description
of the atmospheric channel in the presence of AO correction.
The digital receiver is presented in Part III, with a focus on
the architecture and design of the selected DPLL-based fine
carrier recovery sub-system. Communication performance in the
presence of realistic propagation impairments is investigated in
Part IV. Conclusion follows in Part V.

II. MODELING OF A COHERENT LEO-TO-GROUND LINK

A. Overall Architecture

We consider a LEO-to-ground link having the overall ar-
chitecture illustrated in Figs. 1 and 2. The transmitter at the
LEO satellite is located several hundreds of km away from
the optical ground station (OGS) receiver. Binary data are first
differentially encoded, then transmitted with BPSK modulation
of the phase of a continuous wave (CW) laser with the help
of an electro-optic modulator (EOM) such as a Mach-Zehnder
modulator. Compared to higher order modulation, the BPSK
modulator is more convenient to integrate with the additional
advantage of requiring less on-board power. The optical signal is
then amplified by a booster amplifier and emitted in the direction
of the OGS. The impact of the booster amplifier on the optical
phase [18], [19], [20] will not be discussed in this paper. During
free-space propagation through the atmosphere, the optical wave
is severely degraded both in amplitude and in phase by the
atmospheric turbulence.

On the ground, the incoming signal is mixed with the LO. An
AO system is used to maximize the mixing efficiency and thus
the down-converted coherent power by improving the spatial
matching between the incoming and LO fields. In practice, the
AO operates as follows [13]. A wavefront sensor (WFS) returns
local information on the incoming wavefront. The WFS data are
processed by the real-time computer (RTC) which controls the
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Fig. 2. Overall architecture of a LEO-to-ground communication link with coherent detection.

deformable mirror (DM) and adapts the surface of the latter so as
to correct for the wavefront deformation. The resulting optical
signal is then coherently detected by an intradyne receiver, sam-
pled by an analog-to-digital converter (ADC), and demodulated
by a baseband digital receiver whose architecture is described
in Part III.

B. Channel Description and Modeling

Variations of humidity and temperature in the atmosphere
induce spatial and temporal random fluctuations of the refractive
index of air. This phenomenon called atmospheric turbulence
disturbs the amplitude and phase of the optical incident beam.
The structure constant of refractive index fluctuations C2

n(h)
quantifies the local strength of the turbulence along the line
of sight at different altitudes h, from the ground level to the
maximum altitude hmax (here hmax = 20 km). The C2

n(h)
profile used is derived from the Hufnagel-Valley profile [21]
taken from the recommendation ITU-RP.1621-1. This model
is parametrized by the value of the C2

n at the ground level
C0 and the high-altitude root-mean-square (RMS) wind speed
parameter vRMS . A Bufton wind profile [22] is considered
here. The profile is defined by the wind speeds at the ground
level vG and at the tropopause vT . The spatial coherence of the
optical beam can be characterized by the Fried parameter r0.
This parameter gives information on the total turbulence strength
along the line of sight. The scintillation index σ2

I quantifies the
point variations of power on the receiver pupil. Besides, the
simulation also assumes a given outer scale L0 corresponding
to the characteristic size of the larger eddies inducing the energy
transfers in the atmosphere. The parameters characterizing the
simulated turbulence are given in Table I. In the table, the
Fried parameter and the scintillation index are given on the
line-of-sight at the wavelength λ = 1550 nm.

The turbulent parameters are chosen to simulate a repre-
sentative channel using data taken from the literature [23].
We consider that the communication with the LEO satellite
is established at an elevation of 20 degrees to maximize the
duration of the data transmission. Realistic temporal series of
the propagated complex field are obtained using the end-to-end
propagation code TURANDOT developed by ONERA in coop-
eration with CNES [24]. In this method, the turbulent volume
is sampled in discrete layers (here 35 layers) and a split-step
algorithm performs Fresnel propagation between each discrete
phase screen. The field entering the atmosphere at the altitude

TABLE I
LINK CHARACTERISTICS AND TURBULENT PARAMETERS

FOR A LEO-TO-GROUND SCENARIO

hmax is approximated by a plane wave considering the very
large propagation distance from the satellite.

The complex field received within the telescope pupil plane
is then sent to an end-to-end AO simulation. We assume that
the correction modes are the Zernike polynomials (here up to
mode 91, that is 12 radial orders) [25], [26]. The AO simulation
models a closed loop at a given sampling frequency (here 5 kHz)
with a 2 frame loop delay. The chosen AO design parameters are
inspired from [27] and lead to an average flux penalty of−4.5 dB
in the turbulent conditions described above. The WFS noise is
neglected since requirements imposed by the data transmission
lead to a high flux regime from the WFS point of view.

The electromagnetic field’s complex amplitude of the incident
beam after propagation through turbulence and correction with
AO is characterized by :

ERX(r, t) = ATX exp(χ(r, t) + iφres(r, t)) (1)

By definition of the complex amplitude [28], this equation does
not include the term exp(iωRX t) with ωRX the wave pulsation.
The factor ATX is a function of the emitted power. χ repre-
sents the log-amplitude fluctuation induced by scintillation and
r is the transverse two-dimensional spatial coordinate. The resid-
ual phase φres corresponds to the residual phase perturbation
due to the atmospheric turbulence φtur after the AO phase
correction φAO:

φres(r, t) = φtur(r, t)− φAO(r, t) (2)
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Fig. 3. (a) Pupil amplitude map due to scintillation. (b) Turbulent phase in the pupil. (c) Residual phase after AO correction. (d) Amplitude of a Gaussian mode
for w0 = D

2.2 . The phase maps are illustrated modulo 2π.

The complex amplitude of the LO is represented by a Gaussian
mode in the aperture plane [29] :

ELO(r) = ALO exp(−||r||2/w2
0) (3)

where ALO is the constant amplitude of the LO and w0 is
the mode radius. The mode radius is set to w0 = D

2.2 to max-
imize the efficiency while neglecting the central obscuration
influence [30]. The LO power is denoted by PLO = |ALO |2

2 .
Bi-dimensional scintillation and phase maps are illustrated in
Fig. 3(a) and (b). Turbulent phase residuals after AO correction is
illustrated on Fig. 3(c). Fig. 3(d) shows the Gaussian distribution
of the LO mode projected in the aperture plane. The mixing
efficiency between the incoming signal and the Gaussian mode
of the LO is affected by the residual turbulence effect after the
AO compensation. The instantaneous mixing efficiency can be
derived from the complex coupling defined for instance in [31].
The complex coupling is an overlap integral expressed in the
aperture plane, and reads:

C(t) =
∫

P

E∗
LO(r, t)ERX(r, t)dr (4)

where the pupil transmittance P is defined by

P (r) =

{
1 if 0 � 2||r|| � DRX

0 otherwise
(5)

One can then define an instantaneous coupling efficiency ρ(t)
[29], [32] and a phase noise φ(t) in the form:

ρ(t) = |C(t)|2 (6)

φ(t) = arg(C(t)) (7)

In the remainder of this section and for the ease of exposition,
the modulated phase and the frequency mismatch are purposely
omitted in the expression of complex amplitudes.

C. Impact of the Turbulence on the Complex Coupling

The simulation tool provides correlated time series of both
the coupling efficiency and the turbulent induced phase noise
in the considered turbulent conditions. The 2-seconds duration
time series presented in this paragraph are those that will be
used later in the end-to-end system simulation and performance
evaluation described in part IV.

Fig. 4. Downlink 2 s duration time series of coupling efficiency. Comparison
between a time series without correction and with an AO correction of 12 radial
orders at the frequency of 5 kHz.

Fig. 4 presents the coupling efficiency ρ between the incident
beam coming from the satellite and the local oscillator at the
ground station, as defined by Eq. (6), with and without AO com-
pensation, using the parameters described in Section II-B. As
noted above, the frequency mismatch and the modulated phase
are discarded, leaving only the turbulence induced fluctuations
at the coherent detector output. Fig. 4 shows that the average
flux penalty due to the turbulence is reduced from −23 dB to
−4.5 dB thanks to the AO correction. Besides the cumulative
density function and the probability density function (PDF)
presented in Fig. 5 provide a quantification of the probability
of fading occurrences and also prove that the system is effective
at reducing the amplitude of the signal fluctuations.

Fig. 6(a) presents the turbulent phase noise corresponding to
the atmospheric contribution to the phase noise φ described in
Eq. (7). BPSK modulation as well as other phase impairments
due for instance to the Doppler effect or to the lasers instabilities
are not represented here. Most of the residual phase noise after
the AO correction can be attributed to the turbulent piston mode
which is not corrected by traditional AO systems [33]. As shown
on Fig. 6(b) the coherence time of the fluctuations is 70 ms in this
case. This is slower than the phase noise fluctuations of the laser

Authorized licensed use limited to: ONERA. Downloaded on September 23,2020 at 06:19:36 UTC from IEEE Xplore.  Restrictions apply. 



5720 JOURNAL OF LIGHTWAVE TECHNOLOGY, VOL. 38, NO. 20, OCTOBER 15, 2020

Fig. 5. Statistics of the coupled efficiency. (a) Cumulative probabilities with
and without AO correction. (b) Histogram of simulated coupling efficiency with
and without AO correction (arbitrary unit).

Fig. 6. (a) Downlink 2 s duration time series of phase noise with an AO
correction of 12 radial orders. (b) Autocorrelation of the turbulent phase noise.

sources currently in use in terrestrial fiber networks. This is also
much slower than the symbol rate of 10 Gbaud. The practical
impact of turbulence phase noise on the system performance
will be evaluated in Section IV-C.

III. COHERENT DETECTION AND DIGITAL BASEBAND

RECEIVER PROCESSING

The coherent optical detection front-end and digital baseband
receiver architecture are introduced in part III-A, followed by
a detailed description of the proposed AGC and DPLL sub-
systems in part III-B and III-C, respectively. A DPLL design
example for FSO space-to-ground downlink communication is
developed in part III-D, and validated with constant amplitude
AWGN signal and laser phase noise in part III-E. Performance in
the presence of turbulent amplitude fluctuations and turbulence-
induced phase noise will be presented in part IV.

A. Coherent Intradyne Detection and Digital Receiver
Architecture

As shown in Fig. 2, after AO correction, the optical signal
is sent to the coherent receiver and mixed with the LO signal
for frequency down-conversion. Balanced detection produces an
electrical signal which is sampled and digitized at twice or more
the symbol rate 1/T , where T denotes the symbol duration, and
subsequently processed by the baseband digital receiver whose
task is to recover the data bits as reliably as possible from the
received samples sequence. The baseband digital receiver under
consideration has the typical structure shown in Fig. 7. Here
the coarse frequency correction stage is shown as part of the
digital receiver but may also be analog or hybrid, in the form,
for instance, of a feedback loop with the local oscillator.

Fig. 7. Baseband digital receiver architecture under consideration.

During the pass of the satellite, the data signal experiences
a frequency shift because of the Doppler effect and because of
the natural frequency drift of the satellite laser source due to
temperature variations for instance. The initial frequency error
may be fairly large. The Doppler shift due to the relative speed
of a LEO satellite with respect to the ground has been estimated
in [9] to cover a total range of approximately 9 GHz (from
−4.5 GHz to 4.5 GHz). It is the task of the coarse frequency
correction to reduce the initial frequency mismatch between
the transmit and receiver lasers down to a small fraction of the
symbol clock frequency. At such an early stage in the receiver,
channel state information is hardly available and symbol timing
is unknown. An estimate of the Doppler shift can be obtained
from the knowledge of the satellite trajectory, similarly to what
is done in inter-satellites communications. The open-loop or
closed-loop robust frequency acquisition schemes developed for
RF communications may be used to further refine this estimate
as well as to correct for the random frequency drift of the
lasers, see e.g. [15, Sec. 5.3] or [16]. Alternatively, full optical
PLL-based Doppler shift recovery could also be considered [9].
Coarse frequency correction will not be further discussed in
this study, except for considerations of residual frequency error
which is assumed to be well modeled by a constant frequency
offset Δf = Δω

2π of the same order as those encountered in
inter-satellite communication [11], [34]. Hereafter a maximum
frequency offset of 100 MHz will be considered.

Once coarse frequency correction has ensured that most of the
received signal falls within the bandwidth of the baseband re-
ceive filters, one can proceed to digital matched-filtering, timing
recovery and symbol-rate down-sampling to obtain a sequence
of T -spaced complex-valued samples sRX(k) = sRX,I(k) +
i sRX,Q(k) to be delivered to the decision circuit. Timing re-
covery will not be investigated in the following. Assuming
perfect timing synchronization and ideal end-to-end Nyquist
matched-filtering, the signal model for sRX(k) is

sRX(k) ∝
√

ρ(k) exp(i(ΔωkT + ϕm(k) + θ(k))) + n(k)
(8)

whereϕm(k) ∈ {0, π} accounts for BPSK modulation and θ(k)
accounts for any residual phase mismatch, including:� the turbulent phase noise after AO correction (see Fig. 6),� the cumulative phase noise contribution from the transmit

and receive laser sources,� the static phase offset between the two lasers.
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The cumulative laser phase noise is commonly modeled as a
Wiener process and its spectrum approximated by a Lorentzian
shape [35]. It mainly depends on the spectral linewidth Δν of
the transmit and receive lasers, which corresponds to the full
width at half maximum of its spectrum. Hereafter the spectral
linewidth of each laser is considered to be 100 kHz [36] so that
the total spectral linewidth of the phase noise is Δν = 200 kHz.
The time-varying amplitude factor

√
ρ(k) can be related to the

usual
√
PRXPLO term that appears in the coherent detection

equations, with PRX the received power from the satellite. One
can note that the termρ(k) corresponds to the coupling efficiency
defined by Eq. (6) and illustrated in Fig. 4. In the following, the
coupling efficiency ρ as well as the turbulence phase noise are
supposed to be approximately constant within a symbol period
T , which, according to Fig. 4 and Fig. 6, is a reasonable as-
sumption for a 10-GBaud link. Finally,n(k) = nI(k) + i nQ(k)
is the discrete-time complex additive noise. The LO power is
assumed to be larger than the receive signal power so that shot
noise dominates. Denoting by N0 the one-sided power spectral
density of shot noise [37] and assuming that time shifts of the
receive filter by integer multiples of the symbol period T form
an orthonormal basis,nI(k) andnQ(k) are well-modeled as two
independent, zero-mean white Gaussian random variables with
variance N0/2.

The role of the subsequent fine carrier recovery stage is to
track and compensate for the residual frequency offset Δω and
phase mismatch θ(k) in Eq. (8), in order for the BPSK decision
circuit to recover the data bits with minimum probability of
error. Motivated by common practice in the field of RF space-to-
ground satellite communication, we propose to use a DPLL for
that purpose since a properly-designed DPLL has the inherent
ability to track any residual phase or frequency error provided
it is not too large. In the proposed receiver architecture, the
DPLL is preceded by an AGC whose role is to maintain the
received signal power at a constant target value. In the next
sub-sections the emphasis will be placed on the design of the
AGC and DPLL subsystems since both play a key role in address-
ing the various impairments that affect the received coherent
signal.

A BPSK symbol detector and a differential decoder follow,
to recover the transmitted bits from the discrete-time samples at
the DPLL output. These two operations are standard practice in
communication systems and will not be further discussed.

B. Digital Automatic Gain Control Architecture

The role of the digital AGC is to maintain a constant average
received signal power. A closed-loop digital AGC has been used
in the present work, with the structure shown in Fig. 8.

First, the instantaneous signal power is computed and com-
pared to the target reference power PRef to form the driving error
signal

e(k) = PRef − |sagc(k)|2 (9)

A unit average power PRef = 1 was chosen as reference. The
error signal e(k) is weighted by a constant factor G0 > 0 which
plays the role of the loop filter here, and then passed through a

Fig. 8. Block diagram of the digital automatic gain control loop.

Fig. 9. Block diagram of the digital phase locked loop.

linear numerically controlled amplifier (NCA) implemented as a
unit-gain first-order integrator with transfer function 1/(z − 1).
The linear NCA is followed by an exponential transform to
create a variable-gain amplifier with exponential gain control
characteristic g(k) = exp(v(k)/2), where v(k) is the linear
gain control voltage at the output of the NCA. The exponential
characteristic ensures that the acquisition time only depends
on the loop parameters, and not on the dynamics of the input
signal [38]. The gain factor g(k) is finally applied to the received
sample sRX(k) to regulate the signal level fluctuations. In our
experiments, the AGC gain was set to G0 = 0.1 as a trade-off
between stability and convergence speed of the loop.

In the absence of additive noise, the complex signal at the
output of the AGC loop can be written as:

sagc(k) = Aagc(k) exp(i(ϕm(k) + ϕ(k))) (10)

withϕ(k) = ΔωkT + θ(k) the total phase offset to be recovered
by the fine carrier recovery stage.

C. Digital Phase-Locked Loop Architecture

The purpose of the DPLL is to generate a discrete-time replica
signal whose phase and frequency are synchronized with the
incoming signal. The DPLL does this by driving to zero the
tracking errorΔϕ = ϕ− ϕ̂between the phaseϕof the incoming
signal from the AGC and the phase estimate ϕ̂ computed by the
DPLL. Fig. 9 shows the block diagram of the DPLL. The loop
consists of 3 sub-blocks: a phase detector, a loop filter, and a
numerically-controlled oscillator (NCO).

The phase detector (PD) sub-block in Fig. 9 aims at estimating
the tracking error Δϕ(k) = ϕ(k)− ϕ̂(k) for the kth sample.
The optimal non-data-aided maximum a posteriori (MAP) PD
for closed-loop estimation of an unknown carrier phase offset
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affecting a BPSK modulated signal is [39]:

ε(k) = spll,Q(k) tanh (spll,I(k)) (11)

with

spll,I(k) = Aagc cos(ϕm(k) + Δϕ(k)) (12)

spll,Q(k) = Aagc sin(ϕm(k) + Δϕ(k)) (13)

in the absence of noise. Ideal AGC is assumed in the above signal
model, so that Aagc(k) =

√
PRef = Aagc ∀k. The impact of non-

ideal AGC on the DPLL design is discussed later in part III-D.
In the remainder of this paper, we have chosen to work with the
low signal-to-noise ratio (SNR) approximation of the optimal
MAP PD obtained from tanh(x) ≈ x and which reads [40]:

ε(k) = spll,I(k) spll,Q(k) (14)

The latter is commonly referred to as Costas-type or I ×Q
PD as it mimics the operation of an analog Costas loop. This
choice for the PD was motivated by the desire to capitalize
on the significant amount of literature and results available for
performance analysis of Costas-type PLLs in both the linear and
non-linear regimes, as well as to ensure robust operation of the
DPLL in the presence of fadings. From Eq. (12), (13) and (14),
one obtains that the Costas-type PD has a sinusoidal S-curve
characteric with period π, since:

ε(k) =
A2

agc

2
sin(2(ϕm(k) + Δϕ(k))) (15)

=
Kd

2
sin(2Δϕ(k)) (16)

where Kd = A2
agc is the phase detector gain. From (16), a linear

approximation of the Costas-type PD output valid for small
tracking error Δϕ(k) is

ε(k) ≈ Kd Δϕ(k) (17)

The output of the PD is smoothed by a second-order loop filter
having gains K1 and K2 and discrete-time transfer function:

F (z) = K1

(
1 +

K2

z − 1

)
(18)

The loop filter output is used to drive the NCO which gen-
erates in turn a replica whose phase is close to that of the
incoming signal. Here the NCO is implemented as a unit-gain,
first-order integrator with transfer function 1/(z − 1) followed
by a discrete-time complex phase rotator.

Designing the DPLL requires choosing the gain coefficients
Kd, K1 and K2. Since for the Costas-type PD we have Kd =
A2

agc, knowledge of the average incoming signal power is thus
required in the DPLL design. A unit average power will be as-
sumed in the remainder of this paper, an hypothesis reinforced by
the digital AGC frond-end, resulting in Kd = 1. Then only K1

and K2 need to be specified. To this end, it is common practice
to assume that the DPLL operates in steady-state tracking mode,
with a tracking error Δϕ small enough that the DPLL can be
described as a linear system whose transfer function can be cal-
culated. One can then resort to three intermediate variables that
have more physical relevance, namely: the damping factor ξ, the

loop noise-equivalent bandwidth BL, and the natural frequency
ωn. Those parameters were originally introduced for analog
PLLs [41]. By transposing this approach to the digital domain
and from the linear approximation (17) of the Costas-type PD,
we obtain the following discrete-time equivalent formulas for
our three parameters of interest

BLT =
1

4
(K +K2) =

K

4

(
1 +

1

4ξ2

)
(19)

ξ =
1

2

√
K

K2
(20)

ωnT =
√

KK2 =
K

2ξ
(21)

where K = KdK1K0 denotes the global loop gain. As noted
in [41] the analog formulas are good approximations for the
DPLL parameters as long as ωn is small compared to the sam-
pling rate 1/T . It is common practice to assign the value ξ = 1√

2
to the damping factor as a good trade-off between stability of
the loop and speed of convergence [41]. DPLL design then
reduces to selecting an appropriate value for the normalized
loop bandwidthBLT , or equivalently for the normalized natural
frequencyωnT (the two parameters play an equivalent role in the
design, albeit with different physical interpretation), to obtain the
corresponding loop gainK1 andK2. We shall now briefly sketch
one possible way to proceed for the present communication
scenario.

D. DPLL Design Example

Having set ξ = 1√
2

, we are left with two degrees-of-freedom
in the DPLL design: choice of the loop equivalent bandwidthBL,
and choice of the sampling rate 1/T . The later is often primarily
governed by hardware considerations. In the following, we make
the usual assumption that the DPLL sampling rate is equal to the
symbol rate, 10 Gbaud in the present case. Given the sampling
rate, the choice of the loop equivalent bandwidth BL is driven
by several considerations:

1) ensuring that the DPLL can lock onto the maximum
residual frequency offset expected after coarse frequency
correction, with an acquisition time much smaller than the
ground station acquisition time, which is in the order of a
few seconds;

2) limiting the BER penalty due to residual tracking errors
at the DPLL output;

3) preventing as much as possible cycle slipping and loss of
lock during the satellite pass

The design procedure to be described below prioritizes design
objective 2), and also objective 3) but to a lesser extent. In the
presence of additive white gaussian noise, the tracking error or
phase jitter Δϕ at the DPLL output is a random process whose
variance σ2

Δϕ at high enough SNR is given by [39]

σ2
Δϕ =

BLT

ES/N0
×
(
1 +

1

2ES/N0

)
(22)

This expression assumes a locked DPLL operating in steady-
state condition so that the linear approximation (17) of the
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PD output holds. Es/N0 is the electrical SNR, with Es the
average received energy per symbol and N0 the one-sided noise
power spectral density. One recognizes in the first term of (22)
the Cramer-Rao bound (CRB) for closed-loop estimation of an
unknown phase offset affecting a constant amplitude sinusoidal
signal without phase modulation:

σ2
CRB =

BLT

Es/N0
(23)

BPSK modulation induces a penalty on the previous bound,
the so-called squaring-loss penalty, which for the Costas-type
PD is reflected into the second factor in (22) [39]. Laser phase
noise also has an impact on the phase jitter, translating into an
additional term in σ2

Δϕ which becomes [42]:

σ2
Δϕ =

BLT

ES/N0
×
(
1 +

1

2ES/N0

)
+ πΔνT

(
1 + 1

4ξ2

4BLT

)

(24)
Following the conclusions obtained in Part II, we assume that
the turbulence-induced phase noise has negligible contribution
in the total phase jitter compared to the other noise sources. From
(24) one observes that setting BL is the result of a trade-off
between improving the tracking capability of the laser phase
noise fluctuations and reducing the DPLL sensitivity to additive
noise. Phase jitter increases the probability of loss of lock and
simultaneously degrades the BER performance by introducing
a random phase offset at the decision point. By designing the
DPLL so that the total phase jitter does not exceed a certain
maximum angle, one may limit these detrimental effects.

Given a statistical model for the distribution f(Δϕ) of the
phase jitter, one possible way to proceed is to first evaluate
the average theoretical BER in the presence of random tracking
errors at the DPLL output as

Pb = EΔϕ [Pb(Δϕ)|Δϕ] =

∫ 2π

0

Pb(Δϕ)f(Δϕ)d(Δϕ) (25)

withPb(Δϕ) the analytical BER in the presence of a static phase
offset Δϕ. Note that Pb is a function of the SNR Es/N0 and
jitter noise varianceσ2

Δϕ,max. Different jitter variances will result
in different average BER at a given SNR, or, equivalently, in
different SNR values (or different SNR penalties with respect to
the performance without phase jitter) at a given BER. One may
then 1) decide a target BER and maximum tolerable SNR penalty
at this BER from design or system requirements, 2) use Eq. (25)
to convert this maximum tolerable SNR penalty at the target BER
into a maximum tolerable jitter variance σ2

Δϕ,max at the DPLL
output, and 3) set BL accordingly from (24). For the present
design example, the target BER after demodulation was set to
10−4 to ensure Quasi-Error-Free performance after forward-
error correction [43, Table I]. For differentially-encoded BPSK
in AWGN, this corresponds to an operating SNREs/N0 ≈ 8 dB
(see “AWGN channel” curve in Fig. 15). A maximum tolerable
SNR penalty due to phase jitter of 0.1 dB was selected, to illus-
trate the principle, and a Tikhonov distribution was assumed for
the phase jitter statistics [44]. Then Eq. (25) gives us a maximum
tolerable jitter variance σ2

Δϕ,max = 0.02 rad2, or equivalently
a maximum standard deviation σΔϕ,max = 8◦. Considering a

TABLE II
PHASE-LOCKED LOOP MAIN PARAMETERS

cumulated 3-dB laser linewidth Δν = 200 kHz, we find from
(24) that a noise-equivalent bandwidthBL = 12MHz is needed,
yielding the DPLL configuration in Table II.

Once a value for BL has been obtained, we have to make sure
that it meets all other requirements, in particular design objective
1). We first note that BL = 12 MHz corresponds to a natural
frequency ωn = 22.6× 106 rad/s. The condition wn 	 1/T
required for designing the DPLL based on formulas initially
derived for analog PLLs is thus fulfilled. A second-order analog
PLL with Costas-type PD and perfect integrator in the loop
filter is known to have infinite hold-in range and pull-in range
(in the absence of Doppler rate), which means that the loop
is theoretically able to compensate for any initial frequency
offset provided it is given enough time to do so. Caution is
required, though, when transposing these notions to the digital
domain. Considering a Costas-type PD, a DPLL will no longer
be able to accurately track the error and eventually lose lock if
the phase jump between two successive samples exceeds π/2.
This translates into a maximum frequency offset of 2.5 GHz
in the present configuration, which is far beyond the expected
residual frequency mismatch. More meaningful is the pull-in
time, which is a good measure of the time required by the loop
to establish the lock. Adopting the same approach as before and
transposing the pull-in time definition for analog loops into the
digital domain [41], we obtain the following acquisition time
prediction for an initial frequency offset Δω

2π :

Tp =
2Δω2

ξω3
n

(26)

which, in the present case, gives Tp ≈ 96μs for a frequency
offset of 100 MHz. This is much shorter than the ground station
acquisition time, in the order of a few seconds. In addition to
conditioning the acquisition range and convergence speed of the
loop, the normalized loop bandwidth BLT also determines to
a large extent the sensitivity of the loop to cycle slips caused
by noise. For the present design, BLT = 0.0012 which is small
enough to reasonably assume that the probability of cycle slips
occurrence during the satellite pass is close to zero. Mathemati-
cal analysis of cycle-slipping is notoriously difficult. An estimate
of the average mean time Tc between slips for a DPLL with
a period-p sinusoidal S-curve, valid at low SNR, is provided
in [45] as

Tc =
π

4BL
exp

(
p2

π2σ2
Δϕ

)
(27)
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Fig. 10. Frequency offset evolution during lock-in at SNR Es/N0 = 8 dB.

which givesTc ≈ 3.4× 1014 s for the present design, suggesting
comfortable margin.

Several final comments are in order here. First, assuming
a DPLL running at a sampling rate of 10 GHz might appear
somewhat optimistic in view of current hardware capabilities.
Practical implementation may operate at 1 GHz or even slower,
by adapting the DPLL design accordingly, albeit with infe-
rior acquisition and tracking capabilities. In particular the loop
bandwidth BL will have to be increased accordingly and the
corresponding impact on the system performance needs to be
assessed. Second, the DPLL design method described previ-
ously assumes a unitary PD gain Kd = 1, and thus a constant
(short-term) average received power as a consequence of the
choice of a Costas-type PD. A digital AGC precedes the DPLL
to reinforce this assumption. However, in practice the AGC is not
perfect and additive noise remains so that the received power still
fluctuates. In the case of strong residual fluctuations, the DPLL
performance is hard to predict without resorting to end-to-end
simulations similar to the one used in part IV. We note from (19)
that fading will reduce the loop bandwidth BL, which enhances
AWGN robustness but also increases phase noise sensitivity at
the same time. Fading will also increase the convergence time
Tp. One of the main reasons for selecting a Costas-type PD was
its proven optimality (at low SNR). The latter however assumes
constant-amplitude BPSK signals in AWGN. More robust PD
may thus exist, with better performance in the presence of
random, time-varying amplitude variations. A possible alterna-
tive could be the arctan PD ε(k) = arctan(spll,Q(k)/spll,I(k))
which is independent of the signal level. Other approaches such
as variable-bandwidth PLLs based on Kalman filters are dis-
cussed in [17]. We leave here this question open for further work.

E. PLL Characterization Without Turbulence

Fig. 10 shows the acquisition phase of the presented system
in the presence of AWGN only, at an SNR of 8 dB. Here,
the loop locks onto an initial frequency offset Δf= 100 MHz
after 104 μs. The DPLL is thus able to acquire the target
frequency shift in a reasonable time compared to the ground

Fig. 11. Variance of the tracking error at the DPLL output as a function of
SNR, with and without laser phase noise (Δν = 200 kHz), and comparison
with the theoretical bounds (initial frequency offset Δf = 100 MHz).

station acquisition time. Furthermore and as expected, the mea-
sured acquisition time is in accordance with the prediction
Tp ≈ 96μs obtained from Eq. (27).

To validate further the behavior of the DPLL, we have plotted
in Fig. 11 the tracking error variance σ2

Δϕ as a function of SNR
in steady-state performance (transients occurring during the
acquisition period have been excluded from the calculation) with
and without laser phase noise. In both cases, we first note the ex-
istence of a minimum SNR value, here around−7 dB for AWGN
only, and −5 dB for AWGN and laser phase noise, under which
the DPLL is unable to lock and becomes unstable. Above this
critical SNR value, the measured tracking error variance quickly
converges towards the theoretical bound given by Eq. (22) and
(24). This validates our design. At SNR values lower than the
critical SNR, the previous design assumptions and formulas no
longer apply since the DPLL operates in a highly non-linear
regime and proves to be unable to reach a stable state. However
we do not expect the system to operate in such conditions.

IV. SYSTEM PERFORMANCE WITH ADAPTIVE OPTICS

Having validated the proposed fine carrier recovery sub-
system in the ideal case of a BPSK modulated signal impaired
by AWGN and laser phase noise only, we now investigate its
robustness in more realistic propagation conditions based on
the FSO link model described in Section II, more precisely
on the simulated time series obtained after AO correction and
presented in Figs. 4 and 6, respectively. First the role of the
AGC loop in such an uncertain environment is highlighted. Then
we characterize the convergence and tracking performance of
the DPLL in the presence of residual amplitude fluctuations,
turbulent phase noise and laser phase noise. We finally evaluate
the BER performance of the overall transmission system.

A. Fluctuations Mitigation With Automatic Gain Control

The main purpose of the digital AGC is to compensate for
the slow residual amplitude fluctuations caused by atmospheric
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Fig. 12. 10 ms duration time series of the AGC (a) input and (b) output power
at an average SNR of 30 dB (value chosen for illustration purpose only).

Fig. 13. Frequency error during the lock-in process. Temporal series with a
mean SNR of 8 dB.

turbulence that remain after AO correction. A unit target ref-
erence power PRef = 1 is used in the loop so as to match the
assumption of unit phase detector Kd = 1 used in the DPLL
design (see Section III-C.D), thereby ensuring that the loop will
run in nominal operating conditions. Fig. 12 shows the impact of
the AGC on the received signal power variations. Note that the
multiplicative gain of the AGC loop impacts equally the signal
and the noise. In particular, during fades, both the signal and the
noise are amplified.

B. Digital Frequency Shift Compensation

After the AGC loop the signal is sent to the PLL. Fig. 13
presents the acquisition step of the PLL at an average SNR of
8 dB. The initial frequency offset between the incoming signal
and the LO was set to 100 MHz again. It is interesting to note that
despite the residual amplitude fluctuations, the theoretical pre-
diction still applies since the DPLL requires again Tp ≈ 106μs
only to converge. This confirms that with proper prior AO
correction and AGC compensation, the proposed digital PLL
can maintain very short lock-in time compared to the ground
station acquisition time even in turbulent conditions.

Fig. 14 shows the evolution of the variance of the tracking
error at the DPLL output (excluding the acquisition period)
with and without laser phase noise, as a function of the average
SNR on the overall time series. The results are compared to
the theoretical expressions given in Eq. (22) and in Eq. (24)

Fig. 14. Tracking error variance at the DPLL output as a function of average
SNR for an initial frequency offset Δf = 100 MHz and the 2 s-duration time
series, with and without laser phase noise (Δν = 200 kHz).

which were derived for a constant amplitude signal and analog
loop. The main impact of fading is to increase the minimal
critical SNR value under which the DPLL becomes unstable.
By comparing Figs. 11 and 14, the penalty is approximately
5 dB with turbulence only, and is more important, around 10 dB,
in the presence of laser phase noise. In all cases, however, the
results closely match the corresponding bounds at average SNRs
of 8 dB and higher. This proves that the DPLL is able to maintain
the lock and accurately track the residual phase fluctuations even
in the presence of turbulence.

C. Impact of Turbulent Phase Noise After Adaptive
Optics Correction

The simulation presented in Fig. 14 has been done in the
presence of the residual amplitude fluctuations and turbulent
phase noise after AO correction. We observe that the tracking
error variance measured at the DPLL output is superimposed
on the theoretical bound at high SNR which proves that the
turbulent phase noise has no impact on the results.

D. BER Performance

After the DPLL, BPSK symbol detection is performed, fol-
lowed by differential decoding in order to remove the phase
ambiguity which may subsist when the PLL locks onto an
incorrect phase due to the rotational symmetry of the PSK
constellation. Fig. 15 shows the simulated BER performance
of the space-to-ground downlink for the 2 s-duration time series
presented in Figs. 4 and 6(a). The frequency offset was set to
100 MHz. The BER is calculated once convergence is obtained.
The results are compared with and without laser phase noise, to
assess the impact of the latter. For reference purpose we have also
included the performance over AWGN without frequency offset,
with and without laser phase noise again. Also shown is the
performance obtained in the presence of turbulence only, without
frequency offset nor laser phase noise. We first note that the BER
performance is virtually the same with and without frequency
offset. This demonstrates the capability of the selected digital
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Fig. 15. BER performance as a function of the average SNR.

fine carrier recovery solution to correct for the target frequency
offset without BER penalty. By comparing the performance with
and without turbulence, all other things being equal, the residual
fadings caused by atmospheric turbulence result in a 2.3 dB
power penalty at a BER = 10−4. Finally, an SNR gap of about
0.1 dB is observed between the performance with and without
laser phase noise at10−4, either in AWGN only or in the presence
of turbulence, thereby validating the design method suggested
in Part III.D.

V. CONCLUSION

Coherent receivers are gradually emerging as a key enabler for
high-data-rate communications not only in fiber-optics networks
but also in free-space optical communications. In this paper, we
have investigated end-to-end link modeling and digital receiver
design for a particular example of receiver architecture, for co-
herent 10 Gb/s BPSK LEO satellite-to-ground FSO transmission
in the presence of realistic atmospheric turbulence, AO correc-
tion, laser phase noise and frequency mismatch. At the ground
station, AO correction is used to improve the mixing efficiency
of the incoming signal with the LO and to achieve an average
flux penalty of -4.5 dB. The impact of the propagation and AO
correction on the phase noise has also been characterized. The
design of a fine carrier recovery stage which combines an AGC
with a DPLL is described in order to recover from the frequency
offset and track residual phase variations after intradyne detec-
tion. The overall system performance has been characterized
based on realistic time series of a representative LEO-to-ground
link with AO correction obtained from end-to-end simulations
in the presence of laser phase noise and frequency offset.

The digital receiver is able to acquire and track a frequency
offset of 100 MHz in approximately 100μs, a reasonable amount
of time compared to the few seconds required for establishing the
satellite link. This compensation is done without BER penalty
with respect to the ideal case of a perfectly synchronized LO.
We however show that amplitude fluctuations degrade the BER
performance. We also demonstrate that the turbulent phase noise
has negligible impact on the carrier synchronization process.
The laser phase noise is the predominant source of phase error.
Its impact on the BER performance can be contained through
careful PLL design or by the use of higher-quality lasers.

For the specific receiver taken here as an example, the total
power penalty induced by turbulence and laser phase noise at a
BER = 10−4 is approximately 2.4 dB.

This paper therefore shows that AO coupled with a classical,
DPLL-based carrier recovery stage can be a simple, robust
solution to the problem of carrier frequency and phase tracking
in coherent satellite-to-ground FSO links.

Here a DPLL was chosen as an example but the previous
conclusion is expected to extend to other standard algorithms
as well, e.g. feedforward estimators. In particular, the perfor-
mance and robustness of the open-loop carrier synchronization
algorithms currently in use in fiber-optics networks could be
investigated. In addition, one could investigate the requirements
on the fading amplitude, and thus on the AO system design,
so that the digital receiver operates properly. Different require-
ments may arise, depending on the selected DSP algorithms.
Also, the DPLL was specifically designed for BPSK modulation
in this work. The same methodology can however be extended
to higher-modulation formats by modifying accordingly the
phase detector function within the loop. Finally, this work
assumed ideal timing recovery. In practice the latter will also
be impaired by the Doppler effect and by the signal fadings
prompting the need for robust digital symbol synchronization
algorithms.
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Titre : Architecture de récepteur cohérent pour les liens optiques satellite-sol avec optique adaptative 
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adaptative. 

Résumé : L’émergence et la multiplication de moyens 

d’observation du sol de résolution croissante et de 

réseaux de télécommunication spatiaux à très haut débit 

pour l’internet globalisé rendent nécessaire d’accroître la 

capacité de transmission de données entre l’espace et le 

sol de plusieurs ordres de grandeur. Les liens optiques, 

avec des débits de plusieurs dizaines de Gbps par canal, 

constituent une solution à très fort potentiel si les 

techniques de modulation de phase exploitées dans les 

réseaux fibrés peuvent y être appliquées.  

L’enjeu de cette thèse est d’investiguer le recours à des 

méthodes de modulation de phase pour des liens 

optiques satellite-sol en prenant en compte les 

spécificités propres à l’application : bruits de phase des 

lasers, effet Doppler, et impact de la propagation à 

travers la turbulence atmosphérique corrigée par optique 

adaptative pour maximiser l’efficacité de la détection 

cohérente. 

Dans ce but, une simulation complète d’une 

transmission cohérente BPSK a été développée incluant 

les étapes de propagation à travers l’atmosphère, de 

détection et de démodulation.  

En s’appuyant sur cet outil, nous avons proposé deux 

architectures de récepteur numérique : l’une exploitant 

une boucle à verrouillage de phase, l’autre reposant sur 

une synchronisation en boucle ouverte. La méthodologie 

de conception développée à cette occasion permet de 

réduire l’impact du bruit de phase des lasers sur la 

précision de synchronisation, ce terme restant 

néanmoins prépondérant.  

L’étude menée montre que les deux architectures 

présentent des performances comparables en termes de 

précision de synchronisation, de seuil de convergence et 

de taux d’erreur dans différentes conditions de 

turbulence. Les performances en taux d’erreur obtenues 

soulignent l’importance de la qualité de la correction par 

optique adaptative. Une confirmation par modélisation 

du faible impact du bruit de phase turbulent sur la 

performance est apportée. Ces travaux laissent envisager 

la possibilité d’un accroissement très significatif du débit 

atteignable pour des liens de télémesure cohérents dans 

le cas de l’emploi de constellations d’ordre supérieur 

(QPSK et au-delà) associé à une correction par optique 

adaptative de bonne qualité. 
 

 

Title : Architecture of a coherent receiver for satellite-to-ground links with adaptive optics 

Keywords : Atmospheric turbulence, coherent detection, digital signal processing, adaptive optics. 

Abstract : Both the increasing imaging resolution of 

earth observation satellites and the advent of a space-

based globalized internet are currently urging for 

very high data rate transmissions between space and 

ground. With the promise to provide tens of Gbps per 

channel, optical links may become a major 

breakthrough technology, assuming that the 

technological assets developed for the fibered 

networks can be exploited. Especially, phase 

modulation techniques have demonstrated their 

tremendous efficiency for fibered networks.  

The aim of this thesis was to investigate the 

feasibility of their transposition to the case of 

satellite-to-ground optical links, accounting for their 

specificities: laser phase noise, Doppler effect, and 

the impact of propagation through the turbulent 

atmosphere and its correction by adaptive optics to 

maximize coherent detection efficiency.  

To investigate the main limitations of such a BPSK 

modulated coherent link, I developed a tool 

performing a detailed simulation of the data  

transmission process. It includes the beam propagation 

through the atmosphere, the atmospheric disturbances 

correction by adaptive optics, and the synchronization step 

necessary to recover the modulated phase.  

We investigated two architectures of digital receiver: one 

based on a phase-locked loop, and the other one based on 

an open loop approach. We formalized a design 

methodology to reduce the impact of laser phase noise on 

the accuracy of synchronization. Laser phase noise remains 

however the main contributor to the residual phase error.  

The two architectures achieve comparable performance in 

terms of residual phase error, convergence threshold and 

error rate. The impact of atmospheric turbulence and its 

correction by adaptive optics was investigated for different 

turbulence conditions. As expected, the importance of the 

quality of the adaptive optics correction is highlighted. We 

confirm by modeling the limited impact of turbulent phase 

noise on the performance. This work opens prospects for a 

strong increase in the achievable bit rate for coherent 

telemetry links when using higher-order constellations 

(QPSK and beyond).  
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