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Introduction ge ne rale 

 

La démonstration de la propagation d’ondes électromagnétiques par Heinrich Hertz dans la 

deuxième moitié du XIXème siècle peut être considérée comme une étape fondatrice du 

développement des télécommunications et des systèmes de mesure basés sur les ondes 

électromagnétiques. Les ondes électromagnétiques radiofréquences, en particulier, ont ouvert la 

voie à de nombreux systèmes de communication comme la télégraphie sans fil (TSF) ou la 

radiotéléphonie, et des appareils de détection comme les Radars, largement utilisés dans l’aviation 

ou dans la météorologie. 

L’échange d’information dans le domaine radiofréquence par des ondes électromagnétiques s’est 

basé historiquement sur une simple modulation de l’amplitude de l’onde transmise en « tout ou 

rien ». À partir de ce schéma de modulation, plusieurs codes ont été utilisés (par exemple l’alphabet 

morse ou le code wabun au Japon) pour pouvoir communiquer à une échelle internationale. En 

revanche, les possibilités de communication dans ce cas étaient limitées par la simplicité et la vitesse 

du codage. L’augmentation de la fréquence de l’onde porteuse, comme l’invention de schémas de 

modulation de plus en plus complexe sont devenus des problématiques essentielles pour les 

télécommunications. Aujourd’hui, le développement de standards de communication comme la 5G 

repose sur l’utilisation d’une onde porteuse à haute fréquence (~ 25 GHz), tandis que des schémas 

de modulations permettent de transmettre un débit d’information élevé (par exemple la modulation 

256 QAM qui correspond à un codage de la phase et de l’amplitude de l’onde porteuse parmi 

256 possibilités). 

Les systèmes de mesure et de détection ont suivi un développement similaire aux 

télécommunications. La mesure de distance dans le domaine radiofréquence, utilisait initialement un 

schéma très simple : l’émission de signaux intenses de courte durée permettant la mesure du temps 

d’aller-retour des différents signaux d’échos. De même, la portée et la résolution de la mesure était 

limitées par la forme d’onde envoyée et par la fréquence de l’onde porteuse. De nombreuses 

techniques ont par la suite été développées pour améliorer les performances des systèmes de 

mesure et de détection. La compression d’impulsion et le filtrage adapté ont ainsi permis d’utiliser 

des signaux plus longs, tout en maximisant le rapport signal à bruit des échos détectés et sans 

diminuer la résolution de la mesure. L’utilisation de signaux dont la fréquence instantanée varie en 

fonction du temps (« chirp »), associée au développement de systèmes de détection cohérente, ont 

augmenté largement la portée de la mesure. Aujourd’hui, les systèmes de mesure qui présentent les 

meilleures performances utilisent des ondes dont le profil temporel est arbitraire (profil d’onde 

semblable à du bruit, mais connu de l’utilisateur), autour d’une onde porteuse de grande pureté 

spectrale afin d’augmenter la sensibilité de la mesure. 

L’invention du laser en 1960, et le développement des fibres optiques ont révolutionné l’utilisation 

des ondes électromagnétiques. Les ondes optiques peuvent en effet servir de porteuse à très haute 

fréquence (~ 100 THz), et subissent de très faibles pertes de propagation dans les fibres optiques 

(< 0.2 dB/km) par rapport aux pertes subies par les ondes radiofréquences dans les câbles coaxiaux 

(typiquement 1 dB/m à 10 GHz). De plus, la faible dispersion des signaux RF lors de leur propagation 
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dans une fibre optique, contrairement aux câbles coaxiaux, permet de manipuler et de distribuer des 

signaux de plus grande bande passante nécessaires pour différentes applications. En revanche, si 

l’optique offre des avantages très intéressants pour la génération et de traitement de signaux RF, les 

solutions « tout optique » sont à l’heure actuelle très peu utilisées pour la manipulation de signaux 

RF. Certaines opérations (comme les opérations de filtrage RF notamment) restent beaucoup plus 

efficaces et les technologies beaucoup plus matures dans le domaine radiofréquence. Face aux 

enjeux scientifiques et économiques, de nombreuses technologies mêlant optique et électronique 

ont ainsi donné naissance au domaine de la photonique micro-onde (Microwave Photonics), de 

manière à tirer profit au maximum des avantages des sources optiques pour effectuer des fonctions 

de génération et de traitement normalement réalisées dans le domaine radiofréquence, voire 

hyperfréquence (du MHz  à la centaine de  GHz ). Que ce soit pour les applications en 

télécommunication ou pour les systèmes de mesure, on distingue à l’heure actuelle deux grands axes 

de développement en photonique micro-onde : 

- l’augmentation de la bande passante des signaux hyperfréquence, 

- le contrôle de leur profil temporel. 

 

Depuis quelques années, une architecture optique originale, les boucles à décalage de fréquence 

injectées par un laser continu, ont fait l’objet d’études pour apporter des solutions à ces deux 

problématiques. Dans une telle boucle, la lumière subit un décalage de fréquence à chaque tour. 

L’injection d’un laser continu impose une fréquence de référence optique, à partir de laquelle les 

décalages successifs vont contribuer à la génération d’un peigne de fréquences optiques, dont la 

relation de phase est contrôlée par deux paramètres physiques de la boucle : le temps de 

propagation et la fréquence de décalage. Grâce à cette propriété, ces architectures ont montré des 

performances remarquables pour la génération de trains d’impulsions à haute cadence de répétition 

(effet Talbot temporel) et de profils complexes comme les chirps, voire de signaux totalement 

arbitraires réglables par l’utilisateur. L’utilisation de boucles à décalage de fréquence pour la 

génération de signaux optique ou hyperfréquence présente ainsi un fort intérêt pour le domaine de 

la photonique micro-onde. Un important travail a été effectué en parallèle pour comprendre et 

modéliser le comportement des boucles à décalage de fréquence dans l’état stationnaire.  

En revanche, peu d’attention a été portée jusqu’à présent à la dynamique des boucles à décalage de 

fréquence, que ce soit en régime transitoire (pour comprendre la création du peigne de fréquence), 

ou en régime stationnaire (pour étudier la qualité des signaux générés). Ces deux paramètres 

présentent pourtant de nombreux intérêts, à la fois théoriques et pratiques. D’une part l’étude des 

mécanismes liés à la formation et aux fluctuations du champ électrique en sortie de boucle peut 

permettre de faire le rapprochement avec d’autres architectures et ainsi d’approfondir les 

connaissances sur les mécanismes sous-jacents aux boucles à décalage de fréquence. D’autre part, 

l’étude du temps de réponse de la boucle ou encore de la pureté du signal généré en fonction des 

paramètres de la boucle est essentielle pour la réalisation et l’optimisation de celle-ci en fonction de 

l’application visée, notamment pour la génération ou le traitement de signaux hyperfréquence. 

Par ailleurs les boucles à décalage de fréquence ont majoritairement été étudiées en dessous du 

seuil laser de la boucle, lorsque le gain apporté par l’amplificateur optique est inférieur aux pertes 

intrinsèques de la boucle. Ce régime limite en effet la contribution de l’émission spontanée de 
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l’amplificateur optique, ainsi que les effets non-linéaires. Pourtant, en comparant à un laser 

conventionnel, le fonctionnement au-dessus du seuil apporterait a priori des avantages intéressants 

(plus de puissance disponible en sortie de boucle, une réduction de bruit par saturation du gain de 

l’amplificateur optique). Une étude sur le seuil laser dans les boucles à décalage de fréquence, ainsi 

que sur la possibilité de fonctionnement de la boucle au-dessus du seuil permettrait d’ouvrir un 

champ de nouvelles possibilités pour ces architectures.  

 

Cette thèse a deux objectifs majeurs. D’une part, elle vise à apporter une description dynamique des 

boucles à décalage de fréquence injectées par un laser continu, au travers d’études théoriques et 

expérimentales. D’autre part, cette thèse vise à démontrer les avantages des boucles à décalage de 

fréquence dans des cas concrets d’application, en présentant des architectures optimisées.  

Le premier chapitre est centré sur l’étude temporelle des boucles à décalage de fréquence. Nous 

détaillons l’architecture générale des boucles à décalage de fréquence, ainsi que l’évolution des 

signaux en sortie de boucle dans l’état stationnaire. Pour enrichir cette description, nous présentons 

une étude du régime transitoire de formation du peigne optique, en portant une attention 

particulière à la dynamique de l’amplificateur optique utilisé dans la boucle. 

Le deuxième chapitre décrit l’étude du bruit de phase du train d’impulsions généré par effet Talbot 

temporel dans les boucles à décalage de fréquence. Nous nous intéressons particulièrement à la 

contribution des bruits issus du laser d’injection et de la boucle elle-même, avant de présenter des 

systèmes d’asservissement des trains d’impulsions émis. La régularité des impulsions en sortie de 

boucle est primordiale, en particulier pour la conversion analogique numérique de signaux 

hyperfréquence assistée optiquement.  

Toujours dans cette perspective de génération d’impulsions à haute cadence de répétition et à faible 

bruit de phase, le troisième chapitre porte sur l’étude du seuil laser des boucle à décalage de 

fréquence, et sur une réalisation expérimentale d’un laser à effet Talbot régénératif, pour améliorer 

les performances des boucles à décalage de fréquence basées sur un amplificateur optique à 

semiconducteur. 

Le quatrième chapitre présente des preuves de concept expérimentales de boucles à décalage de 

fréquence injectées par un laser continu pour la télémétrie et les capteurs à fibre. Plusieurs 

configurations sont testées, dont une architecture de boucle à décalage de fréquence 

bidirectionnelle qui tire pleinement avantage des mécanismes de formations du peigne pour offrir à 

la fois la génération d’impulsions à modulation linéaire de fréquence, mais aussi un traitement de 

compression d’impulsion pour relâcher les contraintes sur la détection. 

Le dernier chapitre présente des travaux expérimentaux sur des lasers à verrouillage de modes actif 

et harmonique. Ces lasers sont réputés pour être une source d’impulsions optimale pour la 

conversion analogique numérique de signaux hyperfréquence assistée optiquement. Après avoir 

présenté deux architectures de laser à verrouillage de modes actif inspirées par les boucles à 

décalage de fréquence injectées, nous établissons une comparaison entre ces lasers et les boucles à 

décalage de fréquence afin de présenter des pistes d’améliorations pour l’utilisation de ces boucles 

pour la génération d’impulsions à haute cadence de répétition et de haute pureté spectrale. 
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Introduction 

 

L’architecture de base d’une boucle à décalage de fréquence est une boucle optique contenant un 

décaleur de fréquence. L’ajout de cet élément change radicalement la structure et l’évolution 

temporelle du champ électrique dans la boucle. Au cours des trente dernières années, l’étude de ces 

boucles à décalage de fréquence a conduit à la démonstration d’une grande variété de régimes de 

fonctionnement. 

Plus récemment, les boucles à décalage de fréquence ont connu un regain d’intérêt pour générer des 

peignes optiques accordables en injectant les boucles par un laser continu. Plusieurs études 

théoriques ont permis de modéliser le champ électrique, pour prévoir les différents régimes de 

fonctionnement. Ces travaux ont conduit à la réalisation de preuves de concept expérimentales de 

boucles à décalage de fréquence pour des applications de télémétrie, de génération de trains 

d’impulsions à haute cadence de répétition, ou encore de transformée de Fourier analogique … 

Malgré ces avancées, la compréhension du comportement dynamique de ces boucles dans l’état 

transitoire reste à faire pour une utilisation optimale de celles-ci.  

Dans ce chapitre, nous présentons dans un premier temps l’architecture de base des boucles à 

décalage de fréquence en définissant les grandeurs et les phénomènes caractéristiques relatifs à 

celles-ci. Nous nous attardons en particulier sur la modélisation linéaire de la boucle à décalage de 

fréquence injectée par un laser continu dans l’état stationnaire, et nous présentons un état de l’art 

avec plusieurs utilisations possibles des boucles à décalage de fréquence.  

Dans une deuxième sous-partie, nous décrivons un modèle théorique des boucles à décalage de 

fréquence centré sur l’évolution dynamique du peigne dans la boucle. Ce modèle, basé sur les 

équations couplées photon/atome de l’amplificateur optique dans une cavité optique, permet de 

décrire la formation du peigne optique dans le régime transitoire. 

Enfin dans une dernière sous-partie, nous présentons une expérience de suivi du régime transitoire 

de la boucle à décalage de fréquence, pour illustrer les différents régimes de fonctionnement de 

celle-ci en fonction de la dynamique de l’amplificateur optique. Nous confrontons ensuite le modèle 

développé avec les résultats expérimentaux, et nous montrons l’utilisation possible du modèle pour 

une optimisation de la boucle, selon l’application envisagée. 
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1 Boucles à décalage de fréquence 

1. a Présentation des boucles à décalage de fréquence 

L’architecture de base d’une boucle à décalage de fréquence (BDF), comme schématisée en Figure I - 

1, repose sur l’insertion d’un décaleur de fréquence (frequency shifter, en anglais) dans une boucle 

optique qui augmente (ou diminue) la fréquence de la lumière à son passage. Dans la grande 

majorité des configurations, la boucle contient de plus un amplificateur optique. La boucle est 

injectée de manière externe par un laser continu, ou bien de manière interne, par l’émission 

spontanée amplifiée (ASE) issue de l’amplificateur optique. 

 

Figure I - 1 Schéma d’une BDF usuelle. AO : amplificateur optique. FS : décaleur de fréquence (frequency 
shifter en anglais). GRF : générateur RF externe pilotant le décaleur de fréquence. 

1. a. i Fonctionnement d’un décaleur de fréquence 

Un décaleur de fréquence décale la fréquence d’une onde optique incidente 𝑓0  d’une onde 

radiofréquence 𝑓𝑠 qui lui est appliquée. Les décaleurs de fréquence principalement utilisés sont des 

modulateurs acousto-optique (AOM) dont le principe de fonctionnement est illustré en Figure I - 2.  

Un élément piézo-électrique est fixé à un cristal dans lequel se propage une onde optique. Lorsqu’un 

champ électrique radiofréquence est appliqué au transducteur, une onde acoustique à la fréquence 

d’excitation du transducteur se déplace dans le cristal. Par l’effet photo-élastique, l’onde acoustique 

modifie localement l’indice de réfraction du cristal et génère un réseau de diffraction. Une partie de 

l’onde optique est alors diffractée par le réseau : par conservation de l’énergie, la lumière diffractée 

voit sa fréquence augmentée (ou diminuée, en fonction du sens de propagation de l’onde acoustique 

par rapport à l’onde optique) de la fréquence de l’onde acoustique. Enfin pour conserver une onde 

acoustique propagatrice et éviter la génération d’ondes stationnaires, un élément absorbant est 

ajouté de l’autre côté du transducteur. 

La diffraction de Bragg par le réseau impose qu’il n’y a qu’un seul ordre de diffraction (ordre ±1 en 

fonction du sens de propagation des ondes). Dans une BDF la boucle est souvent alignée sur l’ordre 

+1 de diffraction du décaleur de fréquence. La lumière qui circule dans la boucle voit ainsi sa 

fréquence augmenter tour après tour de la fréquence appliquée au décaleur de fréquence. 

L’efficacité de diffraction (correspondant à la puissance optique dans l’ordre ±1 de diffraction par 

rapport à la puissance optique incidente) dépend principalement du cristal utilisé et de la fréquence 

ainsi que de la puissance de l’onde radiofréquence appliquée au transducteur. L’efficacité des AOM 

est généralement de l’ordre de 50 %.  
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Figure I - 2 Schéma du décalage en fréquence par un modulateur acousto-opique (exemple de diffraction 
dans l’ordre +𝟏). RF : radiofréquence. GRF : générateur RF externe pilotant le décaleur de fréquence. 

La fréquence de décalage de l’onde optique peut être modifiée en changeant la fréquence appliquée 

au décaleur de fréquence. En revanche à cause de la nature de l’interaction acousto-optique, la 

fréquence de décalage peut être accordée dans une bande relative assez faible (quelques MHz à 

quelques dizaines de MHz) autour d’une fréquence nominale de fonctionnement. Celle-ci est 

typiquement de l’ordre de la centaine de MHz.  

D’autres technologies peuvent être utilisées pour décaler la fréquence optique sur des gammes de 

fréquence plus importantes. Les modulateurs électro-optiques (EOM) à bande latérale unique par 

exemple, permettent de décaler la fréquence sur plusieurs ordres de grandeurs (du kHz à la dizaine 

de GHz) en fonction de la fréquence appliquée au modulateur, mais généralement au détriment 

d’une efficacité de diffraction plus faible, et de mauvaises extinctions de l’ordre 0.  

Dans le reste du manuscrit nous avons principalement utilisé des AOM (ou AOFS pour acousto-optic 

frequency shifter en anglais), pour privilégier une efficacité de diffraction plus importante, mais les 

modélisations ou preuves de concept expérimentales développées dans les différents chapitres 

peuvent s’appliquer à l’utilisation d’EOM. 

1. a. ii Influence du décaleur de fréquence sur le champ dans la boucle 

Le comportement de la lumière dans les BDF diffère fondamentalement des cavités laser classiques. 

Dans un laser conventionnel, à cause du filtrage spectral de la cavité, le champ électrique peut 

s’écrire sous la forme d’une projection sur les différents modes longitudinaux de la cavité optique. 

Dans ce cas-là, après un certain régime transitoire, le champ atteint un régime permanent, ce qui fait 

du laser un générateur de fréquences optiques discrètes quasi-monochromatiques.  

Dans une BDF, l’onde optique qui effectue un tour de boucle voit sa fréquence augmentée ou 

diminuée de la fréquence appliquée au décaleur de fréquence. Ainsi le champ électrique n’est pas 
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identique après un tour de propagation dans la boucle. Ce phénomène est à l’origine de plusieurs 

différences fondamentales avec les cavités standard :  

- Le champ électrique ne peut pas se projeter sur les différents modes de la cavité optique. 

- Le champ électrique n’atteint jamais un régime permanent, car la fréquence de l’onde 

optique dans la boucle évolue en fonction du temps.  

- Le champ électrique en sortie de boucle comporte intrinsèquement plusieurs composantes 

spectrales. 

1. a. iii Influence de l’injection optique 

La structure du champ électrique en sortie de BDF dépend de la façon dont la boucle est injectée. 

L’injection par voie externe ou par l’ASE de l’amplificateur optique ont ainsi donné naissance à deux 

régimes distincts de fonctionnement et d’utilisation des BDF. 

Quand la BDF est injectée par l’ASE de l’amplificateur optique, on parle de « frequency shifted 

feedback laser » (FSF) ou « laser sans mode » [1, 2, 3]. L’amplificateur optique génère des photons 

par émission spontanée qui sont décalés en fréquence à chaque tour de boucle. Le spectre optique 

en sortie présente ainsi une structure continue [4, 5] (Figure I - 3). Cette configuration a été 

particulièrement utilisée comme générateur de source large bande pour la physique atomique [6, 7], 

la télémétrie [8, 9], ou encore pour la mesure de la dispersion dans les fibres optiques [10].  

Quand la BDF est injectée par un laser externe monomode longitudinal (noté par la suite laser CW 

pour laser continuous wave), on parle de boucle à effet Talbot ou boucle à décalage de fréquence par 

injection externe [2, 11]. Dans ce cas, la fréquence du laser d’injection 𝑓0 est décalée à chaque tour 

de boucle par la fréquence appliquée au décaleur de fréquence 𝑓𝑠. Le spectre en sortie de boucle est 

donc un peigne de fréquences optique commençant à 𝑓0 et espacées de 𝑓𝑠 [11] (Figure I - 3).  

 

Figure I - 3 Schéma du spectre du champ électrique en sortie de laser CW et en sortie de BDF pour une 
injection par ASE et une injection externe par un laser CW. 

Dans tout le manuscrit (sauf dans le chapitre III où plusieurs considérations sur l’injection par ASE 

sont évoquées) nous nous sommes intéressés aux boucles à décalage de fréquence par injection 

externe. Aussi par la suite, on désignera simplement par boucle à décalage de fréquence ou BDF la 

boucle à décalage de fréquence par injection externe.  
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1. a. iv Seuil laser dans les boucles à décalage de fréquence 

Les différents éléments passifs de la boucle (coupleurs, décaleur de fréquence) entraînent des pertes 

lorsque la lumière circule dans celle-ci. L’amplificateur optique présent permet de compenser les 

pertes passives de la boucle et de générer un peigne optique de grande largeur spectrale. Cependant 

en fonction du taux de pompage de l’amplificateur optique, le gain non saturé de celui-ci peut être 

supérieur aux pertes passives de la boucle. On définit ainsi le seuil laser de la boucle comme le cas 

limite où le taux de pompage pour lequel le gain apporté par l’amplificateur optique est égal aux 

pertes passives de la boucle. Dans la majeure partie du manuscrit (sauf dans le chapitre III ou la 

question du seuil laser sera étudiée plus en détail), si le taux de pompage n’est pas spécifié, nous 

nous intéressons à des boucles ou l’amplificateur optique est pompé en dessous du seuil laser. 

1. b Modélisation des boucles à décalage de fréquence 

1. b. i Modélisation linéaire du champ en sortie de boucle 

Les décalages en fréquence successifs de la lumière dans la boucle obligent à adopter une approche 

différente des lasers classiques pour décrire le champ électrique en sortie de BDF. On distingue le 

peigne cohérent issu du laser d’injection et l’ASE de l’amplificateur optique. La plupart des BDF 

incorporent usuellement un filtre optique passe bande (FOPB) de manière à éliminer la majorité de 

l’ASE. Dans cette configuration, en restant à un taux de pompage de l’amplificateur optique en 

dessous du seuil laser de la boucle, l’ASE de l’amplificateur optique peut être négligée [12]. Le champ 

électrique en sortie de BDF 𝐸out(𝑡) peut alors être décrit comme étant la somme d’une fraction du 

champ du laser d’injection non couplé dans la boucle et le champ du laser d’injection après plusieurs 

tours de boucle. On peut ainsi écrire : 

𝐸out(𝑡) = 𝛾𝐸in(𝑡) + √(1 − 𝛾2) ∑ 𝐸𝑛(𝑡)

+∞

𝑛 = 1

, (I. 1) 

avec 𝛾  le coefficient de transmission en amplitude du coupleur, 𝐸in(𝑡)  le champ électrique 

d’injection, 𝐸𝑛(𝑡) le champ électrique correspondant au champ électrique d’injection après 𝑛 tours 

de boucle. 

Pendant un tour de boucle, l’onde optique subit : des pertes passives combinées à une amplification 

du milieu à gain, un décalage en fréquence, et un retard dû à la propagation de la boucle. Ces 

différents phénomènes apparaissent tout au long de la propagation dans la boucle. Pour simplifier 

les calculs, on suppose que le champ électrique est d'abord décalé en fréquence, puis subit le 

gain/les pertes de la boucle, et est enfin décalé temporellement à cause de la propagation dans la 

boucle. Cette simplification induit un terme de décalage temporel par rapport à l’évolution réelle, qui 

disparait si on change l’origine temporelle de 𝐸out(𝑡). 

En considérant tous ces effets, on peut écrire le champ électrique dans le 𝑛 + 1è𝑚𝑒 tour en fonction 

du champ électrique dans le 𝑛è𝑚𝑒 tour sous la forme suivante :  

𝐸𝑛+1(𝑡) = 𝐸𝑛(𝑡 − 𝜏𝑐)𝜂(𝑓𝑛 , 𝑡 − 𝜏𝑐)𝑒
−2𝑖𝜋𝑓𝑠𝑡𝑒+2𝑖𝜋𝑓𝑛𝜏𝑐 , (I. 2) 

avec 𝑓𝑛 la fréquence du champ électrique après 𝑛 tours de boucle, 𝜂(𝑓, 𝑡) la fonction de transfert 

gain/pertes de la boucle pour un champ électrique à la fréquence 𝑓 à l’instant 𝑡, 𝑓𝑠 la fréquence de 

décalage appliquée au décaleur de fréquence, et 𝜏𝑐 le temps mis par la lumière pour faire un tour de 
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boucle. En considérant le laser d’injection comme monochromatique, on peut écrire le champ 

d’injection simplement sous la forme suivante : 

𝐸in(𝑡) = 𝐴in𝑒
−2𝑖𝜋𝑓0𝑡 , (I. 3) 

avec 𝐴in l’amplitude du champ d’injection et 𝑓0 la fréquence du laser d’injection. 𝑓𝑛 s’écrit alors :  

𝑓𝑛 = 𝑓0 + 𝑛𝑓𝑠. (I. 4) 

De manière itérative on peut ainsi établir l’expression du champ en sortie de boucle :  

𝐸out(𝑡) =  𝐴in𝑒
−2𝑖𝜋𝑓0𝑡 (𝛾 + √(1 − 𝛾2) ∑ 𝑔(𝑛, 𝑡)𝑒−2𝑖𝜋𝑛(𝑓𝑠𝑡−𝑓0𝜏𝑐)𝑒𝑖𝜋𝑛(𝑛+1)𝑓𝑠𝜏𝑐

+∞

𝑛 = 1

), (I. 5) 

en notant 𝑔(𝑛, 𝑡) le produit des différentes fonctions de transfert gain/pertes du champ électrique 

d’injection jusqu’au tour 𝑛, on a : 

𝑔(𝑛, 𝑡) = ∏ 𝜂(𝑓0 + 𝑚𝑓𝑠, 𝑡 −  𝑚𝜏𝑐).

𝑛

𝑚 = 0

 (I. 6) 

La fonction 𝑔(𝑛, 𝑡) correspond à l’amplitude du peigne optique généré en fonction du temps. 

1. b. ii Simplification du modèle 

L’expression de 𝑔(𝑛, 𝑡) rend la modélisation du champ électrique en sortie de boucle complexe, car 

l’amplitude de la dent 𝑛 dépend de la fonction de transfert gain/pertes de la boucle des 𝑛 tours 

précédents. En fonction de la dynamique de l’amplificateur optique et du régime de fonctionnement 

dans la boucle, plusieurs simplifications sont néanmoins possibles. 

- Hypothèse de dynamique lente de l’amplificateur optique 

En supposant que le gain de l’amplificateur optique varie peu à l’échelle d’un tour de boucle 𝜏𝑐, on 

peut définir le gain moyen de l’amplificateur optique sur un tour de boucle. Dans ce cas-là, 

l’évolution de la fonction de transfert peut être itérée par pas discret de temps 𝜏𝑐, la valeur du gain 

moyen de l’amplificateur optique sur un tour de boucle étant calculée grâce aux équations couplées 

atome/champ [2]. La Figure I - 4 illustre ce processus itératif.  

 

Figure I - 4 Schéma de résolution itérative de la modélisation du champ électrique en sortie de BDF. 
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- Hypothèse d’un amplificateur optique à gain homogène dans l’état stationnaire 

Après un régime transitoire où la dynamique de l’amplificateur optique est fortement couplée à la 

dynamique de formation du peigne, on voit expérimentalement que l’amplificateur optique arrive 

dans un état stationnaire dans lequel le gain est constant en fonction du temps [12]. On peut ainsi 

simplifier l’écriture de la fonction de transfert par 𝜂(𝑓, 𝑡) = 𝜂(𝑓). En supposant de plus que la 

fonction de transfert de la boucle varie peu à l’échelle du peigne optique, on obtient 𝜂(𝑓0 + 𝑛𝑓𝑠) =

𝜂, et l’équation (I. 6) se simplifie ainsi en:  

𝑔(𝑛) = 𝜂𝑛. (I. 7) 

Le champ électrique en sortie de boucle peut ainsi s’écrire [11] :  

𝐸out(𝑡) =  𝐴in𝑒
−2𝑖𝜋𝑓0𝑡 (𝛾 + √(1 − 𝛾2) ∑ 𝜂𝑛𝑒−2𝑖𝜋𝑛(𝑓𝑠𝑡−𝑓0𝜏𝑐)𝑒𝑖𝜋𝑛(𝑛+1)𝑓𝑠𝜏𝑐

+∞

𝑛 = 1

). (I. 8) 

Dans ce cas-là, la BDF atteint un régime stationnaire mais non permanent : même si l’onde optique 

circulant dans la boucle voit sa fréquence changer à chaque tour de boucle, la distribution d’énergie 

dans les différentes dents du peigne reste constante en fonction du temps.  

Avec cette formule, on voit que l’amplitude et la phase du peigne optique généré en sortie de boucle 

dépendent de plusieurs paramètres (𝑓0, 𝑓𝑠, 𝜏𝑐 et la fonction de transfert de la boucle 𝜂) issus des 

caractéristiques du laser d’injection et de la boucle. En particulier, on peut noter que pour les BDF 

dans l’état stationnaire :  

 - L’amplitude du peigne est une exponentielle décroissante. La largeur du peigne optique 

généré est ainsi régie par le paramètre 𝜂. Le seuil laser définit en 1. a. iv correspond à l’état de 

pompage de l’amplificateur optique où 𝜂 est égal à 1.  

- L’espacement entre les dents du peigne est fixé par la fréquence appliquée au décaleur de 

fréquence. Les BDF permettent ainsi de générer des peignes optiques d’espacement accordable en 

changeant simplement la fréquence de l’oscillateur local externe. Dans le cas d’un AOFS, l’excursion 

en fréquence est généralement limitée à une bande relative assez restreinte autour de la fréquence 

nominale de fonctionnement, mais avec un modulateur électro-optique (EOM) à bande latérale 

unique, la fréquence d’espacement du peigne peut varier de plusieurs kHz à plusieurs GHz. 

- La phase des dents du peignes 𝜙𝑛 est définie par la relation : 

𝜙𝑛 = 2𝜋𝑛𝑓0𝜏𝑐 + 𝜋𝑛(𝑛 + 1)𝑓𝑠𝜏𝑐 (I. 9) 

Le terme de phase linéaire implique un simple décalage temporel du champ électrique en sortie de 

boucle. En revanche le terme de phase quadratique influe beaucoup sur la forme du champ 

électrique en sortie de boucle. De même que l’espacement entre les dents du peigne optique est 

accordable, la relation de phase entre les dents du peigne peut être contrôlée en ajustant le produit 

𝑓𝑠𝜏𝑐 (soit par 𝑓𝑠 en changeant la fréquence appliquée au décaleur de fréquence, soit par 𝜏𝑐  en 

ajustant la longueur de la boucle).  

1. c Utilisation des boucles à décalage de fréquence 

Les BDF permettent de générer des peignes de fréquences optiques d’espacement et de relation de 

phase accordables. Cette propriété permet d’utiliser les BDF dans beaucoup d’applications : 
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spectroscopie [13], télémétrie [14], traitement de signaux photoniques [15], communications 

optiques [16], génération de signaux arbitraire [17, 18], transformée de Fourier analogique [19], ou 

encore génération de train d’impulsions [20]. Nous présentons ici quelques propriétés particulières 

des BDF pour mettre en valeur leur utilisation pour la génération et le traitement de signaux.  

1. c. i Génération de train d’impulsions et effet Talbot temporel 

En réglant le produit 𝑓𝑠𝜏𝑐 sur des valeurs remarquables appelées conditions de Talbot, les BDF 

génèrent des trains d'impulsions de cadence de répétition accordable par pas de 𝑓𝑠.  

Pour 𝑓𝑠𝜏𝑐 = 𝑝, avec 𝑝 un entier relatif, l’équation (I. 8) se simplifie par :  

𝐸out(𝑡) =  𝐴in𝑒
−2𝑖𝜋𝑓0𝑡 (𝛾 + √(1 − 𝛾2) ∑ (𝜂𝑒−2𝑖𝜋𝑓𝑠𝑡)

𝑛
+∞

𝑛 = 1

). (I. 10) 

L’origine temporelle est ici changée en 𝑡 =  𝑡 +
𝑓0𝜏𝑐

𝑓𝑠
. Le champ électrique correspond à une somme 

d’harmoniques de 𝑓𝑠 en phase. L’intensité en sortie de boucle est donc un train d’impulsions de 

cadence de répétition 𝑓𝑠. La condition 𝑓𝑠𝜏𝑐 = 𝑝 est appelé condition de Talbot entière. 

Pour 𝑓𝑠𝜏𝑐 = 𝑝/𝑞, avec 𝑝 et 𝑞 deux entier relatifs premier entre eux, l’équation (I. 8) devient : 

𝐸out(𝑡) =  𝐴in𝑒
−2𝑖𝜋𝑓0𝑡 (𝛾 + √(1 − 𝛾2) ∑ 𝜂𝑛𝑒−2𝑖𝜋𝑛𝑓𝑠𝑡𝑒

𝑖𝜋𝑛(𝑛+1)
𝑝
𝑞
 

+∞

𝑛 = 1

). (I. 11) 

L’origine temporelle est aussi changée comme dans l’équation (I. 10). Dans ce cas, toutes les dents 

espacées de 𝑞 sont mutuellement en phase : 

- La dent n°1, 1 + 𝑞, 1 + 2𝑞, … ont la même phase 𝜙1 = 𝑓0𝜏𝑐 + 2𝜋𝑓𝑠 ∙  𝑝/𝑞  

- La dent n°2, 2 + 𝑞, 2 + 2𝑞, … ont la même phase 𝜙2 = 𝑓0𝜏𝑐 + 2𝜋𝑓𝑠 ∙  2𝑝/𝑞 

- … 

 

Figure I - 5 Schéma du peigne optique et du train d’impulsions en sortie de BDF pour une condition de Talbot 
entière (𝒇𝒔𝝉𝒄 = 𝟏 à gauche) et pour une condition de Talbot fractionnaire (𝒇𝒔𝝉𝒄 = 𝟏/𝟑 à droite). Les dents 
avec la même phase sont représentées de la même couleur. 

L’intensité en sortie correspond à un train d’impulsions de cadence de répétition 𝑞𝑓𝑠 [20]. La 

condition 𝑓𝑠𝜏𝑐 = 𝑝/𝑞 est appelée condition de Talbot fractionnaire. Un exemple de peigne optique 



22 

ainsi que de train d’impulsions en sortie de BDF est schématisé en Figure I - 5 pour une condition 

Talbot entière (𝑝 = 1) et fractionnaire (𝑝 = 1, 𝑞 = 3). 

L’effet de multiplication de la cadence de répétition est analogue à l’effet de multiplication de la 

fréquence spatiale par effet Talbot, observé en champ proche d’une figure de diffraction d’un réseau 

[21]. L’appellation laser à effet Talbot pour les BDF vient de l’effet Talbot temporel à l’origine de la 

multiplication de la cadence de répétition. Les BDF génèrent ainsi des trains d’impulsions à cadence 

de répétition accordable, en réglant le taux de multiplication 𝑞. Dans la référence [20], des trains 

d’impulsions optiques jusqu’à 37 GHz ont été obtenus à partir d’un modulateur acousto-optique 

piloté à une fréquence autour de 40 MHz, soit une accordabilité de la fréquence de répétition du 

train d’impulsions sur trois ordres de grandeur. Une récente publication [22] a montré que ce 

principe était applicable à une BDF avec un EOM à la place d’un AOM. 

1. c. ii Génération de « chirp » pour les applications lidar 

La combinaison du décalage de fréquence et du retard temporel dans la boucle induit la génération 

d’un peigne de fréquences avec une phase spectrale quadratique (I. 9). Cette relation de phase est 

équivalente à la phase obtenue après propagation d’une onde optique dans un milieu dispersif.  

La constante de propagation d’une onde monochromatique à la fréquence radiale 𝜔0 dans un milieu 

d’indice 𝑛(𝜔) vaut 𝑘(𝜔) =
𝜔

𝑐
𝑛(𝜔). En développant au second ordre 𝑘(𝜔) autour de 𝜔0, on peut 

écrire :  

𝑘(𝜔) = 𝑘(𝜔0) + (𝜔 − 𝜔0)
𝑑𝑘

𝑑𝜔
+

(𝜔 − 𝜔0)
2

2

𝑑2𝑘

𝑑𝜔2
, (I. 12) 

𝑘(𝜔) = 𝑘(𝜔0) + (𝜔 − 𝜔0)
1

𝑣𝑔
 +

 𝛽2

2
 (𝜔 − 𝜔0)

2, (I. 13) 

avec 𝑣𝑔 la vitesse de groupe de l’onde dans le milieu à la fréquence 𝜔0 et 𝛽2 le paramètre de 

dispersion de la vitesse de groupe du milieu à la fréquence 𝜔0. Après la propagation sur une 

distance 𝐿, l’onde est déphasée de 𝜙(𝜔) = 𝑘(𝜔)𝐿, avec ainsi :  

𝜙(𝜔) = 𝜙(𝜔0) + (𝜔 − 𝜔0)
𝐿

𝑣𝑔
 +

 𝛽2𝐿

2
 (𝜔 − 𝜔0)

2. (I. 14) 

Pour un peigne de fréquences 𝜔𝑛 = 𝜔0 + 𝑛𝜔𝑠, la phase 𝜙𝑛 acquise par la composante fréquentielle 

à 𝜔𝑛 vaut :  

𝜙𝑛 = 𝜙(𝜔0) + 𝑛𝜔𝑠

𝐿

𝑣𝑔
 + 𝑛2

𝜔𝑠
2 𝛽2𝐿

2
. (I. 15) 

En comparant (I. 9) et (I. 15) on note que la phase spectrale en sortie de BDF est semblable à la phase 

spectrale acquise par un peigne de fréquences initialement verrouillées en phases au cours de la 

propagation dans un milieu dispersif. On peut ainsi définir une dispersion équivalente entre les dents 

du peigne en sortie de BDF par rapport à la loi quadratique d’évolution de la phase spectrale. 

La boucle peut induire des dispersions équivalentes de l’ordre de 10−18 s2 [17]. En prenant des 

valeurs typiques de paramètres de dispersion de vitesse de groupe de fibre SMF - 28 standard 

(𝛽2 ~ 17 ps/nm/km ), la longueur équivalente de propagation (à 1550 nm) dans la fibre SMF - 28 

pour avoir la même dispersion que dans la BDF serait de 𝐿 ~ 7300 km, soit du même ordre de 
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grandeur que le rayon terrestre. La dispersion équivalente dans une BDF est ainsi très largement 

supérieure à la dispersion dans un milieu matériel. D’autre part, la dispersion effective est ajustable 

en changeant 𝑓𝑠, tandis que le déphasage imposé par la propagation dans un milieu dispersif dépend 

de la longueur de propagation, ce qui rend le système difficilement accordable. 

La dispersion effective appliquée par la BDF peut permettre de séparer temporellement les 

différentes composantes du peigne optique. Pour une condition de Talbot entière (𝑓𝑠𝜏𝑐 = 𝑝), toutes 

les dents du peignes sont synchronisées ce qui permet de générer des trains d’impulsions, de durée 

limitée par transformée de Fourier du spectre optique, à la cadence de répétition 𝑓𝑠. En s’écartant de 

la condition de Talbot entière (c’est-à-dire en modifiant le produit 𝑓𝑠𝜏𝑐 d’une valeur 𝑝 à 𝑝 + 𝜖) les 

dents du peigne optique sont retardées en fonction de leur fréquence et l’impulsion est ainsi étalée 

temporellement (Figure I - 6). Les BDF peuvent ainsi être utilisées pour générer des signaux dont la 

fréquence varie en fonction du temps très facilement reprogrammables [17]. Ces profils temporels à 

glissement de fréquence (encore appelés « chirps ») sont très largement utilisés pour la compression 

d’impulsion et les lidars [23, 24]. La génération de chirps avec une bande passante très large 

(>  10 GHz ) et un taux de répétition élevé (~100 MHz ) est un défi avec des méthodes 

traditionnelles (en modulant par exemple la fréquence d’un laser CW [25]), ce qui rend les BDF très 

intéressantes pour la télémétrie [14]. Une étude plus détaillé des BDF pour les mesures de distance 

est présentée au chapitre IV. 

 

Figure I - 6 Schéma de la phase spectrale et du train d’impulsions en sortie de BDF pour une condition de 
Talbot entière (𝒇𝒔𝝉𝒄 = 𝟏 à gauche) et au voisinage d’une condition de Talbot entière (𝒇𝒔𝝉𝒄 = 𝟏 + 𝝐 à droite 
avec 𝝐 ≪ 𝟏). 

1. c. iii Transformée de Fourier en temps réel et génération de signaux 

arbitraires 

Jusqu’à présent, le laser d’injection a été supposé monochromatique et d’amplitude constante en 

fonction du temps. Dans l’état stationnaire, la fréquence du laser d’injection introduit simplement un 

terme de décalage temporel 
𝑓0𝜏𝑐

𝑓𝑠
 identique pour toutes les fréquences (équation (I. 8)). En gardant 

l’expression du champ injecté sous la forme générale 𝐸in(𝑡) on peut refaire les étapes (I. 1) à (I. 7), et 

le champ électrique en sortie s’exprime sous la forme : 
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𝐸out(𝑡) =  (𝛾𝐸in(𝑡) + √(1 − 𝛾2) ∑ 𝐸in(𝑡 − 𝑛𝜏𝑐)𝜂
𝑛𝑒−2𝑖𝜋𝑛𝑓𝑠𝑡𝑒

𝑖𝜋𝑛(𝑛+1)
𝑝
𝑞
 

+∞

𝑛 = 1

). (I. 16) 

En condition Talbot entière, en supposant 𝜂 = 1, 𝐸out(𝑡) se simplifie en : 

𝐸out(𝑡) =  𝛾𝐸in(𝑡) + √(1 − 𝛾2) ∑ 𝐸𝑖𝑛(𝑡 − 𝑛𝜏𝑐)𝑒
−2𝑖𝜋𝑛𝑓𝑠𝑡

+∞

𝑛 = 1

, (I. 17) 

En supposant que le laser d’injection est polychromatique, on peut décomposer 𝐸in(𝑡) en : 

𝐸in(𝑡) = ∫𝐴in(𝑓)𝑒2𝑖𝜋𝑓𝑡 𝑑𝑓, (I. 18) 

Soit d’après la formule sommatoire de Poisson : 

𝐸out(𝑡) =  𝛾𝐸in(𝑡) + √(1 − 𝛾2) ∑ ∫𝐴in(𝑓) 𝑒−2𝑖𝜋𝑛(𝑓𝑠𝑡−𝑓𝜏𝑐)𝑑𝑓

+∞

𝑛 = 1

, (I. 19) 

Ou encore : 

𝐸out(𝑡) =  𝛾𝐸in(𝑡) + √(1 − 𝛾2)∫𝐴in(𝑓) ∑ 𝑒
−2𝑖𝜋𝑓𝑠(𝑡−

𝑓𝜏𝑐
𝑓𝑠

)
𝑑𝑓

+∞

𝑛 = 1

. (I. 20) 

Le champ électrique en sortie (au terme d’ordre 0 près) est l’image du spectre du champ électrique 

en entrée. En prenant pour injection un laser monochromatique de fréquence 𝑓0, on retrouve à 

partir de l’équation (I. 20) l’expression d’un train d’impulsion de cadence de répétition 𝑓𝑠 décalé 

temporellement de  
𝑓0𝜏𝑐

𝑓𝑠
. En prenant deux lasers monochromatiques de fréquence 𝑓1  et  𝑓2  en 

revanche, l’intensité en sortie est la somme de deux trains d’impulsions de taux de répétition 𝑓𝑠 

séparés temporellement de 
(𝑓2−𝑓1)𝜏𝑐

𝑓𝑠
 (Figure I - 7) [26]. La BDF effectue ainsi une transformée de 

Fourier en temps réel du champ électrique en entrée [19]. 

 

Figure I - 7 Schéma de l’intensité en sortie de boucle pour plusieurs profils spectraux d’injection en condition 
Talbot entière. 

On peut alors montrer que la résolution fréquentielle de la transformée 𝛿𝑓 est limitée par la bande 

passante du peigne optique généré Δ𝑓 [19]:  
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𝛿𝑓 =
2𝜋𝑓𝑠𝜏𝑐

Δ𝑓
. (I. 21) 

Pour éviter le recouvrement de la transformée de Fourier entre plusieurs périodes, la largeur du 

spectre du champ électrique en entrée doit être inférieure à 1/𝜏𝑐 . 

En adoptant la démarche inverse, les BDF peuvent aussi être utilisées pour générer des signaux 

arbitraires [18]. En venant programmer le spectre optique en entrée de boucle avec un décaleur de 

fréquence par exemple, la boucle génère directement dans le domaine temporel le signal de 

modulation. L’avantage de cette méthode est la multiplication de la bande passante effectuée par la 

BDF : en partant d’un signal de modulation à faible bande passante instantanée (~ 100 MHz), la 

boucle génère dans le domaine temporel un signal de sortie de grande largeur spectrale (~ 40 GHz). 

Par le contrôle de la relation de phase entre les dents du peigne optique, les BDF peuvent générer 

des signaux optiques variés, comme des trains d’impulsions à haute cadence à répétition, des chirps 

avec une bande passante très large ainsi qu’une fréquence de répétition très élevée ou encore des 

signaux totalement arbitraires, dont le profil temporel est réglable par l’utilisateur. D’autre part, les 

BDF peuvent aussi être utilisées pour traiter directement des signaux complexes en effectuant des 

transformées de Fourier entières ou fractionnaires [27]. Le modèle linéaire du champ électrique en 

sortie de boucle permet de décrire le peigne optique généré (en amplitude et en phase) dans l’état 

stationnaire avec quelques paramètres simplement identifiables expérimentalement.  

Cependant pour l’implémentation concrète des BDF et leur optimisation, il est crucial de pouvoir 

modéliser la réponse dynamique des BDF dans l’état transitoire. Le temps de réponse des BDF est un 

paramètre clé. En particulier quand l’amplitude du champ électrique d’injection est modulée (pour la 

génération de signaux arbitraire par exemple), l’hypothèse de l’état stationnaire est à remettre en 

question car la puissance injectée, et a fortiori la puissance intra-boucle, varie au cours du temps. 

Dans la deuxième partie, nous proposons un modèle théorique de la description dynamique du 

champ en sortie de boucle basé sur les équations couplées photon/atome de l’amplificateur optique 

intra-boucle. 

2 Modélisation dynamique des boucles à décalage de fréquence 

Dans cette sous partie, nous présentons dans un premier temps les grandeurs et équations relatives 

aux amplificateurs optiques, pour pouvoir décrire leur évolution dans une boucle injectée par un 

laser continu. En se basant sur une description vectorielle du champ en sortie de boucle, nous 

décrivons ensuite un modèle permettant d’appréhender le régime transitoire des BDF. 

2. a Équations couplées dans une boucle à décalage de fréquence 

L’amplificateur optique dans la boucle peut être un milieu composé d’atomes, molécules, ions ou 

électrons, sous forme solide, liquide, ou gazeuse qui amplifie la lumière qui le traverse. Pour la suite, 

nous prendrons simplement l’exemple d’un atome dans un solide.  

2. a. i Description générale de l’interaction lumière/matière et de 

l’amplification optique 

Selon la physique quantique, l’énergie d’un atome présente différentes valeurs quantifiées. Les états 

d’un atome peuvent ainsi être décrits de manière discrète avec un état fondamental correspondant à 
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l’état de moindre énergie, et différents états excités de plus hautes énergies. En considérant un 

système à deux niveaux d’énergie respectivement 𝐸1  et  𝐸2  (avec  𝐸1 < 𝐸2 ) avec un nombre 

d’atome 𝑁1 (respectivement 𝑁2) dans l’état 𝐸1 (respectivement 𝐸2), on note 𝜈12 la fréquence de 

transition entre les deux états d’énergie (𝜈12 = (𝐸2 − 𝐸1)/ℎ ). Un atome peut changer d’état 

entre 𝐸1 et 𝐸2 selon l’un des mécanismes suivants [28, 29] : 

- L’absorption : L’atome dans le niveau d’énergie 𝐸1  passe dans l’état d’énergie 𝐸2  par 

absorption d’un photon d’énergie ℎ𝜈12.  

 

- L’émission spontanée : L’atome dans l’état d’énergie 𝐸2 passe dans l’état d’énergie 𝐸1 par 

émission d’un photon d’énergie ℎ𝜈12  avec une phase aléatoire dans n’importe quelle 

direction de l’espace. La probabilité d’émission spontanée suit une loi exponentielle 

décroissante avec le temps : 

𝑑𝑁2(𝑡)

𝑑𝑡
=  −

𝑑𝑁1(𝑡)

𝑑𝑡
= − 𝛾2→1,rad𝑁2(𝑡), (I. 22) 

 avec 𝛾2→1,rad la probabilité d’émission spontanée radiative par unité de temps. 

- L’émission stimulée : L’atome reçoit un photon d’énergie ℎ𝜈12 dans l’état d’énergie 𝐸2 et 

passe dans l’état d’énergie 𝐸1 par émission d’un photon identique (fréquence, direction) au 

photon incident : la lumière incidente gagne un photon. Ce processus est au cœur de 

l’amplification optique. 

𝑑𝑁2(𝑡)

𝑑𝑡
=  −

𝑑𝑁1(𝑡)

𝑑𝑡
= − 𝜅𝐹(𝑡)(𝑁2(𝑡) − 𝑁1(𝑡)), (I. 23) 

avec 𝜅 le coefficient de couplage photon/atome, et 𝐹(𝑡) le nombre de photons incidents. 𝜅 

caractérise la force de l’interaction lumière/matière. 

 

- Le pompage : L’atome passe du niveau d’énergie 𝐸1 à un niveau d’énergie 𝐸2 par excitation 

indirecte (pompage optique, électrique, chimique, …). 

𝑑𝑁2(𝑡)

𝑑𝑡
=  −

𝑑𝑁1(𝑡)

𝑑𝑡
= 𝑅1→2𝑁1(𝑡), (I. 24) 

avec 𝑅1→2 la probabilité de pompage d’atome par unité de temps. 

 

- Les recombinaisons non radiatives : L’atome peut passer du niveau d’énergie 𝐸2 à un niveau 

d’énergie 𝐸1  en émettant l’énergie de manière non radiative (émission de phonons, 

excitation vibrationnelle,…). 

𝑑𝑁2(𝑡)

𝑑𝑡
=  −

𝑑𝑁1(𝑡)

𝑑𝑡
= − 𝛾2→1,non rad𝑁2(𝑡), (I. 25) 

 avec 𝛾2→1,non rad la probabilité d’émission spontanée non radiative par unité de temps. 

Les différents mécanismes sont schématisés ci-dessous (Figure I - 8). L’amplification optique repose 

sur l’inversion de population : le niveau excité est rempli par pompage à partir du niveau 

fondamental, et l’émission stimulée augmente le nombre de photons de la lumière incidente en 

fonction de la différence des populations entre l’état fondamental et l’état excité. Les autres 
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mécanismes (absorption, émission spontanée radiative ou non-radiative), ne font que diminuer 

l’efficacité de la conversion pompage/amplification.  

 

Figure I - 8 Schéma des différents mécanismes d’interactions lumière/matière (à gauche), et des autres 
mécanismes de changements d’état (à droite). 

2. a. ii Évolution de l’inversion de population  

Dans un système à deux niveaux d’énergie, la population de l’état excité est nécessairement 

inférieure ou égale à la population de l’état fondamental pour des considérations 

thermodynamiques, ce qui ne permet pas d’amplifier une onde optique. La structure des états des 

amplificateurs optiques réels est en réalité largement plus compliquée qu’un système à deux 

niveaux. De plus, des combinaisons radiatives et non-radiatives à partir de l’état 𝐸1  et 𝐸2 

complexifient la modélisation temporelle de l’évolution de population. 

Cependant, deux modèles permettent de décrire une grande partie des amplificateurs optiques 

rencontrés. Le modèle du système à trois niveaux (l’amplification optique peut avoir lieu entre l’état 

fondamental et un état excité) comme l’Erbium (Er) (amplificateurs à fibre dopées aux ions Erbium) 

ou bien le modèle du système à quatre niveaux (l’amplification optique peut avoir lieu entre deux 

états excités) comme le Néodyme (Nd) (laser Nd :YAG). Les deux systèmes sont schématisés en 

Figure I - 9.  

 

Figure I - 9 Modèle de structure atomique (trois et quatre niveaux) d’un amplificateur optique. 

On définit le nombre d’atomes dans l’état 𝐸𝑖  par la quantité 𝑁𝑖, en supposant que le système est 

fermé (∑𝑁𝑖 = 𝑁), avec 𝑁 constant. Dans un système à quatre niveaux, on suppose 𝑁1, 𝑁3 ≈ 0 (l’état 

𝐸3 se désexcite très rapidement dans l’état 𝐸2 et l’état 𝐸1 se désexcite très rapidement dans 

l’état 𝐸0), en regroupant les différents mécanismes d’interaction lumière/matière (équations (I. 22) - 

(I. 25)), on trouve :  



28 

𝑑𝑁2(𝑡)

𝑑𝑡
=  𝑅0→2𝑁0(𝑡)  − (𝛾2→0,rad+𝛾2→0,non rad)𝑁2(𝑡) + 𝜅𝐹(𝑡)𝑁2(𝑡), (I. 26) 

𝑑𝑁0(𝑡)

𝑑𝑡
=  − 

𝑑𝑁2(𝑡)

𝑑𝑡
. (I. 27) 

En injectant l’inversion de population Δ𝑁 = 𝑁2 − 𝑁0 dans les équations, on retrouve l’équation 

Statz-de Mars de l’évolution de l’inversion de population [28, 29] :  

d𝛥𝑁(𝑡)

d𝑡
= −

1

𝜏
(𝛥𝑁(𝑡) − 𝛥𝑁0) −  𝜅𝛥𝑁(𝑡)𝐹(𝑡), (I. 28) 

avec 𝜏 le temps de réponse du système, Δ𝑁0 le taux de pompage en inversion de population. Dans le 

cas où le mécanisme de pompage est très rapide devant le temps de vie de l’état  𝐸2 , on 

trouve 𝜏 =  1/(𝛾2→0,rad + 𝛾2→0,non rad). 

Dans un système à trois niveaux, on suppose 𝑁3 ≈ 0. Les équations deviennent alors :  

𝑑𝑁2(𝑡)

𝑑𝑡
= 𝑅0→2𝑁0(𝑡)  − (𝛾2→0,rad+𝛾2→0,non rad)𝑁2(𝑡) + 𝜅𝐹(𝑡)Δ𝑁(𝑡), (I. 29) 

𝑑𝑁0(𝑡)

𝑑𝑡
=  − 

𝑑𝑁2(𝑡)

𝑑𝑡
. (I. 30) 

On retrouve aussi l’équation Statz-de Mars de l’évolution de l’inversion de population pour un 

système à trois niveaux [30]:  

d𝛥𝑁(𝑡)

d𝑡
= −

1

𝜏
(𝛥𝑁(𝑡) − 𝛥𝑁0) − 2𝜅𝛥𝑁(𝑡)𝐹(𝑡). (I. 31) 

2. a. iii Seuil de transparence et seuil de cavité  

La différence notable entre les systèmes à trois niveaux et les systèmes à quatre niveaux et le seuil 

de transparence. Ce seuil correspond au taux de pompage à partir duquel la lumière est amplifiée. 

Pour un système à quatre niveaux, de par les approximations 𝑁1  ≈ 0. On a donc 𝑁2 > 𝑁1 pour 

n’importe quelle valeur de taux de pompage 𝛥𝑁0, et le seuil de transparence est donc nul. Alors que 

pour un système à trois niveaux, pour un taux de pompage faible, la majorité des atomes se trouve 

dans l’état 𝐸1. L’inversion de population est négative et il n’y pas d’amplification. Le seuil de 

transparence commence quand le taux de pompage est supérieur au taux d’émission spontanée.  

Pour faire le lien avec l’amplification de la lumière par l’amplificateur optique au-delà du seuil de 

transparence sur un tour de cavité, on définit de manière plus intuitive un taux de pompage 𝑟 par 

rapport au seuil laser définit en 1. a. iv (gain = pertes). En notant le taux de pompage en inversion de 

population correspondant au seuil laser Δ𝑁th, on a : 

𝑟 =
𝛥𝑁0

𝛥𝑁th
= 𝛥𝑁0𝜏𝑐𝜅. (I. 32) 

Le seuil laser correspond à 𝑟 = 1. 

2. a. iv Nombre de photons dans la boucle à décalage de fréquence 

L’évolution du nombre de photons dans la BDF dépend de l’injection externe du laser, de la 

génération de photon par amplification optique et des pertes passives Π de la lumière sur un tour de 

cavité. On suppose ici que les pertes sont uniformément distribuées sur le temps que met la lumière 

pour faire un tour de cavité. L’évolution du nombre de photons est ainsi donnée par :  
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𝑑𝐹(𝑡)

𝑑𝑡
=  −

 𝐹(𝑡)

𝑇𝑐
+ 𝜅𝐹(𝑡)𝛥𝑁(𝑡) + 𝑃0(𝑡), (I. 33) 

avec 𝑇𝑐 = 𝜏𝑐/Π et 𝑃0(𝑡) le nombre de photons injectés par le laser d’injection par unité de temps. 

2. a. v Section efficace et coefficient de couplage photon /atome 

D’un point de vue macroscopique, la section efficace de l’amplificateur optique 𝜎(𝜈) fait le lien entre 

l’inversion de population et le gain de l’onde lumineuse qui traverse l’amplificateur optique. On peut 

définir le gain linéique de l’amplificateur optique 𝛼(𝜈) par : 

𝛼(𝜈) = 𝜎(𝜈)Δ𝑛, (I. 34) 

avec Δ𝑛 l’inversion de population volumique. En considérant que le mode optique dans la cavité dans 

lequel se propage la lumière possède une section uniforme 𝑆, on peut réécrire le nombre de photons 

𝐹 de la manière suivante : 

𝐹 =
𝐼

ℎ𝜈
 𝑉cav

𝑛0

𝑐
, (I. 35) 

avec 𝐼 l’intensité lumineuse intra-cavité, ℎ𝜈 l’énergie d’un photon, 𝑐 la célérité de la lumière dans le 

vide, 𝑛0 l’indice du milieu et 𝑉cav le volume du mode dans lequel se propage la lumière dans la cavité. 

Le coefficient de couplage photon/atome en fonction de 𝜎(𝜈) peut ainsi s’écrire sous la forme : 

𝜅(𝜈) =
𝑐

𝑛0

𝜎(𝜈)

𝑉cav
. (I. 36) 

Les équations développées jusqu’à présent sont valables a priori pour une amplification 

monochromatique à la fréquence de transition 𝜈12 =
𝐸2−𝐸1

ℎ
. En réalité, la section efficace permet de 

quantifier l’efficacité de l’amplification en fonction de la fréquence de la lumière incidente. La forme 

et la largeur de la bande d’amplification peuvent varier énormément en fonction de l’amplificateur 

optique (Figure I - 10). Les formules sur l’inversion de population et le gain sont valables sur une 

bande plus ou moins large autour de la fréquence de transition 𝜈12. Cependant, selon l’homogénéité 

de la section efficace de l’amplificateur optique plusieurs interactions fréquence/gain sont possibles. 

 

Figure I - 10 Exemple de section efficace caractéristique de plusieurs amplificateurs : Ti:Saphir [31](à gauche), 
Nd :YAG et Nd:YLF [32] (au milieu) et amplificateur à fibre optique dopé Erbium [33](EDFA dopé GeO2 - Al2O3 
–SiO2 à droite). 

Dans le cas d’un milieu à gain homogène avec des atomes identiques, la section efficace est la même 

pour chaque atome. La bande de gain spectrale totale est la résultante de la section efficace de 

chaque atome. Lorsqu’un photon à la fréquence ℎ𝜈 est amplifié par émission stimulée, l’inversion de 

population diminue, et donc la bande de gain spectrale diminue pour toutes les fréquences. On parle 

de saturation (dans ce cas homogène) du milieu à gain. Ce mécanisme est illustré en Figure I - 11.  
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Figure I - 11 Exemple de schéma du profil de gain arbitraire avec une inversion de population maximale (en 
bleu) et avec une inversion de population saturée par émission stimulée de photon à la fréquence 𝒉𝝂 (en 
rouge) pour un profil de gain homogène (à gauche) et inhomogène (à droite). 

Au contraire, dans le cas d’un milieu à gain inhomogène avec des classes d’atomes différentes, la 

section efficace est différente pour chaque classe d’atomes. La bande de gain étant la résultante de 

l’inversion de population des différentes classes d’atomes, lorsqu’un photon à la fréquence ℎ𝜈 est 

amplifié par émission stimulée, seule l’inversion de population de la classe d’atomes associée à la 

fréquence ℎ𝜈 diminue. La bande de gain diminue donc de manière inhomogène. Ce phénomène 

illustré en Figure I - 11 est appelé spectral hole burning [28]. 

On peut ainsi résumer les deux équations couplées pour une BDF : 

d𝛥𝑁(𝑡)

d𝑡
= −

1

𝜏
(𝛥𝑁(𝑡) − 𝛥𝑁0) − 2∗𝜅(𝜈)𝛥𝑁(𝑡)𝐹(𝑡), (I. 37) 

𝑑𝐹(𝑡)

𝑑𝑡
=  −

 𝐹(𝑡)

𝑇𝑐
+ 𝜅(𝜈)𝐹(𝑡)𝛥𝑁(𝑡) + 𝑃0(𝑡), (I. 38) 

avec le facteur 2∗ qui vaut 1 pour un système à quatre niveaux et 2 pour un système à trois niveaux. 

2. b Modèle vectoriel d’évolution dynamique de boucle à décalage de 

fréquence 

L’expression du champ électrique en sortie de BDF pour une injection de laser monochromatique a 

été établie dans l’équation (I. 5). En dessous du seuil laser de la boucle, en négligeant les 

phénomènes non linéaire et l’ASE de l’amplificateur optique, les seules composantes spectrales du 

champ en sortie de boucle sont ainsi les dents du peigne optique (cf. Figure I - 3). Les photons dans la 

boucle ont des fréquences discrètes appartenant au peigne de fréquence 𝑓𝑛 = 𝑓0 + 𝑛𝑓𝑠. 

2. b. i Présentation du formalisme vectoriel pour 𝑭 et 𝚫𝑵 

Formellement, on peut établir une base orthonormée des fréquences 𝒆𝒇⃗⃗⃗⃗ =  (𝒆𝒇𝟎
⃗⃗ ⃗⃗  ⃗ , 𝒆𝒇𝟏

⃗⃗ ⃗⃗  ⃗ ,…, 𝒆𝒇𝒏
⃗⃗⃗⃗⃗⃗  ) sur 

laquelle se décompose le vecteur �⃗⃗� (𝑡) représentant le nombre total de photons :  

�⃗⃗� (𝑡) = ∑ 𝐹𝑛(𝑡) 𝒆𝒇𝒏
⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗

𝑁

𝑛=0

, (I. 39) 

avec 𝐹𝑛(𝑡) le nombre de photons à la fréquence 𝑓0 + 𝑛𝑓𝑠. On note que la base 𝒆𝒇⃗⃗⃗⃗  correspond aussi à 

la base des tours de boucle. De plus, en comparant l’équation (I. 39) et (I. 5), on remarque que le 

nombre de photons 𝐹𝑛(𝑡) est proportionnel à 𝑔(𝑛, 𝑡)2.  
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‖𝑭(𝒕)⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ‖  𝛼 ‖𝑬(𝒕)⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ‖
2
⇔ 𝐹𝑛(𝑡) 𝛼 𝑔(𝑛, 𝑡)2 (I. 40) 

Le passage de l’inversion de population au formalisme vectoriel dépend de l’homogénéité de la 

section efficace. Si la section efficace est homogène à l’échelle de la largeur spectrale du peigne, 

alors les différentes dents du peigne voient la même classe d’atomes. Dans ce cas-là, l’inversion de 

population est un scalaire. Si la section efficace est inhomogène à l’échelle de la largeur spectrale du 

peigne, alors les différentes dents du peigne voient différentes classes d’atomes. Dans ce cas-là, 

l’inversion de population est aussi un vecteur 𝚫𝑵⃗⃗⃗⃗⃗⃗ (𝑡) se décomposant sur la base 𝒆𝒇⃗⃗⃗⃗  par :  

𝚫𝑵⃗⃗⃗⃗⃗⃗ (𝑡) = ∑ Δ𝑁𝑛(𝑡) 𝒆𝒇𝒏
⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗  ⃗

𝑁

𝑛=0

. (I. 41) 

Enfin le coefficient de couplage photon/atome et le pompage peuvent aussi dépendre de la 

fréquence du peigne. On peut définir deux vecteurs �⃗⃗� , 𝚫𝑵𝟎
⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗   qui se décomposent sur la base des 

fréquences 𝒆𝒇⃗⃗⃗⃗  ⃗. 

2. b. ii Équations couplées photons/inversion de population vectorielles 

En prenant en compte les différentes réalisations pratiques de BDF, plusieurs simplifications sont 

possibles par rapport au formalisme vectoriel : 

- La largeur spectrale des peignes en sortie de BDF n’excédant généralement pas 100 GHz, on 

peut considérer que la section efficace d’émission est la même sur toute la largeur spectrale quel que 

soit l’amplificateur optique utilisé (Erbium, colorant, semiconducteur,…). On suppose de plus qu’elle 

est homogène. Dans ce cas, 𝜅 et Δ𝑁 sont des quantités scalaires. 

- La majorité des BDF utilisent un amplificateur optique: colorant [20], fibre optique dopée à 

l’Erbium (EDFA), [14, 19] ou bien un amplificateur optique à semiconducteur (SOA). Pour unifier le 

modèle parmi les différents amplificateurs, on choisit de modéliser l’amplificateur optique par un 

système à quatre niveaux. Cette hypothèse est justifiée dans la mesure où l’amplificateur optique 

dans la BDF est pompé de manière à compenser efficacement les pertes dans la boucle (en restant 

en dessous du seuil laser). Ainsi même avec un système à trois niveaux comme l’Erbium, les 

amplificateurs sont pompés au-dessus de la transparence. On suppose donc que 𝐸1 ≈ 0 et que l’on a 

donc un système à quatre niveaux.  

Les équations (I. 37) et (I. 38) s’écrivent alors dans le formalisme vectoriel: 

dΔ𝑁(𝑡)

d𝑡
= −

1

𝜏
(Δ𝑁(𝑡) − 𝑟Δ𝑁th) −  𝜅Δ𝑁�⃗⃗� (𝑡) ∙ 𝒆𝒇⃗⃗⃗⃗ , (I. 42) 

d�⃗⃗� (𝑡)

d𝑡
= (− 

1

𝑇𝑐
+ 𝜅Δ𝑁(𝑡)) �⃗⃗� (𝑡) +  𝑷𝟎

⃗⃗⃗⃗  ⃗(𝑡), (I. 43) 

avec 𝑷𝟎
⃗⃗⃗⃗  ⃗(𝑡) le vecteur d’injection défini par 𝑷𝟎

⃗⃗⃗⃗  ⃗(𝑡) = 𝑃0(𝑡)𝒆𝑭𝟎
⃗⃗ ⃗⃗ ⃗⃗ . Les équations (I. 42) et (I. 43) 

pourraient être valables pour une cavité classique injectée par un laser externe. En revanche par 

rapport à une cavité laser classique, dans une BDF les photons sont décalés en fréquence à chaque 

tour de boucle. Ainsi, pour modéliser le décalage en fréquence, on définit la matrice 𝑺 

suivante : 𝑺𝒊,𝒊−𝟏 = 𝟏, 𝑺𝒊,𝒋 ≠ 𝒊−𝟏 = 𝟎. À chaque tour de boucle, les photons sont décalés en fréquence 

par l’opération �⃗⃗� =  𝑺 ∙ �⃗⃗� . 
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Les équations (I. 42) et (I. 43) issues du formalisme vectoriel d’évolution dynamique des BDF 

permettent de prévoir la formation et l’extinction du peigne optique en sortie de BDF en particulier 

quand la puissance du laser d’injection 𝑷𝟎
⃗⃗⃗⃗  ⃗ est modulée dans le temps. Dans la partie suivante, nous 

présentons une étude expérimentale de l’état transitoire des BDF. En particulier nous étudions 

l’influence de la dynamique de l’amplificateur optique sur les temps de réponse des BDF et nous 

confrontons le modèle d’évolution dynamique des BDF avec les résultats expérimentaux. 

3 Étude expérimentale de la dynamique des boucles à décalage de 

fréquence 

Dans cette sous-partie nous présentons dans un premier temps la méthode développée pour suivre 

expérimentalement le régime transitoire de BDF, dont la dynamique est étudiée pour deux 

amplificateurs optiques différents en fonction du taux de pompage. Les résultats expérimentaux sont 

comparés au modèle présenté dans la partie 2. Enfin, nous discutons de la validité du modèle et de 

l’utilisation de celui-ci pour des applications de génération et de traitement du signal. 

3. a Expérience de suivi de la dynamique des boucles à décalage de 

fréquence 

Pour comprendre l’influence des différents paramètres expérimentaux sur la dynamique des BDF, 

nous avons construit une BDF générique, et nous avons développé une méthode de suivi dynamique 

de la formation du peigne en sortie de BDF. 

3. a. i Présentation de la boucle à décalage de fréquence générique 

La BDF étudiée est présentée en Figure I - 12. Elle est entièrement fibrée à 1550 nm avec des 

éléments à maintien de polarisation. Par rapport à l’architecture de BDF classique présentée en 

Figure I - 1, nous avons rajouté un filtre optique passe bande (FOPB) accordable en fréquence 

(Yenista), et un isolateur optique. Le FOPB est typiquement réglé à 1550 nm avec 10 GHz de bande 

passante pour éliminer l’ASE issue de l’amplificateur optique (AO). L’isolateur optique assure 

l’unidirectionnalité de la boucle et évite des effets de « spatial hole burning » dans l’amplificateur 

optique. Le choix de l’AO est discuté dans la section suivante.  

 

Figure I - 12 Schéma expérimental de BDF fibrée. FOPB : filtre optique passe bande, AO : amplificateur 
optique, AOFS : décaleur en fréquence acousto-optique, GRF : générateur radiofréquence à la fréquence 𝒇𝒔. 
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Le laser d’injection est un laser CW (E15 Koheras) à 1550 nm, avec une faible largeur de raie et une 

grande stabilité à long terme. Il est suivi d’un modulateur acousto-optique (AOM) pour moduler en 

tout ou rien l’injection dans la boucle. L’injection optique 𝑃0(𝑡) est ainsi un cycle de deux états 

d’injection, on et off, pour assurer le suivi du régime transitoire de la BDF (création et extinction du 

peigne optique). L’AO de la BDF est quant à lui pompé en permanence en dessous du seuil, même 

lorsque la boucle n’est pas injectée par le laser CW. Le décalage en fréquence dans la boucle est 

assuré par un décaleur de fréquence acousto-optique (AOFS) intra-boucle. Celui-ci est piloté par un 

oscillateur externe radiofréquence (RF) à une fréquence 𝑓𝑠 = 79.014 MHz. 

3. a. ii Détection hétérodyne et STFT 

Le laser CW étant réglé à la longueur d’onde 𝜆0 =  1550 nm et l’espacement entre les dents du 

peigne étant fixée par 𝑓𝑠, la différence de longueur d’onde résultante entre les dents du peigne est 

de 600 fm  environ. Les analyseurs de spectre optique classiques étant loin d’offrir un suivi 

dynamique avec une telle résolution, nous avons mis en place une méthode hétérodyne, pour suivre 

l’évolution du peigne dans le régime transitoire. La sortie de la BDF est recombinée avec le laser CW 

d’injection sur une photodiode rapide et le photocourant est enregistré avec un oscilloscope à 

échantillonnage rapide (8 GHz). La méthode de mesure hétérodyne est présentée en Figure I - 13.  

 

Figure I - 13 Schéma de la mesure hétérodyne du peigne, AOM: modulateur acousto-optique, PD : 
photodiode, Osc. : oscilloscope. 

Le champ électrique dans la voie du laser d’injection est donné par l’équation (I. 3). Le peigne 

optique en sortie de BDF, lorsque le laser CW est injecté (état on) s’écrit (cf. équation (I. 5)):  

𝐸out(𝑡) =  𝐴in𝑒
−2𝑖𝜋(𝑓0+𝑓dec)𝑡 (𝛾 + ∑ 𝑔(𝑛, 𝑡)𝑒−2𝑖𝜋𝑛(𝑓𝑠𝑡−𝑓0𝜏𝑐)𝑒𝑖𝜋𝑛(𝑛+1)𝑓𝑠𝜏𝑐

+∞

𝑛 = 1

), (I. 44) 

avec 𝑓dec la fréquence adressée à l’AOM dans la voie d’injection de la BDF. L’intensité du battement 

hétérodyne entre le peigne optique et le laser CW détecté par la photodiode 𝑖het(𝑡) =

 2ℜ(𝐸in
∗ 𝐸out) s’écrit alors :  

𝑖het(𝑡) =  2ℜ(𝐴in
2 𝑒−2𝑖𝜋𝑓dec𝑡 (𝛾 + ∑ 𝑔(𝑛, 𝑡)𝑒−2𝑖𝜋𝑛(𝑓𝑠𝑡−𝑓0𝜏𝑐)𝑒𝑖𝜋𝑛(𝑛+1)𝑓𝑠𝜏𝑐

+∞

𝑛 = 1

)). (I. 45) 

La mesure hétérodyne transforme le peigne optique en un peigne hyperfréquence. L’amplitude des 

dents du peigne hyperfréquence en sortie de photodiode est la même que l’amplitude des dents du 

peigne optique à un facteur de proportionnalité près. De plus, grâce à l’AOM dans la voie de 

l’injection de la BDF, les dents du peigne hyperfréquences sont décalées de 𝑓dec, ce qui simplifie leur 

identification. 



34 

La valeur de l’amplitude instantanée relative de chacune des dents du peigne optique est ainsi 

obtenue à partir de l’amplitude des dents du peigne RF. Celles-ci sont obtenues par une transformée 

de Fourier rapide du photocourant (STFT : short time Fourier transform en anglais), encore appelée 

transformée de Fourier à fenêtre glissante. Le principe de la STFT est représenté en Figure I - 14. 

Dans un premier temps, la tension aux bornes de l’oscilloscope (proportionnelle au photocourant) 

est échantillonnée sur un cycle entier on/off d’injection (Figure I - 14.a). Une fenêtre temporelle 

glissante permet d’extraire la valeur de la tension le long de l’axe temporel. La Figure I - 14.b montre 

un exemple de tension extraite par fenêtrage pendant l’intervalle entre les deux lignes rouges de la 

Figure I - 14.a. Ensuite, la transformée de Fourier (TF) de la fenêtre temporelle donne un peigne 

d’amplitude proportionnel à 𝑔(𝑛, 𝑡) d’après l’équation (I. 45) (Figure I - 14.c). L’évolution temporelle 

totale de la puissance de chacune des dents (c’est-à-dire le nombre de photons par dents 𝐹𝑛(𝑡)) et 

de l’intensité du peigne peut alors être suivie d’après les équations (I. 39) et (I. 40). D’après 

l’équation (I. 45), on remarque que la méthode de STFT renseigne aussi sur la phase de chacune des 

dents du peigne RF. Comme le modèle développé se base sur une description de peigne comme une 

somme de dents incohérentes, cette information n’est pas prise en compte par la suite. 

 

Figure I - 14 (a) Exemple de tension mesurée à l’oscilloscope (détection hétérodyne du peigne à la sortie de la 
BDF) pour un cycle on/off d’injection de la BDF. (b) Fenêtre temporelle de la tension à l’oscilloscope (extraite 
de (a) entre les deux lignes rouges). (c) Amplitude de la TF de la tension en (b). 

De manière générale, la TF de la fenêtre temporelle peut comporter d’autre composantes 

fréquentielles que le peigne 𝑔(𝑛, 𝑡). En particulier, on retrouve dans le photocourant le battement 

du peigne optique en sortie de boucle avec lui-même. Ce battement génère aussi un peigne de 

fréquence d’espacement 𝑓𝑠 correspondant à un peigne d’intensité RF. On distingue néanmoins le 

peigne d’amplitude en sortie de BDF 𝑔(𝑛, 𝑡) issu du battement hétérodyne, du peigne d’intensité RF, 

par le décalage de fréquence apporté par l’AOM dans la voie d’injection.  

Dans le bras d’injection de la BDF, le laser CW passe par l’AOM piloté à une fréquence 𝑓dec =

 − 90 MHz , le peigne optique en sortie de boucle est alors constitué des fréquences 

suivantes : 𝑓𝑛,opt = 𝑓0 + 𝑓dec + 𝑛𝑓𝑠 (d’après (I. 44)). Le peigne d’amplitude issu du battement entre 

la sortie de la BDF et le laser d’injection à la fréquence 𝑓0 est composé des composantes 
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fréquentielles 𝑓𝑛,amp = 𝑓dec + 𝑛𝑓𝑠 (d’après (I. 45)), tandis que le peigne d’intensité comporte les 

fréquences 𝑓𝑛,int = 𝑛𝑓𝑠 (d’après (I. 5)). Le décalage entre 𝑓dec et 𝑓𝑠 (~11 MHz) permet de distinguer 

les deux peignes (cf. Figure I - 14.c). 

La résolution de la STFT dépend de la durée de la fenêtre temporelle utilisée, et peut être réglée par 

l’utilisateur : une fenêtre temporelle large permet de suivre des phénomènes lents avec une 

résolution élevée tandis qu’une fenêtre étroite permet de suivre des phénomènes rapides avec une 

résolution faible. Ici, nous avons choisi une largeur de fenêtre de 200 ns en fonction de la différence 

entre 𝑓dec et 𝑓𝑠, pour pouvoir avoir un suivi continu du peigne d’amplitude en fonction du temps. 

Nous avons ainsi appliqué cette méthode pour l’étude systématique des BDF. 

3. a. iii Choix des paramètres d’études 

Nous avons restreint l’étude du régime transitoire des BDF à deux paramètres clés de la boucle : le 

type d’AO et son taux de pompage.  

Parmi les différents paramètres qui entrent en jeu dans les équations (I. 42) et (I. 43), c’est 

l’amplificateur optique qui est le plus susceptible d’influencer la dynamique de formation du peigne. 

Nous avons ainsi choisi d’étudier la dynamique des BDF à partir de la BDF générique présentée en 

Figure I - 12 avec deux amplificateurs optiques différents : un EDFA (en bande C) et un SOA (un 

amplificateur optique à semiconducteur à puit quantique boosté), tous deux commerciaux.  

Il y a deux raisons à ce choix d’amplificateurs. D’une part, les EDFA sont les amplificateurs optiques 

préférentiellement utilisés dans les différentes réalisations expérimentales de BDF existant dans la 

littérature [13, 14, 17, 19]. Les SOA se distinguent des EDFA par la méthode de pompage (pompage 

électrique), qui les rendent mieux adaptés pour répondre à des problématiques d’intégration pour 

différentes plateformes (réduction de puissance/taille, optique intégrée). D’autre part, les deux 

amplificateurs présentent des caractéristiques de dynamique d’inversion de population très 

différentes : les EDFA ont une durée de vie de l’inversion de population très longue (typ. ms) tandis 

que les SOA présentent généralement une durée de vie de porteurs très courte (typ. ns). L’étude de 

ces deux types d’amplificateurs permet ainsi de balayer une large gamme de réalisations de BDF. 

Le taux de pompage du milieu à gain est aussi un paramètre essentiel de la boucle. Il influe à la fois 

sur la distribution d’énergie entre les dents du peigne ainsi que sur la forme globale du champ en 

sortie de boucle. Nous avons donc fait varier le taux de pompage pour les deux types d’amplificateur 

optiques. 

3. b Mesure des paramètres expérimentaux 

Nous avons extrait les paramètres de la BDF générique (avec SOA et avec EDFA) pour pouvoir 

exploiter le modèle élaboré dans la partie 2 avec des valeurs numériques qui correspondent aux 

valeurs expérimentales. Les différents paramètres sont les suivants : 

- les pertes intra-boucle Π, 

- le courant de biais de l’amplificateur optique correspondant au seuil laser 𝐼th, 

- la puissance d’injection 𝑃0, 

- le temps que met la lumière pour faire un tour de boucle 𝜏𝑐, 

- le temps de vie de porteur 𝜏, 
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- la valeur du coefficient de couplage photon/atome 𝜅, 

- la relation entre le courant de polarisation 𝐼 de l’amplificateur optique et le taux de pompage 

de la boucle 𝑟(𝐼). 

3. b. i. Mesure des paramètres 𝚷, 𝑷𝟎, 𝑰𝐭𝐡 et 𝝉𝒄  

Les trois premiers paramètres peuvent être obtenus assez facilement : Π est mesuré avec un 

puissancemètre à partir de la réduction de la puissance sur un tour de boucle. 𝑃0 est lui aussi mesuré 

avec un puissancemètre. 𝐼th est noté pour les deux amplificateurs quand le gain de l’amplificateur est 

égal aux pertes de la boucle. 

𝜏𝑐 est mesuré grâce à l’effet Talbot décrit dans la section 1. c. i. Pour des valeurs entières de 𝑓𝑠𝜏𝑐, le 

champ en sortie de boucle est un train d’impulsions de période 𝑓𝑠. On analyse le signal en sortie de la 

BDF avec une photodiode rapide et un analyseur de spectre électrique, et on mesure ainsi 𝜏𝑐  pour les 

deux amplificateurs optiques.  

3. b. ii Mesure de 𝝉 

La valeur de 𝜏 pour les EDFA est connue et vaut environ 10 ms [33, 34, 35]. Dans le cas d’un SOA, par 

contre, la valeur de 𝜏 peut varier de plusieurs ordres de grandeur, en fonction du semi-conducteur et 

du taux de remplissage du niveau 𝐸2. Dans la littérature, différents mécanismes de recombinaison 

radiatifs et non radiatifs pour les semi-conducteurs sont détaillés permettant de quantifier la valeur 

de 𝜏 [36]. Cependant, si ces modèles présentent l’avantage de décrire de manière assez complète 

l’évolution des grandeurs caractéristiques des semi-conducteurs, ils nécessitent tout de même une 

étape de caractérisation pour déterminer les différentes constantes de recombinaison. Aussi, nous 

avons préféré adopter une approche expérimentale en caractérisant directement l’évolution de 𝜏 en 

fonction de la puissance d’injection et du taux de pompage. Cette démarche permet de connaitre 

directement la valeur de 𝜏 correspondant aux paramètres de l’expérience réalisée.  

Expérimentalement, la valeur de 𝜏 pour un SOA peut être déterminée en mesurant la fonction de 

transfert électrique complexe 𝑆21 RF(2𝜋𝑓) du SOA dans une liaison optique/hyperfréquence [37]. En 

effet, dans une liaison optique/hyperfréquence contenant un SOA (comme présenté en Figure I - 15), 

une onde porteuse optique, modulée par un signal RF à la fréquence 𝑓 va entrainer une oscillation 

cohérente de la population de porteurs dans le SOA. Cette oscillation de population va entrainer une 

certaine modulation du gain du semiconducteur à la fréquence 𝑓.  

 

Figure I - 15 Schéma du banc expérimental de mesure du temps de recombinaison de porteur 𝝉 du SOA. 
MZM : modulateur de Mach-Zehnder. Att. : atténuateur variable optique. PD : photodiode. BT : T de biais. 
VNA : analyseur vectoriel de réseau. 
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En fonction du taux de recombinaison des porteurs, la bande passante de la modulation de gain sera 

plus ou moins grande. Plus précisément, le SOA agit comme un filtre quasi passe-haut, où la 

fréquence de coupure du comportement passe haut 𝑓𝑐 est donnée par 2𝜋𝑓𝑐 = 1/𝜏 :  

|𝑆21 RF(2𝜋𝑓)|2 = 𝐺opt
2 (

𝜏

𝜏comp
)

2
1 + (2𝜋𝑓𝜏comp)

2

1 + (2𝜋𝑓𝜏 )2
  (I. 46) 

avec 𝐺0le gain optique, et 𝜏comp, une constante de temps, aussi caractéristique du SOA étudié. 

Nous avons utilisé une liaison optique/hyperfréquence composée d’un laser CW, d’un modulateur de 

Mach-Zehnder (pour moduler la porteuse optique), du SOA à caractériser, d’un coupleur, d’un 

atténuateur variable et d’une photodiode rapide (cf. Figure I - 15). Pour avoir directement la mesure 

du 𝑆21 RF(2𝜋𝑓) du SOA, nous avons utilisé un analyseur de réseau vectoriel (VNA). Celui-ci permet de 

mesurer la fonction de transfert électrique 𝑆21 RF(2𝜋𝑓) entrée/sortie. Après plusieurs étapes de 

calibration (câbles hyperfréquences, liaison optique/hyperfréquence sans SOA), nous avons 

caractérisé le 𝑆21 RF(2𝜋𝑓) du SOA pour plusieurs valeurs de pompage et de puissance d’injection. La 

Figure I - 16.a montre un exemple de fonction de transfert 𝑆21 RF(2𝜋𝑓) pour différents courants de 

polarisation du SOA et pour une puissance d’entrée de 240 µW. On retrouve bien le comportement 

quasi passe-haut du SOA. La Figure I - 16.b montre le temps de recombinaison 𝜏 en fonction du 

courant de polarisation du SOA et pour plusieurs puissances d’injection. La valeur de 𝜏 a été extraite 

à partir de l’équation (I. 46). 

 

Figure I - 16 (a) Gain de la fonction de transfert électrique complexe |𝑺𝟐𝟏 𝐑𝐅(𝟐𝝅𝒇)|𝟐 du SOA pour une 
puissance injectée de 240 µW et un courant de polarisation de 100 mA (bleu), 150 mA (rouge), 200 mA 
(jaune) et 250 mA (violet). Les courbes en pointillé représentent la modélisation quasi passe haut du SOA 
selon l’équation (I. 46). (b) Temps de vie de porteur 𝝉 du SOA en fonction du courant de polarisation pour 
une puissance d’injection de 80 µW (bleu), 240 µW (rouge), 800 µW(jaune) et 1.6 mW (violet) 

3. b. iii Mesure de 𝜿 et 𝑰(𝒓) 

𝜅 est le paramètre le plus complexe à évaluer. De la même manière que pour le temps de vie de 

porteur dans le SOA dans la section précédente, une modélisation plus poussée des différents 

phénomènes qui impactent la section efficace de l’amplificateur optique est possible (SOA [36] ou 

EDFA [34]). Pour les mêmes raisons que précédemment, nous avons opté pour une approche 

expérimentale en caractérisant directement la valeur de 𝜅 pour les milieux à gain étudiés. 

Dans un premier temps, nous avons estimé 𝜅 à partir de l’équation (I. 36) en utilisant des valeurs 

typiques de section efficace pour les SOA [29, 38, 39, 40] et les EDFA [33, 34, 35]. Dans un second 

temps, pour avoir une mesure plus précise de la valeur de 𝜅, nous avons placé tour à tour le SOA et 

l’EDFA dans la boucle et nous avons effectué une mesure de la réponse dynamique de la BDF pour un 

courant de polarisation donné (105 mA pour le SOA et 170 mA pour l’EDFA), comme présenté en 
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Figure I - 14.a. Ensuite, nous avons confronté les résultats expérimentaux avec le modèle numérique, 

en simulant l’évolution de la BDF par calcul des différences finies dans le domaine temporel (FDTD) 

des équations (I. 42) et (I. 43) et nous avons réajusté la valeur de 𝜅 et du taux de pompage associé au 

seuil de la boucle 𝑟 avec un algorithme d’optimisation.  

La relation entre le courant de polarisation (qui correspond au pompage du milieu à gain) et le taux 

de pompage associé au seuil de la boucle 𝑟 n’est a priori pas triviale : elle dépend des mécanismes de 

pompage du milieu à gain et peut être compliquée à modéliser. Cependant pour l’utilisation optimale 

des BDF, le taux de pompage de la boucle est généralement fixé légèrement en dessous du seuil laser 

[12]. En effet pour un taux de pompage trop bas, les pertes par tour de boucle sont élevées, et la 

largeur du peigne est très réduite (cf. équation (I. 7)). Pour l’étude expérimentale, on se limite ainsi à 

une portion réduite du taux de pompage de la boucle (proche de 𝑟 = 1). Dans ce cas, on extrapole la 

relation entre le taux de pompage et le courant de polarisation à partir de la valeur seuil 𝐼th et de 

l’ajustement de quelques valeurs de 𝑟 pour différents courants de polarisation à 𝜅 fixé. 

Les différents paramètres expérimentaux du modèle pour le SOA et pour l’EDFA sont résumés dans la 

Table I 1 ci-dessous.  

Table I 1 Paramètres de la BDF (Figure I - 12) utilisés pour le modèle numérique pour le SOA et l’EDFA. 

 

Comme on le voit, la valeur de 𝜅ajusté est légèrement en dessous de la valeur estimée d’après la 

littérature pour le SOA et pour l’EDFA, mais cette différence reste raisonnable en considérant la 

méconnaissance des paramètres exacts des amplificateurs optiques commerciaux. 

3. c Étude de la réponse dynamique des boucles à décalage de 

fréquence 

3. c. i Étude dynamique des boucles à décalage de fréquence basées sur un 

SOA (𝝉 ≪ 𝝉𝒄) 

La réponse en intensité totale du peigne (proportionnelle au nombre de photons à partir de 

l’équation (I. 40)) de la BDF comportant le SOA, pour un cycle on/off d’injection, en fonction du 

courant de polarisation (𝐼biais), est tracée en Figure I - 17. La BDF est injectée pendant un 

temps 𝑇inj = 5 µs. Les résultats expérimentaux sont tracés en bleu. Pour compléter la description 
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dynamique, l’évolution de l’amplitude du peigne optique 𝑔(𝑛, 𝑡)  en fonction du temps est 

représentée par un spectrogramme en Figure I - 18. Simultanément l’évolution du peigne optique en 

sortie de BDF a été simulée à partir des équations (I. 42) et (I. 43) par FDTD avec les paramètres de la 

Table I 1. La simulation numérique de la réponse en nombre de photons de la BDF en fonction du 

courant de polarisation est tracée en rouge en Figure I - 17. La simulation numérique de 𝑔(𝑛, 𝑡) est 

représentée par un spectrogramme en Figure I - 19 (à partir de (I. 40)). 

 

Figure I - 17 Réponse en intensité totale du peigne en sortie de la BDF basée sur un SOA à un cycle on/off 
d’injection, pour différents taux de pompage. Intensité issue de la mesure de STFT (en bleu) et issue du 
modèle théorique et des paramètres de la Table I 1 (en rouge). 

Dans le cas de la BDF basée sur un SOA, l’amplificateur optique commence à saturer au fur et à 

mesure de la construction du peigne optique. Le temps de vie des porteurs étant largement plus 

faible que le temps de tour de la lumière dans la boucle (𝜏 ≪  𝜏𝑐), la saturation du gain suit quasi 

instantanément l’augmentation de puissance optique pendant les tours successifs de la lumière dans 

la boucle. Ainsi la BDF converge vers l’état stationnaire en un temps 𝑁𝜏𝑐 (𝑁 étant le nombre de 

dents du peigne optique). En outre, plus le taux de pompage est proche du seuil laser, plus le nombre 

de dents 𝑁 augmente, et plus le temps de construction du peigne optique augmente (cf. Figure I - 

17).  

Quand l’injection s’arrête, la saturation du gain décroit, ce qui résulte en une amplification plus forte 

des dents du peigne. Le peigne se décale alors vers les hautes fréquences, inatteignables pendant la 

phase d’injection à cause de la saturation du gain. Cet effet allonge le temps que met la boucle pour 

se vider, et est d’autant plus prononcé que l’amplificateur optique est pompé proche du seuil laser 

(Figure I - 18 et Figure I - 19 pour 110, 115 et 120 mA). Lorsque le SOA est pompé au-delà du seuil 

laser de la boucle, la méthode de STFT qui permet d’obtenir l’amplitude du peigne en fonction du 

temps devient moins précise. La STFT renseigne sur la puissance spectrale de la mesure hétérodyne, 

mais au-delà du seuil, le spectre est dégradé par l’ASE. L’amplitude du peigne en fonction du temps 

est plus chaotique, et le spectrogramme est brouillé par des franges correspondant à l’émission 
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d’ASE décalée simultanément en temps par la propagation dans la BDF et en fréquence par l’AOFS 

[41] (cf. Figure I - 18 120 mA). 

 

Figure I - 18 Spectrogrammes expérimentaux de l’évolution du peigne optique en fonction du temps pour la 
BDF basée sur un SOA, pour différents courants de polarisation du SOA. 

 

Figure I - 19 Spectrogrammes numériques de l’évolution du peigne optique en fonction du temps pour la BDF 
basée sur un SOA, pour différents courants de polarisation du SOA. 

Les simulations concordent très bien avec les résultats expérimentaux. En dessous du seuil laser (de 

90 mA à 110 mA), les hypothèses (ASE et phénomènes non linéaires négligeables) sont parfaitement 

valides : l’évolution du nombre de photons, comme l’évolution de l’amplitude du peigne sont 

correctement prédites par le modèle. Juste en dessous du seuil laser (115 mA), quelques différences 

apparaissent entre le modèle et les résultats expérimentaux : un pic d’intensité apparait au 

démarrage de l’injection dans les résultats expérimentaux (Figure I - 17 115 mA), et des fréquences 

additionnelles sont générées par des non-linéarités plus rapidement que le temps de tour de boucle 

(Figure I - 18 115 mA). Ces deux phénomènes viennent vraisemblablement d’instabilités car le taux 
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de pompage est très proche du seuil laser. Néanmoins le modèle reproduit fidèlement la dynamique 

de la boucle : à la fois le temps de création et le temps d’extinction du peigne sont correctement 

prédits par le modèle. Au-delà du seuil laser de la boucle, les hypothèses précédentes ne sont plus 

valides, et l’influence de l’ASE ne peut pas être négligée. Comme l’amplificateur optique est saturé, le 

nombre de photons devient constant en fonction du temps. En réalité, au-delà du seuil laser de la 

boucle, l’énergie est distribuée entre le peigne cohérent issu du laser CW et l’ASE. Quand l’injection 

s’arrête (après 5 µs) l’énergie du peigne décroit jusqu’à zéro et le laser tend vers un fonctionnement 

de laser « sans mode ». 

3. c. ii Étude dynamique des boucles à décalage de fréquence basée sur un 

EDFA (𝝉 ≫ 𝝉𝒄) 

La réponse de l’intensité totale du peigne (proportionnelle au nombre de photons à partir de 

l’équation (I. 40)) de la BDF comportant l’EDFA, pour un cycle on/off d’injection, en fonction du 

courant de polarisation de la diode de pompe de l’EDFA (𝐼biais), est tracée en Figure I - 20. La BDF est 

injectée pendant un temps 𝑇inj = 50 µs. 𝑇inj est fixé plus haut que pour le SOA car le temps 

caractéristique de la dynamique de l’EDFA est différent. Les résultats expérimentaux sont tracés en 

bleu. De même que pour le SOA, l’évolution de l’amplitude du peigne optique 𝑔(𝑛, 𝑡) en fonction du 

temps pour différents courants de polarisation de la diode de pompe de l’EDFA est représentée par 

un spectrogramme en Figure I - 21.  

De même que pour la BDF basée sur le SOA, l’évolution du peigne optique en sortie de BDF basée sur 

l’EDFA a été simulée à partir des équations (I. 42) et (I. 43) par FDTD avec les paramètres de la Table I 

1. La simulation numérique de la réponse en nombre de photons de la BDF en fonction du courant de 

polarisation de la diode de pompe de l’EDFA est tracée en rouge en Figure I - 20. La simulation 

numérique de 𝑔(𝑛, 𝑡) à partir de l’éq. (I. 40) est représentée par un spectrogramme en Figure I - 22. 

 

Figure I - 20 Réponse en intensité totale du peigne en sortie de la BDF basée sur un EDFA à un cycle on/off 
d’injection, pour différents courants de polarisation de la diode de pompe de l’EDFA. Intensité issue de la 
mesure de STFT (en bleu) et issu du modèle théorique et des paramètres de la Table I 1 (en rouge). 
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Figure I - 21 Spectrogrammes expérimentaux de l’évolution du peigne optique en fonction du temps pour la 
BDF basée sur un EDFA, pour différents courants de polarisation de la diode de pompe de l’EDFA. 

 

Figure I - 22 Spectrogrammes numériques de l’évolution du peigne optique en fonction du temps pour la BDF 
basée sur un EDFA, pour différents courants de polarisation de la diode de pompe de l’EDFA. 

Dans le cas de la BDF basée sur un EDFA, le temps de vie de l’inversion de population est beaucoup 

plus long que le temps de tour dans la boucle (𝜏 ≫ 𝜏𝑐). Lorsque la boucle est injectée, le gain de 

l’amplificateur optique reste élevé durant les premiers tours de boucle : le peigne généré ne sature 

pas le milieu à gain. La bande passante du peigne ainsi que le nombre de photons en sortie de BDF 
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augmentent de manière constante. Au bout d’un certain temps, le gain finit par être consommé, et la 

largeur du peigne ainsi que le nombre de photons diminuent. Ces deux effets combinés résultent en 

un pic dans l’intensité en sortie de BDF (cf. Figure I - 20). Plus l’EDFA est pompé proche du seuil laser 

de la boucle, plus le pic est prononcé (cf. Figure I - 20 pour 180, 190 et 200 mA). Ce pic rallonge le 

temps d’établissement dans le régime stationnaire (qui est alors supérieur à 𝑁𝜏𝑐). 

Quand l’injection s’arrête, la régénération du gain est trop lente pour amplifier les hautes fréquences 

du peigne comme on voit avec le SOA (𝜏 ≫ 𝑁𝜏𝑐). Le temps que met la boucle pour se vider est donc 

simplement égal dans ce cas à 𝑁𝜏𝑐.  

Les simulations reproduisent aussi fidèlement les comportements expérimentaux. En dessous du 

seuil laser (Figure I - 20, Figure I - 21 et Figure I - 22 de 150 mA à 180 mA), la forme du pic ainsi que 

l’évolution temporelle du peigne en sortie de boucle sont bien décrites par le modèle. Au-delà du 

seuil, l’évolution du peigne selon les simulations diffère légèrement de l’évolution expérimentale 

(Figure I - 21 et Figure I - 22 de 190 mA et 200 mA). Tout comme le SOA, l’ASE ne peut pas être 

négligée au-delà du seuil, mais l’impact de l’ASE est différent pour l’EDFA et pour le SOA.  

Pour le SOA, à cause du faible temps de vie de l’état excité, le spectrogramme est directement la 

superposition du peigne optique généré par le laser d’injection et de l’ASE dans la boucle. Au 

contraire, pour l’EDFA, l’ASE deplète le gain entre les injections pendant les cycles off. Le taux de 

pompage effectif dans ce cas est ainsi plus faible quand l’injection démarre pour des taux de 

pompage au-dessus du seuil. Cela explique pourquoi les spectrogrammes expérimentaux au-dessus 

du seuil laser (Figure I - 21 190 et 200 mA) sont similaires aux spectrogrammes simulés pour un taux 

de pompage en dessous du seuil (Figure I - 22 180 mA).  

Le modèle vectoriel d’évolution de dynamique de BDF est très bien adapté pour prévoir la création et 

l’extinction de peigne dans une BDF sous le seuil laser de la boucle. Pour deux amplificateurs 

optiques à la dynamique très différente, le modèle prédit fidèlement l’évolution de l’amplitude du 

peigne optique à partir de quelques paramètres expérimentaux. 

3. d Optimisation de la boucle à décalage de fréquence pour la 

génération de signaux arbitraires. 

L’étude précédente concerne la réponse des BDF à un créneau d’injection. Elle met en avant les 

différents régimes transitoires des BDF, et permet de caractériser les temps d’établissement du 

régime stationnaire en fonction du rapport entre le temps de vie de l’état excité 𝜏 et le temps de tour 

de boucle 𝜏𝑐.  

Pour plusieurs applications comme la transformée de Fourier en temps réel [19] ou la génération de 

signaux arbitraires [18] (cf. section 1. c. iii), la puissance d’injection est modulée en fonction du 

temps. Cette modulation va influencer la dynamique de la BDF, rendant l’évolution et la forme du 

peigne en sortie imprévisible. En tant que tel, le modèle développé peut être utilisé pour simuler et 

optimiser les paramètres de la BDF pour en améliorer les performances. 

Pour montrer un exemple, on a simulé la réponse dynamique de deux BDF ayant les mêmes 

caractéristiques (𝜏𝑐 , 𝑇𝑐  et 𝑟) à un profil d’injection aléatoire. La première BDF est basée sur un EDFA 

tandis que l’autre repose sur un SOA avec les paramètres d’amplificateur optique (𝜅adjusted, 𝜏) de la 
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Table I 1. On a simulé un profil d’injection 𝑷𝟎
⃗⃗⃗⃗  ⃗(𝑡) aléatoire pendant une durée 𝑇inj = 30 µs (cf. Figure 

I - 23.a) et on a comparé l’évolution du peigne en sortie pour les deux BDF.  

 

Figure I - 23 (a) Profil d’injection des BDF. (b) Simulation de la réponse de la BDF (spectrogramme du peigne 
en sortie de boucle) basée sur un EDFA (gauche). Réplique du profil d’injection en entrée au 10

ème
, 60

ème
 et 

110
ème

 tour de boucle (à droite, de bas en haut). (c) Simulation de la réponse de la BDF (spectrogramme du 
peigne en sortie de boucle) basée sur un SOA (gauche). Réplique du profil d’injection en entrée au 10

ème
, 

60
ème

 et 110
ème

 tour de boucle (à droite, de bas en haut).  

La durée de l’injection étant plus faible que la dynamique de l’amplificateur optique pour l’EDFA 

(𝑇inj ≪ 𝜏), le peigne est amplifié de manière uniforme dans la boucle dans le cas de la BDF basée sur 

un EDFA (Figure I - 23.b, gauche). La forme du profil d’injection en entrée est ainsi préservée au long 

des tours dans la boucle (Figure I - 23.b, droite). Au contraire pour la BDF basée sur un SOA, la durée 

de l’injection étant plus longue que la dynamique de l’amplificateur (𝑇inj ≫ 𝜏), le peigne n’est pas 

amplifié de manière uniforme (Figure I - 23.c, gauche). Les répliques du profil d’injection au fil des 

tours dans la boucle sont ainsi déformées au cours du temps (Figure I - 23.c, droite). 

L’étude expérimentale et numérique de la dynamique des BDF permet de mettre en avant 

l’importance de trois constantes de temps pour la dynamique des BDF :  

- le temps de vie de l’état excité 𝜏 de l’amplificateur optique, 

- le temps que met la lumière pour faire un tour de boucle 𝜏𝑐, 

- la durée de l’injection optique 𝑇inj. 

En fonction du rapport entre ces grandeurs, on peut prévoir de manière qualitative l’évolution du 

peigne dans le régime transitoire des BDF. Le modèle développé permet de déterminer plus 
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précisément cette évolution en fournissant l’amplitude du peigne 𝑔(𝑛, 𝑡) en fonction du temps. Le 

modèle peut ainsi être utilisé en amont pour pouvoir construire la boucle de manière optimale en 

fonction des applications visées. 

Conclusion 

Les boucles à décalage de fréquence sont des architectures dont le fonctionnement se démarque 

radicalement des cavités laser classiques : le champ dans la boucle n’atteint jamais le régime 

permanent, et l’amplificateur optique dans la boucle est pompé principalement en dessous du seuil. 

Néanmoins depuis une dizaine d’années, en tirant profit de la génération d’un peigne de fréquences 

d’espacement et de relation de phase accordables, ces architectures ont montré des utilisations et 

des performances remarquables pour la génération et le traitement de signaux.  

Cependant, les boucles à décalage de fréquence reposent sur l’interaction de plusieurs phénomènes, 

ce qui rend leur optimisation pour une situation précise difficile à prévoir. L’influence de 

l’amplificateur optique sur le comportement dynamique par exemple, n’avaient à ce jour jamais été 

étudiés, et le modèle linéaire de description du peigne dans l’état stationnaire est insuffisant pour de 

nombreuses applications.  

Dans ce chapitre, nous avons développé un modèle d’évolution dynamique du peigne dans une 

boucle à décalage de fréquence basé sur les équations couplées photon/atome. Une étude 

expérimentale du régime transitoire des boucles à décalage de fréquence a aussi été menée en 

parallèle.  

Ces deux études permettent dans un premier temps de faire ressortir très rapidement les différentes 

grandeurs de la boucle à décalage de fréquence qui influent le plus sur la dynamique de la boucle. À 

partir d’une estimation préliminaire de ces grandeurs, l’évolution du peigne dans le régime 

transitoire peut être prévue de manière qualitative. Dans un second temps, le modèle d’évolution 

dynamique du peigne permet d’en quantifier l’évolution pour optimiser les paramètres de la boucle. 

La comparaison entre les résultats expérimentaux et numériques a permis de valider le modèle 

théorique. L’étude expérimentale et numérique fournit ainsi un modèle efficace pour 

l’implémentation concrète des boucles à décalage de fréquence, pour les différentes applications de 

photonique micro-onde. 
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Introduction 

Les signaux d’horloge sont essentiels dans un large domaine d’applications, comme les systèmes de 

traitement de signaux hyperfréquences (par exemple la conversion analogique/numérique), les 

télécommunications ou encore les radars. Parmi les différentes méthodes de génération de signaux 

d’horloge qui reposent sur l’optique, les boucles à décalage de fréquence sont des architectures très 

prometteuses pour la génération de signaux à haute cadence de répétition. En particulier, l’effet 

Talbot temporel décrit précédemment permet la génération de trains d’impulsions optiques de 

cadence de répétition accordable d’une dizaine de MHz à une dizaine de GHz. L’étude du signal 

d’horloge délivré par les boucles à décalage de fréquence est donc un point crucial pour leur 

développement. 

Dans ce chapitre nous présentons dans un premier temps le principe de la conversion analogique 

numérique. Cet exemple d’utilisation met en avant la problématique liée à la génération de signaux 

d’horloge très précis à haute cadence de répétition. Nous définissons ensuite plus en détail les 

performances associées à un train d’impulsions optiques, en lien avec les applications visées. Enfin 

nous introduisons plusieurs méthodes de génération de signaux d’horloge basées sur l’optique, pour 

mieux comprendre les spécificités et avantages des boucles à décalage de fréquence. 

Dans une deuxième sous-partie nous exposons une étude théorique et expérimentale du bruit de 

phase des boucles à décalage de fréquence. Tout d’abord un modèle théorique du bruit de phase du 

signal d’horloge généré par effet Talbot est développé, en établissant la fonction de transfert de bruit 

de la boucle. Ensuite une étude expérimentale du bruit de phase du train d’impulsions permet de 

valider le modèle théorique proposé. 

Dans une troisième sous-partie, nous proposons une solution de réduction du bruit de phase à basse 

fréquence de décalage, en se basant sur un asservissement du train d’impulsions en sortie de boucle 

sur un oscillateur externe de référence.  

Enfin dans une dernière sous-partie, nous étudions les limitations intrinsèques de la génération de 

trains d’impulsions par les boucles à décalage de fréquence. 
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1 Génération de signaux d’horloge à haute cadence de répétition et à 

haute pureté spectrale 

Les signaux d’horloge peuvent être utilisés pour la spectroscopie, la mesure de distances [42, 43], ou 

encore la génération et le traitement de signaux hyperfréquences. Ici, nous présentons leur emploi 

pour la conversion analogique numérique, afin de montrer l’intérêt des méthodes de génération de 

signaux d’horloge qui reposent sur l’optique, et l’utilité des BDF en particulier. 

1. a Utilisation des signaux d’horloge pour la conversion analogique 

numérique 

1. a. i Présentation de la conversion analogique numérique 

Une ligne de conversion analogique numérique classique est représentée en Figure II - 1 : 

 

Figure II - 1 Exemple de conversion analogique numérique. ARF : amplificateur RF. EB : 
échantillonneur/bloqueur. CAN : convertisseur analogique numérique. 

La conversion analogique numérique repose sur deux étapes : l’échantillonnage temporel du signal 

analogique en entrée, et la quantification du signal échantillonné.  

Lors de la première étape, le signal passe par un échantillonneur/bloqueur (EB). Celui-ci est illuminé 

par un signal d’horloge et se déclenche à partir d’un certain seuil d’intensité lumineuse: quand le 

signal d’horloge dépasse la valeur seuil, l’EB échantillonne la valeur du signal, et la bloque pendant la 

période où le signal d’horloge est en dessous du seuil d’intensité. À chaque coup d’horloge, l’EB vient 

ainsi échantillonner le signal analogique. Ensuite, le convertisseur analogique numérique (CAN), 

synchronisé avec l’EB, quantifie la valeur analogique bloquée, et la convertit en valeur numérique. 

Les grandeurs déterminantes qui caractérisent les performances de la conversion analogique 

numérique sont la rapidité et la précision de l’échantillonnage. La rapidité de l’échantillonnage 

définit en particulier la bande passante instantanée maximale du signal analogique en entrée qui 

peut être traité par la ligne de conversion analogique/numérique. Un échantillonnage rapide permet 

ainsi de traiter directement des signaux analogiques très larges spectralement. 

1. a. ii Bande passante instantanée de conversion et fréquence 

d’échantillonnage 

L’étape d’échantillonnage est généralement l’étape qui limite la vitesse de conversion de toute la 

chaine, et donc la bande passante instantanée de la conversion analogique numérique. La rapidité de 
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cette étape dépend en particulier de deux paramètres : le temps de réponse de l’EB et la vitesse de 

transition de l’horloge.  

Pour l’EB, le temps de réponse dépend du matériau utilisé. Avec des matériaux semi-conducteurs, le 

temps de réponse de l’EB peut atteindre typiquement une dizaine de picoseconde [44]. Pour les 

signaux d’horloges, en négligeant le temps de réponse de l’EB, la vitesse de transition de l’horloge 

dépend de la durée des impulsions : plus les impulsions sont courtes, plus le signal d’horloge passe 

rapidement de l’état de basse intensité à l’état de haute intensité, et inversement. La conversion 

analogique numérique permet ainsi de traiter un signal analogique en entrée de bande passante 

instantanée BW, si le temps de réponse de l’EB et la durée des impulsions sont plus petits que 1/

BW. 

En plus de la durée des impulsions, la fréquence des impulsions du signal d’horloge impose certaines 

contraintes sur l’architecture de la ligne de conversion analogique numérique. L’échantillonnage du 

signal analogique étant effectué à chaque impulsion du signal d’horloge, la bande passante 

instantanée du signal d’entrée BW peut être reconstruite sans ambiguïté à partir d’une ligne de 

conversion classique (Figure II - 1), si la cadence de répétition du signal d’horloge 𝑓𝑠 est suffisamment 

élevée. D’après le critère de Shannon-Nyquist, cela implique 𝑓𝑠 > 2BW. On parle d’échantillonnage 

adapté au signal analogique d’entrée. 

Plusieurs méthodes (comme le sous-échantillonnage, la parallélisation de ligne de conversion ou 

l’entrelacement de signaux d’horloge [45]) permettent néanmoins de reconstruire la bande passante 

instantanée totale du signal d’entrée à partir d’un signal d’horloge de plus faible fréquence, mais au 

détriment d’une architecture plus complexe. 

1. a. iii Résolution de la conversion analogique numérique 

La précision de l’échantillonnage est définie par rapport à la résolution de la quantification. Celle-ci 

est représentée par le nombre de bits en sortie de CAN. Lors de l’étape de quantification, la valeur 

analogique bloquée est ainsi associée à une valeur numérique. Le nombre de bits correspond à la 

précision de cette valeur numérique. Plus le nombre de bits est élevé, plus les signaux numériques en 

sortie sont définis précisément (cf. Figure II - 2).  

 

Figure II - 2 Exemple de quantification d’un CAN en fonction du nombre de bits. La valeur analogique bloquée 
est représentée par la croix rose, et la valeur numérique correspondante est en rose. 
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En pratique, le nombre de bits réellement utilisé par le CAN est dépendant de la précision du signal 

d’horloge et de la largeur de l’impulsion sur l’EB. Une fluctuation du temps d’arrivée des impulsions 

implique une fluctuation de la valeur stockée par l’EB (cf. Figure II - 3).  

La gigue temporelle d’une horloge (notée 𝜎𝐽) quantifie l’écart type des fluctuations de temps 

d’arrivée des impulsions: plus la gigue temporelle est élevée, plus les temps d’arrivée des impulsions 

diffèrent par rapport à la période 1/𝑓𝑠. 

 

Figure II - 3 Schéma de l’impact de la gigue temporelle du signal d’horloge sur la précision de 
l’échantillonnage. 

La précision de la quantification est ultimement limitée par la précision de la valeur analogique en 

sortie d’échantillonneur bloqueur. Le nombre effectifs de bits, ou ENOB, permet ainsi de décrire de 

manière précise la résolution possible en fonction de la gigue temporelle du signal d’horloge [44, 46]. 

En supposant que le temps de réponse de l’EB et la durée des impulsions sont plus petits que 

l’inverse de la bande passante instantanée du signal d’entrée BW (échantillonnage adapté au signal 

analogique d’entrée), et que la gigue temporelle de l’horloge est la seule source de bruit (CAN idéal), 

le nombre effectif de bits s’écrit : 

2𝐸𝑁𝑂𝐵 =
1

(2𝜋𝜎𝐽BW)
. (II. 1) 

Pour une bande passante instantanée du signal d’entrée donnée, la réduction de la gigue temporelle 

du signal d’horloge permet une meilleure résolution pour la conversion analogique numérique. 

La durée des impulsions, la fréquence de répétition ainsi que la gigue temporelle du signal d’horloge 

utilisé, sont ainsi des critères de performances généraux de la chaine de conversion analogique 

numérique totale. 

1. a. iv Comparaison horloge radiofréquence/ horloge optique 

Les performances d’un signal d’horloge varient énormément en fonction de la méthode de 

génération de celui-ci. 

Les horloges radiofréquences utilisent traditionnellement des oscillateurs à cristaux (en particulier à 

quartz [47, 48]) qui permettent la production de fréquences jusqu’à une centaine de 

MHz typiquement, avec une très bonne stabilité temporelle. Dans ces oscillateurs, la fréquence est 
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néanmoins limitée par les dimensions du cristal. En pratique, des fréquences plus élevées peuvent 

être obtenues à partir des harmoniques des résonances du cristal, ou bien avec des étapes de 

multiplication de fréquences, mais ces opérations introduisent invariablement une dégradation de la 

précision des harmoniques générées. 

La faible fréquence de répétition et la difficulté de générer des harmoniques élevées impliquent par 

conséquent des durées d’impulsions des signaux d’horloge radiofréquence relativement longues. De 

plus, la distribution du signal d’horloge est limitée par les fortes pertes de propagation et la 

dispersion de l’onde dans des câbles radiofréquences. À cause de la dégradation du signal lors de la 

distribution de l’horloge, et de la difficulté de générer des harmoniques d’ordre supérieur, la gigue 

temporelle des signaux d’horloge radiofréquence est limitée à environ 100 fs [49]. 

Les peignes de fréquences optiques, en revanche, reposent sur l’oscillation en phase d’un large 

nombre d’harmoniques, générant des impulsions très courtes (typiquement de l’ordre de la dizaine 

de fs à la ps) avec une très faible gigue temporelle [50]. En outre, lors de la propagation par fibre 

optique, la lumière subit de très faibles pertes (~0.2dB/km), et une dispersion suffisamment faible 

pour permettre de distribuer des signaux d’horloge optiques sur de longues distances sans 

dégradation majeure. En cas d’élargissement temporel des impulsions optiques, des systèmes de 

compensation de dispersion efficaces peuvent permettre de retrouver des impulsions sub-ps. Les 

horloges optiques ont ainsi été proposées pour différentes architectures de conversion analogique 

numérique [46] pour remplacer les horloges radiofréquences conventionnelles. Si ces dernières 

restent majoritairement utilisées commercialement, l’utilisation d’horloges optiques est très 

prometteuse pour améliorer les performances générales de la conversion analogique numérique.  

1. b Généralités sur les signaux d’horloge optique et sur le bruit de 

phase d’un train d’impulsions 

Un signal d’horloge peut être caractérisé par les grandeurs présentées précédemment : la durée des 

impulsions 𝑇imp, la fréquence de répétition 𝑓rep ainsi que la gigue temporelle 𝜎J. Ici, nous nous 

intéressons au lien entre ces grandeurs et la méthode de génération du signal d’horloge optique à 

partir d’un peigne de fréquences. 

1. b. i Train d’impulsions optiques idéal 

Les signaux d’horloge optiques reposent sur l’oscillation en phase d’un peigne de fréquences, c’est-à-

dire d’une somme d’ondes monochromatiques à la fréquence 𝑓𝑛 = 𝑓0 + 𝑛𝑓𝑠, notées 𝐸𝑛(𝑡), et dont 

les enveloppes sont définies par 𝐴𝑛(𝑡). 𝐸𝑛(𝑡) s’écrit donc comme :  

𝐸𝑛(𝑡) = 𝐴𝑛(𝑡)𝑒𝑖2𝜋𝑓0𝑡 , (II. 2) 

𝐴𝑛(𝑡) = 𝐴𝑛,0𝑒
𝑖2𝜋𝑛𝑓𝑠𝑡+𝜙𝑛 . (II. 3) 

Le champ électrique total 𝐸(𝑡) s’écrit 𝐸(𝑡) = 𝐴(𝑡)𝑒𝑖2𝜋𝑓0𝑡, ou encore : 

𝐸(𝑡) = 𝑒𝑖2𝜋𝑓0𝑡 ∑ 𝐴𝑛,0𝑒
𝑖2𝜋𝑛𝑓𝑠𝑡+𝜙𝑛

𝑁

𝑛=1

, (II. 4) 

avec 𝐴𝑛,0 et 𝜙𝑛 respectivement l’amplitude et la phase des enveloppes lentement variables de la 

𝑛ème composante du peigne, 𝐴(𝑡) l’enveloppe lentement variable du train d’impulsions et 𝑁 le 

nombre d’harmoniques. Quand les différentes harmoniques sont en phase, elles interfèrent pour 
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générer un train d’impulsions optiques (cf. Figure II - 4). La condition d’oscillation en phase est 

cruciale pour garantir l’émission d’un train d’impulsions. Si les différentes harmoniques ont des 

phases aléatoires mais stationnaires, alors le signal en sortie est toujours un signal périodique de 

période 𝑓𝑠, mais ne consiste plus en un train d’impulsions régulières (cf. Figure II - 4). 

 

Figure II - 4 Schéma de train d’impulsions comme somme de 25 harmoniques en phase de même amplitude 
(à gauche) et de signal périodique comme somme de 25 harmoniques avec des phases aléatoires de même 
amplitude (à droite). 

Quand toutes les harmoniques sont en phase, la cadence de répétition des impulsions 𝑓rep est égale 

à l’espacement entre les dents du peigne 𝑓𝑠. La largeur et la forme des impulsions dépendent de la 

distribution de puissance et du nombre d’harmoniques qui interfèrent. Pour des harmoniques de 

même amplitude et en phase, l’intensité du train d’impulsions est donnée par (cf. Figure II - 5) : 

|𝐴(𝑡)|2 = |∑ 𝑒𝑖2𝜋𝑛𝑓𝑠𝑡

𝑁

𝑛=1

|

2

, (II. 5) 

|𝐴(𝑡)|2 =
sin2 (

2𝜋𝑁𝑓𝑠𝑡
2

)

sin2 (
𝑓𝑠𝑡
2

)
. (II. 6) 

La durée de l’impulsion 𝑇imp est de l’ordre de grandeur de 
1

𝑁𝑓𝑠
. 

 

Figure II - 5 Exemple de train d’impulsions comme somme de 25 harmoniques en phase avec différentes 
amplitudes 𝑨𝒏,𝟎. 

Pour des harmoniques d’amplitudes différentes, la largeur de l’impulsion varie (cf. Figure II - 5). Dans 

ce cas, la largeur de l’impulsion  𝑇imp  peut être reliée à un nombre effectif d’harmoniques 

𝑁eff par 𝑇imp =
1

𝑁eff𝑓𝑠
. 
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Pour un signal d’horloge optique, la largeur de l’impulsion et la vitesse de transition de l’horloge sont 

ainsi dépendantes du nombre effectif d’harmoniques qui oscillent en phase. De plus, pour un peigne 

de fréquences verrouillées en phase (avec la même phase pour toutes les dents du peigne), la 

fréquence de répétition est limitée par l’espacement entre les dents du peigne. Les considérations 

précédentes sont les mêmes pour les signaux d’horloge hyperfréquences avec un peigne de 

fréquences hyperfréquence (𝑓0 = 0). 

1. b. ii Bruit de phase d’un signal d’horloge  

Le signal d’horloge décrit précédemment correspond à une somme d’oscillateurs idéaux (équation 

(II. 3)). Le signal d’un oscillateur est en réalité non idéal : il présente des fluctuations de phase et 

d’amplitude [48]. Un oscillateur 𝑥(𝑡) de fréquence 𝑓osc non idéal peut s’écrire sous la forme : 

𝑥(𝑡) = 𝑥0(1 + 𝛼(𝑡))𝑒𝑖(2𝜋𝑓osc𝑡+𝜑(𝑡)), (II. 7) 

où 𝛼(𝑡) et 𝜑(𝑡) sont les fluctuations d’amplitude et de phase du signal (cf. Figure II - 6).  

 

Figure II - 6 Exemple de trace temporelle d’un oscillateur avec des fluctuations de phase (𝝋(𝒕) = 𝟎 en bleu, 
𝝋(𝒕) = 𝟎. 𝟐 ∙ (𝟐𝝅𝒇𝐨𝐬𝐜) en rouge et  𝝋(𝒕) = −𝟎. 𝟐 ∙ (𝟐𝝅𝒇𝐨𝐬𝐜)  en jaune) et d’amplitude ( 𝜶(𝒕) = 𝟎  en 
bleu, 𝜶(𝒕) = 𝟎. 𝟐 en rouge et 𝜶(𝒕) = −𝟎. 𝟐 en jaune). 

Pour des signaux d’horloge, les perturbations liées aux fluctuations d’amplitude sont beaucoup 

moins déterminantes que les fluctuations de phase. Les fluctuations d’amplitude des impulsions 

peuvent notamment être atténuées par des amplificateurs à saturation ou des régulateurs. De plus, 

les signaux d’horloges étant généralement utilisés dans des systèmes à seuil sensible à la transition 

(comme l’EB pour la conversion analogique numérique), la fluctuation des valeurs extrêmales est peu 

importante. Par contre, les fluctuations de phase sont plus compliquées à corriger a posteriori. On ne 

considère dans ce chapitre que les fluctuations liées à la phase, et le signal d’oscillateur 𝑥(𝑡) se 

réduit à : 

𝑥(𝑡) = 𝑥0𝑒
𝑖(2𝜋𝑓osc𝑡+𝜑(𝑡)). (II. 8) 

La phase de l’oscillateur 𝜙(𝑡) s’écrit alors :  

𝜙(𝑡) = 2𝜋𝑓osc𝑡 + 𝜑(𝑡). (II. 9) 

Il est important de noter ici que les fluctuations de phase 𝜑(𝑡) sont relatives à la fréquence de 

l’oscillateur 𝑓osc. Elles décrivent en effet une variation de phase par rapport à la phase théorique de 
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l’oscillateur définie par 2𝜋𝑓osc𝑡. Ces fluctuations de phase peuvent être de nature déterministes (par 

exemple en imposant une modulation de la phase de l’oscillateur), ou bien de nature aléatoire (par 

exemple en considérant les fluctuations de phase induites par des variations mécaniques ou 

thermiques du milieu de propagation). 

L’étude des fluctuations de phase, lorsque celles-ci sont issues d’un processus déterminé, repose sur 

l’analyse du spectre de puissance du signal |𝐴𝑛(𝑓)|2. Par la transformée de Fourier du signal, on peut 

retrouver les différentes composantes spectrales qui correspondent aux fluctuations de phase [51].  

𝑋(𝑓) = 𝑇𝐹[𝑥(𝑡)] =  ∫ 𝑥0𝑒
(𝑖2𝜋𝑓osc𝑡+𝜑(𝑡))𝑒−2𝑖𝜋𝑓𝑡𝑑𝑡

+∞

−∞

. (II. 10) 

Lorsque les fluctuations de phase sont issues d’un processus aléatoire, l’étude de celles-ci passe par 

l’étude de la répartition fréquentielle des fluctuations de phase selon une approche statistique. Les 

fluctuations sont décrites en termes de puissance de bruit dans une certaine gamme de fréquence. 

La densité spectrale de puissance (DSP) de bruit permet de quantifier la puissance de ces fluctuations 

dans une certaine gamme de fréquence. La DSP 𝑆𝑥𝑥(𝑓) d’un processus aléatoire 𝑥(𝑡) est relié à son 

autocorrélation 𝑅𝑥𝑥(𝑡) par le théorème de Wiener-Kintchine [48, 51]: 

𝑆𝑥𝑥(𝑓) = 𝑇𝐹[𝑅𝑥𝑥(𝑡)] =  ∫ 𝑅𝑥𝑥(𝑡)𝑒
−2𝑖𝜋𝑓𝑡𝑑𝑡

+∞

−∞

, (II. 11) 

𝑅𝑥𝑥(𝜏) =  lim
𝑇→∞

1

𝑇
 ∫ 𝑥(𝑡)𝑥∗(𝑡 + 𝜏)𝑑𝑡

+𝑇/2

−𝑇/2

. (II. 12) 

La plus petite gamme de fréquence décrite par la DSP est alors donnée par l’inverse de la durée de 

l’autocorrélation. Dans les DSP avec lesquelles nous travaillons, sauf indications contraires, la 

distribution du signal aléatoire est donnée dans une bande de fréquence de 1 Hz. En supposant le 

processus aléatoire 𝑥(𝑡) borné, on note que :  

𝑆𝑥𝑥(𝑓) = lim
𝑇→∞

1

𝑇
 ∫ ∫ 𝑥(𝑡)𝑥∗(𝑡 + 𝜏)𝑒−2𝑖𝜋𝑓𝑡𝑑𝑡

+∞

−∞

𝑑𝜏
+𝑇/2

−𝑇/2

, (II. 13) 

𝑆𝑥𝑥(𝑓) = lim
𝑇→∞

1

𝑇
|∫ 𝑥(𝑡)𝑒−2𝑖𝜋𝑓𝑡𝑑𝑡

+𝑇/2 

−𝑇/2

|

2

. (II. 14) 

Les DSP de fluctuations de phase 𝑆𝜑  sont exprimées en rad2/Hz  en échelle linéaire, ou en 

dBrad2/Hz en échelle logarithmique. La DSP de fluctuations de phase est symétrique par rapport à 

la fréquence de l’oscillateur. De manière standard, si on conserve la quantité 𝑆𝜑(𝑓) pour les 

équations, on définit par le terme de bruit de phase, la DSP unilatérale des fluctuations de 

phase ℒ(𝑓), défini par : 

ℒ(𝑓) =
𝑆𝜑(𝑓)

2
. (II. 15) 

De même, si la DSP de bruit de phase 𝑆𝜑(𝑓) est exprimée de manière linéaire pour les équations, on 

exprime préférentiellement ℒ(𝑓) en échelle logarithmique.  

ℒ(𝑓) = 10 log  
𝑆𝜑(𝑓)

2
. (II. 16) 

Enfin ℒ(𝑓) s’exprime en dBc/Hz pour rappeler que la mesure est effectuée par rapport à la porteuse 

à la fréquence 𝑓osc (carrier en anglais). 
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La Figure II - 7 montre un exemple de bruit de phase pour deux oscillateurs radiofréquences 

commerciaux. L’axe des abscisses représente la fréquence de décalage (ou fréquence d’analyse) par 

rapport à la fréquence d’oscillation 𝑓osc (ici 683 MHz). À partir de la figure de bruit de phase, on peut 

immédiatement remonter à la puissance des fluctuations de la phase autour de la fréquence 𝑓osc. Les 

différents bruits qui impactent le signal issu de l’oscillateur peuvent ainsi être étudiés en fonction de 

leur puissance spectrale, et de la bande de fréquence dans laquelle ils opèrent [48].  

 

Figure II - 7 Exemples de bruit de phase d’oscillateurs RF commerciaux à la fréquence 𝒇𝟎 = 𝟔𝟖𝟑 𝐌𝐇𝐳. 

1. b. iii Gigue temporelle d’un signal d’horloge non idéal 

La régularité du signal d’horloge optique est un élément crucial, les différentes perturbations de 

phases des harmoniques pouvant entrainer des fluctuations des temps d’arrivée des impulsions. 

Avec le formalisme précédent, on peut décrire le bruit de phase d’un signal d’horloge optique.  

Le champ d’un train d’impulsions optiques fait intervenir en particulier deux termes d’oscillation : 

l’oscillation à la fréquence 𝑓0 optique, et l’oscillation de l’enveloppe lentement variable à la 

fréquence 𝑓𝑠 qui correspond à la fréquence du signal d’horloge. On distingue ainsi le bruit de phase 

optique du signal 𝑉(𝑡) par rapport à la porteuse optique 𝑓0 et le bruit de phase électrique du signal 

𝐴(𝑡) par rapport à la fréquence du signal d’horloge 𝑓𝑠. Cette distinction est importante lorsque le 

signal d’horloge optique est converti en un signal d’horloge hyperfréquence par une photodiode, par 

exemple. Dans ce cas, seule l’enveloppe lentement variable est détectée, et les fluctuations de phase 

relatives à la fréquence 𝑓0 n’interviennent pas dans le signal de la photodiode. 

La régularité du signal d’horloge optique est directement reliée à la régularité du train d’impulsions 

et donc de son bruit de phase électrique autour de la fréquence 𝑓𝑠. Plus le bruit de phase est bas, 

plus les impulsions sont régulières. Cependant si la forme et le niveau de bruit de phase sont 

intéressants pour étudier les différentes composantes spectrales des fluctuations de phase, la 

précision d’un signal d’horloge est plus simplement donnée par la gigue temporelle 𝜎𝐽. La gigue 

temporelle peut s’exprimer à partir du bruit de phase [52, 53] sous la forme: 

𝜎𝐽 =
1

2𝜋𝑓𝑠
√∫ 𝑆𝜑

𝑓𝑏

𝑓𝑎

(𝑓)𝑑𝑓. (II. 17) 

Avec 𝑓𝑎 et 𝑓𝑏 les bornes d’intégration du bruit de phase. Pour donner un exemple, à partir de la 

Figure II - 7, la gigue temporelle intégrée entre 103 Hz et la fréquence de Nyquist (341.5 MHz) pour 

l’oscillateur 1 vaut 431 fs contre 137 fs pour l’oscillateur 2 (le bruit de phase des oscillateurs étant 
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extrapolé à partir de la Figure II - 7 comme constant entre 30 MHz et la fréquence de Nyquist). 

L’oscillateur 2 est donc plus précis que l’oscillateur 1 dans la bande de fréquence étudiée. 

La gigue temporelle d’un train d’impulsions peut ainsi être considérée suivant deux points de vue : 

- D’un point de vue temporel, la gigue temporelle correspond à l’écart type des fluctuations 

des temps d’arrivée des impulsions.  

- D’un point de vue spectral, la gigue temporelle correspond à l’intégrale du bruit de phase 

entre 𝑓min  qui correspond à la bande de résolution minimale et 𝑓rep/2 qui correspond à la 

fréquence de Nyquist. 

Ces deux définitions sont a priori identiques, les fluctuations des temps d’arrivée des impulsions 

étant induites par les fluctuations de phase autour de la cadence de répétition. Dans les parties 2 et 3 

nous adoptons majoritairement la définition de la gigue temporelle suivant le point de vue spectral. 

Nous reviendrons néanmoins plus en détail sur le point de vue temporel, et sur la définition du 

temps d’arrivée des impulsions dans la partie 4. 

1. c Génération de signaux d’horloge optiques 

Depuis plus d’une vingtaine d’années, l’optique offre des solutions attractives pour la génération de 

signaux d’horloge à haute fréquence de répétition et à faible gigue temporelle, et plusieurs 

démonstrations d’utilisation de signaux d’horloge optiques pour diverses applications ont vu le jour 

[42, 46, 50, 54, 55]. Différentes méthodes permettent de générer de tels signaux de manière directe, 

ou à partir d’un oscillateur radiofréquence traditionnel. Les lasers à verrouillage de modes (MLL, pour 

Mode Locked Lasers en anglais) en particulier sont des architectures largement utilisées pour générer 

des trains d’impulsions à hautes cadences de répétition. Les MLL sont des cavités optiques, où les 

modes sont verrouillés en phase de manière active ou passive. 

- Les MLL passifs [56, 57, 58], et en particulier les MLL passifs stabilisés sur une référence 

optique, montrent des performances remarquables de bruit de phase et de stabilité [59, 60, 61, 62] 

(l’état de l’art étant obtenu dans [61] pour un bruit de phase à −173 dBc/Hz à 10 kHz de la 

porteuse à  12 GHz ). Dans ces systèmes, le verrouillage en phase des modes est obtenu 

principalement par effet Kerr ou par un absorbant saturable ultrarapide. Le taux de répétition des 

impulsions en sortie de cavité est fixé par l’intervalle spectral libre de la cavité qui est inversement 

proportionnel à la longueur de la cavité (dans le cas d’une cavité en anneau) : 

𝑓𝑠 =
𝑐

𝑛𝐿
, (II. 18) 

avec 𝑐 la célérité de la lumière dans le vide, 𝑛 l’indice du milieu de propagation et 𝐿 la longueur de la 

cavité. La génération de signaux d’horloge à très haute cadence de répétition est dans ce cas limitée 

par la fabrication de cavités optiques conventionnelles de faible longueur. Par exemple, la génération 

d’un signal d’horloge à 3 GHz repose sur une cavité fibrée de 3 cm environ [63]. Des contraintes 

techniques limitent la fabrication de cavité fibrée de plus faible longueurs. Si l’optique intégrée offre 

des perspectives très prometteuse de cavité à des échelles micro- voire nanométriques, les 

performances sont à l’heure actuelle limitées par les pertes importantes dans la cavité. 

- Pour passer outre cette limitation de la cadence de répétition, les lasers à verrouillage de 

modes actif et harmonique (AHMLL) permettent de générer un signal d’horloge à très haute cadence 
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de répétition à partir d’un oscillateur externe [64, 65, 66, 67]. La fréquence de l’oscillateur externe 

est réglée à une valeur multiple de l’intervalle spectral libre de la cavité, ce qui permet d’avoir 

plusieurs impulsions qui circulent simultanément dans la cavité. Les AHMLL offrent la possibilité de 

générer des trains d’impulsions brèves (typiquement ps), de cadence de répétition accordable par 

pas d’intervalle spectral libre de la cavité, à partir d’un oscillateur radiofréquence (donc un signal 

sinusoïdal). Les AHMLL permettent de distribuer ces signaux d’horloge à haute fréquence sur une 

porteuse optique. Ces sources restent néanmoins dépendantes des générateurs RF à haute 

fréquence pour verrouiller les modes longitudinaux de la cavité. 

Le bruit de phase des signaux d’horloge produit par les AHMLL présente des propriétés 

remarquables. Le bruit de phase aux basses fréquences de décalage (par rapport à la fréquence de 

répétition du train d’impulsions) est limité par la contribution de bruit de phase du générateur 

externe [66]. En revanche, aux hautes fréquences de décalage, le bruit de phase du générateur 

externe est filtré par la cavité [68]. Cet effet rend les AHMLL très intéressants pour la génération de 

signaux d’horloge. Plus de détails sur les performances des AHMLL sont donnés dans le chapitre V. 

 - Les boucles à décalage de fréquence (BDF) présentées dans le chapitre I s’inscrivent 

naturellement en tant que source de signaux d’horloge optiques. En effet, les BDF peuvent générer 

des trains jusqu’à une dizaine de GHz par effet Talbot temporel, avec une durée d’impulsion limitée 

par la transformée de Fourier du spectre optique [11]. De plus, contrairement aux AHMLL, les BDF 

reposent sur l’utilisation d’un générateur externe à basse fréquence, ce qui rend l’architecture plus 

simple et compatible avec des problématiques d’intégration d’horloge optique dans des systèmes 

plus complexes. Une étude portant sur le bruit de phase des trains d’impulsions en sortie de BDF est 

cependant cruciale pour qualifier le signal d’horloge généré. En particulier, la relation entre le bruit 

de phase et le facteur de multiplication par effet Talbot est primordiale pour l’utilisation des BDF en 

tant que générateur de signaux d’horloge. 

2 Étude du bruit de phase des boucles à décalage de fréquence 

Dans cette deuxième sous-partie, nous présentons une étude théorique et expérimentale du bruit de 

phase des BDF. À partir du modèle linéaire du champ en sortie de BDF présenté en section 1. b du 

chapitre I, nous exprimons et nous étudions la fonction de transfert de bruit de phase de la boucle, 

en fonction des différentes sources de bruit. Enfin, nous discutons de la validité du modèle et des 

performances générales des BDF comme générateurs de signaux d’horloge. 

2. a Modélisation du bruit de phase du train d’impulsions en sortie de 

boucle à décalage de fréquence  

Pour s’intéresser aux fluctuations de phase du signal d’horloge issu des BDF, nous nous restreignons 

à l’étude des BDF dans le régime stationnaire. Nous considérons une boucle sous le seuil laser, pour 

négliger l’ASE et les effets non linéaires, injectée par un laser CW monochromatique à la fréquence 𝑓0 

2. a. i Expression de la perturbation de phase à la fréquence du signal 

d’horloge. 

Dans ce cadre d’étude, le modèle linéaire présenté dans la section 1. b. ii du chapitre I permet de 

décrire le champ 𝐸out(𝑡) en sortie d’une BDF dans l’état stationnaire en dessous du seuil [11] :  
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𝐸out(𝑡) =  𝐴in𝑒
−2𝑖𝜋𝑓0𝑡 ∑ 𝜂𝑛𝑒−2𝑖𝜋𝑛(𝑓𝑠𝑡−𝑓0𝜏𝑐)𝑒𝑖𝜋𝑛(𝑛+1)𝑓𝑠𝜏𝑐

+∞

𝑛=0

, (II. 19) 

avec 𝜂 la fonction de transfert en amplitude de la boucle. En dessous du seuil laser, l’amplitude du 

spectre d’après l’équation (II. 19) est une exponentielle décroissante [12]. En pratique il est 

néanmoins possible d’obtenir plus de 1000 dents mutuellement cohérentes avec une variation de 

puissance de l’ordre de quelques dB grâce à un filtre optique passe bande (FOPB) [69].  

Grâce à la relation de phase quadratique, les BDF génèrent des trains d’impulsions accordables en 

cadence de répétition par effet Talbot temporel (cf. section 1. c. i du chapitre I) : pour une 

relation 𝑓𝑠𝜏𝑐 = 𝑝/𝑞, la cadence de répétition du train d’impulsions vaut 𝑞𝑓𝑠 [11, 20]. Dans ce cas, le 

champ en sortie de boucle s’écrit à partir de l’équation (II. 19): 

𝐸out(𝑡) =  𝐴in𝑒
−2𝑖𝜋𝑓0𝑡 ∑ 𝜂𝑛𝑒−2𝑖𝜋𝑛(𝑓𝑠𝑡−𝑓0𝜏𝑐)𝑒𝑖𝜋𝑛(𝑛+1)𝑝/𝑞

+∞

𝑛=0

. (II. 20) 

L’équation (II. 20) décrit le champ du signal d’horloge en sortie de BDF idéale. Comme détaillé 

précédemment, les différentes dents du peigne subissent en réalité des fluctuations de phase. En 

notant 𝜙𝑛(𝑡) la variation de phase de la dent 𝑛 à l’instant 𝑡, le champ réel en sortie de boucle se 

réécrit :  

𝐸out(𝑡) =  𝐴in𝑒
−2𝑖𝜋𝑓0𝑡 ∑ 𝜂𝑛𝑒−2𝑖𝜋𝑛(𝑓𝑠𝑡−𝑓0𝜏𝑐)𝑒𝑖𝜋𝑛(𝑛+1)𝑝/𝑞

+∞

𝑛=0

𝑒𝑖𝜙𝑛(𝑡). (II. 21) 

Pour caractériser les fluctuations des temps d’arrivée des signaux d’horloge optique, on s’intéresse 

au train d’impulsions et donc à l’intensité en sortie de boucle donnée par  𝐼(𝑡) =

2ℜ(𝐸out(𝑡)𝐸out
∗ (𝑡)), avec ℜ la partie réelle. D’après (II. 21), 𝐼(𝑡) vaut :  

𝐼(𝑡) = 2𝐴in
2 ℜ(∑ ∑ 𝜂𝑛+𝑚𝑒−2𝑖𝜋(𝑛−𝑚)(𝑓𝑠𝑡−𝑓0𝜏𝑐)𝑒

𝑖𝜋(𝑛(𝑛+1)−𝑚(𝑚+1))𝑝
𝑞

+∞

𝑛=0

𝑒𝑖(𝜙𝑛(𝑡)−𝜙𝑚(𝑡))

+∞

𝑚=0

). (II. 22) 

L’intensité est une somme d’harmoniques de 𝑓𝑠. On peut montrer théoriquement à partir de 

l’équation (II. 22) que l’annulation des fréquences non multiples de 𝑞𝑓𝑠 vient de la somme de Gauss 

∑𝑒𝑖𝜋(𝑛(𝑛+1)−𝑚(𝑚+1))𝑝/𝑞  [11]. Plus de détail les fréquences non multiples de 𝑞𝑓𝑠 en condition de 

Talbot 𝑞 sont donnés dans la partie 4. L’oscillation à la fréquence 𝑞𝑓𝑠 (qui correspond à la fréquence 

du train d’impulsions) vaut : 

𝐼𝑞(𝑡) =  2𝐴in
2 ℜ(𝐼𝑞(𝑡)𝑒

−2𝑖𝜋𝑞𝑓𝑠𝑡). (II. 23) 

𝐼𝑞(𝑡) est défini ici comme l’enveloppe lentement variable de la composante spectrale 𝑞𝑓𝑠. D’après 

l’équation (II. 22), en remplaçant 𝑛 par 𝑚 + 𝑞, 𝐼𝑞(𝑡) s’écrit : 

𝐼𝑞(𝑡) =  ∑ 𝜂2𝑚+𝑞

+∞

𝑚=0

𝑒2𝑖𝜋𝑞𝑓0𝜏𝑐 𝑒𝑖𝜋(2𝑚+𝑞+1)𝑝𝑒
𝑖(𝜙𝑚+𝑞(𝑡)−𝜙𝑚(𝑡))

. (II. 24) 

Tout d’abord, le terme de phase linéaire des dents 𝑒2𝑖𝜋𝑞𝑓0𝜏𝑐 est indépendant de la somme et ne 

correspond qu’à un terme de retard du battement à la fréquence 𝑞𝑓𝑠. De manière générale, on peut 

donc supposer que cette phase est nulle (ce qui correspondrait à un changement d’origine 

temporelle). De plus, en étant en condition de Talbot 𝑞, les dents espacées de 𝑞 ont la même phase 

quadratique, les termes de la somme de Gauss pour 𝑛 =  𝑚 + 𝑞 valent donc 1. 
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Finalement, la perturbation du train d’impulsions à la fréquence du signal d’horloge 𝑞𝑓𝑠 s’écrit :  

𝐼𝑞(𝑡) =  ∑ 𝜂2𝑚+𝑞

+∞

𝑚=0

𝑒
𝑖(𝜙𝑚+𝑞(𝑡)−𝜙𝑚(𝑡))

. (II. 25) 

On suppose que les perturbations de phases sont faibles devant 2𝜋. L’exponentielle se développe 

ainsi au premier ordre, en donnant :  

𝐼𝑞(𝑡) = ∑ 𝜂2𝑚+𝑞

+∞

𝑚=0

(1 + 𝑖 (𝜙𝑚+𝑞(𝑡) − 𝜙𝑚(𝑡))). (II. 26) 

La phase de la perturbation 𝜓𝑞(𝑡) s’obtient simplement en prenant l’argument de celle-ci : 

𝜓𝑞(𝑡) =
ℑ (𝐼𝑞(𝑡))

ℜ (𝐼𝑞(𝑡))
, (II. 27) 

𝜓𝑞(𝑡) =
∑ 𝜂2𝑚+𝑞+∞

𝑚=0 (𝜙𝑚+𝑞(𝑡) − 𝜙𝑚(𝑡))

∑ 𝜂2𝑚+𝑞+∞
𝑚=0

. (II. 28) 

On note ici qu’en prenant la phase de la perturbation, on obtient des termes du développement 

limité uniquement d’ordre impair : d’après l’équation (II. 25), la partie réelle de l’exponentielle s’écrit 

1 +
𝛿𝜙2

2
+

𝛿𝜙4

24
+ ⋯ et la partie imaginaire 𝛿𝜙 +

𝛿𝜙3

6
+ ⋯ (avec 𝛿𝜙 = 𝜙𝑚+𝑞(𝑡) − 𝜙𝑚(𝑡)). Développer 

la phase à un ordre supérieur est donc inutile car le terme au deuxième ordre est nul. 

L’équation (II. 28) s’écrit encore :  

𝜓𝑞(𝑡) = (1 − 𝜂2)(∑(𝜂2)𝑚
+∞

𝑚=0

(𝜙𝑚+𝑞(𝑡) − 𝜙𝑚(𝑡))). (II. 29) 

2. a. ii Fluctuations de phase des dents du peigne optique 

Les fluctuations de phase des dents du peigne optique 𝜙𝑛 peuvent avoir plusieurs origines. En 

particulier, on distingue, les fluctuations de phase issues du bras d’injection, des fluctuations de 

phase issues de la boucle optique. 

- Fluctuations de phase issues du bras d’injection :  

Le laser d’injection jusqu’ici a été considéré comme un oscillateur optique idéal générant une onde 

monochromatique à la fréquence  𝑓0 . Seulement différents phénomènes intrinsèques (comme 

l’émission spontanée) ou extrinsèques à l’émission laser (comme les perturbations thermiques et 

mécaniques) font que la phase de l’onde optique issue du laser fluctue par rapport à la phase 

théorique 2𝜋𝑓0𝑡. Dans une moindre mesure, la phase de l’onde optique injectée peut être perturbée 

par les fluctuations thermiques ou mécaniques induites entre le laser CW et le coupleur d’injection 

dans la boucle. On définit les fluctuations de phase issues du bras d’injection par 𝜙(𝑡). 

Les différentes dents étant issues du laser d’injection par passages successifs dans la boucle, les 

fluctuations de phase du laser d’injection se répercutent sur les fluctuations de phase des dents dans 

la boucle, à un terme de retard temporel près. En considérant uniquement les fluctuations issues du 

bras d’injection, on peut écrire 𝜙𝑚(𝑡) sous la forme :  
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𝜙𝑚(𝑡) = 𝜙(𝑡 − 𝑚𝜏𝑐). (II. 30) 

- Fluctuations de phase issues de la boucle optique :  

Le décalage en fréquence dans la boucle est assuré par un décaleur de fréquence piloté par un 

oscillateur radiofréquence externe. De même que pour le laser d’injection, l’oscillateur externe 

génère une sinusoïde dont les fluctuations dans le temps se reportent sur l’onde optique lors du 

décalage de fréquence. De plus les fluctuations de longueur dans la boucle (induites par des effets 

thermiques ou mécaniques) peuvent entrainer des déphasages supplémentaires. Enfin l’ASE du 

milieu à gain peut entrainer des fluctuations de phase des dents du peigne. On définit ces 

fluctuations temporelles induites par la boucle par 𝜑(𝑡). 

La dent du peigne à la fréquence 𝑓𝑛 = 𝑓0 + 𝑛𝑓𝑠 a effectué 𝑛 tours successifs dans la boucle. Les 

fluctuations de phase de la dent 𝑛 résultent ainsi des fluctuations durant les 𝑛 tours. En considérant 

uniquement les fluctuations issues de la boucle, on peut écrire 𝜙𝑚(𝑡) sous la forme : 

𝜙0(𝑡) = 0, (II. 31) 

𝜙𝑚≥1(𝑡) =  ∑ 𝜑(𝑡 − 𝑘𝜏𝑐)

𝑚−1

𝑘=0

. (II. 32) 

2. a. iii Influence du bruit de phase du bras d’injection 

On s’intéresse dans un premier temps aux seules fluctuations de phase du bras du laser d’injection 

pour établir une relation entre les fluctuations de phase du train d’impulsions en sortie et les 

fluctuations de phase du bras d’injection en entrée. À partir de l’équation (II. 29) et (II. 30), les 

fluctuations de phase 𝜓𝑞(𝑡) se réécrivent : 

𝜓𝑞(𝑡) = (1 − 𝜂2)(∑(𝜂2)𝑚
+∞

𝑚=0

(𝜙(𝑡 − (𝑚 + 𝑞)𝜏𝑐) − 𝜙(𝑡 − 𝑚𝜏𝑐))), (II. 33) 

soit :  

𝜓𝑞(𝑡) = (1 − 𝜂2) (∑(𝜂2)𝑚
+∞

𝑚=0

∫ (𝛿(𝜏 − 𝑡 + (𝑚 + 𝑞)𝜏𝑐) − 𝛿(𝜏 − 𝑡 + 𝑚𝜏𝑐))𝜙(𝜏)
+∞

−∞

𝑑𝜏). (II. 34) 

La transformée de Fourier des fluctuations de phase de la perturbation �̃�𝑞(𝑓) en fonction de la 

fréquence de décalage par rapport à la fréquence de répétition 𝑞𝑓𝑠 s’écrit : 

�̃�𝑞(𝑓) = (1 − 𝜂2) (∑(𝜂2)𝑚
+∞

𝑚=0

∫ ∫ (𝛿(𝜏 − 𝑡 + (𝑚 + 𝑞)𝜏𝑐) − 𝛿(𝜏 − 𝑡 + 𝑚𝜏𝑐))𝜙(𝜏)𝑒−2𝑖𝜋𝑓𝑡
+∞

−∞

𝑑𝜏𝑑𝑡
+∞

−∞

), (II. 35) 

soit :  

�̃�𝑞(𝑓) = (1− 𝜂2)( ∑ (𝜂
2
)
𝑚

+∞

𝑚=0

∫ (𝑒2𝑖𝜋𝑓(𝑚+𝑞)𝜏𝑐 −𝑒2𝑖𝜋𝑓𝑚𝜏𝑐)∫ 𝛿(𝜏 − 𝑡)𝜙(𝜏)𝑒−2𝑖𝜋𝑓𝑡
+∞

−∞
𝑑𝜏𝑑𝑡

+∞

−∞
) (II. 36) 

= (1 − 𝜂2)(𝑒2𝑖𝜋𝑓𝑞𝜏𝑐 − 1)(∑(𝜂2𝑒2𝑖𝜋𝑓𝜏𝑐)𝑚
+∞

𝑚=0

∫ 𝜙(𝑡)𝑒−2𝑖𝜋𝑓𝑡𝑑𝑡
+∞

−∞

).                 (II. 37) 

Ainsi : 
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�̃�𝑞(𝑓) =
(1 − 𝜂2)(𝑒2𝑖𝜋𝑓𝑞𝜏𝑐 − 1)

1 − 𝜂2𝑒2𝑖𝜋𝑓𝜏𝑐
�̃�(𝑓), (II. 38) 

avec �̃�(𝑓) la transformée de Fourier des fluctuations de phase du laser d’injection en fonction de la 

fréquence de décalage par rapport à la fréquence optique 𝑓0. En notant |�̃�𝑞(𝑓)|
2
 la DSP de bruit de 

phase du train d’impulsions par rapport à la fréquence RF 𝑞𝑓𝑠 et |�̃�(𝑓)|
2

 la DSP de bruit de phase du 

bras d’injection par rapport à la fréquence optique 𝑓0, on a d’après l’équation (II. 14) et (II. 38):  

|�̃�𝑞(𝑓)|
2
 = 4

(1 − 𝜂2)2 sin2(𝜋𝑓𝑞𝜏𝑐)

1 − 2𝜂2 cos 2𝜋𝑓𝜏𝑐 + 𝜂4 |�̃�(𝑓)|
2
. (II. 39) 

2. a. iv Influence du bruit de phase de la boucle optique 

Dans un second temps, on s’intéresse aux fluctuations de phase de la boucle optique pour étudier 

leur impact sur la phase du train d’impulsions. À partir de l’équation (II. 29) et (II. 32), les fluctuations 

de phase 𝜓𝑞(𝑡) se réécrivent : 

𝜓𝑞(𝑡) = (1 − 𝜂2)(∑(𝜂2)𝑚
+∞

𝑚=0

( ∑ 𝜑(𝑡 − 𝑘𝜏𝑐)

𝑚+𝑞−1

𝑘=0

− ∑ 𝜑(𝑡 − 𝑘𝜏𝑐)

𝑚−1

𝑘=0

)). (II. 40) 

En reproduisant les étapes (II. 33) à (II. 37) en changeant 𝛿(𝜏 − 𝑡 + (𝑚 + 𝑞)𝜏𝑐) par ∑ 𝛿(𝜏 −  𝑡 +

𝑘𝜏𝑐), �̃�𝑞(𝑓) s’écrit :  

�̃�𝑞(𝑓) = (1 − 𝜂2)(∑(𝜂2)𝑚
+∞

𝑚=0

( ∑ 𝑒2𝑖𝜋𝑓𝜏𝑐

𝑚+𝑞−1

𝑘=0

− ∑ 𝑒2𝑖𝜋𝑓𝜏𝑐

𝑚−1

𝑘=0

)∫ 𝜑(𝑡)𝑒−2𝑖𝜋𝑓𝑡𝑑𝑡
+∞

−∞

) (II. 41) 

= (1 − 𝜂2)(∑(𝜂2)𝑚
+∞

𝑚=0

( ∑ 𝑒2𝑖𝜋𝑓𝜏𝑐

𝑚+𝑞−1

𝑘=𝑚

) �̃�(𝑓))                                         (II. 42) 

= (1 − 𝜂2)(∑(𝜂2𝑒2𝑖𝜋𝑓𝜏𝑐)𝑚
+∞

𝑚=0

(
1 − 𝑒2𝑖𝜋𝑞𝑓𝜏𝑐

1 − 𝑒2𝑖𝜋𝑓𝜏𝑐
) �̃�(𝑓))                                (II. 43) 

=
(1 − 𝜂2)(𝑒2𝑖𝜋𝑓𝑞𝜏𝑐 − 1)

(1 − 𝜂2𝑒2𝑖𝜋𝑓𝜏𝑐)(𝑒2𝑖𝜋𝑓𝜏𝑐 − 1)
�̃�(𝑓).                                                             (II. 44) 

De même que pour les fluctuations de phase du bras d’injection, on peut établir une relation directe 

entre |𝜓𝑞(𝑓)|
2
 et |�̃�(𝑓)|2 la DSP de bruit de phase de la boucle optique par rapport à la fréquence 

optique 𝑓0 : 

|�̃�𝑞(𝑓)|
2
 =

(1 − 𝜂2)2

1 − 2𝜂2 cos 2𝜋𝑓𝜏𝑐 + 𝜂4

sin2(𝜋𝑓𝑞𝜏𝑐)

sin2(𝜋𝑓𝜏𝑐)
|�̃�(𝑓)|2. (II. 45) 

2. a. v Fonction de transfert de bruit de phase 

Les deux relations (II. 39) et (II. 45) permettent de modéliser assez simplement l’influence des 

différents bruits sur le bruit de phase du train d’impulsions autour de la fréquence 𝑞𝑓𝑠. L’étude de la 

stabilité du signal d’horloge issu de la BDF revient ainsi à la caractérisation des différentes sources de 

bruits (laser CW et générateur radiofréquence principalement) et à l’étude de la fonction de transfert 
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de bruit de phase 𝐻𝑞,𝜏𝑐,𝜂,𝑓 entre les bruits d’entrée, et le bruit de la boucle en sortie (cf. Figure II - 8). 

En supposant les fluctuations de phase issues du bras d’injection et celles issues de la boucle 

décorrélées, la DSP de bruit de phase |�̃�𝑞(𝑓)|
2
 peut être explicité sous la forme générale :  

|�̃�𝑞(𝑓)|
2
 =

(1 − 𝜂2)2 sin2(𝜋𝑓𝑞𝜏𝑐)

1 − 2𝜂2 cos 2𝜋𝑓𝜏𝑐 + 𝜂4 (4|�̃�(𝑓)|
2
+

|�̃�(𝑓)|2

sin2(𝜋𝑓𝜏𝑐)
 ). (II. 46) 

 

Figure II - 8 Modélisation des sources de bruit principales et de la fonction de transfert de bruit.  

2. b Étude numérique de la fonction de transfert de bruit de phase 

Les fluctuations de phase du bras d’injection et de la boucle se répercutant de manière différente sur 

les fluctuations de phase du train d’impulsions, on étudie la fonction de transfert de bruit de phase 

du bras d’injection et de la boucle séparément.  

2. b. i Étude numérique de la fonction de transfert de bruit de phase du bras 

d’injection 

En s’intéressant aux fluctuations du bras d’injection uniquement, la fonction de transfert de bruit de 

phase |𝐻|2 peut se réécrire :  

|𝐻𝑞,𝜏𝑐,𝜂,𝑓|
2
= 4

(1 − 𝜂2)2 sin2(𝜋𝑓𝑞𝜏𝑐)

1 − 2𝜂2 cos 2𝜋𝑓𝜏𝑐 + 𝜂4
. (II. 47) 

Le module carré de 𝐻 en fonction de la fréquence de décalage 𝑓 pour différents jeux de paramètres 

(𝜏𝑐,𝑞 et 𝜂) est tracé en Figure II - 9, Figure II - 10 et en Figure II - 11 pour différentes valeurs de 𝜂, 𝑞 

et 𝜏𝑐. On remarque à partir de l’équation (II. 47):  

- |𝐻|2 est périodique en 𝑓 de période 1/𝜏𝑐, et s’annule pour les fréquences multiples de 1/

𝑞𝜏𝑐(cf. Figure II - 9). 

- |𝐻|2 tend vers 0 quand 𝑓 tend vers 0. Pour des perturbations de phase très lentes devant 𝑁𝜏𝑐 

avec 𝑁 le nombre de dents du peigne, on peut supposer que toutes les dents voient la même 

perturbation de phase simultanément : 𝜙𝑚+𝑞(𝑡) = 𝜙𝑚(𝑡). Dans l’équation (II. 29) la somme se 

simplifie. Ainsi les perturbations de phases très lentes sont filtrées par la boucle. En particulier en 

développant |𝐻|2 autour de 0, on peut écrire :  

|𝐻𝑞,𝜏𝑐,𝜂,𝑓|
2
≅ (2𝜋𝑓𝑞𝜏𝑐)

2. (II. 48) 

Une BDF s’apparente alors à un filtre passe haut d’ordre 2 du bruit de phase du bras d’injection pour 

les basses fréquences de décalage. 
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- D’après l’équation (II. 48) le bruit de phase à basse fréquence de décalage est proportionnel 

à 𝑞2. Ainsi lorsque le taux de répétition est multiplié par un facteur 𝑞 par effet Talbot temporel, le 

bruit de phase à basse fréquence ℒ(𝑓) est dégradé de 20 log 𝑞. Ce résultat est identique à la 

dégradation de bruit de phase issue d’une multiplication de fréquence analogique traditionnelle. Une 

multiplication analogique idéale de fréquence d’un facteur 𝑞 induit une dégradation du bruit de 

phase de 20 log10 𝑞 (en échelle logarithmique) [70]. 

- Pour des fréquences de décalage loin de multiples de 1/𝜏𝑐, le terme du numérateur varie 

beaucoup plus rapidement que le terme du dénominateur. Ainsi, en moyennant le numérateur, 

|𝐻|2 se réécrit :  

|𝐻𝑞,𝜏𝑐,𝜂,𝑓|
2
 ≅ 2

(1 − 𝜂2)2

1 − 2𝜂2 cos2𝜋𝑓𝜏𝑐 + 𝜂4
. (II. 49) 

La fonction de transfert de bruit est donc en moyenne indépendante du facteur de multiplication 𝑞. 

En ne considérant uniquement les fluctuations du bras d’injection, à haute fréquence de décalage le 

bruit de phase ne dépend pas de la fréquence du train d’impulsions. Ce dernier résultat diffère 

fondamentalement de la multiplication de fréquence analogique. Cette propriété est directement 

issue de la relation de phase entre les dents du peigne qui génèrent le train d’impulsions. 

- Le dénominateur est proportionnel à (1 − 𝜂2)2. Loin des multiples de 1/𝜏𝑐 où le cosinus 

s’annule, la fonction de transfert de bruit de phase est d’autant plus faible que 𝜂 est proche de 1 (cf. 

Figure II - 11) Plus 𝜂 est proche de 1, plus le nombre de dent qui participent à la formation du train 

d’impulsions augmente. Ainsi l’augmentation du nombre de dents dans une BDF vient filtrer le bruit 

de la source du bras d’injection par moyennage du bruit. Les BDF étant habituellement utilisées dans 

des régimes proches du seuil de boucle [12, 14, 16, 18, 71, 72], l’augmentation du nombre de dents a 

l’avantage de générer des trains d’impulsions mieux synchronisées, plus courtes et avec un meilleur 

rapport signal à bruit. 

 

Figure II - 9 Module carré de la fonction de transfert 𝑯 de bruit de phase du bras d’injection (échelle log) en 
fonction de la fréquence de décalage 𝒇 pour différentes valeures de 𝝉𝒄 (𝜼 = 𝟎. 𝟗𝟓 et 𝒒 = 𝟏𝟎). 
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Figure II - 10 Module carré de la fonction de transfert 𝑯 de bruit de phase du bras d’injection (échelle log) en 
fonction de la fréquence de décalage 𝒇 pour différentes conditions de Talbot 𝒒 (𝜼 = 𝟎. 𝟗𝟓 et 𝝉𝒄 = 𝟎. 𝟏 𝐦𝐬). 

 

Figure II - 11 Module carré de la fonction de transfert 𝑯 de bruit de phase du bras d’injection (échelle log) en 
fonction de la fréquence de décalage 𝒇 pour différentes valeurs du coefficient de transmission de la boucle 
en amplitude 𝜼 (𝒒 = 𝟏𝟎 et 𝝉𝒄 = 𝟎. 𝟏 𝐦𝐬). 

2. b. ii Étude numérique de la fonction de transfert de bruit de phase de la 

boucle. 

En s’intéressant aux fluctuations du bruit de phase du bras d’injection seules, la fonction de transfert 

de bruit de phase |𝐻|2 peut se réécrire :  

|𝐻𝑞,𝜏𝑐,𝜂,𝑓|
2
 =

(1 − 𝜂2)2

1 − 2𝜂2 cos 2𝜋𝑓𝜏𝑐 + 𝜂4

sin2(𝜋𝑓𝑞𝜏𝑐)

sin2(𝜋𝑓𝜏𝑐)
. (II. 50) 

Le module carré de 𝐻 en fonction de la fréquence de décalage 𝑓 pour différents jeux de paramètres 

(𝜏𝑐,𝑞 et 𝜂) est tracé en Figure II - 12, Figure II - 13 et en Figure II - 14 pour différentes valeurs de 𝜂, 𝑞 

et 𝜏𝑐. On remarque, à partir de l’équation (II. 50) :  
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- De même que pour les fluctuations issues du bras d’injection, dans le cas de fluctuations issues 

de la boucle, |𝐻|2 est périodique en 𝑓 de période 1/𝜏𝑐.  

- |𝐻|2 s’annule pour les fréquences de décalage multiples de1/𝑞𝜏𝑐  excepté pour les multiples de 

1/𝜏𝑐 (cf. Figure II - 12). Au contraire, pour les multiples de 1/𝜏𝑐, les fluctuations sont amplifiées par 

la boucle d’un facteur 𝑞2. En développant |𝐻|2 autour de 1/𝜏𝑐 : 

|𝐻𝑞,𝜏𝑐,𝜂,𝑓≅ 1/𝜏𝑐
|
2
 ≅ 𝑞2. (II. 51) 

Aussi, à basse fréquence de décalage la BDF ne filtre pas les fluctuations de la boucle. Celles- ci se 

reportent sur le bruit de phase du train d’impulsions. Lorsque le taux de répétition est multiplié par 

un facteur 𝑞 par effet Talbot temporel, le bruit de phase à basse fréquence ℒ(𝑓) est dégradé 

de 20 log 𝑞 . Ce résultat est aussi identique à la dégradation de bruit de phase issue d’une 

multiplication de fréquence analogique traditionnelle. 

- Pour des fréquences de décalage loin des multiples de 1/𝜏𝑐, le terme du numérateur varie 

beaucoup plus rapidement que le terme du dénominateur. Ainsi, en moyennant le numérateur, 

|𝐻|2 se réécrit : 

|𝐻𝑞,𝜏𝑐,𝜂,𝑓|
2
 ≅ 2

(1 − 𝜂2)2

1 − 2𝜂2 cos 2𝜋𝑓𝜏𝑐 + 𝜂4

1

sin2(𝜋𝑓𝜏𝑐)
. (II. 52) 

- De manière similaire au cas précédent, la fonction de transfert de bruit est donc en moyenne 

indépendante du facteur de multiplication 𝑞. En ne considérant uniquement les fluctuations de la 

boucle à haute fréquence de décalage (loin des multiples de 1/τc), le bruit de phase ne dépend pas 

de la fréquence du train d’impulsions. 

- Enfin de manière analogue, l’augmentation du nombre de dents dans une BDF vient filtrer le 

bruit de la source du bras d’injection par moyennage du bruit (cf. Figure II - 14). 

 

Figure II - 12 Module carré de la fonction de transfert 𝑯 de bruit de phase de la boucle (échelle log) en 
fonction de la fréquence de décalage 𝒇 pour différentes valeurs de 𝝉𝒄 (𝜼 = 𝟎. 𝟗𝟓 et 𝒒 = 𝟏𝟎). 
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Figure II - 13 Module carré de la fonction de transfert 𝑯 de bruit de phase de la boucle (échelle log) en 
fonction de la fréquence de décalage 𝒇 pour différentes conditions de Talbot 𝒒 (𝜼 = 𝟎. 𝟗𝟓 et 𝝉𝒄 = 𝟎. 𝟏 𝐦𝐬). 

 

Figure II - 14 Module carré de la fonction de transfert 𝑯 de bruit de phase de la boucle (échelle log) en 
fonction de la fréquence de décalage 𝒇 pour différentes valeurs du coefficient de transmission de la boucle 

en amplitude 𝜼 (𝒒 = 𝟏𝟎 et 𝝉𝒄 =  𝟎. 𝟏 𝐦𝐬). 

Le modèle développé permet ainsi de mettre en évidence la différence entre les fluctuations de 

phase issues de la boucle, de celles issues du bras d’injection. En mettant à profit l’effet de filtrage de 

la BDF (filtrage du bruit du laser d’injection à basse fréquence, bruit de phase indépendant de la 

fréquence de répétition à haute fréquence,…), il permet de plus de comprendre comment optimiser 

la boucle pour minimiser le bruit de phase du train d’impulsions par rapport aux différentes sources 

de bruits de phase.  

2. c Étude expérimentale du bruit de phase du train d’impulsions en 

sortie de boucle à décalage de fréquence 

L’étude numérique précédente montre les spécificités de la réponse des BDF pour générer des trains 

d’impulsions à très haute cadence de répétition. Nous présentons ici une étude expérimentale du 
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bruit de phase du train d’impulsions en sortie de BDF complémentaire qui valide les observations 

issues du modèle précédent.  

2. c. i Présentation de la boucle à décalage de fréquence et des méthodes de 

mesures 

Pour étudier le bruit de phase du train d’impulsions en sortie de BDF, nous avons réalisé une BDF 

injectée par un laser continu. À partir de celle-ci, nous avons fait varier expérimentalement la 

cadence de répétition du signal d’horloge ainsi que le bruit de phase de l’onde optique injectée. Nous 

avons restreint l’étude expérimentale à ces deux paramètres clés : le facteur de multiplication par 

effet Talbot 𝑞 et le bruit de phase du laser d’injection |�̃�(𝑓)|
2
. 

Le facteur de multiplication 𝑞 est un paramètre crucial pour l’utilisation des BDF en tant que 

générateur de signaux d’horloge à haute cadence de répétition. Le modèle numérique a de plus 

montré un comportement très particulier du bruit de phase du train d’impulsions issue des BDF en 

fonction de 𝑞 : à basse fréquence, le bruit de phase est dégradé d’un facteur 20 log 𝑞, tandis qu’à 

haute fréquence, il est constant en fonction de 𝑞. Enfin le bruit de phase s’annule pour les multiples 

de 1/𝑞𝜏𝑐. On a choisi de centrer l’étude sur l’évolution du bruit de phase en fonction de 𝑞 pour 

mettre en évidence ces particularités issues du modèle. 

De plus, nous avons fait varier le bruit de phase de l’onde optique injectée pour valider l’approche de 

fonction de transfert de bruit de phase développée dans le modèle précédent. En particulier, nous 

avons opté pour une étude des fluctuations du bras d’injection par rapport aux fluctuations de la 

boucle, car les fluctuations de phase du bras d’injection sont facilement caractérisables par un 

interféromètre auto-hétérodyne (voir plus loin). Les fluctuations de phase injectées dans la boucle en 

revanche sont plus difficilement mesurables : si on peut facilement accéder au bruit de phase de 

l’oscillateur externe, l’influence des fluctuations thermiques, mécaniques ou dues à l’ASE sont 

beaucoup plus délicats à prendre en compte.  

L’étude expérimentale repose ainsi sur 4 éléments (cf. Figure II - 15) : 

- la boucle optique à décalage de fréquence (ou boucle Talbot), 

- le bras d’injection, 

- la caractérisation du bruit de phase du train d’impulsions, 

- la caractérisation du bruit de phase du bras d’injection. 

La boucle optique à décalage de fréquence étudiée est composée des mêmes éléments que la BDF 

générique dans la Figure I - 12 du chapitre I. Les éléments qui diffèrent sont le filtre optique réglé 

dans cette configuration à 1550 nm avec une bande passante proche de 50 GHz (cf. Figure II - 16), et 

l’amplificateur optique. L’étude étant menée dans le régime de fonctionnement stationnaire de la 

BDF, l’amplificateur optique (un EDFA commercial en bande C) a été choisi pour maximiser la largeur 

du peigne en sortie de boucle indépendamment des considérations propres à l’étude dynamique 

effectuée dans le chapitre I.  

La fréquence de répétition du train d’impulsions en sortie de boucle est réglée par effet Talbot 

temporel (décrit en 1. c. i du chapitre I), en changeant la fréquence appliquée à l’AOFS intra-boucle. 

L’intervalle spectral libre (ISL) de la boucle vaut 4.654 MHz et l’AOFS présente une bande passante 

de l’ordre de 10 MHz autour d’une fréquence nominale de 80 MHz. La cadence de répétition du 
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train d’impulsions peut être ajustée sur plusieurs ordres de grandeur en réglant la condition de 

Talbot (𝑝, 𝑞). Le train d’impulsions est détecté par une photodiode rapide. Sa fréquence de répétition 

ainsi que la condition de Talbot (𝑝, 𝑞) sont obtenues à partir d’un analyseur de spectre électrique.  

 

Figure II - 15 Schéma de l’expérience de mesure de bruit de phase du train d’impulsions |𝝍(𝒇)|𝟐 en fonction 
du bruit de phase injecté dans le bras d’injection 𝐁𝐑𝐔𝐈𝐓 et de la condition de Talbot 𝒒. 𝝓 𝒎𝒐𝒅 : modulateur 
de phase. AOFS : décaleur de fréquence acousto-optique. FOPB : filtre optique passe bande. AO : 
amplificateur optique. GRF : générateur radiofréquence externe. PD : photodiode rapide. OSA : analyseur de 
spectre optique. ESA : analyseur de spectre électrique. 𝑨𝑹𝑭 : amplificateur radiofréquence. FSWP 28 : banc 
d’analyse de signaux RF. 

 

Figure II - 16 Spectre optique en sortie de BDF à l’analyseur de spectre optique. La résolution de l’appareil 
(𝐑𝐁𝐖~𝟏 𝐆𝐇𝐳) ne permet pas de distinguer les dents du peigne. Le peigne de largeur ~𝟓𝟎 𝐆𝐇𝐳 avec un 
espacemen entre les dents 𝒇𝒔~ 𝟖𝟎 𝐌𝐇𝐳 comporte environ 𝟔𝟎𝟎 dents. 
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Le laser d’injection est un laser CW (E15 Koheras) à 1550 nm, avec une faible largeur de raie et une 

grande stabilité à long terme. Pour faire varier le bruit de phase du laser d’injection et vérifier le 

modèle de fonction de transfert de la BDF, un modulateur de phase piloté par un générateur de bruit 

blanc est placé entre le laser CW et le coupleur d’injection dans la boucle.  

Plusieurs méthodes permettent de caractériser le bruit de phase du train d’impulsions autour de la 

fréquence de répétition [48, 53, 68, 73, 74, 75]. Même si certaines méthodes reposent sur la mesure 

des fluctuations des temps d’arrivée des impulsions de manière tout optique [74], la plupart des 

méthodes se basent sur la détection du train d’impulsions par une photodiode et la comparaison 

entre le train d’impulsions RF et un signal de référence connu à la même fréquence [48, 68, 75]. Avec 

un mélangeur RF, le terme d’interférence entre un signal 𝑥(𝑡) = 𝑥0 cos(2𝜋𝑓0𝑡 + 𝜙(𝑡))  et un 

oscillateur de référence idéal 𝑦(𝑡) =  𝑥0 cos(2𝜋𝑓0𝑡) s’écrit :  

𝑥(𝑡)𝑦(𝑡) =
𝑥0

2

2
cos(𝜙(𝑡)) +

x0
2

2
cos(4𝜋𝑓0𝑡 + 𝜙(𝑡)). (II. 53) 

L’information sur les fluctuations de phase est obtenue en filtrant la partie oscillante à 4𝜋𝑓0, pour ne 

garder que la partie du signal en bande de base. L’inconvénient de cette méthode est que 

l’oscillateur de référence n’est pas idéal, et que la mesure de bruit de phase est ultimement limitée 

par le bruit de phase du signal de référence. Le bruit de phase du signal de référence est ainsi un 

plancher de détection qui limite la mesure du bruit de phase de la source (cf. Figure II - 17).  

 

Figure II - 17 Schéma de la mesure de bruit de phase d’un signal (en rose à gauche) par comparaison avec une 
référence au bruit connu (en bleu à gauche). La mesure du bruit de phase du signal (en gris à droite) à haute 
fréquence de décalage est limitée par un plancher de mesure (plancher de détection) à cause du bruit de 
phase de la référence. 

Dans notre cas, nous avons utilisé une photodiode rapide (18 ps de temps de réponse) et un banc 

d’analyse de signaux (Rohde & Schwarz FSWP28). L’avantage de cette méthode est que le banc 

d’analyse de signaux effectue une mesure de bruit de phase en mélangeant le train d’impulsions RF 

avec deux oscillateurs en parallèle à la même fréquence que le train d’impulsions. L’appareil effectue 

ensuite des corrélations entre les deux mesures. Ainsi, en faisant 𝑁 corrélations, le bruit de la source 

de référence est réduit d’un facteur √𝑁 [73, 76] ce qui permet de réduire le plancher de détection. À 

partir d’un certain nombre de corrélations (qui peut varier en fonction du bruit de phase des sources 

de référence et du signal à analyser), cette méthode permet de certifier que le bruit de phase mesuré 

est le bruit de phase du train d’impulsions autour de la fréquence 𝑞𝑓𝑠. 

La mesure de bruit de phase optique du bras d’injection repose sur le même principe que le bruit de 

phase hyperfréquence développé plus haut : le signal est mélangé à une référence et les fluctuations 
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de phase sont démodulées et enregistrées. Si la mesure peut être effectuée à partir d’une ou deux 

références externes [77], le bruit de phase optique se mesure usuellement par rapport à lui-même 

décalé en fréquence [48, 78, 79] (le signal est aussi la référence). Le battement auto-hétérodyne 

permet en effet de mesurer très précisément les variations de phase du laser en fonction du temps 

et le décalage en fréquence permet de décaler la fréquence d’interférence pour éviter le bruit 

technique lié à la détection à basse fréquence. Dans notre cas la mesure du bruit de phase optique 

repose sur l’utilisation d’un interféromètre auto-hétérodyne développé au laboratoire OTS à TRT par 

Guillaume Arpison. Le principe de fonctionnement est le suivant :  

Le signal issu du bras d’injection se note 𝐸0𝑒
−𝑖(2𝜋𝑓0𝑡+𝜙(𝑡)). Il est divisé en deux voies (cf. Figure II - 

15). Le signal dans la voie de l’AOFS est égal à  𝐸0𝑒
−𝑖(2𝜋(𝑓0+𝑓AOFS)𝑡+𝜙(𝑡)) après l’AOFS, tandis que 

celui dans l’autre voie vaut  𝐸0𝑒
−𝑖(2𝜋𝑓0(𝑡−𝜏)+𝜙(𝑡)) avec 𝜏 le retard équivalent à la différence de 

longueur entre les deux voies.  

L’interférence des deux bras sur une photodiode génère un signal 𝑖(𝑡) donné par : 

𝑖(𝑡) α cos(2𝜋𝑓AOFS𝑡 − 𝑓0𝜏 + 𝜙(𝑡) − 𝜙(𝑡 − 𝜏)). (II. 54) 

Avec un détecteur I/Q et une photodiode balancée, on a directement accès à la modulation de 

phase : 𝑓0𝜏 + 𝜙(𝑡) − 𝜙(𝑡 − 𝜏). La DSP de la variation de phase 𝑆𝛥𝜙(𝑓) est obtenue d’après la 

formule (II. 14) et la DSP de bruit de phase |𝜙(𝑓)|2 est obtenue en normalisant 𝑆𝛥𝜙(𝑓) par la 

fonction de transfert de l’interféromètre |1 − 𝑒−2𝑖𝜋𝑓𝜏|
2
 : 

𝑆𝜙(𝑓) =
1

|1 − 𝑒−2𝑖𝜋𝑓𝜏|2
𝑆𝛥𝜙(𝑓). (II. 55) 

2. c. ii Bruit de phase du train d’impulsions en sortie de boucle à décalage 

de fréquence en fonction de la cadence de répétition. 

Dans un premier temps, on a étudié uniquement l’influence de la condition de Talbot 𝑞 sur le bruit 

de phase du train d’impulsions en sortie de BDF sans rajouter de bruit de phase sur le bras 

d’injection. Pour rappel on a mesuré 𝜏𝑐 (214.89 ns) à partir de la mesure de l’intervalle spectral libre 

(𝜏𝑐 =  1/ ISL) obtenue à partir des valeurs des conditions de Talbot. Les différentes fréquences 

appliquées à l’AOFS ainsi que les cadences de répétition et les conditions de Talbot (𝑝, 𝑞) sont 

résumées dans la Table II 1. 

 Le spectre d’intensité du train d’impulsions, ainsi que le bruit de phase par rapport à la fréquence 

𝑞𝑓𝑠 est représenté pour plusieurs exemples en Figure II - 18 et Figure II - 19. La Table II 1 montre 

d’emblée un exemple de l’efficacité de la génération de signal d’horloge par effet Talbot : en 

changeant la fréquence appliquée à l’AOFS d’environ 1 MHz, la cadence de répétition peut être 

accordée de 400 MHz jusqu’à plus de 8 GHz.  

Comme dans les simulations, on constate que le bruit de phase augmente avec la condition de Talbot 

à basse fréquence de décalage (~1 − 10 kHz). De même on constate qu’à partir d’une certaine 

fréquence (~ 100 kHz), le bruit de phase redevient quasiment identique pour les trois conditions de 

Talbot. À haute fréquence (~ 1 MHz), le bruit de phase est limité par le bruit thermique associé à la 

mesure du train d’impulsions optique, à cause de la faible puissance en sortie de boucle (~700 µW). 
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La légère augmentation du plancher de bruit (<  5 dB) pour 𝑞 = 101 est dû à la baisse de puissance 

du signal généré à 8.212 GHz, et à la résolution limitée de l’appareil de mesure. 

Table II 1 Cadences de répétition et conditions Talbot respectives. 

 

 

Figure II - 18 Spectre électrique du train d’impulsions pour différentes cadences de répétition (en bleu : 
𝟒𝟎𝟎. 𝟐 𝐌𝐇𝐳, en rouge 𝟐𝟑𝟒𝟗. 𝟔 𝐌𝐇𝐳, et en jaune 𝟖𝟐𝟏𝟏. 𝟗 𝐌𝐇𝐳.Table II 1 pour les conditions de Talbot). 

Enfin, comme prévue par la simulation dans le cas où les fluctuations de phase sont à la fois issues du 

bras d’injection et de la boucle optique, le bruit de phase présente des pics aux fréquences multiples 

de l’intervalle spectral libre, et des trous aux fréquences multiples de 1/𝑞𝜏𝑐. La profondeur des trous 

est limitée ici par le plancher de détection et le bruit thermique. Pour des conditions de Talbot trop 

élevées (𝑞 = 29 ou 𝑞 = 101), la résolution de l’analyseur de signaux est trop faible pour observer les 

trous à haute fréquence de décalage. On remarque de plus que pour la condition de Talbot 𝑞 = 5 

l’apparition de trous supplémentaires entre les harmoniques de 1/𝑞𝜏𝑐 (c’est-à-dire des trous tous 

les (2𝑛 + 1)/2𝑞𝜏𝑐). L’origine de ces trous surnuméraire en désaccord avec le modèle est encore 

incomprise. 
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Figure II - 19 DSP de bruit de phase du train d’impulsions pour différentes cadences de répétition (en bleu : 
𝟒𝟎𝟎. 𝟐 𝐌𝐇𝐳 en rouge 𝟐𝟑𝟒𝟗. 𝟔 𝐌𝐇𝐳 et en jaune 𝟖𝟐𝟏𝟏. 𝟗 𝐌𝐇𝐳.Table II.I pour les conditions de Talbot). 

Pour rendre compte clairement de la dépendance du bruit de phase en fonction de la fréquence de 

décalage, une mesure du bruit de phase à haute et basse fréquence de décalage a été effectuée pour 

toutes les conditions de Talbot présentées en Table II 1. À basse fréquence de décalage, le bruit de 

phase étant assez bruité, on a moyenné celui-ci entre 103 Hz et 104 Hz. À haute fréquence de 

décalage la résolution de l’appareil est insuffisante pour mesurer le plancher de mesure à haute 

condition de Talbot (𝑞 = 101). On a ainsi pris la valeur maximale du bruit de phase entre 106 Hz 

et 4.106 Hz. La Figure II - 20 résume les mesures. 

 

Figure II - 20 DSP de bruit de phase du train d’impulsions à haute fréquence (en rouge) et basse fréquence 
(en bleu) en fonction de la condition de Talbot 𝒒 (cf. Table II 1). Les courbes en noir représentent 
respectivement une DSP de bruit de phase constante à −𝟏𝟒𝟏 𝐝𝐁𝐜/𝐇𝐳 (en bas) et une courbe 𝓛(𝒒) = 𝓛(𝟏) +
𝟐𝟎 𝐥𝐨𝐠(𝒒) (en haut). 
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Ainsi de manière générale, les simulations de bruit de phase ainsi que les expériences montrent que 

les BDF sont singulièrement plus performantes qu’une multiplication analogique classique en 

regardant le bruit à haute fréquence. D’un côté les BDF filtrent le bruit de phase aux multiples de 

1/𝑞𝑓𝑠 et d’autre part à haute fréquence, le bruit de phase est indépendant de la fréquence. Ces deux 

considérations font que la gigue temporelle diminue en augmentant la cadence de répétition 

(d’après l’équation (II. 17), 𝜎𝐽 α 1/𝑓rep ), permettant d’arriver à des faibles valeurs de gigue 

temporelle pour des très hautes cadences de répétition (cf. Figure II - 21).  

 

Figure II - 21 Gigue temporelle intégrée entre 𝟏𝟎𝟓 𝐇𝐳 et la fréquence de Nyquist en bleu (le bruit de phase 

étant extrapolée à haute fréquence de décalage à partir des mesures entre 𝟏𝟎𝟔 𝐇𝐳 et 𝟏𝟎𝟕 𝐇𝐳). La courbe en 
pointillé représente une évolution indicative de la gigue temporelle variant en 𝟏/𝒇. 

Pour un taux de répétition de 8.212 GHz, une gigue temporelle de 351 fs intégrée sur les hautes 

fréquences de décalage (entre 105 Hz et la fréquence de Nyquist) a été observée. La gigue 

temporelle est finalement limitée à haute fréquence de décalage par le plancher de bruit de phase 

(principalement induit par le bruit thermique) et par les remontées de bruit aux harmoniques 

de 1/𝜏𝑐 . La gigue temporelle peut ainsi être diminuée en augmentant la puissance du train 

d’impulsions pour diminuer le plancher de bruit de phase à haute fréquence, ou en filtrant les 

différentes sources de bruits injectés dans la boucle (ASE, bruit de phase du générateur externe,…) 

pour diminuer la hauteur des pics parasites. 

2. c. iii Étude expérimentale de la fonction de transfert de bruit de phase. 

Dans un second temps, on a mis en évidence la fonction de transfert de bruit de phase de la BDF, en 

observant la proportionnalité entre le bruit de phase du bras d’injection, et le bruit de phase du train 

d’impulsions en sortie de BDF.  

Pour dégrader artificiellement le laser CW tout en conservant des propriétés d’injection identiques 

(fréquence centrale/puissance d’injection), on a utilisé un modulateur de phase après le laser 

d’injection piloté par un générateur de bruit blanc. En particulier, le générateur de bruit blanc génère 

un signal aléatoire de puissance constante entre 0 et 20 MHz (cf. Figure II - 22.a), le niveau du bruit 

ajouté étant réglé par la tension crête-crête appliquée au modulateur. Le bruit rajouté commence à 

décroitre à partir de 30 MHz. On note que le fait que le bruit rajouté reste assez haut au-delà de 

30 MHz pourrait entrainer potentiellement une source de bruit additive supplémentaire par 

repliement spectrale.  
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Figure II - 22 (a) Spectre de puissance du signal appliqué au modulateur de phase pour différentes valeurs de 
tension (rouge : 𝟎. 𝟏 𝐕𝐩𝐩, jaune : 𝟎. 𝟑 𝐕𝐩𝐩, violet : 𝟏 𝐕𝐩𝐩, vert : 𝟏. 𝟓𝟓 𝐕𝐩𝐩). (b) DSP de bruit de phase du 
bras d’injection (bleu : sans dégradation, rouge, jaune, vert et violet : avec dégradation cf. (a)). (c) 
(respectivement (d)) DSP de bruit de phase du train d’impulsions en sortie de BDF pour différentes DSP de 

bruit de phase injecté (cf. (b)) pour une condition de Talbot 𝒒 = 𝟏𝟏 (respectivement 𝒒 =  𝟑𝟕) correspondant 
à un taux de répétition de 𝟖𝟖𝟒 𝐌𝐇𝐳 (respectivement 𝟑. 𝟎𝟎𝟏 𝐆𝐇𝐳). 
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Le bruit de phase du bras d’injection est enregistré en parallèle de la dégradation du bruit de phase 

grâce à l’interféromètre auto-hétérodyne (cf. Figure II - 22.b). Les remontées de bruit de phase aux 

multiples de 2 MHz dans la Figure II - 22.b sont des artefacts de mesures directement liés à 

l’interféromètre auto-hétérodyne (cf. équation (II. 55)). La dégradation du bruit de phase du bras 

d’injection consiste bien en une augmentation du plancher de bruit de phase conformément à la 

Figure II - 22.a : le spectre du bruit issu du générateur de bruit blanc se reporte sur le bruit de phase 

optique du bras d’injection. Le laser d’injection ayant une forte remontée de bruit de phase 

intrinsèque à basse fréquence, le plancher de bruit de phase rajouté est essentiellement visible à 

haute fréquence. Enfin, le bruit de phase du train d’impulsions est enregistré pour différentes 

conditions de Talbot et différents niveaux de dégradation (cf. Figure II - 22.c et d).  

À basse fréquence de décalage, le bruit de phase du train d’impulsions n’est pas modifié en fonction 

de la dégradation appliquée (Figure II - 22.c et Figure II - 22.d), car la dégradation de bruit de phase 

apportée par le modulateur est plus faible que les fluctuations de phase intrinsèques du laser CW 

(Figure II - 22.b). À haute fréquence par contre, l’effet de fonction de transfert est largement visible : 

le plancher de bruit de phase rajouté sur le bras d’injection est directement reporté sur le bruit de 

phase du train d’impulsions en sortie. On retrouve de plus l’effet de filtrage aux harmoniques de 

1/𝑞𝜏𝑐 qui devient de plus en plus visible au fur et à mesure que l’on augmente le bruit de phase du 

laser CW, et qui devient plus important que le plancher du bruit de phase lié à la détection. 

Les résultats expérimentaux montrent que les différentes observations issues du modèle numérique 

sont reproduites expérimentalement. En pratique, le modèle peut donc être utilisé pour prévoir et 

optimiser le spectre du bruit de phase du train d’impulsions en sortie de BDF.  

2. d Comparaison modèle/expérience 

Dans la partie précédente, nous avons vérifié l’accord des tendances expérimentales avec le modèle 

numérique. Le modèle permet de surcroît de quantifier exactement le bruit de phase du train 

d’impulsions en fonction des différentes sources de bruits (cf. équation (II. 46)). Ici on s’intéresse 

donc plus en détail à la comparaison modèle/expérience en récupérant les différents paramètres 

expérimentaux dont dépend |𝐻|2, et en caractérisant les sources de bruits de phases.  

Les différentes sources de bruit de phase sont :  

- les fluctuations de phase issues du bras d’injection |𝜙(𝑡)|2, 

- les fluctuations de phase issues de la boucle optique |𝜑(𝑡)|2. 

La fonction de transfert de bruit de phase |𝐻|2 dépend : 

- du coefficient de transmission de la boucle en amplitude 𝜂, 

- de la condition de Talbot 𝑞, 

- du temps de parcours de la lumière dans la boucle 𝜏𝑐, 

- de la fréquence de décalage 𝑓. 

Les paramètres 𝑞, 𝜏𝑐 et |𝜙(𝑡)|2 sont déjà connus par l’étude expérimentale présentée dans la section 

précédente. Dans le cas de |𝜙(𝑡)|2, la mesure du bruit de phase optique à haute fréquence est gênée 

par les pics de l’interféromètre auto-hétérodyne. Pour s’affranchir de ces artefacts de détection, 
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dans le cas d’un bruit de phase dégradé par la source de bruit, on a simplement relevé la valeur du 

plancher et on en a extrapolé le bruit de phase à haute fréquence (1 MHz − 30 MHz).  

2. d. i Estimation de |𝝋(𝒕)|𝟐  

Parmi les différentes fluctuations de phase qui viennent de la propagation sur un tour de boucle 

optique, on liste en particulier : les fluctuations du signal de l’oscillateur externe lors du décalage en 

fréquence de la lumière, les fluctuations de longueurs de boucles dues à des phénomènes 

thermiques ou mécaniques et les fluctuations de phase induites par l’ASE pour une boucle proche du 

seuil laser.  

L’oscillateur externe est un générateur RF commercial, et son bruit de phase est très facilement 

caractérisable grâce à l’analyseur de signaux utilisé pour le bruit de phase du train d’impulsions. Si le 

bruit de phase évolue théoriquement avec la fréquence du générateur, en pratique l’oscillateur 

génère des fréquences entre 80 et 82 MHz, on considère donc que le bruit de phase ajouté est 

identique pour toutes les fréquences et vaut |𝜑𝑂𝐿(𝑓)|2. Les fluctuations de longueur de boucles dues 

à des phénomènes thermiques et mécaniques sont des dérives assez lentes qui apparaissent à basse 

fréquence (très proche de la porteuse). Une étude plus approfondie du bruit à basse fréquence est 

menée dans la partie 3. Dans ce cadre d’étude, on se limite à l’étude du bruit de phase entre 

10 kHz et la fréquence de Nyquist. On néglige donc ici l’influence des fluctuations thermiques et 

mécaniques. Enfin l’ASE est un processus aléatoire qui se peut être considéré comme une source de 

bruit blanc [80], c’est-à-dire un plancher de bruit. On modélise ainsi l’influence de l’ASE par une DSP 

de bruit de phase constante de valeur 𝑎. 

D’après les simulations de bruit de phase issu de la boucle et en particulier d’après l’équation (II. 50), 

la hauteur de la remontée de bruit de phase aux harmoniques de 1/𝜏𝑐 ne dépend ni du bruit de 

phase du bras d’injection, ni du coefficient de transmission de la boucle en amplitude :  

|�̃�𝑞(1/𝜏𝑐)|
2
 = 𝑞2|�̃�(1/𝜏𝑐)|

2 (II. 56) 

                                          = 𝑞2(𝑎 +  |𝜑𝑂𝐿(1/𝜏𝑐)|
2). (II. 57) 

À partir de la hauteur de pic expérimental, de la valeur de 𝑞 et de  |𝜑𝑂𝐿(1/𝜏𝑐)|
2, on peut retrouver la 

valeur du bruit blanc ajouté dans la boucle à partir de l’ASE. On peut ainsi complètement caractériser 

la contribution de bruit de phase de boucle  |𝜑(𝑓)|2 = 𝑎 + |𝜑𝑂𝐿(𝑓)|2 (cf. Figure II - 23).  

 

Figure II - 23 En bleu : bruit de phase expérimental (𝒒 = 𝟏𝟏 avec une dégradation de bruit de phase 
correspondant à 𝟎. 𝟑 𝐕𝐩𝐩 du générateur de bruit blanc cf. Figure II - 22). En rouge : simulation de la 
contribution du bruit de phase de boucle sur le bruit de phase total (on a rajouté ici un plancher de bruit 
numérique correspondant au bruit de détection à −𝟏𝟒𝟓 𝐝𝐁𝐜/𝐇𝐳). 
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On constate que le bruit de phase de la boucle joue surtout un rôle aux harmoniques de 1/𝜏𝑐. En 

dehors des harmoniques de 1/𝜏𝑐, c’est donc principalement la contribution du bras d’injection qui 

l’emporte. À basse fréquence de décalage en particulier, le fait que le bruit de phase soit supérieur 

au bruit de phase aux harmonique de 1/𝜏𝑐 montre que la contribution au bruit de phase du laser 

d’injection est prépondérant sur la contribution de l’ASE.  

2. d. ii Coefficient de transmission de la boucle en amplitude 𝜼 

Le coefficient de transmission de la boucle en amplitude 𝜂 correspond au ratio gain/perte sur un tour 

de boucle dans l’état stationnaire. L’équation (II. 46) et les Figure II - 11 et Figure II - 14 montrent que 

la fonction de transfert en amplitude dépend énormément de la valeur de 𝜂 lorsque la boucle est 

pompée proche du seuil. Le paramètre 𝜂 étant le dernier paramètre non connu expérimentalement, 

on l’a déduit des données expérimentales. En effet d’après la Figure II - 23, à 104 Hz, on voit que la 

contribution du bruit de phase de la boucle est négligeable en dehors des harmoniques de 1/𝜏𝑐. Le 

bruit de phase du train d’impulsions s’écrit d’après l’équation (II. 47): 

|�̃�𝑞(𝑓)|
2
~ 

4(1 − 𝜂2)2 sin2(𝜋𝑓𝑞𝜏𝑐)

1 − 2𝜂2 cos 2𝜋𝑓𝜏𝑐 + 𝜂4 |�̃�(𝑓)|
2
. (II. 58) 

On retrouve la valeur de 𝜂 en l’ajustant par rapport au bruit de phase à basse fréquence de décalage. 

Une fois tous les paramètres récupérés, on compare le bruit de phase théorique et le bruit de phase 

expérimental. Un exemple de comparaison pour différentes configurations de boucle et de bruit de 

phase est représenté en Figure II - 24. 

 

Figure II - 24 DSP de bruit de phase du train d’impulsions. En bleu : bruit de phase expérimental pour 𝒒 = 𝟏𝟏 
en haut (respectivement 𝒒 = 𝟑𝟕 en bas) et une dégradation de bruit de phase correspondant à 𝟎. 𝟑 𝐕𝐩𝐩 en 
haut (respectivement 𝟏 𝐕𝐩𝐩 en bas) du générateur de bruit blanc (cf. Figure II - 22). En jaune : contribution 
des fluctuations dues à la boucle, en rouge : contribution des fluctuations du bras d’injection. En violet : 
simulation de DSP de bruit de phase du train d’impulsions. 
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Si le modèle prédit correctement la forme et l’amplitude du bruit de phase à basse fréquence de 

décalage et près des harmoniques de 1/𝜏𝑐 pour différentes conditions de Talbot et différentes 

dégradations du bruit de phase du laser d’injection, le modèle sous-estime l’amplitude du bruit de 

phase entre les harmoniques de 1/𝜏𝑐. 

2. d iii Réévaluation du coefficient de transmission en amplitude 𝜼(𝒇). 

Plusieurs phénomènes peuvent être à l’origine de la différence modèle/expérience.  

Lors de la diffraction de la lumière par l’AOFS, une infime portion (~ 0.001 − 0.01 %) de la lumière 

non diffractée (ordre 0  de diffraction) est transmise dans la voie de diffraction (ordre 1  de 

diffraction) sans décalage de fréquence et recircule dans la boucle. Cet effet peut entrainer une 

modulation d’amplitude de l’ordre de 0.1 − 1 % de la valeur de 𝜂 par rapport à la fréquence de 

l’onde optique. La modulation parait minime, mais comme énoncé en 2. b. i, l’influence de la valeur 

de 𝜂 sur le bruit de phase est critique proche du seuil (équation (II. 49) et (II. 52)), et une faible 

perturbation de 𝜂 peut entrainer une grande variation du bruit de phase.  

On peut ainsi supposer que le coefficient de transmission en amplitude 𝜂 est faiblement modulé avec 

la fréquence par une fonction périodique de période 1/𝜏𝑐 :  

𝜂(𝑓) = 𝜂0 + 𝜁(𝑓), (II. 59) 

𝜁(𝑓) ~ 𝐴 sin (
2𝜋𝑓

𝐼𝑆𝐿
+ 𝜙0). (II. 60) 

avec 𝐴 et 𝜙0 deux constantes (𝐴 ≪ 1). La valeur de ces coefficients n’est pas facilement mesurable. 

En effet, une mesure in situ de la transmission de la boucle (en insérant un coupleur avec un 

puissancemètre par exemple) modifie de facto la valeur du coefficient de transmission, ce qui est 

handicapant a fortiori lorsque la mesure requiert une très grande sensibilité, e. g. pour des faibles 

modulations. De plus, cette mesure impliquerait une mesure en puissance du coefficient total 𝜂2, 

tandis que nous cherchons à mesurer la dépendance de 𝜂 avec la fréquence. Nous avons donc repris 

le même principe que précédemment, en déduisant 𝜂 à partir de deux valeurs expérimentales (pour 

𝑓 = 104 Hz et 𝑓 = ISL/2). La perturbation étant sinusoïdale, la fonction de perturbation 𝜁(𝑓) est 

entièrement déterminée par ces deux valeurs. Pour les deux valeurs de fréquence de décalage, on 

utilise l’équation (II. 58) pour déduire les deux valeurs de 𝜂, la contribution du bras d’injection étant 

beaucoup plus importante. 

La Table II 2 résume les conditions de Talbot, la dégradation de bruit de phase (cf. Figure II - 22) et la 

relation de 𝜂(𝑓) trouvée pour deux exemples. La comparaison des deux figures de bruit de phase 

avec le modèle perturbatif et les relations de la Table II 2 est représentée en Figure II - 25. 

Table II 2 Conditions de Talbot, dégradations de bruit de phase et modélisation de 𝜼(𝒇). 
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Tout d’abord on constate que les valeurs de 𝜂0et 𝐴 sont quasiment identiques dans les deux cas. Cela 

justifie que la valeur du coefficient de transmission en amplitude de la boucle soit le même pour 

différentes conditions de Talbot et différentes perturbations de phase. Ici, les effets modélisés sont 

très faibles (avec une amplitude de perturbation de moins de 1 % de la valeur de 𝜂 compatible avec 

l’estimation de la modulation par l’AOFS de la transmission de la boucle), mais la différence est 

immédiate sur le bruit de phase : avec l’approche perturbative, le modèle reproduit fidèlement les 

résultats expérimentaux (cf. Figure II - 25).  

En outre, la mesure effectuée étant extrêmement sensible à la valeur de  𝜂 , les différentes 

perturbations et variations du coefficient de transmission peuvent être étudiées à partir de ces 

mesures. 

 

Figure II - 25 DSP de bruit de phase du train d’impulsions. En bleu : bruit de phase expérimental pour 𝒒 = 𝟏𝟏 
en haut (respectivement 𝒒 =  𝟑𝟕 en bas) et une dégradation de bruit de phase correspondant à 𝟎. 𝟑 𝐕𝐩𝐩 en 
haut (respectivement 𝟏 𝐕𝐩𝐩 en bas) du générateur de bruit blanc (cf. Figure II - 22). En rouge : simulation de 
DSP de bruit de phase du train d’impulsions avec la perturbation 𝜼(𝒇). 

Avec cette modification, le modèle permet ainsi une description complète du bruit de phase des 

trains d’impulsions en sortie de BDF.  

L’hypothèse de considérer la contribution de l’ASE comme une source de bruit blanc dans les BDF 

pourrait aussi être remise en question et ainsi expliquer la différence modèle/expérience : lorsque la 

BDF est injectée uniquement par l’ASE (comportement de « laser sans mode »), l’intensité en sortie 

de boucle est périodique de période 𝜏𝑐 [41]. Ainsi le comportement « laser sans mode » près du seuil 
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laser peut entrer en compétition avec le peigne optique [2] et générer une modulation de l’ASE 

injectée par le SOA de période 1/𝜏𝑐. 

L’étude expérimentale et numérique du bruit de phase des BDF montre d’une part que le bruit de 

phase du train d’impulsions peut être facilement caractérisé à partir de quelques paramètres 

dépendant de la boucle, et des bruits de phase qui sont injectés dans la boucle. En tant que tel, le 

modèle peut donc être utilisé pour prévoir quantitativement et optimiser le bruit de phase du train 

d’impulsions en sortie de boucle. D’autre part, l’étude a montré que les BDF présentent des 

propriétés remarquables de bruit de phase à haute fréquence de décalage de la fréquence de 

répétition (> 105 Hz) : la boucle optique vient naturellement filtrer les différents bruits et le bruit de 

phase ne dépend pas de la fréquence de répétition.  

En revanche, le bruit de phase proche de la porteuse (< 104 Hz) montre une dépendance avec la 

fréquence de répétition analogue à la multiplication analogique idéale. Cette dépendance peut 

augmenter le bruit de phase de manière significative pour des conditions de Talbot élevées. Par 

exemple pour un taux de répétition de 8.212 GHz, (correspondant à 𝑞 = 101), le bruit de phase à 

une fréquence de décalage de 1 kHz est de −50 dBc/Hz. La gigue temporelle (qui, pour rappel, 

caractérise la précision du signal d’horloge) correspondant à l’intégrale du bruit de phase du train 

d’impulsions autour de la cadence de répétition, de 1 Hz à la fréquence de Nyquist (équation (II. 17)), 

la stabilité de l’horloge est fortement impactée par le bruit de phase à basse fréquence. 

Dans la partie suivante, nous nous intéressons à différentes méthodes d’asservissement de BDF pour 

la réduction du bruit de phase proche porteuse. 

3 Asservissement de boucle à décalage de fréquence 

La régularité du train d’impulsions à long terme (qui correspond au bruit de phase du train 

d’impulsions à faible fréquence de décalage) est essentiellement limitée par le bruit de phase du 

laser d’injection, et par les fluctuations engendrée par les dérives thermiques et mécaniques de la 

fibre.  

Les dérives thermiques et mécaniques, et de manière générale les dérives lentes (< 10 kHz) sont des 

problématiques communes en optique. En particulier la stabilisation de boucle optique [81, 82, 83, 

84, 85] est un problème très bien documenté qui regorge de méthodes et d’exemples de réduction 

de ces dérives. La méthode fondamentale, qui se décompose sous différentes implémentations en 

fonction de la configuration des boucles optiques, repose sur l’asservissement d’un système de 

commande, dont le principe de fonctionnement est représenté en Figure II - 26 :  

 

Figure II - 26 schéma de fonctionnement d’un asservissement. 
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Dans un asservissement, le système à asservir est perturbé par un terme 𝑃(𝑡). Il génère alors un 

signal 𝑆(𝑡) qui est différent de la consigne 𝐸(𝑡). Par exemple, une impulsion est retardée à cause 

d’une élongation de fibre due à une fluctuation thermique, ou encore la fréquence d’un laser dévie à 

cause des vibrations mécaniques du support de la cavité. Un comparateur vient mesurer la différence 

entre 𝐸(𝑡) et 𝑆(𝑡) et calcule un signal d’erreur 𝜖(𝑡). Un correcteur vient ensuite appliquer au 

système à asservir un signal de correction 𝐶(𝑡), dépendant du signal d’erreur 𝜖(𝑡), pour qu’il modifie 

sa sortie 𝑆(𝑡) de façon à se rapprocher de la consigne 𝐸(𝑡). Lorsque le système est correctement 

asservi, le signal d’erreur vaut 0 : le système compense parfaitement les perturbations 𝑃(𝑡).  

De manière fondamentale, le système ne peut corriger des perturbations plus rapides que le temps 

de correction. Pour tout asservissement, on a donc une certaine bande passante de correction. La 

largeur de cette bande passante dépend en particulier du temps de propagation entre le 

prélèvement du signal et la génération de la correction, de la rapidité du correcteur et de la réponse 

du système à asservir.  

Dans notre cas, le paramètre à asservir est la phase du train d’impulsions en sortie de BDF. À cause 

des perturbations thermiques et mécaniques  𝑃(𝑡) , la phase du train d’impulsions en sortie 

𝑆(𝑡) = 2𝜋𝑞𝑓𝑠𝑡 + 𝜙(𝑡) varie par rapport au signal de consigne 𝐸(𝑡) = 2𝜋𝑞𝑓𝑠𝑡. La problématique est 

ainsi de construire un comparateur dont le signal d’erreur vaut 𝜙(𝑡), et un correcteur qui agit sur la 

BDF pour corriger la phase du train d’impulsions à la fréquence de répétition.  

Dans un premier temps, nous nous intéressons à la formalisation théorique plus détaillée du bruit de 

phase à basse fréquence, et de son asservissement basé sur le modèle détaillé en 2. b. Dans un 

second temps, nous montrons plusieurs schémas d’asservissement possibles qui tiennent compte de 

la particularité des BDF. Enfin nous présentons les résultats expérimentaux d’asservissement de BDF. 

3. a Modélisation de la perturbation à basse fréquence de décalage 

dans une boucle à décalage de fréquence 

Le cadre de cette étude se limite aux fluctuations lentes par rapport à 𝑁𝜏𝑐. Le temps 𝑁𝜏𝑐 correspond 

au décalage temporel maximal entre l’onde optique qui ne passe pas par la boucle à décalage de 

fréquence, et l’onde optique dans le 𝑁ème tour de la boucle qui correspond formellement au dernier 

tour. Pour des BDF classiques, 𝑁𝜏𝑐 est généralement compris entre 1 µ𝑠 et 1 ms. Dans le cas de la 

boucle optique représentée en Figure II - 15, 𝑁𝜏𝑐 vaut environ 0.1 ms. De même que dans la section 

2. b, on décompose l’origine des fluctuations de phase (en gardant le même formalisme) comme :  

- les fluctuations de phase issues du bras d’injection 𝜙(𝑡), 

- les fluctuations de phase issues de la boucle 𝜑(𝑡). 

Ici par contre, on ne s’intéresse qu’aux fluctuations de phase plus lentes que 𝑁𝜏𝑐. Dans le cas des 

fluctuations issues du bras d’injection on peut donc écrire d’après l’équation (II. 30): 

𝜙𝑚(𝑡) = 𝜙(𝑡), (II. 61) 

et dans le cas des fluctuations issues du bras d’injection : 

𝜙𝑚≥1(𝑡) =  ∑ 𝜑(𝑡)

𝑚−1

𝑘=0

= 𝑛𝜑(𝑡). (II. 62) 
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D’après l’équation (II. 29), on peut ainsi négliger les fluctuations de phase lentes du bras d’injection. 

Les fluctuations issues de la boucle, par contre, s’accumulent au fur et à mesure des tours dans la 

boucle. À partir de l’équation (II. 24) et (II. 62) l’enveloppe lentement variable par rapport à 

l’oscillation à la fréquence 𝑞𝑓𝑠 s’écrit :  

𝐼𝑞(𝑡) =  ∑ 𝜂2𝑚+𝑞

+∞

𝑚=0

(𝑒2𝑖𝜋𝑞𝑓0𝜏𝑐 𝑒𝑖𝑞𝜑(𝑡) 𝑒2𝑖𝜋𝑞(2𝑚+𝑞+1)𝑓𝑠𝜏𝑐) (II. 63) 

𝐼𝑞(𝑡) =
𝜂𝑞

1 − 𝜂2
𝑒𝑖𝑞(2𝜋(𝑓0+(𝑞+1)𝑓𝑠𝜏𝑐)+𝜑(𝑡)),                               (II. 64) 

et la perturbation de phase 𝜓𝑞(𝑡) s’écrit directement :  

𝜓𝑞(𝑡)  = 𝑞(2𝜋(𝑓0 + (𝑞 + 1)𝑓𝑠)𝜏𝑐 + 𝜑(𝑡)). (II. 65) 

L’équation (II. 65) montre que pour l’asservissement de la BDF, le correcteur peut agir sur 𝑓0, sur 𝑓𝑠 

ou encore sur 𝜏𝑐 pour corriger les fluctuations de phase 𝜑(𝑡). De plus, on voit que les fluctuations de 

phase du battement à la fréquence 𝑞𝑓𝑠  sont proportionnelles à 𝑞. Ainsi en supposant que le 

mécanisme d’asservissement corrige les fluctuations de phase 𝜑(𝑡), toutes les fluctuations de phase 

des battements à différents 𝑞 sont corrigées (les dents du peigne sont verrouillées en phase). Ceci 

implique que même en corrigeant un seul terme 𝜓𝑞 , on corrige la fluctuation de toutes les 

composantes spectrales. 

3. b Schéma d’asservissements théoriques et corrections appliquées 

Un schéma d’asservissement (comparateur et correcteur) très souvent utilisé pour la stabilisation de 

fréquence de laser est la méthode de Pound-Drever-Hall (PDH) [84] : la fréquence du laser qui dérive 

est comparée à la fréquence d’un mode optique d’une cavité Fabry-Perot. Avec un modulateur de 

phase qui génère des bandes latérales autour de la porteuse, le système est capable de détecter vers 

quelles fréquences dérive le laser, et de corriger la dérive avec un correcteur de type Proportionnel 

Intégrateur Dérivateur (PID).  

Pour l’asservissement de BDF, on cherche à asservir la cadence de répétition du train d’impulsions. 

Pour cela, on s’est inspiré du la méthode PDH : on génère une petite modulation sur le train 

d’impulsions (modulation de 𝑓0, 𝑓𝑠 ou encore 𝜏𝑐). Le train d’impulsions est détecté par la photodiode, 

puis mélangé à une référence hyperfréquence pour comparer la différence de phase. Avec un filtre 

passe bas on génère le signal d’erreur, et ensuite un PID calcule la correction à appliquer à la 

modulation pour que la phase du train d’impulsions et celle de l’oscillateur soient identiques. 

Plusieurs réalisations pratiques d’asservissement sont possibles en tenant compte de la particularité 

des BDF. 

3. b. i Choix du peigne de détection 

On peut accéder au déphasage 𝜑(𝑡) de deux manières différentes : à partir du peigne d’amplitude en 

sortie de BDF et à partir du peigne d’intensité radiofréquence après la photodiode.  

Dans le premier cas, le train d’impulsions optiques en sortie de BDF est recombiné avec le laser 

d’injection décalé en fréquence sur une photodiode (cf. Figure II – 27 en haut). Cette mesure permet 

d’effectuer une détection auto-hétérodyne du peigne optique (de manière comparable à la STFT 

détaillée dans le chapitre I dans la partie 3. a. ii). Avec le décalage en fréquence du laser d’injection, 
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la détection auto-hétérodyne génère un peigne de fréquences RF dont l’amplitude est 

proportionnelle à l’amplitude du peigne de fréquences optique. La fréquence de décalage 𝑓dec, 

appliquée à l’AOFS du bras de recombinaison, permet de différencier le peigne d’amplitude du 

peigne d’intensité issu de la photodétection directe du train d’impulsions. La partie oscillante du 

photocourant de l’intensité relative au peigne d’amplitude s’écrit ainsi : 

𝑖(𝑡) =  𝑖0ℜ(∑ 𝜂𝑛𝑒−2𝑖𝜋𝑛((𝑓𝑠−𝑓dec)𝑡−𝑓0𝜏𝑐−𝜑(𝑡))𝑒𝑖𝜋𝑛(𝑛+1)𝑓𝑠𝜏𝑐

+∞

𝑛=0

). (II. 66) 

En mélangeant le photocourant avec un oscillateur local à une harmonique du peigne et en filtrant, le 

signal d’erreur est proportionnel à la phase 𝜑(𝑡).  

Autrement, le train d’impulsions peut être détecté directement sur une photodiode (cf. Figure II – 27 

en bas). Dans ce cas-là, la partie oscillante du photocourant 𝑖(𝑡) s’écrit d’après l’équation (II. 22): 

𝑖(𝑡) α ℜ(∑ ∑ 𝜂𝑛+𝑚𝑒−2𝑖𝜋(𝑛−𝑚)(𝑓𝑠𝑡−𝑓0𝜏𝑐−𝜑(𝑡))𝑒
𝑖𝜋(𝑛(𝑛+1)−𝑚(𝑚+1))𝑝

𝑞

+∞

𝑛=0

+∞

𝑚=0

). (II. 67) 

De même que pour le peigne d’amplitude, en mélangeant le photocourant avec un oscillateur local à 

une fréquence harmonique du peigne et en filtrant, le signal d’erreur est proportionnel à 𝜑(𝑡). 

 

Figure II – 27 Schémas de mesure des perturbations lentes de phase 𝝋(𝒕) avec détection du peigne 
d’amplitude (en haut) et détection du peigne d’intensité (en bas) en sortie de BDF. PD : photodiode, 
OLext : oscillateur local externe (référence de phase). Filtre PB : filtre passe-bas. 

3. b. ii Choix de la fréquence de l’oscillateur de référence 

La phase des dents du peigne est comparée à la phase d’un oscillateur de référence. Dans le cas des 

BDF, d’après l’équation (II. 65), en corrigeant une seule fréquence, on corrige les fluctuations de 

toutes les fréquences du peigne. Cela implique qu’on peut venir corriger les fluctuations de phase sur 

n’importe quelle dent du peigne (d’amplitude ou d’intensité). En pratique pour limiter la fréquence 
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de l’électronique utilisée, on compare la première dent du peigne à la fréquence 𝑓𝑠 (la fréquence 

appliquée à l’AOFS) pour corriger toutes les dents du peigne optique, ceci indépendamment de la 

condition de Talbot et de la cadence de répétition du train d’impulsions. 

Dans le cas de la détection du peigne d’amplitude, la première dent du peigne RF correspond à 

l’onde optique qui a effectué un tour de boucle seulement. Comme le peigne d’amplitude est une 

exponentielle décroissante (cf. équation (II. 19)), la première dent est donc la plus intense.  

Pour la détection du peigne d’intensité, la première dent du peigne RF correspond à la somme des 

battements entre deux tours consécutifs (les dents 𝑛 et 𝑛 + 1) sur toutes les dents du peignes (cf. 

équation (II. 67)). En théorie, en condition de Talbot 𝑞, l’intensité de la dent à la fréquence 𝑓𝑠 est 

nulle. En pratique, comme le nombre de dents est fini, l’intensité de certains battements à la 

fréquence 𝑘𝑓𝑠 (avec 𝑘, un entier différent d’un multiple de 𝑞) ne s’annule pas complétement. La 

modulation résiduelle à 𝑓𝑠 peut donc être utilisée pour extraire l’information des fluctuations de 

phase lentes 𝜑(𝑡). Dans ce cas, on vient corriger la moyenne des fluctuations sur tous les tours (à la 

différence de la correction qui s’applique seulement par rapport aux fluctuations du premier tour 

dans le cas de détection du peigne d’amplitude).  

3. b. iii Choix de la grandeur de correction et de la modulation  

Le signal de correction, en réponse au signal d’erreur peut être appliqué soit sur l’AOFS, sur le laser 

d’injection ou encore sur le temps de tour de boucle 𝜏𝑐.   

- L’AOFS décale la fréquence de l’onde lumineuse de la fréquence 𝑓𝑠. Pour corriger les 

fluctuations de phase 𝜑(𝑡) une modulation de phase (PM) ou de fréquence (FM) peut être 

appliquée à l’oscillateur qui pilote l’AOFS. 

- Le laser d’injection vient injecter la boucle à la fréquence 𝑓0. Le train d’impulsions n’étant pas 

sensible à la phase du laser d’injection, la modulation de phase (PM) du laser d’injection ne 

permet pas de corriger les fluctuations de phase 𝜑(𝑡). La modulation de fréquence du laser 

d’injection (avec une modulation directe de la fréquence du laser ou en rajoutant un AOFS 

entre le laser CW et le coupleur d’injection) peut permettre par contre de corriger les 

fluctuations de phase en théorie, d’après l’équation (II. 65). 

- Le temps de tour de boucle peut être modulé en rajoutant un étireur piézo-électrique dans la 

boucle ou un modulateur de phase. 

Dans les trois cas, à partir du comparateur en Figure II – 27 et un correcteur PID, l’asservissement 

permet en théorie de corriger les fluctuations de phase lentes 𝜑(𝑡).  

3. c Résultats expérimentaux d’asservissements 

Une étude expérimentale de l’asservissement de BDF sur un oscillateur de référence externe a été 

réalisée pour deux méthodes de détection différentes (détection du peigne d’intensité et 

d’amplitude) et en corrigeant la fréquence de l’oscillateur local qui pilote l’AOFS. 

3. c. i Présentation des schémas d’asservissement réalisés 

Le choix de se restreindre à la correction de l’AOFS est lié en partie à la simplification de l’utilisation 

des BDF. Au contraire de la correction de la fréquence du laser d’injection, ou de la longueur de la 
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boucle, la correction de la fréquence de l’AOFS ne requiert aucun composant supplémentaire. En 

corrigeant 𝑓𝑠 on profite de la particularité des BDF tout en simplifiant l’asservissement.  

Les deux schémas d’asservissement sont présentés en Figure II - 28 : 

 

Figure II - 28 Schémas d’asservissement de cadence de répétition du train d’impulsions en sortie de BDF par 
asservissement de la fréquence appliquée à l’AOFS intra-boucle, par détection du peigne d’amplitude (en 
haut) et d’intensité (en bas). FOPB : filtre optique passe bande. AO : amplificateur optique. AOFS : décaleur 
de fréquence acousto-optique. EDFA : amplificateur à fibre dopé erbium. PD: photodiode. OL: oscillateur 
local. PID : correcteur proportionnel intégrateur dérivateur. Filtre PB: filtre passe bas. GRF : générateur 
radiofréquence externe. 

La boucle Talbot est composée d’un AOFS qui possède une bande passante de l’ordre de 10 MHz 

autour d’une fréquence nominale de 80 MHz. L’amplificateur optique est un EDFA commercial en 

bande C (Keopsys). Le filtre optique passe bande (Yenista) est réglé dans cette configuration à 

1550 nm avec une bande passante proche de 20 GHz. Un EDFA (Keopsys) permet d’amplifier la 

puissance en sortie de boucle. Le train d’impulsions est détecté par une photodiode de 1 GHz de 

bande passante (DET01CFC Thorlabs). Après mélange avec un oscillateur local, le battement est filtré 

par un filtre passe bas avec une fréquence de coupure de 500 kHz. Un PID commercial (Standford 

Research) génère le signal de correction, appliqué sous la forme d’une modulation de fréquence du 

générateur RF qui pilote l’AOFS intra-boucle. De même que pour l’étude expérimentale précédente, 

la fréquence de répétition du train d’impulsions en sortie de BDF est réglée en accordant la condition 

de Talbot (𝑝, 𝑞). 

3. c. ii Comparaison des méthodes de mesure et asservissement 

Dans un premier temps, nous avons comparé les deux méthodes de mesures (en se basant sur le 

peigne d’intensité ou le peigne d’amplitude) sans asservissement. Pour cela on a comparé la DSP de 

bruit de phase du train d’impulsions pour les deux méthodes de détection en condition de Talbot 

entière (𝑞 =  1), avec une fréquence de répétition 𝑓𝑠 = 74.802 MHz (cf. Figure II - 29). 
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Figure II - 29 DSP de bruit de phase de l’harmonique fondamentale du train d’impulsions à partir du peigne 
d’amplitude RF (en rouge) et à partir du peigne d’intensité RF (en jaune). DSP de bruit de phase de 
l’oscillateur local adressant l’AOFS intra-boucle (en bleu). 

A basse fréquence de décalage par rapport à la fréquence de répétition (< 10 𝑘𝐻𝑧), le bruit de phase 

est identique pour les deux méthodes. À haute fréquence de décalage, en revanche, le bruit de phase 

descend pour la mesure issue du peigne d’intensité grâce à un effet de moyennage du bruit (cf. 

section précédente). La fréquence de coupure associée au filtrage de bruit par la boucle est de 

l’ordre de grandeur de 1/𝑁𝜏𝑐 (𝑁 ~𝐵𝑊/𝑓𝑠 ~250 et 𝜏𝑐 = 72.9 ns). Au contraire, la mesure issue du 

peigne d’amplitude concerne uniquement la première dent du peigne optique : il n’y a pas d’effet de 

moyennage à haute fréquence de décalage. La fréquence de coupure du bruit de phase associée au 

filtrage de bruit par la boucle est de l’ordre de grandeur de 1/𝜏𝑐. L’utilisation du peigne d’intensité 

est ainsi plus efficace que le peigne d’amplitude.  

On a ensuite vérifié que la boucle d’asservissement mise en place était efficace pour verrouiller la 

fréquence du train d’impulsions. Pour cela, nous avons enregistré le signal d’erreur et le signal de 

correction en boucle ouverte (sans appliquer le signal de correction à l’oscillateur local), et en boucle 

fermée (en appliquant le signal de correction à l’oscillateur local). La Figure II - 30 présente un 

exemple de signaux (erreur en bleu /correction en rouge) dans le cas de la détection du peigne 

d’intensité. 

 

Figure II - 30 Signal d’erreur (en bleu) et signal de correction (en rouge) en fonction du temps (avec et sans 
correction) dans le cas de la détection du peigne d’intensité. 
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Lorsque la correction n’est pas appliquée, la phase du train d’impulsions varie librement (Figure II - 

30). Le signal de correction libre réagit par rapport au signal d’erreur. Dès qu’on met la correction en 

place, le signal d’erreur et le signal de correction convergent rapidement vers 0, ce qui montre que 

l’asservissement fonctionne correctement. Expérimentalement, on observe la synchronisation entre 

le train d’impulsions et le signal de référence. Les deux signaux sont assez bruités, du fait que 

l’intensité résiduelle à la fréquence 𝑓𝑠 est relativement faible.  

3. c. iii Bande passante d’asservissement et influence de la condition de 

Talbot 

Le système de correction utilisé pour générer le signal d’erreur influence énormément les 

performances de l’asservissement. En particulier, la bande passante de correction d’un 

asservissement peut être optimisée en adaptant le correcteur. Elle peut être mesurée 

expérimentalement par rapport à la réduction de bruit de phase du train d’impulsions, une fois 

l’asservissement en place. Si une modélisation complète des différents éléments de la boucle de 

rétroaction serait possible pour améliorer l’asservissement, nous avons opté pour une approche 

expérimentale, en ajustant manuellement les coefficients P, I et D du correcteur Proportionnel 

Intégrateur et Dérivateur.  

Une fois l’asservissement optimisé, nous avons fait varier la condition de Talbot en jouant sur la 

fréquence appliquée à l’AOFS, et nous avons comparé le bruit de phase sans, et avec asservissement, 

pour les deux méthodes de détection. La Table II 3 recense les conditions de Talbot pour 

l’asservissement avec détection du peigne d’amplitude (𝜏𝑐 = 72.9 ns). 

Table II 3 Cadence de répétition et conditions de Talbot respectives. 

 

Le bruit de phase sans correction (train d’impulsions libre) et avec correction (train d’impulsions 

asservi) est représenté en Figure II - 31. L’asservissement réduit le bruit de phase dans une bande 

passante de 500 Hz environ pour les différentes conditions de Talbot. En particulier, l’asservissement 

est plus efficace à basse fréquence de décalage (environ 20 dB de réduction, limité par le bruit de 

phase de l’oscillateur de référence).  

Pour la condition de Talbot 𝑞 = 1, on constate que le bruit de phase du train d’impulsions copie 

exactement le bruit de phase de l’oscillateur de référence. En particulier dans ce cas-là, la bande 

passante s’étend jusqu’à plus de 1 kHz. L’origine de cette différence est encore mal comprise. 
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Figure II - 31 Comparaison de la DSP de bruit de phase du train d’impulsions sans correction (en haut) et 
asservi (en bas) autour de la fréquence de répétition 𝒒𝒇𝒔, par une détection du peigne d’amplitude pour 
différentes conditions de Talbot (cf. Table II 3, en rouge : 𝒒 = 𝟏, en jaune : 𝒒 = 𝟐, en violet : 𝒒 = 𝟒, en vert : 
𝒒 = 𝟕). En bleu : DSP de bruit de phase de l’oscillateur de référence autour de la fréquence 𝒇𝒔.  

La Table II 4 recense les conditions de Talbot pour l’asservissement avec détection du peigne 

d’intensité. En comparaison avec la configuration de la Figure II - 28, une bobine de 10 m de fibre a 

été rajoutée dans la boucle. Le bruit de phase sans correction (train d’impulsions libre) et avec 

correction (train d’impulsions asservi) est représenté en Figure II - 32.  

Table II 4 Cadence de répétition et conditions de Talbot respectives. 

 

De même que pour la détection avec le peigne d’amplitude, l’asservissement réduit le bruit de phase 

du train d’impulsions à basse fréquence de décalage. Dans ce cas-là par contre, la bande passante 

d’asservissement est bien plus grande (~ 3 𝑘𝐻𝑧) avec une réduction de bruit de phase de plus de 

20 dB à basse fréquence pour toutes les conditions de Talbot. 
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Figure II - 32 Comparaison de la DSP de bruit de phase du train d’impulsions sans correction (en haut) et 
asservi (en bas) autour de la fréquence de répétition 𝒒𝒇𝒔, par une détection du peigne d’intensité pour 
différentes conditions de Talbot (cf. Table II 4, en rouge : 𝒒 = 𝟏, en jaune : 𝒒 = 𝟐, en violet : 𝒒 = 𝟒, en vert : 
𝒒 = 𝟖, en bleu cyan : 𝒒 = 𝟏𝟔). En bleu : DSP de bruit de phase de l’oscillateur de référence autour de la 
fréquence 𝒇𝒔.  

Les asservissements proposés montrent expérimentalement que le bruit de phase à basse fréquence 

de décalage de la fréquence de répétition du train d’impulsions peut être réduit assez simplement. Si 

plusieurs autres schémas d’asservissement peuvent être considérés, l’asservissement basé sur la 

détection du peigne d’intensité en particulier est une méthode simple, qui ne repose sur l’ajout 

d’aucun composant supplémentaire (modulateur, étireur piézo-électrique,…). Une bande passante 

d’asservissement de 3 kHz avec plus de 20 dB de réduction de bruit de phase (limitée à basse 

fréquence par l’oscillateur externe de référence) a été observée pour différentes cadences de 

répétition du train d’impulsions. 

En tant que telle, la méthode est facile à mettre en œuvre, car elle repose juste sur un traitement 

électronique à basse fréquence sans toucher au fonctionnement de la boucle Talbot. Les 

performances de filtrage de bruit de phase de la boucle étant fortement dépendantes du point de 

fonctionnement de la boucle (notamment par la fonction de transfert en amplitude de la boucle 𝜂), 

ce dernier point est particulièrement avantageux pour l’utilisation de BDF.  

4 Étude des fluctuations de phase intrinsèques des boucles à décalage 

de fréquence 

Le verrouillage en phase des modes est une condition sine qua non de la génération du train 

d’impulsions. Dans le cas d’un laser à verrouillage de modes actif par exemple, le verrouillage en 

phase des modes est obtenu par un modulateur dans la cavité, réglé à une harmonique de l’intervalle 

spectral libre de la cavité [86]. La particularité des BDF est que le verrouillage en phase des modes est 

régi par les conditions de Talbot : la relation de phase entre les dents du peigne étant quadratique, le 
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verrouillage est obtenu en imposant la même phase entre des dents espacées d’un certain entier 𝑞. 

Par le biais d’interférences, l’intensité en sortie est un train d’impulsions de cadence de 

répétition 𝑞𝑓𝑠. Dans la plupart des cas, y compris dans la partie 2, les battements résiduels aux 

harmoniques de 𝑓𝑠 qui ne sont pas multiples de 𝑞 sont négligés. Pourtant nous avons vu avec 

l’asservissement du peigne d’intensité RF (dans la partie 3), que ces battements résiduels peuvent 

être assez importants pour dégrader la précision du signal généré voire être utilisés pour produire un 

signal d’erreur. 

Dans cette partie, nous nous intéressons plus en détail à l’influence de ces battements résiduels sur 

l’intensité et sur le bruit de phase du train d’impulsions. En particulier, nous montrons que même en 

ne considérant aucune fluctuations de phase, les BDF génèrent des trains d’impulsions qui 

présentent des fluctuations de temps d’arrivée des impulsions. 

4. a Condition de Talbot et peigne d’intensité RF  

4. a. i Expression de l’intensité des battements résiduels  

En considérant une BDF en dessous du seuil dans l’état stationnaire sans perturbation, le champ en 

sortie de boucle peut s’écrire sous la forme [11]: 

𝐸out(𝑡) =  𝐴in𝑒
−2𝑖𝜋𝑓0𝑡 ∑ 𝜂𝑛𝑒−2𝑖𝜋𝑛(𝑓𝑠𝑡−𝑓0𝜏𝑐)𝑒𝑖𝜋𝑛(𝑛+1)𝑓𝑠𝜏𝑐

+∞

𝑛=0

. (II. 68) 

On suppose que le peigne optique est fini et qu’il comporte 𝑁 dents d’égale amplitude. Cette 

condition peut être obtenue par exemple en insérant un filtre optique passe bande de faible bande 

passante dans la boucle pour limiter la largeur du peigne. Dans ce cas, l’intensité du train 

d’impulsions 𝐼(𝑡) = 2ℜ(𝐸out(𝑡)𝐸out
∗ (𝑡)) , pour une condition de Talbot 𝑓𝑠𝜏𝑐 = 𝑝/𝑞 s’écrit :  

𝐼(𝑡) =  2𝐴in
2 ℜ(∑ ∑ 𝑒−2𝑖𝜋(𝑛−𝑚)(𝑓𝑠𝑡−𝑓0𝜏𝑐)𝑒

𝑖𝜋(𝑛(𝑛+1)−𝑚(𝑚+1))𝑝
𝑞

𝑁

𝑛=0

𝑁

𝑚=0

). (II. 69) 

L’étude des termes aux harmoniques de 𝑞𝑓𝑠 a été menée dans la section 2. Ici, on s’intéresse en 

particulier aux termes génériques aux harmoniques de  𝑓𝑠 . Le battement à la fréquence 𝑘𝑓𝑠 

(avec 𝑘 ∈  ℕ) 𝐼𝑘(𝑡) s’écrit :  

𝐼𝑘(𝑡) =  2𝐴in
2 ℜ(𝐼𝑘𝑒

−2𝑖𝜋𝑘(𝑓𝑠𝑡−𝑓0𝜏𝑐)), (II. 70) 

avec l’intensité des battements résiduels 𝐼𝑘 donnée par :  

𝐼𝑘 = | ∑ 𝑒
𝑖𝜋𝑘(2𝑚+𝑘+1)𝑝

𝑞

𝑁−𝑘

𝑚=0

|. (II. 71) 

L’équation (II. 71) montre que le terme de phase générique dans la somme est périodique de 

période 𝑞. On restreint l’étude aux termes résiduels 𝐼𝑘 avec 0 < 𝑘 < 𝑞 : 

𝐼𝑘 = | 𝑠 ∗ ∑ 𝑒
𝑖𝜋𝑘(2𝑚+𝑘+1)𝑝

𝑞 + ∑ 𝑒
𝑖𝜋𝑘(2𝑚+𝑘+1)𝑝

𝑞  

𝑁−𝑘

𝑚=𝑠𝑞+1

 

𝑞

𝑚=0

|, (II. 72) 

avec 𝑁 − 𝑘 = ℓ  modulo  𝑞 . Le terme de gauche disparait pour 𝑘 ≠ 𝑞  (racine 𝑞è𝑚𝑒 de l’unité). 

L’intensité du battement résiduel se simplifie ainsi : 
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𝐼𝑘 = | ∑ 𝑒
𝑖𝜋𝑘(2𝑚+𝑘+1)𝑝

𝑞  

𝑁−𝑘

𝑚=𝑠𝑞+1

|. (II. 73) 

4. a. ii. Influence de la condition de Talbot sur les battements résiduels 

L’étude exhaustive de l’équation (II. 73) en fonction de 𝑁, 𝑝 et 𝑞 pourrait être conduite dans un souci 

d’optimisation du peigne d’intensité RF généré. Nous définissons plutôt les tendances d’évolution 

de 𝐼𝑘, et du rapport signal à bruit 𝐼𝑞 /𝐼𝑘, pour appréhender les particularités de la génération de 

signaux d’horloge basé sur l’effet Talbot. On se limite donc à l’étude de deux cas extrêmes : 𝑞 ≪ 𝑁 

et 𝑞 ~ 𝑁.  

Dans le cas q ≪ N : 

D’une part, l’intensité du battement à la fréquence fondamentale du train d’impulsions 𝐼𝑞 vaut (cf. 

équation (II. 71)) :  

𝐼𝑞 = |∑ 𝑒
𝑖𝜋𝑞(2𝑚+𝑞+1)𝑝

𝑞
 

𝑁−𝑞

𝑚=0

| = 𝑁 − 𝑞 ≈ 𝑁. (II. 74) 

D’autre part, l’intensité des battements résiduels 𝐼𝑘 vaut (cf. équation (II. 73)) :  

𝐼𝑘 = | ∑ 𝑒
𝑖𝜋𝑘(2𝑚+𝑘+1)𝑝

𝑞

𝑁−𝑘

𝑚=𝑠𝑞+1

| < (𝑁 − 𝑘) − (𝑠𝑞 + 1) < 𝑞. (II. 75) 

Le rapport signal à bruit 𝐼𝑞 /𝐼𝑘 vaut donc :  

𝐼𝑞

𝐼𝑘 

>
(𝑁 − 𝑞)

𝑞
≫ 1. (II. 76) 

Dans le cas 𝑞 ≪ 𝑁, les intensités des battements résiduels sont très petites devant le pic principal à 

la fréquence fondamentale du train d’impulsions.  

Dans le cas q ~ N : 

Selon le même principe, d’après l’équation (II. 71), on trouve d’une part l’intensité du battement à la 

fréquence fondamental du train d’impulsions 𝐼𝑞 :  

𝐼𝑞 = |∑ 𝑒
𝑖𝜋𝑞(2𝑚+𝑞+1)𝑝

𝑞

𝑁−𝑞

𝑚=0

| = 𝑁 − 𝑞. (II. 77) 

Et d’après l’équation (II. 73), l’intensité des battements résiduels 𝐼𝑘 vaut:  

𝐼𝑘 = | ∑ 𝑒
𝑖𝜋𝑘(2𝑚+𝑘+1)𝑝

𝑞

𝑁−𝑘

𝑚=𝑠𝑞+1

| < (𝑁 − 𝑘) − (𝑠𝑞 + 1) < 𝑞. (II. 78) 

Le rapport signal à bruit 𝐼𝑞 /𝐼𝑘 vaut donc :  

𝐼𝑞

𝐼𝑘 

>
(𝑁 − 𝑞)

𝑞
=

𝑁

𝑞
− 1. (II. 79) 
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Comme q ~ N, le rapport signal à bruit n’est plus aussi important. On retrouve très bien la différence 

entre les deux régimes et l’impact sur le spectre d’intensité dans la Figure II - 18 (𝑞 = 5 et 𝑞 = 101 

avec 𝑁 ~ 600). 

Pour les BDF, l’intensité des pics résiduels augmente avec la condition de Talbot 𝑞. Ce phénomène 

est a priori un inconvénient des boucles à effet Talbot. En pratique, une étude de l’expression (II. 73) 

combinée à une étape de filtrage (en centrant le filtre autour de la cadence de répétition du signal 

d’horloge) peut permettre d’optimiser le rapport signal à bruit et de minimiser l’impact de ces pics 

résiduels.  

De plus, les pics résiduels peuvent être utilisés à d’autres fins. Par exemple dans la partie 3, un 

exemple d’asservissement repose sur la première dent d’intensité du peigne RF. En jouant sur les 

paramètres 𝑁  et 𝑝  à facteur de multiplication 𝑞  constant, l’intensité de la première dent et 

l’asservissement peuvent être optimisés. La Figure II - 33 montre un exemple de simulation de 

spectre d’intensité RF en sortie de BDF dans le cas 𝑞 ~ 𝑁, pour différentes conditions 𝑝. 

 

Figure II - 33 Simulation de spectre d’intensité RF en sortie de BDF pour 𝒒 = 𝟏𝟎𝟏,𝑵 = 𝟓𝟎𝟎 et 𝒑 = 𝟏 (en 
bleu), 𝒑 = 𝟏𝟏 (en rouge) et 𝒑 = 𝟓𝟏 (en jaune). 

4. b Étude de la gigue temporelle intrinsèque des boucles à décalage 

de fréquence 

4. b. i Origine de la gigue temporelle intrinsèque des boucles à décalage de 

fréquence 

Les modulations résiduelles aux harmoniques de la fréquence de décalage 𝑓𝑠 peuvent être plus ou 

moins importantes en fonction des conditions de Talbot, et du nombre de dents dans la boucle. En 

plus de générer des battements indésirables dans le spectre d’intensité RF, celles-ci peuvent aussi 

moduler la forme des trains d’impulsions en sortie. La modification de la forme des impulsions peut 

ainsi introduire une fluctuation intrinsèque de leur temps d’arrivée.  

L’intensité en sortie de BDF est donnée par l’équation (II. 69). Pour simplifier, on suppose que 𝑞 

divise 𝑁. Dans ce cas-là, l’intensité en sortie de boucle 𝐼(𝑡) peut se réécrire plus simplement [11] :  
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𝐼(𝑡) =  
𝑠𝑖𝑛2(𝑁𝜋𝑓𝑠𝑡)

𝑠𝑖𝑛2(𝑞𝜋𝑓𝑠𝑡)
|∑ 𝑒−𝑖𝜋𝑛𝑓𝑠𝑡𝑒

−
𝑖𝜋𝑛(𝑛+1)

2
𝑝
𝑞

𝑞−1

𝑛=0

|

2

. (II. 80) 

Dans l'équation (II. 80), le terme de gauche est l’équivalent temporel d’une figure de diffraction 

spatiale d’un réseau de période 1/𝑞𝑓𝑠. Ce terme est à la base du train d’impulsions à la cadence de 

répétition 𝑞𝑓𝑠. Le terme de droite par contre est périodique de période 1/𝑓𝑠 : il vient moduler 

l’intensité du train d’impulsions. Ainsi, sur une période 1/𝑓𝑠, chacune des 𝑞 impulsions à une forme 

différente. Par exemple nous avons tracé en Figure II - 34 les deux termes de l’équation (II. 80), 

avec 𝑁 =  64, 𝑞 =  8 et 𝑝 = 1. 

 

Figure II - 34 Simulation du train d’impulsions en sortie de BDF. (en bleu) : sinus cardinal normalisé (d’après 
l’équation (II. 80)). (en rouge) : terme due à la phase quadratique du train d’impulsions (d’après l’équation 
(II. 80)). 

On constate que si l’intensité est la même pour des temps multiples de 1/𝑞𝑓𝑠 [11], la forme des 

impulsions peut être modulée entrainant aussi, une modification du temps d’arrivée effectif 𝑇eff des 

impulsions. Le train d’impulsions en sortie de BDF présente ainsi de manière intrinsèque une gigue 

temporelle liée à l’effet Talbot temporel dans la BDF.  

Pour quantifier cette gigue temporelle intrinsèque, on a simulé l’intensité en sortie de boucle Talbot 

pour estimer les fluctuations des temps d’arrivée des impulsions 𝑇eff. La Figure II - 35 montre un 

exemple de la procédure pour calculer la gigue temporelle intrinsèque à partir des différents 

paramètres de la BDF (avec 𝑁 = 600, 𝑞 = 7 et 𝑝 = 121) : 

- À partir de l’équation (II. 69) l’intensité en sortie de BDF est simulée sur une période 1/𝑓𝑠.  

- Chacune des impulsions est ajustée par une gaussienne, et le temps d’arrivée effectif des 

impulsions 𝑇eff est évalué en attribuant le temps d’arrivée au temps qui correspond au 

maximum de la gaussienne.  

- La partie linéaire de la distribution des temps d’arrivée effectifs en fonction du temps (qui 

correspond au terme de période à 1/𝑞𝑓𝑠) est retiré pour avoir la fluctuation des temps 

d’arrivées des impulsions sur une période 1/𝑓𝑠. 

- À partir de la distribution des temps d’arrivée, on construit une valeur de gigue temporelle 

intrinsèque 𝜎𝐽,Talbot pour le train d’impulsions en sortie de BDF en prenant l’écart type des 

temps d’arrivée des impulsions.  
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Figure II - 35 Simulation du train d’impulsions en sortie de BDF pour 𝑵 = 𝟔𝟎𝟎, 𝒒 = 𝟕 et 𝒑 = 𝟏𝟐𝟏 (en haut). 
Temps d’arrivée effectifs des impulsions en ajustant chacune des impulsions par une gaussienne (au milieu). 
Fluctuation du temps d’arrivée des impulsions en retirant la partie linéaire des temps d’arrivée effectifs des 
impulsions (en bas). 

À partir des paramètres de la Figure II - 35, la gigue temporelle intrinsèque calculée 𝜎𝐽,Talbot 

vaut 67.8 fs. 

4. b. ii. Influence de la condition de Talbot et de la largeur du peigne 

optique sur la gigue temporelle intrinsèque  

Pour étudier l’influence de la condition de Talbot et du nombre de dents du peigne 𝑁, on a répété la 

procédure précédente pour plusieurs valeurs de 𝑞 et de 𝑁. Pour prendre des valeurs de conditions 

de Talbot réalistes, on a pris des valeurs de couples (𝑝, 𝑞) issues de la Table II 1. La gigue temporelle 

intrinsèque pour différentes condition de Talbot et pour différentes largeur de peigne est présentée 

en Figure II - 36.  

On remarque que la gigue temporelle intrinsèque pour un nombre de dents donné augmente avec la 

condition de Talbot 𝑞. Cela s’explique par le fait qu’à énergie constante, en augmentant le nombre 

d’impulsions par période 1/𝑓𝑠 , le rapport signal à bruit de chacune des impulsions diminue. 
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L’impulsion est alors déformée par le terme de droite dans l’équation (II. 80), ce qui modifie son 

temps effectif d’arrivée. 

 

Figure II - 36 Simulation de la gigue temporelle intrinsèque des trains d’impulsions en sortie de BDF en 
fonction de la condition de Talbot (en haut pour 𝑵 = 𝟔𝟎𝟎) et du nombre de dents dans le peigne optique 𝑵 
(en bas pour 𝒒 = 𝟏𝟏). Les valeurs de 𝒑 respectives pour la condition de Talbot 𝒒 sont données dans la Table 
II 1. 

De même, pour une condition de Talbot fixée, la gigue temporelle intrinsèque diminue avec la 

largeur du peigne optique, car le rapport signal à bruit augmente pour chacune des impulsions dans 

la période 1/𝑓𝑠 . Pour réduire au maximum les fluctuations de temps d’arrivée d’impulsion à 

impulsion, l’optimum est ainsi de travailler avec un nombre de dents élevé.  

La gigue temporelle intrinsèque permet ainsi à titre indicatif de comprendre l’influence des 

paramètres de la boucle sur le train d’impulsions en sortie. On remarque néanmoins une différence 

entre les valeurs simulées de gigue temporelle intrinsèque de la Figure II - 36 et les valeurs de gigue 

temporelle mesurées expérimentalement dans la partie 2 (Figure II - 21). La valeur de la gigue 

temporelle intrinsèque pour une condition de Talbot 𝑞 = 101 par exemple, est largement supérieure 

à la gigue temporelle intégrée expérimentalement.  

Cet écart s’explique par la différence dans la définition de temps d’arrivée des impulsions. Dans cette 

partie, la gigue temporelle est évaluée à partir de l’écart type des temps d’arrivée des impulsions, en 

ajustant les impulsions par des gaussiennes sur une période 1/𝑓𝑠. Les temps d’arrivée ne sont alors 

que des constructions mathématiques autour d’impulsions courtes. De fait, toutes les composantes 

du spectre optique (ou RF) sont prises en compte par l’intermédiaire de l’impulsion. De manière très 

différente, la gigue temporelle extraite à partir de l’intégrale du bruit de phase dans la partie 2, ne 

considère que la composante à 𝑞𝑓𝑠. Cette étude permet néanmoins de montrer la dégradation 

intrinsèque du train d’impulsions pour des conditions pour certaines configurations de la BDF (𝑞~𝑁). 
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De ce fait, il est important de noter que pour des mécanismes qui se déclenchent à partir d’un 

certain seuil d’intensité (comme les CAN par exemple, présenté en partie 1), le temps d’une 

impulsion ne correspond pas au maximum de l’ajustement de l’impulsion par une gaussienne 

(comme défini dans cette partie), mais peut être défini plutôt comme le moment où la valeur de 

l’intensité dépasse le seuil de l’EB ou du CAN. Ainsi, la définition du temps d’arrivée des impulsions 

doit être adaptée par rapport au temps de réponse, aux non-linéarités et aux mécanismes de 

déclenchement du dispositif qui est illuminé par les impulsions. La grandeur de gigue temporelle 

pertinente est donc intimement liée à l’utilisation du train d’impulsions, et au processus d’interaction 

entre l’impulsion lumineuse et l’objet d’intérêt. 

Conclusion 

Dans ce chapitre, nous nous sommes intéressés aux boucles à décalage de fréquence comme source 

d’horloge optique à faible gigue temporelle. En effet, de nombreuses applications comme les 

télécommunications, les systèmes de commande à distance, ou encore le traitement de signaux 

hyperfréquences (et en particulier la conversion analogique numérique) dépendent de signaux 

d’horloge ultra-stables à très haute cadence de répétition.  

À partir d’un modèle de fonction de transfert des sources de bruit injecté dans une boucle à décalage 

de fréquence, nous avons étudié numériquement le bruit de phase des boucles à décalage de 

fréquence. L’étude a permis de montrer notamment que les boucles à décalage de fréquence 

agissent naturellement comme des filtres du bruit du laser d’injection et du bruit de la boucle (y 

compris le bruit de l’oscillateur externe) : le bruit de phase est indépendant de la fréquence de 

répétition à haute fréquence de décalage, tandis qu’à basse fréquence de décalage, les boucles à 

décalage de fréquence sont équivalentes à une multiplication analogique parfaite. La comparaison 

avec une étude expérimentale du bruit de phase des boucles à décalage de fréquence a de plus 

confirmé la validité du modèle. Ainsi, en optimisant les différents paramètres de la boucle à décalage 

de fréquence et des sources de bruit grâce au modèle de fonction de transfert présenté dans ce 

chapitre, de très bonnes performances de bruit de phase sont obtenues.  

Afin d’améliorer les performances de bruit de phase à faible fréquence de décalage, nous avons de 

surcroît mis en œuvre un asservissement du train d’impulsions sur un générateur externe. Une 

bande passante d’asservissement de 3 kHz (avec plus de 20 dB de réduction de bruit à basse 

fréquence de décalage) a ainsi été obtenue, sans rien changer dans la boucle à décalage de 

fréquence.  

En revanche, les boucles à décalage de fréquence génèrent des trains d’impulsions marqués par des 

fluctuations intrinsèques dues à l’effet Talbot temporel. En fonction du système qui utilise le signal 

d’horloge (pour des applications d’échantillonnage assisté optiquement par exemple), ces 

fluctuations peuvent être plus ou moins gênantes. L’étude de la précision des trains d’impulsions doit 

donc être adaptée à l’utilisation visée du signal d’horloge.  
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Introduction 

Dans les chapitres précédents, nous avons vu que les boucles à décalage de fréquence étaient des 

architectures très intéressantes pour de nombreuses applications et notamment pour la génération 

ou le traitement de signaux RF sur une porteuse optique.  

L’étude du régime transitoire des boucles à décalage de fréquence, ainsi que l’étude du bruit de 

phase des trains d’impulsions en sortie de boucle permettent avec les différents modèles présents 

dans la littérature d’appréhender la majorité des phénomènes physiques dans la boucle optique, en 

dessous du seuil laser de la boucle. À partir de ces deux études, un utilisateur peut ainsi ajuster les 

paramètres de la boucle à décalage de fréquence dans une configuration qui minimise le bruit de 

phase en sortie de boucle, ou encore qui optimise la réponse dynamique de création du peigne.  

Ces deux études sont néanmoins limitées à des boucles à décalage de fréquence en dessous du seuil 

laser de la boucle : l’amplificateur optique possède un gain inférieur aux pertes passives de la boucle. 

Pour un pompage plus fort, les différentes hypothèses de départ des deux modèles des chapitres 

précédents (notamment ASE et effets non-linéaires négligeables) ne sont plus vérifiées et le 

comportement des boucles à décalage de fréquence est plus complexe. L’étude de la réponse 

dynamique des boucles à décalage de fréquence pour des valeurs de pompage très légèrement 

supérieures à 1 dans le chapitre I est un exemple de l’insuffisance du modèle linéaire au-dessus du 

seuil. 

Dans ce chapitre, nous revenons tout d’abord sur une présentation plus détaillée du seuil laser des 

boucles à décalage de fréquence en précisant le lien entre les performances globales de sortie et le 

taux de pompage de l’amplificateur optique dans la boucle. Ensuite nous proposons une architecture 

de laser à effet Talbot régénératif pour passer le seuil laser des boucles à décalage de fréquence. 

Dans une deuxième partie, nous présentons une étude des performances d’un laser à effet Talbot 

régénératif en fonctionnement au-delà du seuil laser de la boucle. Dans un premier temps, nous 

étudions les performances optiques et électriques du train d’impulsions en sortie de boucle, en lien 

avec la première partie. Dans un second temps, nous mettons en avant la conservation de 

l’accordabilité de la cadence de répétition du train d’impulsions par effet Talbot. Enfin nous étudions 

le bruit de phase des trains d’impulsions en sortie de laser à effet Talbot régénératif. 

Dans une dernière partie, nous nous intéressons à l’influence des différents éléments qui limitent le 

bruit de phase des lasers à effet Talbot régénératif. Les rôles joués par la liaison optique/ 

hyperfréquence, la photodiode et les longueurs des boucles sont étudiés séparément pour 

comprendre leur répercussions sur le bruit de phase total du train d’impulsions en sortie de laser à 

effet Talbot régénératif. 
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1 Seuil laser et laser à effet Talbot régénératif 

1. a L’effet de seuil laser des boucles à décalage de fréquence 

Dans la partie 1. a. iv du chapitre I, nous avons défini le seuil laser comme étant le taux de pompage 

de l’amplificateur optique pour lequel le gain apporté est égal aux pertes passives de la boucle. 

L’étude dynamique présentée au chapitre I permet d’apporter plus de précision à cette définition. En 

effet, en fonction de la dynamique de l’amplificateur optique, le gain de celui-ci peut évoluer au-

dessus ou en dessous des pertes passives de la boucle, à une échelle de temps inférieure au temps 

que met la lumière pour faire un tour de boucle. L’effet de saturation du gain par le peigne ou par 

l’ASE est un exemple d’effet à prendre en compte pour affiner la description du seuil laser. 

De manière plus générale, au sein d’une BDF, un effet de compétition apparait [2] entre le régime 

sans mode qui correspond à l’injection de la BDF par l’ASE [1], et le régime de génération de peigne 

optique qui correspond à l’injection du laser CW externe [11]. Le seuil laser peut être alors défini 

comme le taux de pompage de l’amplificateur optique pour lequel l’amplification de l’émission 

spontanée commence à prévaloir sur l’amplification du peigne optique. Cet effet de compétition, 

plus ou moins marqué dépend en particulier des composants de la BDF ainsi que du taux de 

pompage de l’amplificateur optique. 

1. a. i Influence du milieu de propagation de l’amplificateur optique 

Les différentes réalisations de BDF, ou de lasers sans mode mettent en avant deux types de boucles: 

des boucles avec un amplificateur optique en espace libre [1, 8, 20], et des boucles avec un 

amplificateur optique fibré [13, 14, 16, 17] (principalement à la longueur d’onde télécom).  

Dans le cas d’une boucle possédant un amplificateur optique en espace libre, le peigne optique et 

l’ASE sont générés différemment. Le peigne optique étant amplifié par émission stimulée, les 

photons incidents conservent leur vecteur d’onde lors de l’amplification (cf. Figure III - 1). Les 

différents miroirs ou coupleurs de la boucle sont ainsi orientés de manière à réinjecter le maximum 

de photons issus du peigne. Au contraire, les photons issus de l’émission spontanée sont émis de 

manière isotrope dans 4𝜋 stéradians (cf. Figure III - 1). Ainsi seulement une faible portion de ces 

photons parasites est réinjectée dans la boucle. En ajoutant un filtre optique passe bande comme il 

est commun d’ajouter dans les BDF, l’ASE est doublement filtrée (spectralement et spatialement) par 

la boucle optique.  

Dans le cas d’une boucle contenant un amplificateur optique fibré, l’amplification du peigne optique 

est la même que précédemment. Les photons issus de l’émission spontanée sont également émis de 

manière isotrope dans 4𝜋 stéradians. En revanche, l’ouverture numérique d’une fibre optique 

monomode étant bien plus grande que la divergence d’un mode d’une boucle en espace libre, une 

plus grande partie de l’ASE est réinjectée dans la boucle. Le filtrage spatial est alors beaucoup moins 

efficace (cf. Figure III - 1). De manière assez intuitive, pour une même quantité de photons émis 

spontanément, la boucle qui réinjecte le moins de photons d’ASE est la boucle à amplificateur 

optique espace libre. Les boucles en espace libre favorisent alors plus le régime de génération de 

peigne optique que le régime d’émission spontanée. 
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Figure III - 1 Schéma de l’amplification du peigne optique (en haut) et de l’ASE (en bas) dans le cas d’une 
boucle avec un amplificateur optique en espace libre (à gauche) et d’une boucle contenant un amplificateur 
optique fibré (à droite). 

1. a. ii Influence de la dynamique de l’amplificateur optique 

Une étude de la dynamique des BDF a été présentée dans le chapitre I. À partir de celle-ci, on peut 

distinguer principalement deux classes de BDF, à partir de deux types d’amplificateurs : 

- les boucles de classe A (𝜏 ≪ 𝜏𝑐), qui correspondent à des amplificateurs optiques où le 

temps de vie du niveau excité est bien plus faible que le temps de tour dans la boucle 

(comme les SOA), 

- les boucles de classe B (𝜏 ≫ 𝜏𝑐), qui correspondent à des amplificateurs optiques où le 

temps de vie du niveau excité est bien plus grand que le temps de tour dans la boucle 

(comme les EDFA). 

Pour les boucles de classe A, l’inversion de population de l’amplificateur optique varie à l’échelle d’un 

temps de tour de boucle. Toute variation de l’intensité du peigne optique implique une variation 

d’inversion de population quasi immédiate et donc une variation de la quantité d’ASE. En particulier 

pour la génération de signaux d’horloge comme présentée au chapitre II, l’intensité du peigne 

optique passe d’un état très intense (impliquant une saturation plus forte du gain et donc moins 

d’ASE) à un état très peu intense (impliquant une saturation moins forte du gain et donc plus d’ASE). 

L’état stationnaire de la boucle correspondant à l’émission de train d’impulsions n’est pas 

stationnaire du point de vue de l’amplificateur optique dans la boucle (cf. Figure III - 2). 

Pour les boucles de classes B, l’inversion de population variant très lentement, les variations trop 

rapides d’intensité du peigne optique n’impliquent aucune variation d’inversion de population. La 

quantité d’ASE reste ainsi constante (cf. Figure III - 2). 

Les boucles de classe A émettent ainsi un maximum d’ASE quand l’intensité dans la boucle est 

minimale : l’ASE peut recirculer à cause de cette modulation du gain, ce qui favorise le régime 

d’émission spontanée. L’étude dynamique menée pour un taux de pompage légèrement supérieur à 

1 pour les deux classes de boucle dans le chapitre I illustre parfaitement cet effet. 
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Figure III - 2 Schéma d’un train d’impulsions (en haut) ainsi que de l’inversion de population (au milieu) et de 
l’émission spontanée amplifiée (en bas) correspondantes pour une boucle de classe A (à gauche) et une 

boucle de classe B (à droite). 𝚫𝐍 : inversion de population (en nombre d’atome) 𝑭𝐀𝐒𝐄 : nombre de photons 
émis par émission spontanée. 

1. a. iii Influence du facteur de bruit de l’amplificateur optique. 

Le facteur de bruit 𝐹 d’un amplificateur permet de quantifier la dégradation du rapport signal à bruit 

(SNR) après amplification. Il est défini par la relation suivante [87]:  

𝐹 =
𝑆𝑁𝑅in

𝑆𝑁𝑅out
. (III. 1) 

Pour un amplificateur optique par exemple, le facteur de bruit permet d’avoir une évaluation du 

nombre de photons parasites rajoutés par l’amplificateur optique par rapport aux nombre de 

photons du signal amplifié. Le facteur de bruit de l’amplificateur optique dans une BDF est un 

indicateur assez représentatif de la compétition entre l’amplification du peigne optique et l’émission 

d’ASE : plus le facteur de bruit est élevé, plus l’amplificateur optique génère de l’ASE par rapport au 

peigne [12] (cf. Figure III - 3). Le facteur de bruit est plus souvent présenté dans la littérature 

par 𝑁𝐹 = 10 log10 𝐹. Pour un SOA, 𝑁𝐹 vaut entre 5 et 12 dB [88, 89, 90] tandis que pour un EDFA, 

le facteur de bruit vaut entre 3 et 7 dB [90, 91, 92].  

Ainsi selon l’amplificateur optique choisi dans la BDF, celle-ci peut être extrêmement efficace dans la 

génération de peigne optique (pour un amplificateur à faible facteur de bruit en espace libre et avec 

une dynamique de classe B par exemple), ou bien drastiquement limitée par le seuil laser (pour un 

amplificateur fibré à fort facteur de bruit et avec une dynamique rapide de porteur par exemple). 
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Figure III - 3 Schéma de l’influence du facteur de bruit sur l’amplification d’un signal bruité. Le pic en bleu 
représente le signal, la bande en rose représente le bruit autour du signal.  

1. b Compétition entre peigne optique et ASE dans une boucle à 

décalage de fréquence fibrée à SOA 

Pour illustrer plus précisément le lien entre l’effet de compétition peigne/ASE et les performances 

globales de la BDF en tant que générateur de peigne optique, on s’est intéressé à l’influence du taux 

de pompage de la boucle sur l’évolution de la largeur du peigne (le nombre de dents) et de la 

puissance en sortie de BDF. Ces deux grandeurs sont en effet des paramètres clés d’un certain 

nombre d’applications des BDF [14, 19, 20]. 

1. b. i Boucle à décalage de fréquence fibrée à SOA. 

En particulier on a étudié les performances d’une BDF fibrée contenant un SOA. A priori, ce type de 

boucle présente un certain nombre de désavantages : ce sont des boucles de classe A contenant un 

amplificateur optique à fort facteur de bruit où l’ASE est guidée par la fibre optique. Cependant, ce 

type de boucle est aussi la plus intéressante en termes d’intégration.  

Les boucles en espace libre sont en effet extrêmement sensibles à l’environnement extérieur 

(variation de température, vibrations mécaniques) contrairement aux boucles optiques fibrées qui 

sont de plus très facilement adaptables par rapport aux autres technologies fibrées et beaucoup plus 

compactes. Les SOA, même s’ils présentent une dynamique de porteur rapide et un facteur de bruit 

assez élevé, présentent l’avantage d’être pompés électriquement, ce qui est beaucoup plus efficace 

qu’un pompage optique nécessitant un laser CW de forte puissance (comme les EDFA ou les 

Ti:Saphir). De plus, si les SOA commerciaux présentent des facteurs de bruit encore assez élevés [90, 

93], plusieurs études démontrent la réalisation de SOA avec un facteur de bruit équivalent à un EDFA 

[88, 94] dans la bande télécom.  

1. b. ii Compétition entre peigne optique et ASE 

La BDF fibrée à SOA étudiée est représentée en Figure III - 4. Elle est fibrée, à 1550 nm , et avec des 

éléments à maintien de polarisation. Un FOBP accordable (Yenista) permet d’appliquer un filtrage 

spectral de l’ASE issue du SOA. Il est réglé à 1550 nm avec une bande passante de 20 GHz environ. 

Un isolateur optique permet d’assurer l’unidirectionnalité de l’oscillation dans la boucle. 

L’amplificateur optique est un BOA (amplificateur optique à semiconducteur à puit quantique 

boosté) commercial en bande C. Le décalage en fréquence dans la boucle est assuré par un AOFS 

piloté par un oscillateur externe à une fréquence 𝑓𝑠  =  87.881 MHz. Le laser d’injection est un laser 

CW (Strobe) à 1550 nm. 
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Figure III - 4 Schéma d’une BDF fibrée à SOA. GRF : générateur radiofréquence. AOFS : décaleur de fréquence 
acousto-optique. FOBP : filtre optique à bande passante. SOA : amplificateur optique à semi-conducteur. PD : 
photodiode. Osc. : oscilloscope. TF : transformée de Fourier. 

Une détection auto-hétérodyne comme présentée au chapitre I (partie 3. a. ii) et au chapitre II 

(partie 3. c. i) permet d’observer le peigne d’amplitude optique dans le domaine RF, à partir d’une 

transformée de Fourier du photocourant. Pour séparer le peigne d’amplitude du peigne d’intensité, 

un AOFS est introduit dans la voie hétérodyne (cf. Figure III - 4) piloté par un oscillateur externe à une 

fréquence 𝑓dec  =  75 MHz. La puissance en sortie 𝑃out est mesurée grâce à un puissancemètre, et le 

nombre de dents 𝑁 est mesuré à partir du peigne d’amplitude (en comptant le nombre de dents au-

dessus du plancher de bruit à même bande passante). Le seuil laser 𝐼𝑡ℎ est mesuré en notant le 

courant de biais appliqué au SOA, à partir duquel l’ASE est régénérée (se traduisant par une 

augmentation du plancher de bruit aux harmoniques de 1/𝜏𝑐). Ici 𝐼th vaut 140 mA. La Figure III - 5 

résume l’évolution de la largeur du peigne optique et de la puissance de sortie en fonction du taux de 

pompage (défini comme 𝐼biais/𝐼th avec 𝐼biais le courant de polarisation du SOA). 

En dessous du seuil laser de la boucle (𝐼biais < 𝐼th) la largeur du peigne ainsi que la puissance en 

sortie augmentent avec le taux de pompage. Cette évolution est prédite par le modèle 

linéaire développé au chapitre I : l’amplitude du peigne est une exponentielle décroissante dont la 

pente est fixée par le taux de pompage [12]. À partir du seuil, l’ASE commence à prévaloir sur le 

peigne optique : si la puissance optique continue d’augmenter avec le taux de pompage, la largeur du 

peigne commence à diminuer et le niveau du plancher de bruit augmente. 

La Figure III - 5 illustre l’existence d’un optimum de largeur de peigne optique en sortie de boucle, 

correspondant au seuil laser. En revanche, pour ce taux de pompage et cette boucle, la puissance en 

sortie de boucle est très faible (~ 20 µW). Si la largeur du peigne peut être suffisante pour certaines 

applications, la puissance de sortie est insuffisante. Pour la conversion analogique numérique 

assistée par des signaux d’horloge optiques par exemple la puissance des trains d’impulsions 

optiques utilisés se situe généralement entre la dizaine et la centaine de mW [54, 44, 95]. 

En restant en dessous du seuil, plusieurs étapes d’amplification du peigne en sortie de boucle sont 

nécessaires pour atteindre la puissance requise par les différentes applications, ce qui dégrade 

invariablement la qualité du train d’impulsions généré. En dépassant le seuil laser, une plus grande 

puissance optique en sortie est disponible, mais en contrepartie d’un peigne optique moins étendu. 
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Figure III - 5 En haut : largeur du peigne optique (à gauche) et puissance lumineuse 𝑷𝐨𝐮𝐭 (à droite) en sortie 
de boucle pour différents taux de pompage 𝑰𝐛𝐢𝐚𝐢𝐬/𝑰𝐭𝐡. En bas : amplitude du peigne optique en sortie de 
boucle mesurée par transformée de Fourier du photocourant (mesure hétérodyne) pour plusieurs valeurs 
𝑰𝐛𝐢𝐚𝐢𝐬/𝑰𝐭𝐡 (de gauche à droite : 𝟎. 𝟖𝟒, 𝟎. 𝟗𝟖 et 𝟐. 𝟏𝟒). 

La valeur de la puissance en sortie de boucle au seuil laser varie beaucoup d’une configuration à une 

autre. Aussi, pour plusieurs types de BDF, le seuil laser n’est pas une limitation essentielle, et le 

régime de génération du peigne optique est dominant sur une large gamme de taux de pompage. Un 

peigne de fréquence de 150 GHz de large avec une puissance de sortie de 100 mW a ainsi été 

obtenu à partir d’un amplificateur à colorant en espace libre [20]. Pour les raisons évoquées dans la 

section précédente nous avons tout de même cherché à améliorer les performances des BDF fibrées 

à SOA pour la génération de trains d’impulsions à haute cadence de répétition en élaborant une 

architecture régénérative.  

1. c Architecture de laser à effet Talbot régénératif 

Le bas niveau de seuil laser des BDF fibrées à SOA s’explique en partie par le fait que la boucle filtre 

très peu l’ASE de l’amplificateur optique. Même en ajoutant un filtre optique passe bande, ces 

boucles sont moins efficaces pour la génération de peignes optiques large bande. Afin d’améliorer le 

filtrage de l’ASE et ainsi d’améliorer les performances (largeur de peigne, puissance optique en sortie 

et bruit de phase), nous présentons une architecture régénérative de BDF inspirée des oscillateurs 

optoélectroniques couplés. 

1. c. i Filtrage fréquentiel dans un oscillateur optoélectronique couplé et 

dans une boucle à décalage de fréquence 

Un oscillateur optoélectronique couplé (COEO pour coupled opto electronic oscillator en anglais) [96] 

est un oscillateur possédant deux boucles couplées : une boucle optique, et une boucle 

optique/hyperfréquence. La Figure III - 6 représente un schéma de la forme usuelle de COEO. 
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Figure III - 6 Schéma de l’architecture de base d’un COEO. AO : amplificateur optique. MZM : modulateur de 
Mach-Zehnder PD : photodiode. ARF : amplificateur hyperfréquence. Les points (a), (b) et (c) correspondent à 
des positions caractéristiques dans le COEO.  

Le principe de fonctionnement schématisé en Figure III - 7 est le suivant. La cavité optique présente 

une structure de modes similaire à un laser conventionnel. Pour une cavité en anneau, l’intervalle 

spectral libre ISL est relié à la longueur de la cavité 𝐿opt par :  

ISL =
𝑐

𝑛𝐿opt
, (III. 2) 

avec 𝑛 l’indice de réfraction du milieu de propagation et 𝑐 la célérité de la lumière dans le vide. On 

suppose dans un premier temps que la cavité laser (au-dessus du seuil) est capable d’osciller sur tous 

les modes optiques de la cavité (dans la limite de la bande de gain de l’amplificateur optique). Une 

fraction du champ de la boucle optique est extraite, et est envoyée sur la photodiode. Il en résulte en 

sortie des battements pour toutes les harmoniques de l’ISL. La boucle optoélectronique est aussi 

résonante : les fréquences de résonance de la boucle optoélectroniques sont espacés de 𝛿𝜈RF avec  

𝛿𝜈𝑅𝐹 =
𝑐

𝑛𝐿RF
. (III. 3) 

Seuls les modes sélectionnés par effet Vernier entre les deux fréquences peuvent ainsi osciller dans 

la cavité optoélectronique. Un filtre RF sélectionne une seule harmonique à la fréquence 𝑓rep parmi 

tous ces modes. La sinusoïde à 𝑓rep est réinjectée dans la boucle optique par un modulateur de Mach 

Zehnder (MZM). Le MZM permet de moduler les pertes dans la cavité à la fréquence 𝑓rep , 

verrouillant ainsi en phase les modes de la cavité espacés de 𝑓rep (𝑓rep étant un multiple de l’ISL, les 

COEOs représentent l’équivalent des lasers à verrouillage de modes actif et harmonique sans 

référence externe). Grâce à la résonance des deux boucles, le système auto-entretient une oscillation 

à la fréquence 𝑓rep.  

Sans réinjection de la fréquence RF, la cavité optique pourrait osciller sur n’importe quel mode. La 

sélection et le filtrage d’une fréquence dans le domaine RF permet cependant de modeler très 

facilement le gain fréquentiel des cavités et ainsi d’auto-entretenir une oscillation à une certaine 

fréquence. Le gros avantage des COEO est que l’étape de filtrage fréquentiel intervient dans le 

domaine RF, ce qui est beaucoup plus facile à mettre en place (à travers des amplificateurs RF ou des 

filtres RF de bande passante très précise) que dans le domaine optique. 
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Figure III - 7 Schéma de fonctionnement du COEO. a. : modes optiques pouvant osciller en sortie de cavité 
optique. b. : battement des modes optiques après la photodiode, et modes de la cavité optoélectronique. c. : 
modes pouvant osciller par effet Vernier dans le COEO, et filtrage d’une fréquence particulière. Les lettres 
représentent les endroits caractéristiques du COEO (cf. Figure III - 6). 

Le comportement des BDF au-delà du seuil laser de la boucle est similaire aux COEOs sans réinjection 

RF : de l’ASE recircule dans la boucle, ce qui génère dans le domaine RF du bruit aux harmoniques de 

l’intervalle spectral libre de la boucle. À la différence des COEOs, le battement à certaines 

harmoniques de l’intervalle spectral libre est favorisé par l’effet Talbot (cf. Figure III - 8).  

 

Figure III - 8 Schéma de spectre RF du train d’impulsions detecté pour une boucle à décalage de fréquence 
au - dessus du seuil laser. En rose : le peigne aux harmoniques de 𝜹𝝂 dû à l’ASE, en bleu foncé : le peigne de 
fréquence issu du décalage successif du laser CW par la boucle. Les fréquences sélectionnées par effet 
Talbot suivent la loi : 𝒒𝒇𝒔 = 𝒑𝐈𝐒𝐋. 

L’inconvénient est que cet effet est amoindri au fur et à mesure qu’on augmente le pompage du 

milieu à gain. Pour accroître la sélectivité fréquentielle apportée par l’effet Talbot dans les BDF 

fibrées à SOA, on ajoute une étape de filtrage fréquentiel avec une boucle régénérative, de manière 

similaire à un COEO.  

1. c. ii Réinjection de fréquence RF dans une boucle optique 

À partir d’une BDF fibrée à SOA classique, on rajoute une boucle régénérative pour accroître la 

sélectivité fréquentielle et ainsi filtrer l’ASE parasite aux fréquences non désirées. Plusieurs 

méthodes sont possibles pour réinjecter une fréquence RF dans une boucle optique. En particulier en 

s’inspirant des COEOs, cette modulation peut se faire :  
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- par modulation directe du milieu à gain [96, 97]. Cette méthode à l’avantage d’éviter l’ajout 

d’un élément qui apporte des pertes passives dans la cavité optique, 

- par modulation externe des pertes de la cavité [98, 99, 100].  

Cette dernière méthode est la plus largement utilisée, en réinjectant la fréquence RF sur un 

modulateur électro-optique intra cavité (cf. Figure III - 6). La modulation directe du milieu à gain est 

en effet limitée en bande passante par le temps de vie de porteur. L’effet de modulation de la 

porteuse optique peut ainsi être observé pour une bande passante allant jusqu’au GHz, voire une 

dizaine de GHz (en optimisant soigneusement le milieu à gain) [101, 102]. Les modulateur électro-

optiques (même commerciaux) peuvent en revanche fonctionner jusqu’à une centaine de GHz [103]. 

Pour la génération de signaux à haute fréquence à partir de BDF, on privilégie ainsi une réinjection 

par modulation externe des pertes de la cavité. 

1. c. iii Architecture expérimentale de laser à effet Talbot régénératif 

L’architecture de laser à effet Talbot régénératif proposée, est présentée en Figure III - 9. 

L’appellation de laser à effet Talbot régénératif fait en particulier référence à une utilisation au-

dessus du seuil laser de la boucle (en exploitant l’effet laser de la boucle) pour la génération de trains 

d’impulsions par effet Talbot (pour profiter de l’effet de filtrage apporté par la boucle régénérative).  

 

Figure III - 9 Schéma de l’architecture d’un laser à effet Talbot régénératif. GRF : générateur RF externe. AO : 
amplificateur optique. FS : décaleur de fréquence. PD : photodiode. ARF : amplificateur RF. 

Le laser à effet Talbot régénératif repose ainsi sur 3 éléments :  

- le laser d’injection, 

- la BDF (aussi nommée par la suite boucle Talbot), 

- la boucle régénérative optoélectronique. 

Le fonctionnement du laser à effet Talbot régénératif est le suivant : le laser d’injection (laser CW) 

vient injecter la BDF, ce qui permet de générer un peigne de fréquence en sortie de boucle optique. 

Le champ électrique en sortie est un train d’impulsions de fréquence de répétition réglée par effet 

Talbot en changeant la fréquence de répétition du signal appliqué au décaleur de fréquence (cf. 

section I. c. iii du chapitre I). Le train d’impulsions optiques est ensuite détecté par la photodiode et 

transformé en train d’impulsions RF.  
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Le train d’impulsions RF est alors amplifié et filtré pour ne garder que la composante fondamentale 

à 𝑞𝑓𝑠. Une fois filtrée, cette composante fondamentale passe par une ligne à retard RF et est 

réinjectée par le MZM dans la boucle optique. Le MZM vient moduler les pertes dans la boucle à la 

fréquence 𝑞𝑓𝑠 pour accroitre la sélectivité de l’effet Talbot. La ligne à retard RF permet d’accorder la 

résonance entre les deux boucles, c’est-à-dire synchroniser le train d’impulsions optiques avec le 

signal de modulation.  

2 Performances du laser à effet Talbot régénératif 

Dans cette partie, nous présentons les performances d’une architecture de laser à effet Talbot 

régénératif présentée dans la section précédente. Dans un premier temps, nous caractérisons les 

signaux en sortie de laser à effet Talbot régénératif, et nous comparons le fonctionnement de la 

boucle en dessous et au-dessus du seuil. Ensuite, nous vérifions que la propriété d’accordabilité de la 

cadence de répétition du train d’impulsions est conservée au-delà du seuil laser de la boucle. Enfin, 

nous étudions l’évolution de la gigue temporelle du train d’impulsions avec sa cadence de répétition.  

2. a Performances électriques et optiques du laser à effet Talbot 

régénératif 

Le laser à effet Talbot régénératif possède une sortie optique (qui délivre un train d’impulsions 

optiques en sortie de boucle) et une sortie électrique (qui délivre un train d’impulsions RF). Pour 

caractériser l’effet de la boucle régénérative sur la boucle Talbot, nous avons dans un premier temps 

comparé les spectres électrique et optique des trains d’impulsions avec, et sans boucle régénérative 

en dessous et au-dessus du seuil laser de la boucle.  

2. a. i Réalisation de laser à effet Talbot régénératif 

Le laser à effet Talbot régénératif réalisé est schématisé en Figure III - 9. Le laser d’injection est 

composé d’un laser CW (Adjustik E15 Koheras) à 1560 nm, avec une faible largeur de raie et une 

grande stabilité à long terme. Un doubleur de fréquence fibré génère ensuite la lumière injectée 

dans la boucle à 780 nm par génération de seconde harmonique dans un cristal non-linéaire. Un 

isolateur est introduit pour éviter la réinjection dans le cristal. 

La BDF est composée d’éléments fibrés à 780 nm à maintien de polarisation. Cette longueur d’onde 

a été choisie en partie pour les applications d’échantillonnage assisté optiquement, car les 

échantillonneurs bloqueurs usuellement utilisés (matériaux en GaAs [44]) sont plus efficaces à cette 

longueur d’onde. On note au passage que les contraintes sur la longueur d’onde et l’utilisation d’une 

boucle fibré imposent l’utilisation d’un SOA (ce qui justifie notre étude).  

La BDF est injectée par le laser d’injection via un filtre de Bragg, qui sert de filtre passe bande optique 

pour éliminer une partie de l’ASE émise par l’amplificateur optique. Le filtre de Bragg est centré à 

780.05 nm avec une bande passante de 0.3 nm (soit environ 150 GHz). L’amplificateur optique 

comme précisé précédemment est un SOA (Innolume) qui fournit jusqu’à 28 dB de gain petit signal 

𝐺0 dans une bande passante de 20 nm autour de 780 nm. Le décalage en fréquence intra-boucle est 

assuré par un AOFS (AA Optoelectronic). La fréquence de décalage est réglée par un générateur RF 

externe, dans une bande passante de 87 MHz autour de 255 MHz (fréquence nominale d’utilisation 

de l’AOFS). Le modulateur qui relie la boucle optoélectronique à la boucle optique est un MZM 
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(Eospace). Un circulateur permet d’assurer l’unidirectionnalité de la boucle. Enfin, un coupleur 90/

10 permet d’extraire une fraction du champ intra-boucle. La BDF mesure environ 15 m de long 

(𝜏𝑐 = 76.9 ns) avec environ 15 dB de pertes passives au maximum de transmission du MZM. Une 

partie du train d’impulsions en sortie de boucle optique est injectée dans la boucle régénérative RF 

par un coupleur 75/25.  

Dans la boucle régénérative RF, le train d’impulsions optiques est détecté par une photodiode rapide 

(EOT) de 12 GHz de bande passante. L’amplificateur RF possède 24 dB de gain dans la bande 

[0.7 − 18] GHz, et le filtre RF est composé d’une combinaison de différents filtre passe-haut et 

passe-bas pour ajuster la fréquence centrale et la bande passante du filtre total.  

2. a. ii Spectre électrique en sortie de laser à effet Talbot régénératif 

Nous étudions les performances électriques à une cadence de répétition fixée. En réglant 𝑓𝑠 =

251.769 MHz et avec 𝜏𝑐 = 76.9 ns, la cadence de répétition du train d’impulsions en sortie vaut 

𝑞𝑓𝑠 =  3.525 GHz par effet Talbot (𝑞 = 14, 𝑝 = 271). Le filtre RF dans la boucle régénérative est 

centré autour de 3.7 GHz avec une bande passante à 3 dB de 1.7 GHz. Les spectres électriques du 

train d’impulsions sont obtenus grâce à un analyseur de spectre électrique (26.5 GHz de bande 

passante) à partir de la sortie électrique du laser à effet Talbot régénératif (cf. Figure III - 9). On a tout 

d’abord enregistré le spectre électrique pour la BDF au seuil laser de la boucle sans boucle 

régénérative. Le taux de pompage de l’amplificateur optique a ensuite été poussé largement au-

dessus du seuil laser, et le spectre électrique du train d’impulsions a été enregistré avec, et sans 

réinjection RF. La Figure III - 10 représente les différents spectres.  

 

Figure III - 10 Spectre RF du train d’impulsions photodetecté à l’ESA (bande passante de résolution 𝟑𝟎 𝐤𝐇𝐳) 
pour plusieurs configurations : BDF sans réinjection RF respectivement au seuil de transparence de la boucle 
(en haut) et largement au-dessus du seuil de transparence de la boucle (au milieu : 𝑮𝟎 ~ 𝟐𝟖 𝐝𝐁). En bas : BDF 
avec réinjection RF largement au-dessus du seuil de transparence de la boucle (𝑮𝟎 ~ 𝟐𝟖 𝐝𝐁). La région grisée 
correspond à la bande passante du filtre RF. 

Au seuil laser de la boucle, sans boucle régénérative RF (cf. Figure III - 10 en haut), la sélectivité de la 

fréquence générée par effet Talbot est assez faible (~12 dB de réjection par rapport aux fréquences 

résiduelles aux harmoniques de 𝑓𝑠). La boucle étant au seuil laser, la largeur du peigne optique est 



112 

maximale (cf. section I. b. 2). La faible réjection vient ainsi du fait que le nombre maximal de dents 

pour cette boucle n’est pas largement supérieur au facteur de multiplication (correspondant au cas 

𝑞 ~ 𝑁 décrit dans la section 4. a. ii du chapitre II). De plus, la puissance en sortie est limitée à 29 µW.  

Bien au-delà du seuil laser (𝐺0 ~ 28 dB), mais toujours sans réinjection RF (cf. Figure III - 10 au 

milieu), l’ASE du SOA domine complétement le peigne optique issu du laser d’injection, à tel point 

que l’effet Talbot n’est plus visible. On retrouve au passage le comportement quasi passe-haut des 

SOA évoqué dans la section 3. b. ii du chapitre I, dû aux oscillations cohérentes de porteurs [37]. La 

puissance de sortie est en revanche largement augmentée (1.5 mW).  

Dans les mêmes conditions mais avec la réinjection RF sur le MZM, la génération de la fréquence 𝑞𝑓𝑠 

est auto-entretenue dans le laser à effet Talbot régénératif (cf. Figure III - 10 en bas). L’accord de 

résonance entre les deux boucles augmente largement la puissance spectrale du peigne à la 

fréquence 𝑞𝑓𝑠 et à ses harmoniques (cf. Table III 1). La baisse de puissance des harmoniques de 𝑞𝑓𝑠 

s’explique aussi en partie par la bande passante assez limitée de la photodiode (12 GHz).  

Table III 1 Puissance des harmoniques de la fréquence de répétition du train d’impulsions au seuil laser sans 
réinjection RF et largement au-dessus du seuil laser avec réinjection RF (cf. Figure III - 10). 

 
On note, en plus d’une augmentation de la puissance des harmoniques de 𝑞𝑓𝑠 une diminution du 

plancher de bruit et des pics résiduels aux harmoniques de 𝑓𝑠. Grâce à ce double effet, la réjection de 

la fréquence générée augmente amplement (> 50 dB de réjection). Enfin la puissance optique en 

sortie de boucle reste élevée (1.5 mW). La boucle régénérative permet ainsi de redistribuer 

spectralement la puissance des fréquences parasites dans les harmoniques du train d’impulsions. On 

retrouve un régime de forte réjection correspondant au cas 𝑞 ≪ 𝑁 décrit dans la section 4. a. ii du 

chapitre II.  

2. a. iii Spectre optique en sortie de laser à effet Talbot régénératif 

Pour vérifier l’opération simultanée de la BDF et de la boucle régénérative, le spectre optique du 

train d’impulsions a été tout d’abord caractérisé grâce à un analyseur de spectre optique (OSA) sur la 

sortie optique du laser à effet Talbot régénératif (cf. Figure III - 9). Le spectre optique ayant été 

mesuré en même temps que les mesures électriques précédentes, les différentes configurations et 

points de fonctionnement sont identiques. Par rapport aux mesures précédentes, on a aussi mesuré 

le spectre optique du laser d’injection. La Figure III - 11 représente ainsi les différents spectres 

optique en sortie de boucle au seuil laser et largement au-dessus du seuil laser, avec et sans 

réinjection RF, ainsi que le spectre du laser d’injection. 

Par rapport au spectre du laser d’injection (en bleu, Figure III - 11.a), le spectre en sortie de BDF au 

seuil laser sans réinjection RF (en rouge, Figure III - 11.a) est légèrement élargi vers les hautes 
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fréquences (basses longueurs d’ondes) à cause des décalages positifs successifs de l’AOFS intra-

boucle. La largeur spectrale est dans ce cas limitée par le seuil laser de la boucle.  

Largement au-delà du seuil et sans réinjection RF (en jaune, Figure III - 11.a), le spectre optique est 

élargi et décalé vers les basses fréquences. L’élargissement vient de l’ASE du SOA qui est générée sur 

toute la bande passante du filtre de Bragg. Le décalage vers les basses fréquences en revanche est 

contre-intuitif, car l’AOFS décale toujours l’onde optique dans la boucle vers les hautes fréquences. 

Dans un laser sans mode, on observe normalement un décalage du spectre optique vers la fréquence 

de décalage de l’AOFS [4, 104]. Le décalage vers les basses fréquences pourrait être dû à des 

inhomogénéités dans le gain de la boucle en fonction de la longueur d’onde, ou à des effets non-

linéaires (effets notamment visibles dans l’étude du régime transitoire des BDF proche du seuil, cf. 

section 3. c du chapitre I). Si les pertes des composants (AOFS, MZM) intra-boucle varient très peu 

avec la longueur d’onde à l’échelle de la bande passante du filtre de Bragg, la puissance d’émission 

spontanée du SOA varie légèrement en fonction de la longueur d’onde à cause du traitement des 

facettes du SOA (cf. Figure III - 11.b). L’émission spontanée en sortie de boucle est ainsi maximale 

vers les basses fréquences. 

 

Figure III - 11 (a) Spectre optique du laser d’injection à l’OSA (en bleu). Spectre optique en sortie de BDF sans 
réinjection RF respectivement au seuil de transparence de la boucle (en rouge) et largement au-dessus du 
seuil de transparence de la boucle (en jaune). En violet : BDF avec réinjection RF largement au-dessus du 
seuil de transparence de la boucle. Le profil de réflexion du filtre de Bragg est donné à titre indicatif en noir. 
(b) Spectre optique d’émission d’ASE par le SOA (en rouge, échelle relative) et profil indicatif du filtre de 
Bragg (en bleu). 

Toujours largement au-delà du seuil, mais avec la réinjection RF (en violet, Figure III - 11.a), le spectre 

optique s’élargit vers les hautes fréquences, à cause des décalages positifs successifs de l’AOFS, de 
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manière analogue à la BDF au seuil laser. La puissance en sortie de boucle ainsi que l’élargissement 

du spectre optique sont bien plus élevés, car le taux de pompage du gain dans la boucle est 

beaucoup plus important. La Figure III - 11.a donne ainsi une première indication du fonctionnement 

conjoint de la BDF et de la boucle régénérative, qui accroit la largeur spectrale et augmente la 

puissance en sortie de boucle.  

La résolution de l’OSA (~25 GHz) étant trop large pour distinguer les dents du peigne, nous avons 

effectué une mesure auto-hétérodyne du train d’impulsions en sortie de boucle pour observer le 

peigne optique en sortie de boucle dans le domaine RF. Le schéma de la détection auto-hétérodyne 

est présenté en Figure III - 12. Une partie de la sortie optique interfère avec le laser d’injection pour 

pouvoir détecter le spectre optique dans le domaine RF. 

 

Figure III - 12 Schéma de la détection auto-hétérodyne du spectre optique en sortie de laser à effet Talbot 
régénératif. PD : photodiode. TF : transformée de Fourier. 

Pour vérifier que le laser à effet Talbot régénératif fonctionne comme une BDF au-delà du seuil laser 

(et que la structure de peigne de fréquence est conservée), on a comparé le peigne optique en sortie 

de boucle avec et sans injection optique de la BDF. Avec la même condition de Talbot que la section 

précédente (𝑞𝑓𝑠 =  3.525 GHz), la Figure III - 13 présente le spectre optique en sortie de laser à effet 

Talbot régénératif (au-dessus du seuil), détecté avec la mesure auto-hétérodyne. 

En présence d’injection optique (Figure III - 13 en haut), le spectre optique comporte deux 

contributions majoritaires : un peigne d’espacement 251.769 MHz, qui correspond au battement 

entre le peigne émis par la BDF et le laser d’injection, et un second peigne avec un espacement de 

3.525 GHz qui correspond au battement du laser à effet Talbot régénératif avec lui-même (comme 

on voit en Figure III - 10 en bas). La prédominance du peigne d’intensité RF vient de la faible 

puissance dans la voie du laser d’injection (la puissance en sortie de cristal doubleur est limitée 

à 2.4 mW). On constate une superposition entre la 14è𝑚𝑒 dent du peigne d’amplitude et de la 

première dent du peigne d’intensité. Cela est caractéristique de l’effet Talbot fractionnaire 

avec 𝑞 = 14. 

En coupant l’injection optique de la BDF (Figure III - 13 en bas), le premier peigne d’espacement 

251.769 MHz  disparait. De manière assez intéressante, le deuxième peigne d’espacement 

3.525 GHz est conservé, montrant que l’oscillation à 𝑞𝑓𝑠  est autoentretenue une fois celle-ci 

amorcée grâce à la boucle régénérative. En revanche la structure du champ est beaucoup plus 
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chaotique, et varie en fonction du temps. On remarque de plus que la puissance dans le deuxième 

peigne augmente et que le plancher diminue. 

 

Figure III - 13 Spectre optique en sortie de boucle, détecté par mesure auto-hétérodyne (transformée de 
Fourier du photocourant en sortie de photodiode) dans le cas d’un laser à effet Talbot régénératif avec 
injection optique (en haut) et sans injection optique (en bas) de la BDF. 

Les propriétés électriques et optiques du champ en sortie de boucle à effet Talbot montrent ainsi 

que la boucle régénérative permet d’accroître l’effet de sélectivité de fréquence basée sur l’effet 

Talbot au-delà du seuil laser de la boucle, tout en conservant une structure de peigne optique.  

2. b Accordabilité de la cadence de répétition du train d’impulsions en 

sortie de laser à effet Talbot régénératif 

Les BDF peuvent générer des trains d’impulsions avec des cadences de répétition accordables sur 

une large gamme de fréquence, grâce au contrôle de la relation de phase entre les dents du peigne. 

Cette propriété est très importante pour pouvoir reprogrammer la BDF. Nous avons ainsi vérifié que 

l’accordabilité de la cadence de répétition du train d’impulsions était conservée au-delà du seuil laser 

en changeant la condition de Talbot.  

La condition de Talbot est réglée en modifiant la fréquence appliquée à l’AOFS en dessous du seuil 

laser de la boucle, sans boucle régénérative. Le gain du SOA est ensuite augmenté en mettant en 

place la boucle régénérative, et la condition de résonance entre les deux boucles est ajustée en 

réglant la tension de biais du MZM et la ligne à retard RF. En effet le régime auto-entretenu du laser 

à effet Talbot régénératif au-delà du seuil gêne le changement de fréquence par effet Talbot. Les 

différentes fréquences ainsi que les cadences de répétitions et les conditions de Talbot (𝑝, 𝑞) sont 

résumées dans la Table III 2. La Figure III - 14 montre les différents spectres électriques (obtenus à 

l’ESA) pour les conditions de Talbot de la Table III 2. 

Le laser à effet Talbot régénératif permet ainsi de générer des trains d’impulsions de cadence de 

répétition accordable entre 3.29 GHz à 4.47 GHz en changeant principalement la condition de 

Talbot 𝑞 (cf. Figure III - 14 haut). L’accordabilité de la cadence de répétition dans ce cas est limitée 
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par la bande passante du filtre RF (pour rappel la bande passante de 3 dB du filtre est réglée à 

1.7 GHz autour de 3.7 GHz). 

Table III 2 Cadence de répétition et conditions de Talbot respectives. Accordabilité large (en haut) et 
accordabilité fine (en bas). 

 

 

Figure III - 14 Spectre RF du train d’impulsions détecté à l’ESA pour plusieurs conditions de Talbot (cf. Table 
III 2). Accordabilité large (en haut), et accordabilité fine (en bleu, rouge, jaune, et violet, code couleur donné 
par Table III 2). La bande passante du filtre RF est donnée à titre indicatif en noir. 

Le rôle du filtre RF est primordial dans la boucle régénérative car il permet de sélectionner une 

fréquence à renvoyer sur le MZM. La largeur spectrale du filtre Δ𝑓 est limitée de manière à 

sélectionner uniquement la fréquence fondamentale du peigne à 𝑞𝑓𝑠 (cf. équation (III. 4)):  
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Δ𝑓 < 2𝑞𝑓𝑠. (III. 4) 

Le taux de répétition peut de plus être accordé finement (cf. Figure III - 14 bas), en changeant 

principalement la condition 𝑝 pour un même facteur 𝑞. La cadence de répétition peut ainsi être 

modifiée par pas d’intervalle spectral libre (c’est-à-dire 1/𝜏𝑐), à condition de trouver une condition 

de Talbot 𝑓𝑠𝜏𝑐 = 𝑝/𝑞. 

Dans les deux cas (accordabilité large et fine), les spectres électriques montrent des performances 

similaires pour les différentes fréquences : une très bonne sélectivité de la cadence de répétition par 

rapport au plancher de bruit (> 50 𝑑𝐵) et une grande plage d’accordabilité, qui se traduit par un 

peigne RF large et d’amplitude relativement constante (on rappelle que la photodiode ayant une 

bande passante de 12 GHz limite la détection du peigne au-delà).  

Les différents spectres électriques présentent en revanche plusieurs pics parasites (par exemple en 

Figure III - 14 bas) qui correspondent à l’ASE aux harmoniques de 𝑓𝑠 ou 𝜏𝑐 qui sont mal filtrés par les 

deux boucles. Dans le laser à effet Talbot régénératif, le mode d’oscillation de la double boucle 

prédominant dans la bande passante du peigne réinjecté dépend en grande partie de la compétition 

entre le mode sélectionné par effet Talbot à 𝑞𝑓𝑠 et les modes optoélectroniques naturellement 

présents aux harmoniques de 1/𝜏𝑐 (cf. Figure III - 8). Cet effet de compétition est influencé par de 

nombreux paramètres (saturation du gain, accord de résonance des boucles, tension de biais du 

MZM, largeur du filtre RF,…). Une optimisation fine des différents paramètres permet de réduire 

drastiquement le bruit de ces pics parasites. Dans les résultats présentés dans la Figure III - 14, cette 

optimisation était effectuée manuellement, ce qui peut aboutir à de légères fluctuations de 

l’amplitude de ces pics parasites d’une condition de Talbot à l’autre.  

Une étude plus complète de l’influence des différents paramètres sur l’amélioration du rapport 

signal à bruit, couplée à des méthodes permettant de converger vers des paramètres optimaux avec 

des boucles d’asservissement, permettrait d’améliorer les performances de manière similaire pour 

toutes les conditions de Talbot. Plusieurs pistes de l’influence des différents blocs du laser à effet 

Talbot régénératif sur les performances de celui-ci sont étudiées en partie 3. 

2. c Bruit de phase du train d’impulsions en sortie de laser à effet 

Talbot régénératif 

La régularité du signal d’horloge est une grandeur essentielle pour les applications (cf. partie 1. a du 

chapitre II). En particulier pour les BDF, nous avons montré que l’augmentation de la largeur 

spectrale a le double avantage de générer des impulsions plus stables avec un meilleur rapport signal 

à bruit (cf. partie 2. b du chapitre II). Le seuil laser limite donc aussi les performances de bruit de 

phase, car le nombre maximal de dents dans le peigne est obtenu au seuil laser (cf. Figure III - 5). La 

précision des trains d’impulsions en sortie de BDF fibrées avec SOA est donc a priori moins bonne 

que dans d’autres configurations.  

En rajoutant une boucle régénérative, le laser à effet Talbot régénératif montre en revanche un 

fonctionnement de BDF au-dessus du seuil. Dans ce régime, la largeur spectrale du peigne optique et 

la puissance de sortie sont bien supérieures, et l’accordabilité de la cadence de répétition du train 

d’impulsions par effet Talbot est conservée. Pour caractériser plus précisément la régularité des 

trains d’impulsions générés, nous avons étudié le bruit de phase des trains d’impulsions en sortie de 

laser à effet Talbot régénératif.  
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2. c. i Étude de bruit de phase du train d’impulsions en fonction de la 

fréquence de répétition  

Nous nous sommes intéressés à l’influence de la boucle régénérative sur les performances de bruit 

de phase du train d’impulsions et, de manière analogue à l’étude menée au chapitre II, à l’influence 

de la cadence de répétition et du facteur de multiplication 𝑞. Dans un premier temps, on a enregistré 

le bruit de phase du train d’impulsions en sortie de BDF au seuil laser de la boucle sans réinjection RF 

avec un analyseur de signaux (Rohde & Schwarz FSWP28), pour avoir une indication du bruit de 

phase sans boucle régénérative. Ensuite, on a mesuré le bruit de phase du train d’impulsions issu du 

laser à effet Talbot régénératif en faisant varier la cadence de répétition du train d’impulsions (avec 

la même procédure qu’en 2. b, en optimisant la réjection des pics parasites manuellement). 

Pour les mesures de bruit de phase des trains d’impulsions issus du laser à effet Talbot régénératif, 

plusieurs modifications ont été effectuées par rapport à l’architecture de la Figure III - 9 : le filtre RF a 

été placé avant le coupleur RF pour n’envoyer que la fréquence fondamentale sur l’analyseur de 

signaux. Une bobine de 10 m de fibre optique a aussi été insérée dans la BDF, et un SOA a été ajouté 

devant la photodiode pour augmenter le photocourant. Plus de détails sur les raisons de ces 

modifications seront donnés dans la partie 3. 

L’accordabilité de la fréquence de répétition étant limitée par le filtre RF, pour changer la fréquence 

de répétition dans plusieurs gammes de fréquences, on a adapté le filtre RF par combinaison de 

filtres passe haut et passe bas. Pour chaque mesure, le facteur de qualité du filtre 𝑄 était néanmoins 

réglé à une valeur inférieure à 2 pour insister sur l’effet de filtrage naturel du laser à effet Talbot 

régénératif. Pour rappel, le facteur de qualité 𝑄 correspond au rapport de la fréquence centrale 

𝑓centre et de la largeur du filtre Δ𝑓 :  

Q =
𝑓centre

Δ𝑓
. (III. 5) 

Les différentes fréquences appliquées à l’AOFS, les cadences de répétition du train d’impulsions, les 

conditions de Talbot (𝑝, 𝑞) ainsi que les paramètres du filtre RF sont résumés dans la Table III 3. Le 

bruit de phase par rapport à la fréquence 𝑞𝑓𝑠 pour la BDF au seuil laser, et pour le laser à effet Talbot 

régénératif est présenté en Figure III - 15. Le bruit de phase de l’oscillateur externe pilotant l’AOFS 

intra-boucle à 255 MHz est aussi donné à titre indicatif.  

Table III 3 Cadence de répétition, conditions de Talbot et bande passante du filtre RF pour les différentes 
mesures de bruit de phase. En bleu rouge et jaune : laser à effet Talbot régénératif. En violet : BDF au seuil 
laser. 
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Figure III - 15 En bleu, rouge, jaune, violet : DSP de bruit de phase du train d’impulsions détecté à la 
fréquence 𝒒𝒇𝒔 pour différentes conditions de Talbot (cf. code couleur Table III 3). En vert : DSP de bruit de 
phase du signal issu de l’oscillateur externe pilotant l’AOFS intra-boucle. 

Le bruit de phase en sortie de boucle pour la BDF au seuil laser est relativement élevé, à cause de la 

faible puissance de sortie et du faible nombre de dents dans le peigne optique (Figure III - 15 en 

violet). L’ajout de la boucle régénérative en revanche diminue très largement le bruit de phase du 

train d’impulsions (de 20 à 40 dB de réduction sur tout le spectre). De plus, à part de légères 

différences (la bosse dans le bruit de phase autour de 105 Hz pour 𝑞𝑓𝑠 = 2.18 GHz, ou les quelques 

pics parasites dans le spectre), le bruit de phase est identique pour les trois fréquences de répétition. 

La gigue temporelle 𝜎𝑗 (qui pour rappel caractérise la précision du train d’impulsions) correspondant 

à l’intégrale du bruit de phase (cf. équation (III. 6)) évolue ainsi linéairement avec l’inverse de la 

fréquence de répétition pour une bande d’intégration constante (cf. Figure III - 16). 

𝜎𝐽 =
1

2𝜋𝑓𝑠
√∫ 𝑆𝜑

𝑓𝑏

𝑓𝑎

(𝑓)𝑑𝑓. (III. 6) 

 

Figure III - 16 En bleu : gigue temporelle des trains d’impulsions mesurés en sortie de laser à effet Talbot 

régénératif intégrée entre 𝟏𝟎𝟒et 𝟏𝟎𝟖 𝐇𝐳 . En rouge : gigue temporelle du signal issu de l’oscillateur externe 
( 𝝈𝑱,𝑶𝑳 = 𝟒𝟏𝟑 𝐟𝐬).  

On rappelle que pour une multiplication de fréquence électrique idéale d’un facteur 𝑞, le bruit de 

phase est dégradé d’un facteur 20 log 𝑞  et la gigue temporelle est constante (si les bornes 
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d’intégration sont les mêmes, cf. Figure III - 16). Pour une même fréquence, les trains d’impulsions en 

sortie de laser à effet Talbot régénératif sont ainsi plus précis que le générateur de signaux externe 

et sont de plus en plus précis avec la cadence de répétition. Pour certaines valeurs de fréquence de 

décalage (entre 2.105 et 2.106 Hz), le bruit de phase du train d’impulsions à haute fréquence en 

sortie de laser à effet Talbot régénératif est même inférieur au bruit de phase de l’oscillateur externe 

à basse fréquence (cf. Figure III - 15). Le laser à effet Talbot régénératif vient ainsi filtrer certains 

bruits injectés dans la boucle. 

2. c. ii Comparaison avec le modèle de bruit de phase des boucles à décalage 

de fréquence sous le seuil 

À ce stade il est intéressant de comparer qualitativement le comportement du bruit de phase issu du 

laser à effet Talbot régénératif à l’étude de bruit de phase menée au chapitre II sur les BDF en 

dessous du seuil laser de la boucle. La Figure III - 17 compare le bruit de phase de la BDF à EDFA en 

dessous du seuil réalisée dans la section 2.c du chapitre II (pour une cadence de répétition de 

4.299 GHz cf. Table II 1) avec le bruit de phase du train d’impulsions issu du laser à effet Talbot 

régénératif (pour 4.9 GHz cf. Table III 3). Le bruit de phase issu de la BDF à SOA au seuil laser de la 

boucle (pour 4.3 GHz cf. Table III 3) est aussi donné à titre indicatif. 

En dehors du plancher de bruit qui diffère entre les deux mesures (à cause du fait que les puissances 

de sortie et les fréquences de répétition ne sont pas exactement les mêmes), les performances en 

terme de bruit de phase sont comparables voire meilleures avec le laser à effet Talbot régénératif.  

En particulier, par rapport à la BDF à SOA au seuil laser, l’augmentation de la puissance de sortie 

permet de diminuer le plancher de bruit de phase à haute fréquence de décalage, et d’être limité 

non plus par le bruit thermique, mais par le bruit de grenaille (shot noise en anglais). À cause de la 

nature discrète des charges qui portent le courant et la génération de celui-ci à des instants 

aléatoires, le courant présent des fluctuations d’amplitude qui suivent une statistique de Poisson. Ce 

bruit est un bruit blanc (d’amplitude constante en fonction de la fréquence). L’ajout de la boucle 

régénérative améliore drastiquement le bruit de phase du train d’impulsions et rend ainsi les BDF 

basées sur un SOA comparables voire meilleures en termes de performances, aux BDF basées sur un 

EDFA.  

 

Figure III - 17 Comparaison des DSP de bruit de phase du train d’impulsions détecté issu du laser à effet 
Talbot régénératif au-dessus du seuil (en bleu, 𝒒𝒇𝒔 = 𝟒. 𝟗 𝐆𝐇𝐳 cf. Table III 3) et issu de la BDF sous le seuil 
laser de la boucle pour un SOA comme amplificateur optique (en violet, 𝒒𝒇𝒔 = 𝟒. 𝟗 𝐆𝐇𝐳 cf. Table III 3), et 
pour un EDFA (en rouge, 𝒒𝒇𝒔 = 𝟒. 𝟐𝟗𝟗 𝐆𝐇𝐳 cf. Table II 1). 
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À haute fréquence de décalage (> 106 Hz), l’évolution du bruit de phase du train d’impulsions en 

sortie de laser à effet Talbot régénératif s’apparente au bruit de phase du train d’impulsions issu de 

la boucle basée sur un EDFA sous le seuil (cf. Figure III - 17) : le bruit de phase remonte aux 

harmoniques de 1/𝜏𝑐 et est indépendant de la fréquence de répétition. 

À basse fréquence de décalage (103 − 106 Hz) en revanche, les comportements sont différents. Si 

pour les BDF sous le seuil, le bruit de phase évolue en 20 log 𝑞 avec 𝑞 le facteur multiplicatif, pour le 

laser à effet Talbot régénératif, le bruit de phase est aussi constant avec la fréquence de 

multiplication (cf. Figure III - 15). Enfin le bruit de phase ne montre pas de creux aux harmoniques 

de 1/𝑞𝜏𝑐, il remonte à basse fréquence de manière proportionnelle à 1/𝑓2. 

L’approche par fonction de transfert développée au chapitre II est insuffisante pour décrire le bruit 

de phase des trains d’impulsions issus du laser à effet Talbot régénératif. En effet le comportement 

du laser à effet Talbot régénératif à basse fréquence d’analyse est différent du comportement sous le 

seuil. Cette différence peut s’expliquer par le fait que le battement électrique généré par le laser à 

effet Talbot régénératif est réinjecté dans la boucle optique par le MZM. Les fluctuations de phase 

autour de la fréquence 𝑞𝑓𝑠 du champ en sortie de la BDF (notées 𝜓𝑞(𝑡) dans le chapitre II) sont alors 

aussi des sources de bruit de la boucle optique.  

2. c. iii Sources de bruit de phase dominantes dans un laser à effet Talbot 

régénératif 

Pour modéliser plus précisément le bruit de phase du laser à effet Talbot régénératif, on adapte le 

formalisme développé au chapitre II. L’effet de filtrage du laser à effet Talbot régénératif peut être vu 

comme la succession de deux fonctions de transfert respectivement de la boucle optique, et de la 

boucle hyperfréquence. Les sources de bruit comprennent les deux sources de bruit déjà 

répertoriées au chapitre II (pour rappel, les fluctuations de phase issu du bras d’injection �̃�(𝑓) et de 

la boucle �̃�(𝑓)), et on tient compte aussi des fluctuations de phase additives liées à la conversion de 

l’onde optique en onde électrique par la photodiode �̃�add(𝑓). Ces fluctuations de phase additives 

comprennent entre autre le bruit de grenaille déjà évoqué précédemment. Plus de détails seront 

donnés sur ces bruits additifs dans la section 3 de ce chapitre.  

En boucle ouverte (sans réinjection RF), les fluctuations de phase en sortie �̃�(𝑓) peuvent être reliées 

aux différentes sources de bruits par l’équation (III. 7) : 

�̃�(𝑓) = 𝐻𝑅𝐻𝑇 (�̃�(𝑓), �̃�(𝑓)) + 𝐻𝑅�̃�add(𝑓). (III. 7) 

En supposant 𝐻𝑅 = 1, on retrouve l’expression établi au chapitre II. Le lien entre les fluctuations de 

phase de la sortie électrique, et les différentes sources de bruit est dans ce cas direct. 

En boucle fermée (avec réinjection RF), un schéma de la modélisation du laser à effet Talbot est 

présenté en Figure III - 18. Dans ce cas, le lien entre les fluctuations de phase �̃�(𝑓) et les différentes 

sources de bruit n’est pas direct. Les fluctuations de phase en sortie �̃�(𝑓), s’écrivent :  

�̃�(𝑓) = 𝐻𝑅𝐻𝑇 (�̃�(𝑓), �̃�(𝑓) + �̃�(𝑓)) + 𝐻𝑅�̃�add(𝑓). (III. 8) 
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En reprenant le formalisme du chapitre II, on note 𝐻𝑇,𝑏 la fonction de transfert de bruit de phase de 

la boucle optique associée au bruit de phase de la boucle, et 𝐻𝑇,𝑖 la fonction de transfert de bruit de 

phase de la boucle optique associée au bruit de phase du bras d’injection. Dans ce cas, l’équation (III. 

8) s’écrit encore : 

   �̃�(𝑓) = 𝐻𝑅𝐻𝑇,𝑏 (�̃�(𝑓) + �̃�(𝑓)) + 𝐻𝑅𝐻𝑇,𝑖�̃�(𝑓) + 𝐻𝑅�̃�add(𝑓),  (III. 9) 

�̃�(𝑓)(1 − 𝐻𝑇,𝑏) = 𝐻𝑅𝐻𝑇,𝑏�̃�(𝑓) + 𝐻𝑅𝐻𝑇,𝑖�̃�(𝑓) + 𝐻𝑅�̃�add(𝑓)                                          (III. 10) 

   �̃�(𝑓) =
𝐻𝑅𝐻𝑇,𝑏

1 − 𝐻𝑅𝐻𝑇,𝑏
�̃�(𝑓) +

𝐻𝑅𝐻𝑇,𝑖

1 − 𝐻𝑅𝐻𝑇,𝑏
�̃�(𝑓) +

𝐻𝑅

1 − 𝐻𝑅𝐻𝑇,𝑏
�̃�add(𝑓).  (III. 11) 

 

Figure III - 18 Schéma du laser à effet Talbot régénératif, et des différentes sources de bruit en boucle fermée 
avec réinjection RF. On a repris le formalisme du chapitre II pour décrire les principales sources de bruit. 

L’équation (III. 11) exprime les fluctuations de phase du train d’impulsions en sortie de boucle 

régénérative en fonction des différentes sources de bruits de manière très générale. À partir de 

l’équation (III. 11), on peut établir une relation entre les densités spectrales de puissance de 

fluctuations de phase respectives |�̃�(𝑓)|
2

, |�̃�(𝑓)|2, |�̃�(𝑓)|
2
 et |�̃�𝑎𝑑𝑑(𝑓)|

2
 : 

 |�̃�(𝑓)|
2
=

|𝐻𝑅𝐻𝑇,𝑏|
2

|1 − 𝐻𝑅𝐻𝑇,𝑏|
2  |�̃�(𝑓)|2 +

|𝐻𝑅𝐻𝑇,𝑖|
2

|1 − 𝐻𝑅𝐻𝑇,𝑏|
2 |�̃�(𝑓)|

2
+

|𝐻𝑅|2

|1 − 𝐻𝑅𝐻𝑇,𝑏|
2 |�̃�𝑎𝑑𝑑(𝑓)|

2
.  (III. 12) 

Pour expliquer la forme particulière du bruit de phase en sortie de laser à effet Talbot régénératif, on 

simplifie cette expression, en supposant que les contributions des fluctuations de phase du bras 

d’injection et de la boucle sont négligeables. En effet, la forme différente du bruit de phase du laser à 

effet Talbot régénératif à basse fréquence d’analyse, par rapport au laser à effet Talbot sous le seuil, 

indique que la source de bruit de phase dominante semble être différente dans le cas du laser à effet 

Talbot régénératif. On écrit alors plus simplement : 

 |�̃�(𝑓)|
2
= |

𝐻𝑅

1 − 𝐻𝑅𝐻𝑇,𝑏
|

2

|�̃�add(𝑓)|
2
. (III. 13) 

On retrouve l’expression connue des oscillateurs à retard [48, 105, 106]. La boucle régénérative 

comporte en particulier un amplificateur RF et un filtre RF. Le bruit de phase de l’amplificateur RF 

étant compté dans les sources de bruit de phase additive, la fonction de transfert de la boucle 

régénérative peut se résumer à la fonction de transfert du filtre RF. Dans les COEOs ou les 

oscillateurs optoélectroniques (OEO), le filtre RF possède un facteur de qualité très élevé [96, 98, 

107]. Sa fonction de transfert est alors décrite par une fonction lorentizienne centrée autour de sa 

fréquence centrale [106, 108, 109]. Dans notre utilisation de laser à effet Talbot régénératif, le filtre 
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possède volontairement un facteur de qualité très faible. La fonction de transfert du filtre RF est 

donc supposée plate autour de la fréquence de fonctionnement du laser à effet Talbot régénératif.  

La fonction de transfert de la boucle optique résulte de la combinaison de la BDF, et de la modulation 

du MZM. Nous nous contenterons dans cette partie de modéliser la fonction de transfert de la 

boucle par un terme de retard temporel de la forme 𝑒−2𝑖𝜋𝑓𝜏𝑐 . L’expression (III. 13) devient alors :  

 |�̃�(𝑓)|
2
= |

1

1 − 𝑒−2𝑖𝜋𝑓𝜏𝑐
|
2

  |�̃�add(𝑓)|
2
. (III. 14) 

À partir du plancher de bruit de phase en boucle ouverte à haute fréquence de décalage, l’expression 

permet d’expliquer la forme du bruit de phase du laser à effet Talbot régénératif en boucle fermée à 

basse fréquence. La Figure III - 19, montre un ajustement de la DSP de bruit de phase du train 

d’impulsions en sortie de laser à effet Talbot d’après l’équation (III. 14) en considérant un plancher 

de bruit de phase �̃�add(𝑓) =  −154 dBc/Hz (valeur extraite de mesures expérimentales ajustée 

dans le fit par rapport à la puissance RF réinjecté). 

 

Figure III - 19 DSP de bruit de phase du train d’impulsions en sortie de laser à effet Talbot régénératif (en 
bleu, 𝒒𝒇𝒔 = 𝟒. 𝟗 𝐆𝐇𝐳 cf. Table III 3). En gris : plancher de bruit de phase en boucle ouverte. En noir : bruit de 
phase en sortie de boucle fermée correspondant au plancher de bruit de phase en boucle ouverte réinjecté 
(le plancher de bruit a été ajusté par rapport à la puissance RF réinjectée) avec 𝟏/𝝉𝒄  =  𝟕. 𝟓𝟐 𝐌𝐇𝐳. 

On retrouve bien à haute fréquence d’analyse des remontées de bruit de phase aux harmoniques 

de 1/𝜏𝑐, qui sont en revanche grandement surestimées en ne considérant que le délai temporel de la 

boucle optique. Cette différence vient vraisemblablement de la fonction de filtrage de la boucle 

régénérative qui n’est pas prise en compte jusqu’ici. Ainsi, même si plusieurs sources de bruit de 

phase interviennent, le bruit de phase à basse fréquence de décalage est dominé par une remontée 

de bruit caractéristique des oscillateurs à retard [105]. Dans cette configuration, le comportement du 

laser à effet Talbot régénératif se rapproche de celui d’un oscillateur radiofréquence. 

Le laser à effet Talbot régénératif développé correspond ainsi à une structure hybride entre une BDF 

et un oscillateur optoélectronique couplé. En fonction des paramètres de la boucle et en particulier 

du taux de pompage de l’amplificateur optique (au seuil laser ou très au-dessus du seuil laser de la 

boucle), les performances se rapprochent plus de la BDF ou du COEO. Si les résultats présentés 

montrent une nette amélioration des performances électriques, optiques ou de bruit de phase du 

train d’impulsions, la complexité de l’interaction des différents mécanismes physiques dans le laser à 

effet Talbot régénératif fait qu’il est délicat d’établir un modèle de bruit de phase général qui décrit 

de manière exhaustive les différents régimes de fonctionnement. 
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C’est pourquoi, dans la partie suivante nous nous sommes concentrés sur l’étude de l’influence de 

certains éléments du laser à effet Talbot régénératif à partir d’architectures plus familières. 

3 Étude du bruit de phase du laser à effet Talbot régénératif 

Le laser à effet Talbot régénératif est composé de plusieurs éléments que l’on retrouve dans d’autres 

architectures. Le modulateur de Mach Zehnder dans la boucle optique ainsi que la génération de 

signal micro-onde à partir de la photodiode s’apparente ainsi à une liaison optique hyperfréquence 

que l’on peut retrouver dans un oscillateur optoélectronique par exemple [107]. L’architecture à 

double boucle (optique et optique/hyperfréquence) est similaire à celle utilisée dans les COEO [96]. 

Nous présentons ainsi dans cette partie l’étude de l’influence de plusieurs éléments constitutifs du 

laser à effet Talbot régénératif sur le bruit de phase d’architectures optoélectroniques plus simples 

pour pouvoir apporter des pistes d’amélioration du bruit de phase de manière générale.  

3. a Influence du MZM sur le bruit d’une liaison optique/ 

hyperfréquence 

Le modulateur de MZM est un élément clé du laser à effet Talbot régénératif car il module les pertes 

passives dans la boucle. Cependant en fonction de la tension de biais ou de l’amplitude du signal 

électrique, la modulation du signal optique varie énormément, ce qui peut influencer largement les 

performances de bruit de phase. Nous avons caractérisé l’influence de ces différents paramètres sur 

le bruit de phase en sortie de liaison optique/hyperfréquence, pour pouvoir comprendre 

l’importance du MZM sur le bruit de phase du laser à effet Talbot régénératif.  

3. a. i Sources de bruit prédominantes dans une liaison hyperfréquence 

À basse fréquence de décalage, pour le laser à effet Talbot régénératif, la remontée de bruit en 1/𝑓2 

est proportionnelle au plancher de bruit de phase à haute fréquence d’analyse en boucle ouverte (cf. 

équation (III. 14)). Afin d’optimiser le bruit de phase du laser à effet Talbot régénératif, on a 

répertorié et caractérisé les différentes sources de bruit qui limitent le plancher de bruit de phase 

pour une liaison optique hyperfréquence simple (comme présenté à la Figure III - 20). 

 

Figure III - 20 Schéma d’une liaison optique/hyperfréquence de base. GRF : Générateur RF externe. MZM : 
modulateur de Mach- Zehnder. PD : photodiode. 

Plusieurs bruits additifs s’ajoutent au transport du signal par voie optique dans une liaison optique 

hyperfréquence. Ces bruits induisent des fluctuations du photocourant en sortie de photodiode qui 

contribuent à un plancher de bruit de phase électrique du signal détecté. En particulier, le 

photocourant en sortie de photodiode fluctue à cause de plusieurs facteurs. 
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Le bruit thermique 𝑆th: Le bruit thermique est un bruit blanc (dont la densité spectrale ne dépend 

pas de la fréquence d’analyse) et indépendant du photocourant moyen détecté 𝐼ph. Il correspond à 

l’agitation thermique dans la résistance de charge de la photodiode. La DSP associée au bruit 

thermique dans la résistance de la photodiode 𝑅ph vaut :  

𝑆𝑡ℎ =
𝑘𝐵𝑇

𝑅ph
, (III. 15) 

avec 𝑘𝐵 la constante de Boltzmann et 𝑇 la température de la résistance de charge. 

Le bruit de grenaille 𝑆shot: Le bruit de grenaille est un bruit blanc qui dépend du photocourant 

moyen détecté 𝐼ph. Il vient de la nature discrète des charges qui portent le courant. La DSP associée 

au bruit de grenaille vaut :  

𝑆shot = 2𝑞𝐼ph, (III. 16) 

avec 𝑞 la charge élémentaire électrique.  

Le bruit de la source optique 𝑆RIN,frep
: Le bruit de la source optique est un bruit coloré (qui varie avec 

la fréquence d’analyse 𝑓), qui dépend du photocourant moyen détecté 𝐼ph. Si les deux premières 

sources de bruit évoquées sont purement liées à la détection de l’onde optique, le bruit de la source 

optique correspond aux fluctuations d’intensité de l’onde optique liées au bruit d’intensité relatif 

(RIN) du laser. Le RIN d’un laser dépend de plusieurs facteurs, mais principalement de l’émission 

spontanée du laser. Celle-ci en effet dépend de processus aléatoires qui font fluctuer la puissance 

optique en sortie. L’évolution du RIN en fonction de la fréquence d’analyse dépend en particulier de 

la classe du laser et peut être explicité analytiquement en introduisant le formalisme de Langevin 

dans les équations couplées [36, 110]. Les fluctuations de l’intensité de l’onde optique impactent de 

deux façons le bruit de phase du signal détecté : 

- les fluctuations de l’intensité optique à haute fréquence (autour de la fréquence de 

répétition 𝑓rep). La DSP associée vaut : 

𝑆RIN,frep
= 𝐼ph

2 RINfrep
(𝑓), (III. 17) 

avec RINfrep
(𝑓) le bruit d’intensité relatif du laser par rapport à la fréquence de 

répétition 𝑓rep. En considérant la fréquence de répétition 𝑓rep (de l’ordre du GHz) et la 

fréquence d’analyse (de l’ordre du MHz) on peut considérer que ce bruit est un bruit 

blanc. 

- Le bruit issu de la conversion de bruit d’amplitude basse fréquence (autour de la 

fréquence 0) en bruit de phase (conversion AM/PM). À cause de non-linéarités dans la 

liaison optique/hyperfréquence (en particulier lors de la photodétection), le bruit 

d’amplitude à basse fréquence est en partie converti en bruit de phase.  

Les bruits listés ci-dessus sont les principales sources de bruit qui limitent le transport du signal par 

voie optique dans une liaison optique hyperfréquence. On note que d’autres sources de bruit 

peuvent néanmoins devenir prépondérantes dans des configurations particulières. La dispersion de 

la fibre optique peut par exemple convertir le bruit de fréquence optique du laser en bruit de phase 

électrique [111]. Cet effet est particulièrement important pour de longues cavités fibrés (> km). 

Dans le cas du laser à effet Talbot régénératif présenté en partie 2, les longueurs de fibre et la 
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dispersion sont relativement faibles (~ 10 m de fibre PM dans la boucle optique, et un laser 

d’injection de grande stabilité). On néglige donc cet effet dans la suite de notre étude. 

Dans cette première étude, on se limite au bruit thermique, au bruit de grenaille et au bruit de la 

source optique autour de la fréquence de répétition 𝑓rep. Nous donnerons plus de détail sur 

l’influence de la conversion AM/PM dans la section suivante. Ces trois sources de bruits liées à la 

détection sont des bruits additifs, ils sont donc relatifs à la puissance RF détecté 𝑃RF. En particulier, 

comme ces sources de bruit blanches font fluctuer l’intensité détectée en sortie de photodiode, elles 

induisent à la fois un terme de bruit d’amplitude, et un terme de bruit de phase. Dans ce cadre, on 

peut écrire la densité spectrale du bruit de phase électrique après la photodiode 𝑆𝜓 induite par la 

détection de l’onde optique dans une bande relative de 1 Hz sous la forme [112]: 

𝑆𝜓 =
1

2

𝑅ph(𝑆th + 𝑆shot + 𝑆RIN,𝑓rep
)

𝑃RF
. (III. 18) 

3. a. ii Puissance RF détectée en sortie de photodiode 

La puissance RF du signal de modulation en sortie de photodiode dépend énormément du point de 

fonctionnement du MZM (onde RF et tension de biais appliquées au modulateur de phases cf. Figure 

III - 21.a) et de la puissance de l’onde optique incidente (cf. Figure III - 21.b). 

 

Figure III - 21 Schéma de l’architecture d’un MZM. 𝝋 𝐦𝐨𝐝 : modulateur de phase. (b) Schéma de 
fonctionnement d’un MZM. 

Quand le MZM est polarisé à une tension de biais de 𝑉𝜋/2, pour de faibles amplitudes de modulation, 

 𝑃RF s’exprime simplement par :  

𝑃RF =
1

2
𝑅ph𝑚

2𝐼ph
2 , (III. 19) 

avec 𝑚 la profondeur de modulation du signal électrique. En dehors de la quadrature, la puissance 

𝑃𝑅𝐹 en sortie de photodiode pour une liaison optique hyperfréquence correspondant à un signal de 

modulation appliqué au MZM à la fréquence 𝑓𝑠 peut s’écrire de manière plus générale [113]:  

𝑃RF,@𝑓𝑠 =
1

2
(℘𝑃0𝛼MZM)2sin2(𝜙DC)𝐽1

2(𝜙RF)𝑅ph, (III. 20) 

avec ℘ la sensibilité de la photodiode (en A/W), 𝑃0 la puissance en sortie de laser CW, 𝛼MZM les 

pertes passives du MZM au maximum de transmission, 𝐽1 la fonction de Bessel du premier ordre et :  

𝜙DC =
𝜋𝑉DC

𝑉𝜋,DC
 ,  𝜙RF =

𝜋𝑉RF

𝑉𝜋,RF
. (III. 21) 
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On a repris ici le même formalisme que dans [113] en définissant l’extinction de la puissance optique 

pour 𝜙DC = 0. Le photocourant moyen détecté 𝐼ph s’écrit avec les mêmes paramètres [113] :  

𝐼ph =
1

2
(℘𝑃0𝛼MZM)(1 − cos(𝜙𝐷𝐶) 𝐽0 (𝜙𝑅𝐹 )), (III. 22) 

avec 𝐽0 la fonction de Bessel à l’ordre 0. 

3. a. iii Plancher de bruit de phase d’une liaison optique/hyperfréquence 

A partir des équations (III. 18), (III. 20) et (III. 22), on peut écrire de façon analytique la DSP de bruit 

de phase 𝑆𝜓 en fonction des paramètres de la liaison optique/hyperfréquence et du RIN du laser. 

Dans cette étude, on s’intéresse aux fluctuations de phase autour de la fréquence appliquée au 

modulateur de MZM. Pour faire le lien avec le laser à effet Talbot régénératif, les fréquences de 

répétition considérées sont ainsi de l’ordre du GHz à la dizaine de GHz.  

En particulier, on s’intéresse aux limitations intrinsèques de la liaison optique/hyperfréquence. 

L’impact du RIN sur le plancher de bruit de phase peut être minimisé, par exemple en choisissant un 

laser avec de faibles fluctuations d’intensité autour de la fréquence de répétition ou par des 

méthodes de détection balancée de l’onde optique [114]. On ne considère ainsi que les fluctuations 

liées au bruit thermique et au bruit de grenaille. La DSP de bruit de phase 𝑆𝜓 s’écrit alors :  

𝑆𝜓(𝜙DC, 𝜙RF, 𝑃0) =
(𝑘𝐵𝑇 + 𝑞𝑅ph(℘𝑃0𝛼MZM)(1 − cos(𝜙𝐷𝐶) 𝐽0 (𝜙𝑅𝐹 )))

(℘𝑃0𝛼MZM)2sin2(𝜙DC)𝐽1
2(𝜙RF)𝑅ph

. (III. 23) 

La formule (III. 23) permet d’évaluer numériquement le plancher théorique de bruit de phase à haute 

fréquence d’analyse en sortie de photodiode. En parallèle des simulations, on a caractérisé 

expérimentalement le plancher de bruit de phase en faisant varier 𝜙DC et 𝑃0, à 𝜙RF fixé. 

La liaison optique/hyperfréquence réalisée est représentée en Figure III - 20, à la seule différence de 

l’ajout d’un atténuateur variable entre le MZM et la photodiode. Le laser utilisé pour la liaison 

optique/hyperfréquence est un laser CW (E15 Koheras) à 1550 nm, amplifié par un SOA (Thorlabs). 

Le MZM utilisé (Photline) est piloté par un oscillateur externe à une fréquence 𝑓rep = 1 GHz, 

avec 𝜙𝑅𝐹 = 1. La photodiode utilisée (Thorlabs) a une sensibilité ℘ = 0.87 A/W. Le photocourant 

est obtenu avec un T de polarisation en sortie de photodiode, la puissance RF du battement à 𝑓rep est 

mesurée à l’aide d’un ESA, et le plancher de bruit est caractérisé par un analyseur de signaux 

FSWP28. La Figure III - 22 présente les résultats expérimentaux de 𝐼ph, de 𝑃RF et de 𝑆𝜓 en fonction 

de 𝜙DC et 𝑃0, à 𝜙RF fixé (en rouge) et la comparaison avec les simulations (en bleu) issues des 

formules (III. 20), (III. 22) et (III. 23).  

Le photocourant, la puissance RF, ainsi que le plancher de bruit de phase en sortie de photodiode 

sont très bien prédits par le modèle. Dans l’expérience réalisée, le bruit thermique et le bruit de 

grenaille sont bien les bruits dominants en sortie de liaison optique hyperfréquence. On remarque 

que la puissance RF est maximale quand le MZM fonctionne à la quadrature (𝜙DC = 𝜋/2) alors que 

le photocourant est maximal quand 𝜙DC = 𝜋. En revanche, il n’y a pas de solution analytique simple 

pour le minimum de bruit de phase (cf. (III. 23)), mais celui-ci peut être calculé numériquement. Pour 

𝑃0  =  51 mW par exemple, le minimum de plancher de bruit de phase est obtenu pour 𝜙DC =

0.38𝜋 (cf. Figure III - 22 en rouge). La différence entre le plancher théorique et le plancher 

expérimental vient du fait que le plancher de bruit de phase est limité par le bruit de l’oscillateur 
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externe qui pilote le MZM (dont le plancher de bruit de phase à haute fréquence de décalage vaut 

−150 dBc/Hz pour une fréquence de 1 GHz).  

 

Figure III - 22 Photocourant, puissance RF et plancher de bruit de phase en sortie de liaison 
optique/hyperfréquence pour différentes puissances du laser d’injection 𝑷𝟎 et différentes tensions de 
biais 𝝓𝐃𝐂 (simulations en rouge et résultats expérimentaux en bleu).  

L’étude du plancher de bruit de phase en sortie de liaison optique/hyperfréquence permet de 

comprendre que la tension de biais du MZM est un paramètre clé pour l’optimisation des 

performances de la modulation hyperfréquence. La puissance RF de la modulation, ou bien la 

puissance optique en sortie peut être maximisée selon que le MZM est polarisé en quadrature ou 

à 𝜙DC = 𝜋. Pour la BDF sans boucle régénérative, on cherche principalement à minimiser les pertes. 

Le MZM doit alors être polarisé au maximum de transmission (𝜙DC = 𝜋 ). Avec la boucle 

régénérative, le MZM doit être a priori polarisé proche de la quadrature pour maximiser la puissance 

RF en sortie. L’optimum de bruit de phase en revanche dépend des paramètres de la boucle 

(𝑉DC, 𝑉RF, 𝑃0) et de la saturation de l’amplificateur optique dans la boucle, et peut être éloigné de la 

quadrature.  

Selon la méthode développée ici, en évaluant les performances électriques du laser à effet Talbot 

régénératif (telles que le photocourant, la puissance RF ou le plancher de bruit de phase) dans 

l’espace des phases (𝑉DC, 𝑉RF, 𝑃0), on peut évaluer les points de fonctionnement optimaux du laser à 

effet Talbot régénératif, et mettre en place des asservissements pour converger automatiquement 

vers ces points de fonctionnement. 

3. b Influence de la conversion AM/PM de la photodiode 

A cause des non-linéarités (principalement issues de la photodiode [115]), des fluctuations de la 

source optique à basse fréquence peuvent entrainer des fluctuations de la phase du signal détecté. 

Le RIN de la source optique à basse fréquence (autour de 0) est ainsi converti en bruit de phase 

autour de la fréquence de répétition du train d’impulsions.  
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𝑆AM/PM(𝑓) = 𝜒ph
2 RIN0(𝑓), (III. 24) 

avec 𝜒ph le facteur de conversion des variations d’intensité en bruit de phase, et RIN0(𝑓) le bruit 

d’intensité relatif de la source optique à basse fréquence (par rapport à 0).  

On se propose de caractériser le coefficient 𝜒ph pour une photodiode quelconque dans une liaison 

optique/hyperfréquence. La conversion AM/PM étudiée s’appliquant à des architectures plus 

complexes, cette caractérisation permet de mettre en avant l’importance du choix de la photodiode 

dans le laser à effet Talbot régénératif. 

3. b. i Principe de mesure du facteur de conversion de la photodiode 

Le facteur de conversion de la photodiode 𝜒ph traduit la variation de phase du signal électrique par 

rapport à une variation de puissance optique. Formellement, 𝜒ph s’écrit ainsi : 

χph =
d𝜓elec

d𝑃opt
. (III. 25) 

Pour caractériser 𝜒ph il faut ainsi mesurer la variation de phase du signal électrique en sortie de 

photodiode, en fonction de la variation de puissance optique. La difficulté de la détermination de 

𝜒ph repose sur la mesure de la variation de phase, en faisant varier uniquement la puissance optique. 

Or le facteur de conversion dépend a priori : 

- de la fréquence du signal RF 𝑓rep, 

- de la puissance RF en sortie de photodiode 𝑃RF, 

- du photocourant moyen 𝐼ph, 

- de la tension de biais appliqué à la photodiode 𝑉biais,ph.  

D’après l’équation (III. 20), la variation de la puissance optique induit aussi une variation de la 

puissance RF. On utilise un analyseur de réseau vectoriel (un VNA comme présenté dans la section 3. 

b. ii du chapitre I) pour mesurer correctement χph. Pour rappel un VNA permet de mesurer la 

fonction de transfert électrique complexe 𝑆21(2𝜋𝑓) d’un dispositif hyperfréquence. En caractérisant 

la fonction de transfert électrique complexe de la liaison, on peut accéder au facteur 𝜒ph. Le principe 

de la mesure (résumé en Figure III - 23) est le suivant. Dans une liaison optique/hyperfréquence, le 

MZM polarisé à 𝑉𝜋/2 convertit la modulation électrique issu du VNA en modulation de la porteuse 

optique. L’onde optique est détectée par la photodiode, qui génère un battement à la fréquence du 

signal issu du VNA. Le VNA compare le signal d’entrée envoyé sur le MZM au signal de sortie issu de 

la photodiode (en amplitude et en phase) pour plusieurs amplitudes et fréquences du signal 

d’entrée. Le VNA permet aussi de mesurer la puissance RF en sortie de photodiode dans tous les cas.  

En répétant la mesure pour plusieurs puissances optiques incidentes, on peut établir une carte 3D de 

la transmission de la liaison optique/hyperfréquence en phase (grâce à la phase de 𝑆21(2𝜋𝑓)), en 

fonction de la puissance RF en sortie de photodiode et en fonction de la puissance optique sur la 

photodiode (cf. exemple Figure III - 23.b). La valeur absolue de la phase n’est pas cruciale pour 

déterminer le facteur de conversion, puisque celui-ci ne dépend que des variations de phase (cf. 

équation (III. 25)). En connaissant la sensibilité ℘ de la photodiode et en projetant la carte à 𝑃RF 

constant on peut ainsi accéder à la valeur du coefficient de conversion AM/PM de toute la liaison 

optique/hyperfréquence en fonction des paramètres de la liaison.  
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Figure III - 23 (a) Schéma de la caractérisation du coefficient de conversion amplitude phase de la 
photodiode. MZM : modulateur de Mach-Zehnder. Att : atténuateur. PD : photodiode BT : T de biais, VNA : 
analyseur vectoriel de réseau. (b) Exemple de carte 3D de phase du coefficient 𝑺𝟐𝟏(𝟐𝝅𝒇) en fonction de la 
puissance de sortie 𝑷𝐑𝐅 et du photocourant 𝑰𝐩𝐡 pour 𝒇𝐫𝐞𝐩 = 𝟓 𝐆𝐇𝐳 et 𝑽𝐛𝐢𝐚𝐢𝐬,𝐩𝐡 = 𝟒. 𝟓 𝐕. 

Pour la suite on supposera que la conversion principale vient de la photodiode, et on identifiera 

simplement le facteur de conversion trouvé à 𝜒ph. 

3. b. ii Étude du facteur de conversion de photodiode 

Comme le facteur de conversion est dépendant d’une photodiode à l’autre, on s’est limité à l’étude 

d’une seule photodiode pour mettre en avant les différents paramètres susceptibles d’influencer la 

conversion AM/PM, plutôt que de faire la caractérisation complète de plusieurs photodiodes. 

Les éléments de la liaison optique hyperfréquence sont les mêmes que dans la section 3. a. iii La 

photodiode présente une bande passante de 18 GHz et une sensibilité ℘ = 0.87 A/W. On a répété la 

mesure décrite 3. b. i. pour plusieurs fréquences de répétition et pour plusieurs tensions de biais de 

la photodiode.  

- Variation de fréquence de répétition à tension de biais de photodiode fixe :  

La Figure III - 24 présente l’évolution de la phase relative de 𝑆21(2𝜋𝑓) en fonction de la puissance 

optique incidente pour plusieurs fréquences de répétition, à tension de biais de photodiode fixe. Les 

différentes couleurs de courbes indiquent plusieurs puissances de sortie 𝑃RF. La Figure III - 24 

correspond à une projection de la carte 3D décrite précédemment sur le plan (phase, photocourant). 

La puissance optique est obtenue à partir de la sensibilité de la photodiode. 

Dans l’ensemble la valeur de la phase varie assez peu en fonction de la valeur de 𝑃RF (les courbes de 

différentes couleurs se superposent). A part pour 𝑓rep = 1 GHz et  𝑓rep = 2 GHz , les quelques 
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différences à faible puissance incidente correspondent à des valeurs de puissance RF en sortie assez 

faibles, limitées par le bruit de détection (cf. Figure III - 23, Figure III - 24). 

On remarque qu’il y a des puissances optiques et des fréquences pour lesquelles la dérivée de la 

phase est nulle par rapport au photocourant, impliquant ainsi un facteur de conversion 𝜒𝑝ℎ nul (par 

exemple pour 3 mW pour 7 GHz Figure III - 24). À partir de l’évolution de la phase par rapport à la 

puissance optique, on peut déterminer le coefficient de conversion 𝜒ph (d’après l’équation (III. 20)). 

 

Figure III - 24 Phase relative de 𝑺𝟐𝟏(𝟐𝝅𝒇) en fonction de la puissance incidente pour plusieurs fréquences de 
répétition à tension de biais de photodiode fixe. 

La Figure III - 25 représente un exemple de facteur de conversion pour deux valeurs de puissance 

optique extraites à partir de la Figure III - 24, en évaluant la dérivée d𝜓elec/d𝑃opt pour différentes 

fréquences de répétition. 

 

Figure III - 25 Facteur de conversion AM/PM de la photodiode en fonction de la fréquence de répétition pour 
deux valeurs de 𝑷𝐨𝐩𝐭 (𝟑 𝐦𝐖 en rouge et 𝟔 𝐦𝐖 en bleu). Valeurs extraites à partir de la Figure III - 24. 
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Ces caractérisations de photodiode peuvent ainsi être utiles pour trouver les points de 

fonctionnement idéaux (𝑓rep,𝑃opt) qui minimisent l’impact de la conversion de bruit d’amplitude sur 

le bruit de phase. 

- Variation de tension de biais de photodiode à fréquence fixe :  

La conversion AM/PM de la photodiode dépend aussi de la tension de biais de la photodiode. La 

Figure III - 26 présente ainsi l’évolution de la phase relative de 𝑆21(2𝜋𝑓) en fonction de la puissance 

optique incidente pour plusieurs tensions de biais de photodiode à fréquence de répétition fixe. De 

la même manière que précédemment (cf. Figure III - 24), les différentes couleurs de courbes 

indiquent plusieurs puissances de sortie 𝑃RF.  

 

Figure III - 26 Phase relative de 𝑺𝟐𝟏(𝟐𝝅𝒇) en fonction de la puissance incidente pour plusieurs tension de 
biais de photodiode à fréquences de répétition fixe (𝟏𝟎 𝐆𝐇𝐳). 

Comme précédemment, la valeur de la phase varie globalement assez peu en fonction de la valeur de 

𝑃RF (les courbes de différentes couleurs se superposent). En changeant la valeur de la tension de 

biais appliquée à la photodiode, on peut minimiser la conversion AM/PM pour certains points de 

fonctionnement. Pour 𝑃opt = 8 mW par exemple, 𝜒ph passe de ~10 rad/W à ~ 2 rad/W en passant 

d’une tension de biais de 3.5 V à 4.5 V. Ainsi pour la photodiode utilisée, le facteur de conversion 

typique peut varier du rad/W à la dizaine de rad/W en fonction de la fréquence du signal RF, de la 

puissance optique ou encore de la tension de biais de la photodiode.  

Cette étude peut se généraliser à des architectures plus complexes comme le laser à effet Talbot 

régénératif. La caractérisation du bruit d’amplitude en sortie de boucle optique est essentielle pour 

estimer sa contribution au bruit de phase total. En revanche, la conversion AM/PM peut être 

minimisée dans tous les cas en étudiant les points de fonctionnement optimaux pour la photodiode. 

3. c Influence de la longueur de boucle sur le bruit de phase 

Les deux études précédentes permettent de mettre en avant l’existence de points de 

fonctionnement de liaison optique/hyperfréquence qui minimisent à la fois le plancher de bruit de 

phase et la conversion AM/PM. Ces considérations sont très intéressantes pour le choix des 

composants, dans un but de réduction du bruit de phase du laser à effet Talbot régénératif.  
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En plus de la recherche de points de fonctionnement optimaux, l’architecture de la boucle 

régénérative peut être modifiée pour minimiser le bruit de phase. Au-delà du seuil laser de la boucle, 

l’évolution du bruit de phase avec la fréquence de décalage se rapproche du comportement d’un 

oscillateur optoélectronique (en particulier par rapport à la remontée du bruit de phase en 1/𝑓2 à 

basse fréquence). Plusieurs réalisations [116, 117] et un modèle de COEO [118] ont mis en avant 

l’importance de la longueur de boucle dans le filtrage du bruit à basse fréquence.  

Une solution pour diminuer le niveau de bruit de phase consiste ainsi à allonger les cavités du COEO 

avec de la fibre optique pour augmenter le facteur de qualité de la boucle et l’effet de filtrage du 

bruit de phase. Dans ce cas, le choix de la boucle dans laquelle la fibre est rajoutée joue un rôle 

important, les deux cavités (optique et optoélectronique) ne filtrant pas le bruit de la même manière 

[117]. Pour améliorer l’effet de filtrage à basse fréquence dans le laser à effet Talbot régénératif, 

nous nous sommes intéressés à l’influence de la position de la fibre rajoutée dans un COEO (qui est 

une structure plus simple que le laser à effet Talbot régénératif). 

3. c. i Influence de la position de la fibre ajouté dans un COEO 

Nous avons ainsi réalisé un COEO à 1550 nm (cf. Figure III - 27), et nous avons caractérisé l’évolution 

du bruit de phase en faisant varier la longueur et la position de la fibre optique ajoutée. Les 

différentes positions d’ajout de la fibre optique sont notées A, B et C (différence de position entre la 

boucle optique et régénérative, et différence de position au sein de la boucle optique). La boucle 

optique est fibrée avec des éléments à maintien de polarisation. Elle est composée d’un BOA 

(amplificateur optique à semiconducteur à puits quantiques boosté) commercial en bande C, d’un 

FOPB accordable (Yenista) et d’un isolateur. La boucle optique mesure environ 12 m. La boucle 

optoélectronique est composée d’une photodiode rapide (Thorlabs) de 18 GHz de bande passante. 

L’amplificateur RF possède 24 dB de gain dans la bande [0.7 − 18] GHz, et le filtre RF est centré 

autour de 11.5 GHz. Pour les différentes positions et longueurs de fibre ajoutée, la puissance 

incidente sur la photodiode est maintenue constante avec un atténuateur variable. Le bruit de phase 

est caractérisé avec un analyseur de signaux FSWP28. 

 

Figure III - 27 Schéma du COEO réalisé. SOA : amplificateur optique à semiconducteur. FOPB : filtre optique 
passe bande. MZM : modulateur de Mach-Zehnder. Att. : atténuateur. PD : photodiode. ARF : amplificateur 
radiofréquence. Les différentes positions d’ajout de fibre sont notées A, B et C. 
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Nous avons vérifié dans un premier temps que l’ajout de longueur de fibre optique diminuait le bruit 

de phase à basse fréquence en faisant varier la longueur de fibre ajouté au même endroit. La Figure 

III - 28 présente la DSP de bruit de phase du battement à 11.5 GHz pour 0, 100 m et 200 m de fibre 

optique rajoutée en position B. 

 

Figure III - 28 DSP de bruit de phase du battement en sortie de COEO pour 0 m (en bleu), 100 m (en rouge) et 
200 m (en jaune) de fibre optique rajoutée en position B. 

Dans un second temps, nous avons fait varier la position de la longueur de fibre ajoutée. La Figure III 

- 29 présente la DSP de bruit de phase du battement à 11.5 GHz pour 100 m de fibre optique 

rajoutée en position A, B et C. En comparant l’ajout de fibre dans la boucle optique (position A ou B) 

et l’ajout de fibre dans la boucle optoélectronique (position C), on remarque que le filtrage apporté 

par l’ajout de la fibre optique est plus efficace dans la boucle optique que dans la boucle 

régénérative. On retrouve ici les résultat présentés dans [117].  

En revanche, la différence de position de la fibre optique dans la boucle optique (position A ou B) est 

aussi importante, le filtrage à basse fréquence étant plus important en position A qu’en position B, 

au détriment de pics de remontée de bruits plus importants. Ce résultat s’explique par le fait que la 

cavité optoélectronique comporte une partie de la cavité optique (la partie à partir du MZM jusqu’au 

coupleur cf. Figure III - 27), aussi le filtrage est optimal quand la fibre rajoutée est à la fois présente 

dans la boucle optique et dans la boucle régénérative (en position A).  

 

Figure III - 29 DSP de bruit de phase du battement en sortie de COEO pour 100 m de fibre optique rajoutée en 
position A (en rouge), B (en vert) et C (en bleu). La DSP de bruit de phase du battement sans fibre ajoutée est 
donnée à titre indicatif en gris clair. 
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3. c. ii Modélisation du bruit de phase en sortie de COEO 

La forme du bruit de phase en sortie de COEO peut être en partie expliquée en considérant le COEO 

comme un oscillateur optoélectronique à double boucle, avec une boucle optique et une boucle 

hyperfréquence [109]. Le bruit de phase du battement électrique en sortie d’un OEO peut être décrit 

d’après l’équation (III. 13) [106]. En considérant les deux boucles (optique et régénérative), la 

fonction de transfert de délai s’écrit plus généralement (en supposant simplement un couplage 

50/50 entre les deux boucles) :  

𝐻𝑇(2𝜋𝑓) =
1

2
(𝑒

−
2𝑖𝜋𝑓𝑐
𝑛𝐿opt + 𝑒

−
2𝑖𝜋𝑓𝑐
𝑛𝐿oe ), (III. 26) 

avec 𝐿opt la longueur de la cavité optique et 𝐿oe la longueur de la cavité optoélectronique. La 

fonction de filtrage du filtre RF est décrite par une lorentzienne autour de sa fréquence centrale 𝑓0 

[109] : 

𝐻𝑅(2𝜋𝑓) =
1

1 + 2𝑖𝑄filtre𝑓/𝑓0 
, (III. 27) 

avec 𝑄filtre le facteur de qualité du filtre. Le facteur de qualité du filtre ainsi que la fréquence 

centrale sont caractérisés à partir d’un analyseur de spectre électrique. Les longueurs 𝐿opt et 𝐿oe 

sont obtenues à partir du bruit de phase du COEO sans ajout de fibre optique (courbe bleu de la 

Figure III - 28).  

Pour le COEO présenté en Figure III - 27 on a trouvé : 𝐿opt = 12.40 m et 𝐿oe = 16.23 m. Le facteur 

de qualité du filtre 𝑄filtre a été obtenu en caractérisant la fonction de transfert du filtre à l’analyseur 

de spectre électrique (on a trouvé 𝑄filtre = 118). Pour vérifier que le modèle de double boucle était 

pertinent, on a comparé le bruit de phase du COEO en rajoutant arbitrairement 100 m de fibre en 

position B et 200 m en position C à partir du modèle et à l’analyseur de signaux FSWP28 (Figure III - 

30).  

Le modèle décrit parfaitement la forme et l’amplitude du bruit de phase en sortie de COEO. La 

différence de hauteur des pics parasites à haute fréquence vient d’un artefact de mesure du FSWP28 

(résolution insuffisante de l’appareil à haute fréquence de décalage). 

 

Figure III - 30 Bruit de phase du COEO avec 𝟏𝟎𝟎 𝐦 de fibre optique en position B et 𝟐𝟎𝟎 𝐦 en position C 
expérimental (en bleu) et d’après le modèle de bruit de phase de COEO (en rouge). 
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Pour vérifier que le modèle permet de décrire la différence de filtrage en changeant la position des 

bobines de fibre rajoutées, nous avons simulé le bruit de phase en sortie de COEO pour une même 

longueur de fibre ajoutée à plusieurs position (A , B ou C) et nous avons comparé aux résultats 

expérimentaux (cf. Figure III - 31). 

À haute fréquence de décalage, la forme et l’amplitude des pics parasites simulés sont très proches 

des résultats expérimentaux. La différence d’amplitudes des pics vient principalement de la 

résolution insuffisante de l’appareil de mesure.  

À basse fréquence de décalage en revanche, les simulations diffèrent des résultats expérimentaux. Si 

le bruit de phase en rajoutant 100 m de fibre dans la boucle optique seule (en vert) est conforme à la 

valeur numérique, selon le modèle le bruit de phase en rajoutant 100 m de fibre dans la boucle 

optique seule (en vert) ou dans la boucle optoélectronique seule (en bleu), est identique. On 

constate néanmoins une dégradation du bruit de phase lorsque la bobine de fibre est rajoutée dans 

la boucle optoélectronique seule. 

 

Figure III - 31 Simulation et mesure de DSP de bruit de phase du battement en sortie de COEO pour 100 m de 
fibre optique rajoutée en position A (en rouge), B (en vert) et C (en bleu).  

Cette erreur de modélisation peut venir du couplage plus complexe entre les deux boucles optiques 

et optoélectronique (couplage différent de 1/2 entre les deux boucles).  

La modélisation du bruit de phase du COEO explique certains comportements expérimentaux, mais 

est insuffisante pour expliquer la différence de filtrage à basse fréquence entre les deux boucles. 

Néanmoins, pour une utilisation pratique des COEO et autre structures à double boucle comme le 

laser à effet Talbot régénératif, le modèle met en avant l’avantage de placer une grande longueur de 

fibre optique dans la partie commune aux deux boucles pour filtrer le bruit à basse fréquence, ce qui 

est corroboré par l’étude expérimentale. Cette configuration présente néanmoins la plus forte 

remontée de bruit aux fréquences à 1/𝜏𝑐  (observations validées par les simulations et les 

expériences). 
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Conclusion 

Les performances des boucles à décalage de fréquence fibrées à SOA, bien que très prometteuses 

pour de nombreuses applications, sont particulièrement limitées par l’effet de seuil laser de la boucle 

à cause de la grande proportion d’émission spontanée qui est régénérée d’un tour à l’autre.  

Dans ce chapitre nous avons présenté une architecture de laser à effet Talbot régénératif basé sur 

une boucle à décalage de fréquence et une boucle régénérative optoélectronique. Cette architecture 

permet d’améliorer significativement les performances électriques et optiques des boucles à 

décalage de fréquence fibrées à SOA, tout en conservant une large accordabilité de la cadence de 

répétition. L’étude de la régularité du train d’impulsions en sortie de laser à effet Talbot régénératif 

montre de plus que le bruit de phase du train d’impulsions est indépendant de la fréquence de 

répétition. Le laser à effet Talbot régénératif réalisé peut ainsi s’apparenter à une architecture 

hybride entre une boucle à décalage de fréquence classique sous le seuil et un oscillateur 

optoélectronique couplé.  

Si l’architecture finale présente un comportement complexe à modéliser et son optimisation repose 

sur l’interaction de plusieurs éléments, l’étude d’architectures plus simples (liaison optique 

hyperfréquence et COEO) a permis d’apporter des éléments concrets d’amélioration du bruit de 

phase. Le plancher de bruit de phase en sortie de photodiode peut par exemple être optimisé en 

jouant sur le biais du MZM ou la puissance optique en sortie de boucle. La conversion de bruit 

AM/PM peut être minimisée en trouvant un point de fonctionnement optimal pour la photodiode, et 

enfin la longueur de la fibre dans le laser à effet Talbot régénératif peut être augmentée pour 

améliorer le filtrage du bruit de phase à basse fréquence.  

Tous ces éléments sont à prendre en compte pour la réalisation de signaux d’horloge à haute 

cadence de répétition et à très bas bruit de phase basés sur BDF fibrée à SOA, et pourront faire 

l’objet d’optimisations futures de l’architecture régénérative. 
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Introduction 

Les lasers sont largement utilisés dans la vie courante comme appareil de mesure de distance (ou 

télémétrie). Les lidars par exemple (acronyme de Light Detection and Ranging) sont des systèmes 

essentiels pour la navigation autonome (voiture, drones, …), le contrôle de procédés industriels à 

distance, ou encore la mesure de densité de particule ou de la vitesse du vent dans l’atmosphère. La 

grande variété des sources optiques (laser continu, trains d’impulsions optiques, …) et des méthodes 

de traitement de signaux optiques a permis l’essor d’architectures de capteurs et de méthodes de 

mesures très différentes.  

Récemment, les boucles à décalage de fréquence ont été proposées pour la télémétrie. En effet les 

propriétés de celles-ci (peigne en sortie de grande largeur spectrale associé à la possibilité de 

contrôler la relation de phase entre les dents du peigne) offrent des avantages très intéressants. 

Dans ce chapitre nous présentons tout d’abord quelques grandeurs essentielles qui permettent de 

caractériser une mesure optique de distance. Ces grandeurs permettent de comparer les 

architectures de lidar les plus répandues. Ensuite nous détaillons la télémétrie basée sur une boucle 

à décalage de fréquence et nous évaluons les performances d’une boucle à décalage de fréquence 

réalisée expérimentalement, en lien avec les grandeurs définies précédemment. Enfin nous étudions 

deux pistes d’amélioration de la mesure en prenant en compte la particularité de la boucle à 

décalage de fréquence.  

Dans une deuxième partie, nous proposons une application de détection d’onde radiofréquence par 

capteur à fibre basée sur des mesures optiques par une boucle à décalage de fréquence. Après une 

brève discussion sur le fonctionnement et les différentes réalisations de capteurs à fibres, nous 

présentons des preuves de concept expérimentales pour cette application. Enfin nous évaluons la 

pertinence de l’utilisation des boucles à décalage de fréquence.  

Dans une dernière partie, nous présentons un système lidar basé sur une boucle à décalage de 

fréquence bidirectionnelle. Nous mettons en avant les avantages de cette architecture en lien avec la 

première partie et nous illustrons l’utilisation de la double boucle avec plusieurs exemples de 

mesures (télémétrie, mesure d’effet Doppler, imagerie 3D, …). 
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1 Télémétrie optique  

Bien qu’il existe une grande diversité d’architectures qui permettent de mesurer des distances en 

s’appuyant sur l’optique, nous nous intéressons en particulier aux systèmes lidar qui utilisent le 

principe suivant (cf. Figure IV - 1) : une source optique génère un profil d’onde optique (une 

sinusoïde, un train d’impulsions, une onde modulée en fréquence ou encore un profil complexe) qui 

est envoyé sur une cible. La lumière réfléchie ou rétrodiffusée effectue le chemin inverse. En 

comparant l’onde envoyée et l’écho de la cible on peut mesurer le temps d’aller-retour de l’onde, ce 

qui permet de remonter à la distance à laquelle se trouve la cible par rapport à la source. Certains 

types de lidar permettent en outre d’obtenir d’autres informations en plus de la distance, comme la 

réflectivité de la cible ou sa vitesse. 

 

Figure IV - 1 Schéma de base d’un télémètre optique. 

1. a Grandeurs caractérisant les performances de la télémétrie 

Les performances de détection ne sont pas les mêmes en fonction du type de source optique et de la 

méthode de détection. Afin de comparer de manière efficace les différentes architectures, plusieurs 

grandeurs caractéristiques de la télémétrie permettent d’en quantifier les performances [43, 119]. 

1. a. i Précision et exactitude 

La précision 𝑷 correspond au degré de précision sur la mesure de la distance. Plus le système est 

précis, moins l’écart entre plusieurs mesures d’une même distance est grand. La précision quantifie 

ainsi la stabilité du système de mesure. Par exemple, des variations de l’onde optique émise par la 

source ou du système de détection (à cause de fluctuations thermiques/mécaniques) induisent des 

dégradations de la précision. La Figure IV - 2 montre un exemple de séries de mesures de distances 

associées à un système précis et imprécis.  

En prenant plusieurs séries de mesures d’une même distance, par ergodicité, la précision correspond 

ainsi à l’écart type de la série de mesure. De manière plus rigoureuse, la précision peut être définie 

par rapport à la variance d’Allan de la mesure de distance en fonction du temps [43, 120, 121]. La 

mesure de la précision ne présuppose pas la connaissance de la distance réelle de la cible. 

L’exactitude 𝑬 correspond à la différence entre la distance mesurée par le système et la distance 

réelle. Plus le système est exact, plus les mesures sont proches de la distance réelle. La Figure IV - 2 

montre un exemple de séries de mesures de distances associées à un système exact et inexact. 

En prenant une série de mesures d’une même distance, l’exactitude correspond ainsi à la différence 

entre la moyenne de la série de mesures et la distance réelle de la cible. La mesure de l’exactitude 
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d’un système, contrairement à la mesure de la précision, présuppose la connaissance de la distance 

réelle d’une cible. En réalité, pour estimer l’exactitude d’un système, on compare les mesures du 

système que l’on cherche à caractériser par rapport à un système de mesure qui dispose d’une 

meilleure exactitude et d’une meilleure précision.  

 

Figure IV - 2 Schéma d’une série de mesure (croix bleu foncé) de distance d’un système de mesure 
précis/imprécis, exact/inexact par rapport à la distance réelle (en rose).  

La précision est souvent un des principaux paramètres limitant les mesures de distance. Étant liée 

aux fluctuations du système, l’amélioration de la précision nécessite un contrôle des éléments qui 

pourraient varier dans le temps (par exemple grâce à des asservissements). En revanche l’exactitude 

d’un système est moins critique. En effet, en étalonnant le système par rapport à une mesure de 

référence de bonne exactitude, l’utilisateur peut corriger le biais de mesure du système. Les dérives 

lentes de la mesure peuvent même être corrigées en réactualisant en temps réel l’étalonnage. 

1. a. ii Résolution  

La résolution 𝑹 correspond à la distance minimale entre deux cibles, distinctes qui permet de les 

distinguer lors de la mesure. Lorsque deux cibles sont trop proches l’une de l’autre, l’appareil de 

mesure ne peut différencier les deux échos renvoyés. La résolution peut dépendre de nombreux 

paramètres : de la durée et de la bande passante du signal émis, des caractéristiques de la cible 

(ponctuelle/distribuée) et du milieu de propagation (dispersion). La Figure IV - 3 montre une 

illustration de mesures simultanées de deux cibles séparées d’une distance fixe pour différentes 

résolutions de l’appareil de mesure (dans le cas d’un lidar temps de vol [122]). 

Le critère de résolution est particulièrement utilisé quand l’utilisateur cherche à mesurer plusieurs 

cibles en même temps comme pour l’imagerie 3D ou les lidars flash par exemple [119, 123]. Si pour 

ces dernières applications notamment, la résolution est un paramètre critique, plusieurs méthodes 

de traitement de signal peuvent être mises en place [124, 125, 126] afin d’améliorer la résolution de 

la mesure.  
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Figure IV - 3 Schéma d’un exemple de mesures de distances simultanées pour différentes résolution de 
l’appareil. 

1. a. iii Fréquence d’acquisition et zone d’ambiguïté 

La fréquence d’acquisition 𝒇𝐚𝐜𝐪 correspond à la fréquence de la mesure par le système. On distingue 

deux principaux facteurs qui limitent cette fréquence de mesure.  

- La cadence de répétition de la source optique : la source optique génère une onde 

optique périodique de période 𝑓rep pour sonder une cible. L’acquisition de la distance de 

la cible ne peut ainsi s’effectuer au mieux qu’à une période 1/𝑓rep. 

- Le traitement des données : la détection du signal et le traitement associé peuvent 

entrainer aussi un certain temps d’acquisition. La mesure de distance peut aussi être 

moyennée sur plusieurs périodes pour améliorer le rapport signal à bruit (SNR) par 

exemple. Ce processus rallonge la période d’acquisition.  

La fréquence d’acquisition nécessaire dépend de l’application visée. Ce paramètre est 

particulièrement important lorsque l’utilisateur cherche à suivre l’évolution d’une cible (vitesse, 

distance, ondes émises, …) dans le temps. Pour la navigation autonome par exemple, la fréquence 

d’acquisition nécessaire est intimement liée à la vitesse de l’objet et à son environnement.  

La distance d’ambiguïté 𝒁𝑨 correspond à la distance jusqu’à laquelle le système de détection peut 

certifier les mesures sans ambiguïté. Le système de mesure fonctionnant sur l’envoi de signaux 

périodiques, l’écho réfléchi par la cible peut ainsi venir de différentes périodes du signal envoyé. La 

Figure IV - 4 représente une mesure issue d’un lidar temps de vol pour deux cibles espacées de 𝑍𝐴. 

Dans un état de fonctionnement stationnaire, l’écho de la cible 1 (en rouge) et l’écho de la cible 2 (en 

jaune) sont indifférentiables. 

Plus la distance d’ambiguïté est grande, moins la mesure de distance est limitée spatialement. En 

pratique, la distance d’ambiguïté est limitée par la fréquence de répétition de la source optique :  

𝑍𝐴 = 
𝑐

2𝑛𝑓rep
, (IV. 1) 

avec 𝑐 la vitesse de la lumière et 𝑛 l’indice du milieu de propagation. Le facteur 2 au dénominateur 

vient de l’aller-retour de l’onde.  
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Figure IV - 4 Schéma de télémétrie : deux cibles espacé de la distance d’ambiguité 𝒁𝑨 pour un lidar temps de 
vol. Le train d’impulsions en sortie est représenté en bleu, l’écho de la cible 1 (respectivement la cible 2) est 
représenté en rouge (respectivement en jaune). 

1. a. iv Détection cohérente/incohérente 

Le type de détection (cohérente/incohérente) est un critère important pour la télémétrie. Par 

exemple, la distance maximale pouvant être mesurée (ou portée) est dépendante de la détection et 

de la puissance du champ émis en sortie de laser. En supposant que la cible illuminée par la source 

optique renvoie la lumière de manière isotrope (dans 4𝜋 stéradians), la puissance de la lumière 

réémise par la cible qui est captée par le collimateur décroit avec la distance de la cible [127, 128].  

- Dans le cas d’une détection incohérente des signaux, le signal d’écho et le signal de 

référence (issu de la source optique) sont détectés séparément. La distance est calculée en 

comparant l’intensité ou la phase des deux signaux dans le domaine radiofréquence (l’information à 

propos de la phase optique des signaux est perdue). La mesure de la distance dépend alors de la 

puissance du signal d’écho. Comme celle-ci décroit de manière quadratique avec la distance de la 

cible [127] ( 𝑃echo α 1/𝐿2 ), la détection incohérente repose usuellement sur l’utilisation 

d’amplificateur pour accroître la puissance de sortie, et/ou d’une électronique de détection très 

sensible (par exemple des détecteurs de photons uniques à avalanche). 

- Dans le cas d’une détection cohérente, le signal d’écho est détecté par interférence avec le 

signal de référence. La distance est alors calculée à partir du battement entre les deux signaux. Le 

signal d’écho étant projeté sur le mode de l’oscillateur local, la détection cohérente renseigne sur 

l’amplitude du signal d’écho. Comme celle-ci décroit de manière linéaire (𝐸echo α 1/𝐿), la détection 

cohérente permet de gagner en sensibilité pour une même puissance de sortie. La détection 

cohérente garde de plus la différence de phase optique entre les deux signaux, ce qui permet de 

mesure une distance avec une précision interférométrique. 

Le choix du type de détection influence ainsi énormément les performances de la mesure et en 

particulier la sensibilité. Si la détection cohérente semble être une meilleure option du fait du gain de 

sensibilité par l’utilisation de l’oscillateur local, en pratique plusieurs autres facteurs interviennent 
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comme l’environnement sondé (la présence ou l’absence de turbulences), la taille de la cible, la 

puissance crête en sortie (la puissance d’un laser pour une utilisation commerciale devant respecter 

des normes de puissance [129, 130]) ou encore les capacités de traitement de signal (la détection 

cohérente nécessitant en général plus de puissance de calcul). Tous ces critères sont à prendre en 

compte dans le développement d’un télémètre optique. Une étude préalable de ces facteurs en 

fonction de l’application visée permet généralement de trancher entre les deux types de détection.  

1. b Présentation d’architectures usuelles de télémétrie  

Les lidars sont les architectures de référence pour la télémétrie basée sur l’optique. Parmi les types 

de lidars les plus couramment utilisées, on distingue en particulier les lidars temps de vol, les lidars 

utilisant des lasers CW modulés en intensité (lidars AMCW), des lasers CW modulés en fréquence 

(lidars FMCW) ou encore les lidars à compression d’impulsion.  

1. b. i Lidar temps de vol  

Les lidars temps de vol correspondent aux schémas de modulation de l’onde optique les plus simples 

[122, 131, 132] : un train d’impulsions optiques est envoyé sur une cible. Les impulsions réfléchies 

sont collectées par le collimateur et la distance 𝐿 de la cible est obtenue en comparant le temps 

entre les impulsions du signal et de l’écho 𝛿𝑡 (cf. Figure IV - 4) : 

𝐿 =  
𝑐𝛿𝑡

2𝑛
. (IV. 2) 

Pour un lidar temps de vol, la résolution est directement reliée à la durée de l’impulsion [128]. Le 

grand avantage de ces lidars réside dans la simplicité de la méthode de mesure. La possibilité de faire 

des temps de répétition faibles implique aussi des zones d’ambiguïté très large. Pour des applications 

d’altimétrie [128] ou de mesure de densité de particules [122, 133] par exemple, les distances de 

mesures vont de la centaine de mètres à plusieurs kilomètres. En revanche, la détection est 

incohérente, et la puissance réémise de la cible décroit comme l’inverse de la distance de la cible au 

carré [127] (𝑃echo α 1/𝐿2). L’utilisation de lidar temps de vol à longue distance implique ainsi une 

électronique de détection très sensible et rapide, pour ne pas dégrader la précision de la mesure.  

1. b. ii Les lasers CW modulés en intensité (lidar AMCW) 

Les lidars AMCW utilisent des lasers CW dont l’intensité est modulée par une sinusoïde ou un 

créneau à une fréquence de répétition 𝑓rep [134, 135]. La différence de phase entre l’intensité du 

signal émis et celle du signal réfléchi 𝛿𝜑 permet de calculer la distance 𝐿 parcourue par l’onde (cf. 

Figure IV - 5) :  

𝐿 =  
𝑐

2𝑛

𝛿𝜑

2𝜋𝑓rep
. (IV. 3) 

Plusieurs méthodes existent pour mesurer la différence de phase. La plus répandue consiste à 

mesurer l’intensité réfléchie à retards temporels fixés entre les deux signaux. 

Pour un lidar AMCW, la résolution est limitée par la fréquence 𝑓rep et par la précision de la mesure 

de la phase 𝛿𝜑. Plus la fréquence de répétition est élevée, plus la différence de phase entre deux 

cibles est grande, ce qui permet de mieux les différencier, mais au détriment d’une distance 

d’ambiguïté plus faible.  
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Figure IV - 5 Schéma d’un lidar AMCW. En bleu : signal. En rouge : écho. EOM : modulateur électro-optique. 
GRF: générateur RF externe. 

1. b. iii Les lasers CW modulés en fréquence (lidar FMCW) 

Les lidars FMCW émettent des ondes optiques périodiques de cadence de répétition 𝑓rep dont la 

fréquence instantanée varie linéairement au cours du temps (ou chirp) [23, 24]. La fréquence 

instantanée de l’onde optique 𝑓 dans un chirp peut ainsi s’écrire (cf. Figure IV - 6) :  

𝑓 =  𝑓0 + 𝛾𝑡, (IV. 4) 

avec 𝛾 le taux de chirp (en Hz/s). 

 

Figure IV - 6 Fréquence instantanée d’un train de chirps en fonction du temps. 

Le chirp est ensuite réfléchi ou rétrodiffusé par la cible et collecté par le collimateur. Les lidars FMCW 

peuvent reposer sur la détection cohérente de l’écho (en faisant interférer l’écho avec le signal) ou 

bien sur la détection incohérente (en comparant l’écho et la référence après détection de l’écho par 

une photodiode). À titre indicatif, des éléments de comparaison des deux méthodes est donnée dans 

[136]. Pour une détection cohérente, le retard dû à l’aller-retour implique une différence de 

fréquence 𝑓𝑠 entre le signal et l’écho. La fréquence 𝑓𝑠 du battement est alors proportionnelle à la 

distance 𝐿 (cf. Figure IV - 7) : 

𝑓𝑠 =  𝑓signal(𝑡) − 𝑓echo(𝑡) = 𝛾(𝑡signal − 𝑡echo) =
2𝑛𝐿

𝑐
 𝛾. (IV. 5) 
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Un lidar FMCW transpose ainsi l’information de la distance dans le domaine spectral. 

 

Figure IV - 7 Schéma d’un lidar FMCW. En bleu : signal. En rouge : écho. 

Du fait de l’effet Doppler, la mesure par un lidar FMCW avec le schéma de modulation présenté en 

Figure IV - 7 ne permet pas de connaître à la fois la distance et la vitesse de la cible : la mesure ne 

permet pas de différencier une cible immobile à une certaine distance d’une cible en mouvement à 

une autre distance. Néanmoins, en envoyant successivement plusieurs chirps avec des taux de chirps 

différents, une détermination de la distance et de la vitesse sans ambiguïté peut être obtenue [25]. 

1. b. iv Télémétrie par compression d’impulsion 

La télémétrie par compression d’impulsion [14, 137, 138] repose sur la modulation (généralement de 

phase ou de fréquence) d’un signal continu. Cette technique est inspirée de la compression 

d’impulsion RADAR pour maximiser le SNR de la détection d’écho [139, 140]. À la différence d’un 

lidar FMCW, la distance est mesurée à partir de la corrélation croisée du signal réfléchi avec le signal 

de référence. Le principe de fonctionnement est résumé en Figure IV - 8 en utilisant un train de 

chirps comme signal de référence1.  

La fréquence instantanée du signal émis est modulée de manière à générer un train de chirps 

périodique de période de répétition 𝑓rep (comme pour un laser FMCW cf. Figure IV - 6). Le motif de 

chirp 𝑋(𝑡) est enregistré en mesurant le champ électrique en sortie de boucle 𝐸ref (𝑡) sur une 

période 1/ 𝑓rep. Le champ électrique est ensuite envoyé sur une cible qui le réfléchit. Le champ 

réfléchi 𝐸echo(𝑡) peut être relié au champ en sortie de boucle 𝐸ref(𝑡) par la relation :  

𝐸echo(𝑡) = 𝑟𝑒−𝑖𝜙𝐸ref(𝑡 − 𝑇), (IV. 6) 

avec 𝑟 le coefficient de réflexion en amplitude de la cible, 𝜙 un terme de phase et 𝑇 le temps d’aller-

retour jusqu’à la cible. Afin de mesurer précisément 𝑇, le champ réfléchi est compressé par une 

corrélation croisée avec le motif de chirp enregistré 𝑋∗(𝑡). La corrélation croisée 𝑅X,echo(𝑡) s’écrit : 

                                                           
1
 Nous avons choisi d’illustrer cette méthode avec un train de chirps pour présenter deux méthodes utilisant des chirps 

(avec le lidar FMCW), et pour faire le lien avec les travaux décrits dans les sections suivantes. Néanmoins, le cadre général 
de la compression d’impulsion dépasse largement l’utilisation de chirp. En effet, les codages de phases (comme les code de 
Barker [150] ou de Golay [152]) sont souvent utilisés pour la compression d’impulsion. D’autres exemples de codages usuels 
sont référencés dans la référence [140]. 
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𝑅X,echo(𝑡) = ∫𝑋∗(𝑡 − 𝜏)𝐸echo(𝑡) 𝑑𝑡 (IV. 7) 

𝑅X,echo(𝑡) = ∫𝑋∗(𝑡 − 𝜏)𝑟𝑒−𝑖𝜙𝐸reft(𝑡 − 𝑇)𝑑𝑡. (IV. 8) 

Le champ 𝐸ref(𝑡) étant une succession périodique du motif de chirp 𝑋(𝑡) de période 1/𝑓rep, la trace 

de corrélation croisée correspond à un train d’impulsions de période 1/𝑓rep et de retard temporel 𝑇. 

On dit que le motif 𝑋∗(𝑡) est le filtre adapté au champ réfléchi, c’est-à-dire qu’il maximise le SNR de 

la corrélation par rapport à des bruits additifs [139, 140]. La durée des impulsions est limitée par la 

largeur spectrale du signal envoyé [14, 137]. En comparant la corrélation croisée 𝑅X,ref(𝑡) du signal 

de référence avec 𝑋∗(𝑡) et la corrélation croisée 𝑅X,echo(𝑡) du signal réfléchi avec  𝑋∗(𝑡) , la 

compression d’impulsion permet de mesurer très précisément le temps d’aller-retour 𝑇 de la lumière 

jusqu’à la cible et donc la distance de la cible.  

 

Figure IV - 8 Schéma d’un télémètre par compression d’impulsions. En bleu : référence. En rouge : écho. 

La télémétrie par compression d’impulsion peut être réalisée avec une détection incohérente (en 

mesurant directement l’intensité du motif 𝑋(𝑡) et du train réfléchi) ou bien avec une détection 

cohérente (en mesurant l’amplitude et la phase du motif 𝑋(𝑡) et du champ réfléchi par une mesure 

hétérodyne par exemple), avec les avantages et inconvénients évoquées dans la section 1. a. iv.  

De même, l’étape de corrélation croisée peut être effectuée de manière numérique en enregistrant 

les signaux après la photodiode ou bien de manière analogique, en faisant varier le retard de 

l’interférence entre le motif de référence et le champ réfléchi. Si la corrélation croisée analogique 

présente l’avantage de réduire drastiquement le traitement de signal nécessaire (la corrélation 

numérique étant limitée par l’enregistrement de signaux sur de longs temps d’acquisition avec une 

fréquence d’échantillonnage élevée), cette méthode nécessite généralement un montage 

expérimental plus complexe. 

L’avantage de la télémétrie par compression d’impulsion est que tout en offrant une résolution 

limitée par la largeur spectrale, l’étalement temporel du signal d’entrée réduit considérablement la 

puissance crête en sortie de boucle, ce qui permet d’éviter des effets non-linéaires ou de saturation 

dans les amplificateurs et ainsi de respecter les normes de puissances en vigueur pour l’utilisation de 

télémètres optiques [129].  
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Pour le lidar FMCW ainsi que pour le télémètre par compression d’impulsions, les performances sont 

limitées par la génération du train de chirps : La résolution est limitée par la bande passante du chirp 

[24, 137], tandis que la précision de la mesure est fortement impactée par la linéarité et la régularité 

des chirps générés. Le train de chirps peut être généré par exemple en modulant directement la 

fréquence d’un laser CW (par modulation du courant de pompe) [23, 25], en ajoutant un élément 

électro-optique dans ou à la suite d’un laser CW [141, 142] ou en utilisant un MLL combiné à un filtre 

optique de Bragg chirpé [143, 144].  

Dans les deux premiers cas, le taux de chirp est assez faible (1 − 1000 MHz/µs) à cause de la 

dynamique du laser ou du générateur qui pilote l’électro-optique. Dans le dernier cas, la bande 

passante du chirp est liée à la largeur du peigne en sortie de MLL et le taux de chirp peut être plus 

élevé (~ 1 − 10 GHz/ns) grâce au filtre de Bragg. Cette architecture permet la génération de train de 

chirps avec une très grande bande passante (et ainsi une bonne résolution) toute en conservant une 

cadence de répétition élevée. En revanche, ce système est très difficilement reprogrammable (taux 

de répétition imposé par le MLL et dispersion fixée par le filtre de Bragg). 

Les BDF au contraire, peuvent générer très facilement des trains de chirps de grande largeur 

spectrale (>  10 GHz) avec un taux de répétition élevé (~100 MHz), et un taux de chirp accordable 

[17]. Ce sont ainsi des architectures très prometteuses pour la télémétrie. Dans la suite du manuscrit, 

nous nous sommes concentrés sur la compression d’impulsion numérique et analogique avec des 

BDF.  

1. c Télémétrie basé sur une boucle à décalage de fréquence 

L’utilisation d’une BDF injectée par un laser CW pour des mesures de télémétrie a été réalisée dans 

[14]. Les auteurs ont mis en avant une preuve de concept de télémétrie par compression d’impulsion 

numérique avec une résolution de 4 mm pour une zone d’ambiguïté de 1 m environ. Dans la 

continuité de ces travaux, nous avons réalisé expérimentalement un Lidar basé sur une BDF. Le 

système a été caractérisé et testé avec des fréquences de répétitions plus faibles pour des 

applications de télémétrie à plus grande distances.  

1. c. i Principe de fonctionnement  

Le principe de fonctionnement du Lidar à partir d’une BDF (cf. Figure IV - 9) est inspiré du télémètre 

par compression d’impulsion décrit dans la section précédente. Celui-ci repose sur trois étapes : la 

mesure du signal de référence (le motif de chirp), la mesure du signal d’écho, et la corrélation 

croisée. 

La BDF génère un peigne de fréquences de relation de phase quadratique et d’espacement 𝑓𝑠. Le 

champ en sortie de boucle dans l’état stationnaire s’écrit, en notant 𝐸0(𝑡) = 𝐸in𝑒
−2𝑖𝜋𝑓0𝑡 le champ en 

sortie du laser d’injection [11] :  

𝐸out(𝑡) =  𝐸0(𝑡) ∑ 𝑔(𝑛)𝑒−2𝑖𝜋𝑛(𝑓𝑠𝑡−𝑓0𝜏𝑐)𝑒𝑖𝜋𝑛(𝑛+1)𝑓𝑠𝜏𝑐

+∞

𝑛=0

. (IV. 9) 

Lorsque le peigne de fréquences interfère directement sur la photodiode avec le laser CW d’injection 

(Figure IV - 9 en haut), le photocourant en sortie de photodiode 𝑖ref(𝑡) s’écrit [14]:  

𝑖ref(𝑡) ∝  |𝐸in|
2  + |𝐸out(𝑡)|

2 + 2|𝐸in|ℜ(𝐸out(𝑡)e
−i𝜑0), (IV. 10) 



150 

avec 𝜑0 la différence de phase entre les deux bras. En supposant que l’amplitude dans le bras du 

laser d’injection est largement plus grande que celle du peigne de fréquences, on peut négliger la 

variation temporelle induite par |𝐸out(𝑡)|
2  par rapport au terme 2|𝐸in|ℜ(𝐸out(𝑡)e

−i𝜑) . Le 

photocourant s’écrit alors :  

𝑖ref(𝑡) ∝ |𝐸in|
2  + 2|𝐸in|ℜ(𝐸out(𝑡)e

−i𝜑0). (IV. 11) 

Le photocourant contient ainsi directement l’amplitude du signal en sortie de boucle 𝐸out(𝑡). En 

enlevant la partie continue (avec un filtre passe haut ou numériquement), la transformée de Hilbert 

du signal donne le signal complexe 𝐸out(𝑡)e
−i𝜑0. On appelle signal de référence le signal complexe 

mesuré. 

 

Figure IV - 9 Principe de fonctionnement de la télémétrie par BDF. (1) Mesure du signal de référence (2) 
Mesure du signal d’écho (3) Corrélation croisée. 

Lorsque le peigne de fréquences est envoyé dans le bras de mesure, en prenant l’exemple de deux 

cibles A et B (Figure IV - 9.2), le champ réfléchi total 𝐸tot(𝑡) s’écrit en fonction de 𝐸out(𝑡) :  

𝐸tot(𝑡) = 𝑟𝐴𝑒−𝑖𝜙𝐴𝐸out(𝑡 − 𝑡𝐴) + 𝑟𝐵𝑒−𝑖𝜙𝐵𝐸out(𝑡 − 𝑡𝐵), (IV. 12) 

avec 𝑟𝑖 deux coefficients qui dépendent de la réflectivité des cibles et des pertes de propagation, 𝜙𝑖 

un terme de phase et 𝑡𝑖 le temps d’aller-retour de la lumière dans la voie i. En faisant interférer le 

champ 𝐸tot(𝑡) avec le laser d’injection CW (qu’on suppose d’amplitude largement plus grande), le 

photocourant en sortie 𝑖tot(𝑡) s’écrit :  

𝑖tot(𝑡) ∝ |𝐸in|
2  + 2|𝐸in|ℜ(𝐸tot(𝑡)e

−i𝜑0). (IV. 13) 

De la même manière, la transformée de Hilbert du photocourant permet de mesurer le champ 

réfléchi total en phase et en amplitude. On appelle signal d’écho le signal complexe ainsi mesuré. En 

faisant une corrélation croisée du signal de référence et du signal d’écho 𝑅ref,echo , on retrouve en 

valeur absolue une trace périodique de période 𝑓𝑠 (comme 𝐸out est périodique de période 1/𝑓𝑠), 

avec des pics correspondant à chacun des échos avec un terme de retard temporel 𝑡𝑖 :  

𝑅ref,echo (𝜏) = ∫  𝐸out(𝑡 − 𝜏)e−i𝜑0 (𝑟𝐴𝑒𝑖𝜙𝐴𝐸out
∗ (𝑡 − 𝑡𝐴) + 𝑟𝐵𝑒𝑖𝜙𝐵𝐸out

∗ (𝑡 − 𝑡𝐵)) 𝑑𝑡, (IV. 14) 

𝑅ref,echo (𝜏) = 𝑟𝐴𝑒𝑖(𝜙𝐴−𝜑0) ∫  𝐸out(𝑡 − 𝜏) 𝐸𝑜𝑢𝑡
∗ (𝑡 − 𝑡𝐴)𝑑𝑡 + 𝑟𝐵𝑒𝑖(𝜙𝐵−𝜑0) ∫  𝐸out(𝑡 − 𝜏) 𝐸𝑜𝑢𝑡

∗ (𝑡 − 𝑡𝐵)𝑑𝑡. (IV. 15) 

L’utilisation d’une BDF permet de générer des impulsions très étalées temporellement grâce au 

terme de retard accordable sur chacune des dents du peigne (cf. équation (IV. 9)). La durée 

temporelle du signal en sortie de boucle peut ainsi être allongée jusqu’à 1/𝑓𝑠 (équivalent à un 
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rapport cyclique 𝜌 = 1) en réglant 𝑓𝑠 ou 𝜏𝑐  (cf. partie 1. c. ii du chapitre I). L’impulsion est ensuite 

compressée numériquement (avec des facteurs de compression obtenus jusqu’à 150 [14]) par 

l’étape de corrélation croisée pour retrouver la différence de temps entre les deux cibles. 

1. c. ii Performances  

La BDF utilisée pour la télémétrie (cf. Figure IV - 10) est entièrement fibrée avec des éléments à 

maintien de polarisation à 1550 nm. La boucle comprend un FOPB accordable en longueur d’onde 

(Yenista) typiquement réglé à 1550 nm avec 10 GHz de bande passante environ. Un isolateur 

optique assure l’unidirectionnalité de la boucle. L’amplificateur optique est un EDFA (en bande C) 

commercial (Manlight). Le décalage de fréquence dans la boucle est assuré par deux AOFS 

consécutifs de signe de décalage opposés (Gooch&Housego). Le décalage de fréquence total par tour 

de boucle 𝑓𝑠 est réglé à 4.3305 MHz (proche d’une condition de Talbot entière (𝑞 = 1)) par la 

différence entre les fréquences appliquées aux deux AOFS. La distance d’ambiguïté étant reliée à 

l’inverse de la fréquence de répétition (cf. équation (IV. 1)), on a choisi cette valeur de 𝑓𝑠 pour 

pouvoir sonder des distances plus importantes que dans [14]. La BDF est injectée par un laser CW 

(X15 Koheras) à 1550 nm. La puissance en sortie est typiquement de 2.4 mW. 

 

Figure IV - 10 Schéma de télémétrie basée sur une BDF. AOFS : décaleur de fréquence acousto-optique. 
FOPB : filtre optique passe bande. EDFA : amplificateur optique à fibre dopée erbium. GRF : générateur RF 
externe. PD : photodiode rapide. 

Le bras de mesure est composé d’un collimateur qui permet de faire passer la lumière en espace 

libre. La télémétrie se basant sur la différence de temps de parcours entre deux cibles A et B, on a 

ajouté dans la plupart des cas une fibre à terminaison FC/PC dans le bras de mesure. Une portion de 

la lumière se réfléchit sur cette terminaison qui correspond à la cible A. Le reste de la lumière est 

réfléchi par la cible B pour la mesure de distance en espace libre. En mettant la terminaison FC/PC en 

bout de fibre (sur le collimateur), nous mesurons directement la distance parcourue par la lumière en 

espace libre. Le signal issu de la BDF ou du bras de mesure interfère avec le laser d’injection sur une 

photodiode rapide (Thorlabs 18 GHz de bande passante), et la trace temporelle du photocourant est 

enregistrée par un oscilloscope rapide (8 GHz de bande passante).  

Dans un premier temps nous avons caractérisé la technique de télémétrie optique par BDF en 

fonction des grandeurs définies dans la sous-partie 1. a.  

- La précision 𝑷 

Pour connaître la précision du Lidar développé nous avons effectué une série de mesures d’une cible 

à la même distance (un miroir). Nous avons appliqué la procédure détaillée précédemment pour 

extraire la distance entre la terminaison FC/PC et le miroir.  
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La Figure IV - 11.a montre le motif de chirp (issu du signal de référence) en sortie de boucle moyenné 

sur plusieurs périodes. La durée du chirp est régie par le produit 𝑓𝑠𝜏𝑐 (cf. partie 1. c. ii du chapitre I) 

et le rapport cyclique correspondant 𝜌 vaut 0.43. La Figure IV - 11.b montre la corrélation croisée du 

champ complexe d’écho, avec le motif de chirp complexe. On remarque en particulier l’effet de 

compression d’impulsion par la corrélation croisée. Les deux échos correspondent à l’écho de la 

terminaison FC/PC, et à l’écho du miroir. En ajustant les deux pics d’échos dans la trace 

d’autocorrélation par des gaussiennes, on retrouve la différence de temps entre les deux échos (cf. 

Figure IV - 11.c). La distance entre les cibles est calculée par rapport à la zone d’ambiguïté en 

considérant que la période temporelle de l’autocorrélation (1/𝑓𝑠) correspond à la période spatiale 

𝑍𝐴 (cf. équation (IV. 1)). 

 

Figure IV - 11 Exemple de télémétrie Lidar basé sur une BDF. (a) motif de référence en sortie de boucle. (b) 
Trace de corrélation croisée motif de référence/signal d’écho. (c) Détermination de la distance entre la 
terminaison FC/PC (écho en rouge) et le miroir (écho en jaune). 

A partir de la série de 10 mesures d’une même distance, on détermine la précision 𝑃 associée au 

Lidar en prenant l’écart type des distances. La Figure IV - 12 montre la distribution des distances 

mesurées.  

 

Figure IV - 12 Distribution des mesure de distance. 

En calculant l’écart type des valeurs, on trouve une précision 𝑷 = 𝟎. 𝟓𝟑 𝐦𝐦. Cet écart type est 

relativement élevé comparé à d’autres méthodes de télémétrie. La télémétrie à partir de paires de 
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peignes de fréquences donne par exemple de très bonnes précisions [43, 121]. Néanmoins, nous 

soulignons ici qu’il s’agit d’un première mesure de précision de cette architecture de télémétrie et 

qu’aucun moyen de stabilisation du peigne (en isolant la BDF ou par asservissement par exemple) et 

aucun moyennage n’a été mis en place pour ces mesures. En stabilisant la BDF, et en augmentant le 

nombre de mesures, une meilleure précision devrait être obtenue. 

- L’exactitude 𝑬 

Comme défini plus haut, la mesure d’exactitude suppose une connaissance de la distance réelle de la 

cible que l’on mesure (ou du moins une mesure par un système de mesure plus précis et exact). Ne 

pouvant mesurer plus précisément la distance entre la terminaison FC/PC et le miroir d’une autre 

manière, nous avons vérifié qu’avec un étalonnage, la télémétrie permettait des mesures exactes. 

Pour ce faire on a placé le miroir sur une platine de translation. Celle-ci permet de régler la position 

du miroir à 10 µm près. En déplaçant le miroir grâce à la platine de translation, on connait avec une 

excellente exactitude la position relative du miroir par rapport à sa position initiale. Ainsi en 

effectuant des mesures relatives de distance, on peut vérifier que la distance relative mesurée par le 

Lidar correspond bien à la distance relative réelle. La distance réelle de la cible par rapport à la 

terminaison FC/PC en fonction de la translation 𝑥 du miroir 𝐷réel(𝑥) vaut :  

𝐷réel(𝑥) = 𝐷réel(0) + 𝑥. (IV. 16) 

La distance mesurée par le Lidar en fonction de la translation 𝑥 du miroir 𝐷mesuré(𝑥) vaut :  

𝐷mesuré(𝑥) = 𝐷réel(0) +  𝑥 + 𝐸 ± 𝑃. (IV. 17) 

En translatant le miroir, on vérifie que la mesure du Lidar conserve la translation : 

𝐷mesuré(𝑥) = 𝐷mesuré(0) +  𝑥. (IV. 18) 

La Figure IV - 13 montre la mesure de distance 𝐷𝑚𝑒𝑠𝑢𝑟é en fonction de la distance relative de la 

platine de translation. Un ajustement des données par une fonction 𝑦 = 𝑎𝑥 + 𝑏, a été effectué pour 

vérifier que l’exactitude de la mesure est conservée. L’ajustement retourne 𝑎 = 1.006, ce qui 

implique que le système conserve donc l’exactitude de la mesure (à la précision près) après 

étalonnage par rapport à une référence. 

 

Figure IV - 13 Mesure de la distance par BDF en fonction de la distance relative de la platine de translation 

(en bleu). Ajustement de 𝑫𝐦𝐞𝐬𝐮𝐫é(𝒙) d’après une fonction affine (en noir trait plein).  

- La résolution R 

La résolution de la mesure Lidar par BDF est liée à la largeur du pic d’écho dans la trace de 

corrélation croisée, qui dépend elle-même de la largeur spectrale du peigne de fréquences en sortie 
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de boucle (𝑁𝑓𝑠) et à la bande passante de détection (photodiode et oscilloscope). Dans le cas où la 

largeur spectrale du peigne est inférieure à la bande passante de résolution, on peut écrire la 

résolution théorique de la mesure 𝑅th [14] : 

𝑅th =
𝑐

2𝑛𝑁𝑓𝑠
. (IV. 19) 

Pour vérifier expérimentalement que la mesure de distance ne pouvait se faire à des distance plus 

courtes que 𝑅th, on a utilisé un cube à séparation de polarisation, une lame quart d’onde (𝜆/4) et 

deux miroirs. Un des miroirs est positionné sur une platine de translation pour faire varier la distance 

entre les deux miroirs. Ici on a retiré la fibre FC/PC pour minimiser l’écho issu du collimateur. La 

Figure IV - 14 montre le schéma du bras de détection.  

 

Figure IV - 14 Schéma du bras de mesure pour l’évaluation de la résolution. 

De même que pour la mesure d’exactitude, on a fait varier la distance entre les deux miroirs grâce à 

la platine de translation, et on mesure la distance entre les deux miroirs grâce à la trace 

d’autocorrélation. On a réduit la largeur du peigne à 3.4 GHz pour avoir une répartition homogène 

de l’intensité entre les dents du peigne, soit 𝑅th =  4.41 cm. La Figure IV - 15 montre la corrélation 

croisée du signal de référence avec le signal d’écho des deux miroirs, pour différentes valeurs de la 

distance entre les miroirs.  

 

Figure IV - 15 Corrélation croisée du signal de référence avec le signal d’écho des deux miroirs pour plusieurs 
positions relatives. La distance relative des deux miroirs est obtenue en ajustant les données par deux 
gaussiennes (en rouge et jaune).  
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Les courbes en rouge et jaune correspondent à un ajustement des échos par une gaussienne à partir 

d’un algorithme très simple de détection de pic (en ajustant chaque écho séparément). La position 

relative dans le titre indique la position de la platine de translation, et la distance mesurée indique la 

distance entre le sommet des deux gaussiennes. 

Au-dessus de la limite de résolution théorique (Figure IV - 15 en haut), les deux échos sont 

discernables, et l’ajustement de la position des pics par une gaussienne permet de mesurer la 

différence entre les deux trajets optiques, en accord avec les mesures d’exactitude effectuées 

précédemment. L’ajustement par un gaussienne donne une largeur de l’impulsion comprimée de 

4.37 cm (respectivement 5.14 cm) pour le signal de référence (respectivement pour le signal d’écho) 

dans la Figure IV - 15 en haut, ce qui concorde bien avec la limite résolution théorique. 

Juste en dessous de la limite de résolution (distance entre les deux miroirs = 4 cm, Figure IV - 15 en 

bas à gauche), on discerne encore deux échos, mais l’ajustement par une gaussienne ne peut plus se 

faire pour les deux pics séparément (d’où la différence entre la distance mesurée et la distance 

théorique). En dessous de la limite de résolution (distance entre les deux miroirs = 3 cm, Figure IV - 

15 en bas à droite), les deux échos sont indiscernables.  

La résolution théorique 𝑅th est donc un indicateur clair de la limite de résolution expérimentale. 

Celle-ci peut être augmentée en augmentant la largeur spectrale du peigne (cf. équation (IV. 19)). Un 

peigne de 50 GHz de large correspondrait ainsi à une résolution de 3 mm. En revanche, cette 

méthode de compression numérique avec un peigne aussi large nécessite un oscilloscope 

de100 Gech/s, ce qui limite le domaine d’applications. Une autre méthode de télémétrie basée sur 

le spectre du signal d’écho présenté en 1.d permet néanmoins d’effectuer des mesures de distance 

en dessous de la limite théorique de résolution. 

- La fréquence d’acquisition et la distance d’ambiguïté  

Pour le Lidar basé sur une BDF, la cadence de répétition est fixée par la fréquence de décalage dans 

la boucle. En fonction de la technologie du décaleur de fréquence et du système d’acquisition utilisé, 

la fréquence d’acquisition peut ainsi varier entre quelques kHz et quelques GHz.  

La distance d’ambiguïté est limitée par la fréquence de répétition du train de chirps (cf. (IV. 1)). Pour 

le Lidar réalisé (𝑓𝑠 = 4.3305 MHz), la distance d’ambiguïté vaut 34.61 m dans l’air. Pour démontrer 

une utilisation pratique du Lidar à BDF, nous avons effectué des mesures de distance en extérieur 

tout au long de la distance de propagation du faisceau lumineux. 

Quelques changements ont été effectués par rapport à la Figure IV - 10. Le collimateur du bras de 

mesure a été changé pour une meilleure qualité de faisceau en sortie (Thorlabs PAF-X-11). Celui-ci 

renvoie de plus naturellement un petit écho qui permet de servir d’écho de référence pour la 

télémétrie en espace libre : nous avons donc retiré la fibre FC/PC qui jouait ce rôle dans les 

expériences précédentes. La cible visée est une bande semi-réfléchissante, comme on en trouve sur 

les gilets de signalisation. La puissance en sortie de circulateur est augmentée graduellement au fur 

et à mesure de l’éloignement de la cible grâce à un EDFA (cf. Figure IV - 17). Les traces de corrélation 

croisées sont moyennées sur 20 µs (85 périodes) pour améliorer le SNR. Une mesure de la distance 

de la cible par rapport au collimateur est effectuée à la main avec un petit télémètre commercial en 

parallèle pour comparer les deux méthodes de mesures.  
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La Figure IV - 16 présente quelques exemples de traces de corrélation croisée pour différentes 

distances de la cible dans la direction de propagation du faisceau lumineux. La comparaison des 

distances mesurées au Lidar et au télémètre est reportée en Figure IV - 17. 

 

Figure IV - 16 Différentes traces de corrélation croisée mesurées en éloignant la bande réfléchissante le long 
de la zone d’ambiguïté. Coll. : écho du collimateur. 

 

Figure IV - 17 Comparaison des mesures Lidar (mesure BDF) et télémètre le long de la zone d’ambiguité pour 
différentes puissance de sortie (en bleu 𝑷𝐨𝐮𝐭 = 𝟏𝟏 𝐦𝐖, en rouge 𝑷𝐨𝐮𝐭 = 𝟐𝟎 𝐦𝐖  et en jaune 𝑷𝐨𝐮𝐭 =
𝟑𝟎 𝐦𝐖). Les données sont ajustées par régression linéaire (en violet), et l’équation de la droite est indiquée 
sur la courbe. 

On constate dans un premier temps que l’écho de la cible et du collimateur comprend deux pics. Ce 

dédoublement des pics s’explique par la présence d’un écho parasite issu d’un raccord optique avant 

le collimateur (à une distance de 30 cm environ). Ensuite on remarque que même si le pic d’écho de 

la cible diminue en s’éloignant du collimateur, celui-ci ressort avec un très bon SNR (> 10 dB sur 

toute la zone d’ambiguïté). Pour la même configuration, on peut ainsi envisager la détection de cible 

moins réfléchissante, tout en diminuant la puissance de sortie. Enfin, la régression linéaire des 

données est en accord avec les mesures d’exactitude (on retrouve un coefficient de proportionnalité 

de 0.999). L’amplitude maximale des résidus par rapport à la régression linéaire vaut 5 cm, en partie 

à cause de l’imprécision du télémètre (mesure à la main).  

La Table IV 1 résume les performances du Lidar réalisé à partir de la BDF. 



157 

Table IV 1 Performances du Lidar basé sur une BDF. 

 

Cette première caractérisation de BDF pour des mesures optiques permet aussi de souligner les 

points à perfectionner : si la précision peut a priori être améliorée en stabilisant la boucle, la 

résolution et la zone d’ambiguïté sont limitées de manière inhérente par la méthode de mesure. 

1. d Amélioration de la boucle à décalage de fréquence  

La résolution et la zone d’ambiguïté sont souvent deux paramètres critiques pour la télémétrie. Dans 

cette sous partie, nous présentons deux méthodes pour diminuer la limite de résolution et 

augmenter la zone d’ambiguïté des mesures de distances à partir des BDF. 

1. d. i Augmentation de la résolution par analyse spectrale du train de 

chirps. 

Pour la télémétrie à partir de la corrélation croisée présentée précédemment, la résolution est 

fondamentalement limitée par la bande passante du peigne optique ou la bande passante de 

détection. Cependant, la mesure de distance peut aussi être obtenue à partir du spectre du peigne 

de fréquences réfléchi par les deux cibles. Pour cette mesure, la limite de résolution est différente. 

Le champ en sortie de la BDF sous le seuil dans l’état stationnaire est un peigne de fréquences, dont 

l’évolution temporelle est décrite par l’équation (IV. 9). En particulier, l’évolution temporelle de 

l’amplitude de la dent 𝑚 du peigne 𝐸(𝑚, 𝑡) est définie par : 

𝐸(𝑚, 𝑡) = 𝑔(𝑚)𝑒−𝑖2𝜋𝑓0𝑡  𝑒𝑖𝑚2𝜋𝑓𝑠𝑡 𝑒𝑖𝜙𝑚 , (IV. 20) 

avec 𝜙𝑚 la phase quadratique de la dent 𝑚. En envoyant le peigne de fréquences sur deux cibles A et 

B (de réflectivité identique 𝑟) avec une différence de chemin optique 𝐿, le signal réfléchi est la 

somme de deux peignes de fréquences d’espacement 𝑓𝑠. D’après l’équation (IV. 12) et (IV. 20), 

l’évolution temporelle de l’amplitude de la dent 𝑚 du peigne réfléchi 𝐸tot(𝑚, 𝑡) s’écrit : 

𝐸tot(𝑚, 𝑡) = 𝑟𝑔(𝑚)𝑒−𝑖2𝜋𝑓0𝑡  𝑒𝑖𝑚2𝜋𝑓𝑠𝑡 𝑒𝑖𝜙𝑚 (1 + 𝑒−𝑖2𝜋𝑓0
2𝑛𝐿
𝑐  𝑒𝑖𝑚2𝜋𝑓𝑠

2𝑛𝐿
𝑐 ), (IV. 21) 

soit encore :  

𝐸tot(𝑚, 𝑡) = 2𝑟𝑔(𝑚)𝑒−𝑖2𝜋𝑓0𝑡  𝑒𝑖𝑚2𝜋𝑓𝑠𝑡 𝑒𝑖𝜓𝑚 cos (𝜓0 + 𝑚𝜋𝑓𝑠
2𝑛𝐿

𝑐
), (IV. 22) 

avec 𝜓𝑚 et 𝜓0 deux termes de phases. Suite à l’interférence entre les deux peignes de fréquences, le 

spectre est cannelé: l’amplitude du peigne total en fonction de la fréquence est modulée par un 

cosinus dont la fréquence dépend de l’écart entre les deux chemins optiques. On peut ainsi établir 

une bijection entre l’évolution de l’amplitude du peigne en fonction de la fréquence, et l’écart entre 
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les deux cibles. Autrement dit, même pour des valeurs de 𝐿 inférieures à 𝑅th, le profil d’évolution de 

𝐸(𝑚) est directement lié à la valeur de 𝐿.  

En faisant interférer le champ 𝐸tot(𝑡) avec le laser d’injection CW (qu’on suppose d’amplitude 

largement plus grande), le photocourant en sortie 𝑖tot(𝑡) est proportionnel à l’amplitude du signal 

réfléchi (cf. équation (IV. 13)). Par une transformée de Fourier du photocourant, on peut mesurer la 

distance entre deux cibles en mesurant la période de modulation du peigne réfléchi. La Figure IV - 18 

montre un exemple de spectre du champ 𝐸tot obtenu à partir d’une transformée de Fourier du 

photocourant dans le cas d’une cible unique (un miroir), et avec deux cibles (deux miroirs, cf. 

montage Figure IV - 14). La distance 𝐿 représente la différence de chemin optique entre les deux 

trajets lumineux.  

 

Figure IV - 18 Exemple de spectre du peigne de fréquences réflechi 𝑬𝐭𝐨𝐭 pour un seul miroir (peigne optique 
espacé de 𝒇𝒔) en haut et pour deux miroirs espacés d’une distance 𝑳 en bas. 

Pour valider cette méthode de mesure, on a fait varier la distance entre deux cibles et on a extrait la 

valeur de 𝐿 à partir du peigne de fréquences réfléchi. On a étendu la largeur spectrale en élargissant 

la bande passante du FOPB à environ 7 GHz, soit 𝑅th = 2.14 cm. 

Dans un premier temps, on a fait une acquisition de l’amplitude du peigne de fréquences réfléchi par 

un seul miroir, pour avoir la distribution des dents du peigne 𝑔(𝑚). En pratique le peigne n’est pas 

parfaitement plat, et il peut exister une modulation résiduelle d’amplitude des fréquences du peigne. 

Ensuite on a enregistré le spectre du peigne réfléchi par les deux miroirs en faisant varier la distance 

entre les deux miroirs par une platine de translation. Enfin on a ajusté l’amplitude du peigne de 

fréquences par la fonction : 

|𝐸(𝑚)| = 𝐴 ∗ 𝑔(𝑚) ∗ |cos(𝐵 + 𝐶.𝑚)|. (IV. 23) 

Le spectre du peigne de fréquences réfléchi en fonction de la distance entre les deux chemins 

optiques ainsi que le spectre ajusté d’après l’équation (IV. 23) sont représentés à la Figure IV - 19. 

On remarque assez logiquement que la mesure de distance donne une valeur absolue de l’écart 

entre les deux chemins optiques. La mesure renseigne sur la différence de chemin optique, et ne 

permet pas de distinguer une cible par rapport à l’autre. Ensuite, plus la distance 𝐿 est faible, plus la 

période de modulation du peigne optique est grande. Pour des valeurs de distance en dessous de la 
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limite de résolution théorique, la modulation du spectre ne s’étend même pas sur une période (par 

exemple pour 𝐷rel = −5,−6 ou −7 cm). 

 

Figure IV - 19 Spectre du peigne de fréquences réfléchi par deux miroirs pour différentes valeurs relatives de 
chemins optique (par translation d’un des miroirs). En bleu : résultats expérimentaux. En rouge, ajustement. 
La distance relative (𝑫𝐫𝐞𝐥 à partir de la platine de transaltion) et la distance mesurée (𝑫𝐦𝐞𝐬 à partir de 
l’ajustement) entre les deux chemins optiques sont indiquées dans le titre. 

Pour vérifier l’exactitude de la distance mesurée, on l’a comparée à la valeur théorique (obtenue 

relativement par rapport à la première valeur mesurée). La Figure IV - 20 reporte toutes les mesures 

à partir de la Figure IV - 19. La limite théorique de résolution par la méthode de mesure de la trace de 

corrélation croisée d’après l’équation (IV. 19) est donnée à titre indicatif.  

 

Figure IV - 20 Synthèse des mesures de différence de chemins optiques à partir du spectre du peigne de 
fréquences réfléchi (en bleu). La différence de chemin optique théorique (en rouge) est obtenue à partir de la 
mesure à 𝑫𝐫𝐞𝐥 = 𝟎. En noir : limite de résolution théorique par la méthode de corrélation croisée. 

On observe une très bonne concordance des mesures de distance entre l’ajustement du spectre du 

peigne de fréquences réfléchie et la distance réelle, même en dessous de la limite de résolution 

théorique. Cette méthode peut s’apparenter à des techniques de sous-échantillonnage pour 

l’échantillonnage optique par exemple. En effet l’ajustement du spectre du peigne optique réfléchi 
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permet de reconstruire virtuellement la modulation de celui-ci et permet ainsi de déterminer des 

distances qui sont plus petites que la limite de résolution classique.  

En revanche, l’amplitude de la modulation du spectre du peigne optique réfléchi dépend du 

contraste de l’interférence entre les deux réflexions. Les mesures présentées ont été effectuées 

pour 𝑟𝐴 = 𝑟𝐵 = 𝑟 , ce qui maximise le contraste et le SNR de la modulation du peigne. Les 

considérations précédentes restent valables dans un cas plus général, quand 𝑟𝐴 ≠ 𝑟𝐵, mais le SNR de 

la modulation diminue quand les deux voies sont déséquilibrées, ce qui diminue la précision de la 

mesure. Cette technique permet de reporter le problème de la limite de résolution sur le problème 

de la limite de précision. Ainsi, quand le système jouit d’une très bonne précision, il peut être 

avantageux de mettre en place cette mesure de distance pour évaluer précisément des différences 

de chemins optiques en dessous de la limite de résolution classique.  

Cette méthode est utilisée par exemple dans les Lidars MTCW (pour multitone continuous wave Lidar 

en anglais) [145], où le laser CW est modulé par plusieurs signaux de fréquences différentes. En 

mesurant la réponse de chacune des fréquences envoyées, la modulation du signal réfléchi est 

reconstruite pour n’importe quelle fréquence, ce qui permet de retrouver la distance entre deux 

cibles 𝐿. Cette méthode permet d’augmenter ainsi virtuellement la largeur spectrale du signal 

envoyé. L’avantage d’utiliser un peigne de fréquences comme celui issu d’une BDF, est que le peigne 

généré présente naturellement un grand nombre de dents. L’augmentation du nombre de 

fréquences permet de reconstruire plus efficacement la modulation du signal réfléchi et d’avoir une 

meilleure précision de mesure. 

1. d. ii Augmentation de zone d’ambiguïté par modulation de phase. 

La zone d’ambiguïté pour la télémétrie à partir de la corrélation croisée présentée précédemment 

dépend de la fréquence appliquée au décaleur de fréquence (cf. équation (IV. 1)). En fonction des 

applications visées, la zone d’ambiguïté peut ainsi être adaptée en jouant sur la fréquence de 

décalage. Cependant, la fréquence de décalage 𝑓𝑠 est un paramètre critique qui impacte directement 

et indirectement de nombreux paramètres du champ de sortie (la précision, la résolution, le taux de 

chirp, …). Pour une réalisation pratique de BDF, on privilégie ainsi le développement d’une solution 

pour pouvoir étendre la zone d’ambiguïté sans toucher aux autres paramètres du champ de sortie. 

Pour cela, nous avons développé une méthode de codage de phase des chirps en sortie de BDF pour 

pouvoir augmenter la zone d’ambiguïté de la mesure. La méthode de mesure est basée sur celle 

présentée dans la section 1. c. i : une BDF génère des chirps qui sont envoyés dans un bras de 

mesure. Les chirps réfléchis interfèrent avec le laser d’injection, et une corrélation croisée du signal 

de référence avec le signal d’écho permet de compresser les impulsions, pour remonter à leur temps 

d’arrivée. 

À la différence de la méthode précédente, un modulateur de phase en sortie de boucle vient 

moduler la phase des chirps en sortie de boucle. Le profil de modulation de phase correspond à un 

décalage de phase des chirps. Ce décalage est identique pendant une durée de chirp, mais différente 

d’un chirp à l’autre (cf. Figure IV - 21). En outre la modulation de phase est périodique de période 𝐶/

𝑓𝑠, pour que les chirps espacés de 𝐶/𝑓𝑠 soit codés avec la même phase. Lors de la corrélation croisée, 

les chirps qui ont la même phase sont parfaitement corrélés (ce qui correspond à un maximum de la 

trace de corrélation) tandis que des chirps avec des phases différentes génèrent des pics de 
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corrélation ayant une amplitude réduite ou nulle. La période de la corrélation croisée n’est alors plus 

1/𝑓𝑠  mais 𝐶/𝑓𝑠. Avec le codage de phase des impulsions, des échos qui ont lieu d’une zone 

d’ambiguïté à l’autre peuvent être distingués car la phase codée du chirp réfléchi est alors différente. 

Le codage de phase des impulsions permet de faire une décimation de la trace de corrélation croisée 

et ainsi de multiplier la zone d’ambiguïté par 𝐶.  

 

Figure IV - 21 Schéma de fonctionnement de la télémétrie par BDF simple (en haut) et avec codage de phase 
des chirps en sortie de boucle (en bas exemple pour 𝑪 =  𝟒). PD : photodiode. 

Dans l’idéal, le codage de phase maximise la trace de corrélation croisée aux multiples de 𝐶/𝑓𝑠 et la 

minimise en dehors. En pratique, le codage de phase appliqué au modulateur de phase en sortie de 

boucle va considérablement influencer la trace de corrélation croisée lors de l’utilisation du Lidar. En 

fonction du codage appliqué et du temps de réponse du modulateur, la trace de corrélation peut 

être dégradé, et des échos parasites aux multiple de 1/𝑓𝑠 peuvent apparaître.  

Les codages de phase sont largement utilisés dans les Radars [146, 147] et les Lidars [148, 149] pour 

pouvoir augmenter la zone d’ambiguïté, tout en conservant un bon SNR des impulsions compressées. 

Plusieurs codages de phase dans la littérature permettent ainsi d’optimiser la trace d’autocorrélation 

en sortie de modulateur. Parmi les codages de phase les plus utilisés, on trouve le codage de Barker 

[150], de Franck [151], de Golay [152], ou encore de Talbot [153].  

Nous avons testé plusieurs codages de phase de chirps à partir de la boucle à décalage de fréquence 

présenté en Figure IV - 10 en ajoutant un modulateur de phase en sortie de boucle. Dans ce chapitre, 

on s’est intéressé en particulier au codage de Barker et au codage de Talbot. Le premier est en effet 

un des codages les plus simples à mettre en place. Le codage de Talbot est aussi présenté par 

analogie avec l’effet Talbot temporel dans les BDF. De plus, à la place de la trace de corrélation 

croisée entre le signal d’écho et le signal de référence, on a caractérisé l’effet du codage de phase sur 

la trace d’autocorrélation du signal de référence (le signal d’écho étant proportionnel au signal de 

référence à un décalage temporel près).  

- Codage de Barker : 

Le codage de Barker est un code binaire qui permet de minimiser la hauteur des pics secondaires 

d’autocorrélation. Pour un code Barker de longueur  𝐶  (ou dimension  𝐶 ), le SNR du pic 
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d’autocorrélation par rapport aux pics résiduels aux harmoniques de 1/𝑓𝑠 vaut théoriquement à 1/𝐶. 

La plus grande séquence de Barker est de dimension 13 (cf. Table IV 2). Dans le cas d’un codage de 

phase, les +  et −  correspondent à une phase de 0  et  𝜋 . Le codage de Barker correspond 

normalement à une séquence finie de 𝐶  impulsions. On l’a généralisé ici à une séquence𝐶 -

périodique. 

Table IV 2 Code de Barker. 

 

La Figure IV - 22 montre un exemple de signal de référence obtenu avec et sans codage de Barker 

ainsi que l’autocorrélation normalisée du signal de référence complexe. Le taux de chirp est réglé de 

manière à ce que l’impulsion s’étale sur la période 1/𝑓𝑠 (rapport cyclique 𝜌 ~1). On vérifie que la 

modulation de phase influe peu sur l’amplitude du signal de référence : le modulateur ajoute juste 

une phase de 0 ou 𝜋 aux chirps en sortie de boucle. (cf. Figure IV - 22 en haut). La trace 

d’autocorrélation des signaux de référence prouve bien qu’avec un codage de longueur 𝐶, la trace 

d’autocorrélation devient périodique de période 𝐶/𝑓𝑠. 

 

Figure IV - 22 Trace de photocourant du signal de référence avec et sans codage de phase Barker 11 (en 
haut). Autocorrélation du signal de référence correspondant avec et sans codage de phase (en bas).  

La Table IV 3 indique le SNR d’un code de Barker théorique et le SNR expérimental à partir de 

l’autocorrélation du signal de référence (celui-ci étant défini comme le rapport entre l’amplitude du 

pic principal et l’amplitude des pics secondaires) en fonction de la dimension du codage Barker. 
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Table IV 3 Rapport signal à bruit (SNR) théorique et expérimentale pour plusieurs dimensions de code de 
Barker. 

 

Les valeurs du SNR expérimental diffèrent des valeurs d’un code de Barker théorique. Cet écart peut 

venir des fluctuations de phase naturelles chirp à chirp, ou encore du temps de réponse du 

modulateur de phase ou du générateur qui pilote le modulateur de phase.  

Malgré cette différence, le codage en phase avec un codage de Barker 7 permet par exemple de 

multiplier la zone d’ambiguïté du Lidar d’un facteur 7 avec une réjection des pics résiduels de 16 dB. 

De plus, la particularité du code fait que les pics parasites apparaissent uniquement aux multiples 

de 1/𝑓𝑠. Ainsi, si ces pics parasites représentent des zones aveugles qui peuvent gêner la détection 

de cible à des distances multiples de 𝑐/2𝑛𝑓𝑠, le codage de phase ne perturbe pas la détection de 

cible en dehors. Le codage peut ainsi être implémenté en tant que tel, pour augmenter la zone 

d’ambiguïté sans changer la fréquence appliquée au décaleur de fréquence.  

- Codage de Talbot : 

Le codage de Talbot est un codage à plusieurs niveaux de phase. Un code de Talbot impose une 

relation de phase quadratique 𝑒𝑖𝜙𝑝,𝑞  entre les chirps en sortie. Le mème chirp d’un code de Talbot de 

dimension 𝑞 à une phase ajoutée qui vaut : 

𝜙𝑝,𝑞(𝑚) =
𝜋𝑝

𝑞
𝑚2 (IV. 24) 

Avec 𝑝 et 𝑞 deux entiers premiers entre eux. Ce codage correspond aux phases de séquences de 

Gauss [153], qui ont la particularité d’avoir une autocorrélation nulle en dehors des pics principaux. 

Ce code est a priori plus performant que le codage de Barker car les pics secondaires 

d’autocorrélation sont nuls. Le codage de Talbot fait en particulier référence à la relation de phase 

quadratique entre les chirps qui est virtuellement identique à un effet Talbot fractionnaire d’une 

fréquence de répétition inférieure. Un inconvénient de ce codage de phase est que les performances 

du codage sont très sensibles à la précision sur la valeur de la phase appliquée au chirp. Une erreur 

de phase ou une mauvaise synchronisation entre le codage et le train de chirps induisent 

irrémédiablement une dégradation de la réjection des pics secondaire [154]. Plus de détails sur la 

réalisation expérimentale de codage de Talbot pour la télémétrie seront donnés dans la partie 3. 

Les BDF permettent d’effectuer des mesures de distances, au même titre que les Radars ou les 

Lidars. La caractérisation des performances de la BDF en tant que Lidar a pu mettre en avant les 

avantages et inconvénients de cette technologie. En particulier, un travail de stabilisation du train de 

chirps semble nécessaire pour améliorer la précision. En revanche, plusieurs méthodes comme le 

codage de phase ou l’analyse spectrale inspirées des Radars et Lidars, peuvent être transposées aux 

BDF afin d’améliorer la résolution ou la zone d’ambiguïté des mesures. Enfin, l’étude menée a 

souligné la possibilité de générer des chirps de très large bande passante, avec une cadence de 

répétition accordable. Ces paramètres impliquent des mesures avec une résolution et une fréquence 

d’acquisition élevée. Dans la partie suivante nous présentons une démonstration de BDF pour un 
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capteur à fibre. En effet, pour cette application la résolution et la fréquence d’acquisition sont des 

paramètres essentiels.  

2 Capteur à fibre 

Les capteurs à fibres sont des dispositifs dans lesquels l’information que l’on cherche à mesurer est 

transcrite (à travers une modulation d’intensité, de phase ou encore de polarisation) sur une onde 

optique traversant une fibre optique [155]. Le développement de capteurs à fibre a été stimulé par 

les nombreux avantages de l’utilisation de fibre optique : celles-ci sont peu intrusives et insensibles 

aux perturbations électromagnétiques extérieures. Elles induisent de plus des pertes de propagation 

très faibles (~0.2 dB/km), tout en permettant le transport de signaux à large bande passante. Aussi 

depuis plus de 40 ans l’utilisation de capteurs à fibre s’est diversifiée et ces derniers sont maintenant 

largement utilisés pour les mesures de pression, d’ondes acoustiques, de déplacement, d’effet 

gyroscopique [156]… dans l’industrie du bâtiment, la médecine ou encore l’extraction 

d’hydrocarbures [157, 158]. Dans le cadre de ce chapitre, on s’intéresse en particulier aux capteurs à 

fibre pour la mesure d’ondes acoustiques et électromagnétiques. 

2. a Architectures usuelles de capteur acoustique/radiofréquence à 

fibre 

Les capteurs d’onde acoustique et électromagnétique à fibre reposent sur la détection de la 

modulation de l’onde optique circulant dans une fibre, induite par une onde basse fréquence (de la 

dizaine de Hz à la dizaine de MHz). Il existe un très grand nombre de technologies de capteurs à fibre 

optique, reposant par exemple sur des mesure interférométriques [159], des filtres de Bragg [160], la 

diffusion Brillouin [161], l’holographie adaptative [162] ou encore sur la rétrodiffusion Rayleigh [163]. 

Parmi toutes ces techniques, on peut distinguer deux types de capteurs : localisés et distribués.  

2. a. i. Capteurs localisés et distribués 

Pour un capteur localisé [159, 160], la fibre optique ne sert généralement qu’à guider l’onde optique. 

La modulation est appliquée à un transducteur (par exemple un modulateur piézo-électrique, ou un 

modulateur de phase), qui va transformer l’onde acoustique ou électromagnétique en une 

modulation de l’onde optique. En démodulant l’onde optique, la modulation est échantillonnée et 

reconstruite. A partir de ce principe, le capteur localisé permet donc de déporter sur de longues 

distances la mesure d’une onde basse fréquence.  

Les capteurs localisés peuvent comporter un seul ou plusieurs éléments transducteurs. L’avantage 

d’avoir plusieurs éléments transducteurs est de pouvoir échantillonner l’onde acoustique ou 

électromagnétique appliquée à la fibre à plusieurs endroits. À partir de cette barrette de capteurs, le 

profil spatial de l’onde peut être reconstruit, et la source de l’onde basse fréquence peut être 

triangulée (cf. Figure IV - 23). Les principales réalisations de capteurs à fibre localisés reposent ainsi 

sur la parallélisation ou la mise en série d’un grand nombre de filtres de Bragg (pouvant aller jusqu’à 

plus d’une centaine [164]). 
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Figure IV - 23 Schéma d’une capteur à fibre localisé avec plusieurs transducteurs. La modulation de chaque 
transducteur est identique (venant de la même source basse fréquence), mais retardée en fonction des 
différents transducteurs à cause de la propagation de l’onde basse fréquence. La détection permet 
d’interroger chacun des transducteurs pour reconstruire la modulation (en rose sur le schéma) et ainsi 
remonter à la position de la source.  

Dans un capteur distribué [161, 163], la fibre est à la fois le capteur et le support de l’information. À 

cause des inhomogénéités de l’indice de réfraction de la fibre, une portion de la lumière incidente 

peut être rétrodiffusée par diffusion élastique (diffusion de Rayleigh) ou inélastique (diffusion 

Brillouin et diffusion Raman). Au lieu d’avoir accès au profil de la modulation uniquement à certains 

endroits (grâce à des éléments transducteurs), un capteur distribué repose sur l’interrogation 

optique de la fibre en entier et permet ainsi d’avoir accès à la modulation de la lumière par l’onde 

basse fréquence sur tout le profil de la fibre. 

 

Figure IV - 24 Schéma d’un capteur à fibre distribué. Chaque portion de fibre (élement 𝒅𝒛) renvoie une 
quantité infinitésimale de lumière. La modulation de l’onde lumineuse par la source basse fréquence peut 
ainsi être suivie tout au long de la fibre. 
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2. a. ii. Dimensionnement d’un capteur à fibre 

Selon le même principe que les Lidars présentés ci-dessus, pour un capteur à fibre, la source optique 

génère un profil d’onde (une sinusoïde, un train d’impulsions, un chirp ou encore un profil complexe) 

qui est envoyé dans la fibre optique. Dans le cas du capteur à fibre, la source optique ainsi que la 

méthode de détection choisie dépend en particulier des caractéristiques de l’onde à étudier. Pour 

pouvoir reconstruire efficacement l’onde acoustique ou électromagnétique qui module l’onde 

optique, le capteur doit respecter le critère de Shannon temporel et spatial. 

Critère de Shannon temporel :  

Supposons que la source basse fréquence génère une onde qui module la phase de l’onde optique 

réfléchie grâce à un transducteur (les considérations étant aussi valables pour d’autres types de 

modulations et pour plusieurs transducteurs ou pour un capteur distribué).  

La phase de l’onde optique passant par le transducteur varie à la fréquence de l’onde basse 

fréquence noté 𝑓BF. De l’autre côté, la source optique génère un front d’onde périodique à la 

période 𝑓rep. L’étape de détection et de traitement de signal permet de mesurer la phase de l’onde 

optique au niveau du transducteur à une fréquence 𝑓acq  (que l’on suppose égale à 𝑓rep  par 

simplicité). À partir de la mesure de la phase de l’onde optique à la fréquence 𝑓rep, la modulation de 

la phase à la fréquence 𝑓BF peut ainsi être retrouvée si la fréquence d’acquisition respecte le critère 

de Shannon temporel :  

𝑓rep > 2 𝑓BF (IV. 25) 

Ce critère fixe la cadence de répétition de la source optique en fonction de la fréquence de répétition 

d’interrogation du capteur. La Figure IV - 25 montre un exemple d’échantillonnage d’onde basse 

fréquence en dessous et eu dessus du critère de Shannon temporel.  

Critère de Shannon spatial :  

Supposons que la source basse fréquence génère une onde qui module la phase de l’onde optique 

réfléchie grâce à deux transducteurs espacés d’un chemin optique 𝑛𝐿 (les considérations étant aussi 

valables pour d’autres types de modulations, pour plus de transducteurs/pour un capteur distribué).  

La source basse fréquence génère une onde acoustique ou électromagnétique de célérité 𝑣 (dans le 

milieu de propagation de l’onde basse fréquence) et de fréquence  𝑓BF. À cause du temps de 

propagation de l’onde basse fréquence, la phase de la modulation appliquée aux deux transducteurs 

est différente. En particulier, le déphasage de la modulation de l’onde lumineuse Δ𝜙 s’écrit :  

Δ𝜙 = 2𝜋
𝐿 𝑓BF

𝑣
  (IV. 26) 

A partir du déphasage Δ𝜙, la période de l’onde de modulation basse fréquence et la direction de 

propagation de l’onde peuvent être retrouvées si l’espacement entre les deux transducteurs vérifie 

le critère de Shannon spatial : 

𝑛𝐿 <
𝑐

2 𝑓BF
 (IV. 27) 

Ce critère fixe l’espacement minimal entre deux transducteurs en fonction de la fréquence de 

répétition de l’onde de l’onde basse fréquence et de la vitesse de l’onde. En particulier, ce critère 
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varie énormément d’une onde acoustique (𝑐 ~340 m/s dans l’air) à une onde électromagnétique 

(𝑐 ~3.108 m/s dans le vide). La Figure IV - 25 montre un exemple d’échantillonnage d’onde basse 

fréquence en dessous et au-dessus du critère de Shannon spatial. 

 

Figure IV - 25 Illustration de l’échantillonnage temporel (en haut) et spatial (en bas) par un capteur à fibre en 
fonction des critères de Shannon temporel et spatial. Les carrés gris représentent des transducteurs, ou des 
portions infinitésimales dz d’un capteur distribué. 

2. b Capteur à fibre basé sur une boucle à décalage de fréquence. 

La différence majeure entre les mesures de télémétrie présentées en partie 1 et les mesures par 

capteurs à fibre présentées dans la section 2. a concerne le type de grandeur mesurée. Pour un 

télémètre, la mesure renseigne principalement sur la distance et la vitesse d’une cible en se basant 

sur une mesure active, tandis que la mesure issue d’un capteur à fibre renseigne sur les ondes émises 

par une cible au cours du temps grâce à une mesure passive. 

Si l’objectif des deux systèmes diffère, les méthodes de détection sont sensiblement identiques : en 

comparant l’onde envoyée et l’écho de la cible en fonction du temps, on peut mesurer le temps 

d’aller-retour et la fréquence de l’onde (pour la mesure Lidar), et la perturbation de l’onde réfléchie 

en fonction du temps (pour la mesure capteur). La BDF réalisée pour des mesures Lidar peut ainsi 

être utilisée pour des mesures capteurs en adaptant légèrement l’architecture et la méthode de 

mesure.  

2. b. i Principe de fonctionnement des boucles à décalage de fréquence pour 

des mesures capteurs. 

On se restreint dans le cadre de ce chapitre à l’étude de la modulation de phase de l’onde optique 

par une onde acoustique ou électromagnétique de basse fréquence (de quelques kHz à la dizaine 

de MHz), en supposant qu’un module piézo-électrique ou un transducteur radiofréquence transpose 

l’onde basse fréquence sur la porteuse optique sous la forme d’une modulation de phase. 

L’utilisation de BDF dans d’autres schémas de modulation d’ondes optiques pourrait cependant être 

envisagée.  
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Le principe de la mesure est le même que précédemment (cf. Figure IV - 9): le signal de référence (un 

chirp) est mesuré en sortie de BDF. Dans un second temps, le signal en sortie de boucle est envoyé 

dans une voie capteur possédant deux cibles A et B. Ici on suppose que la modulation de l’onde 

optique a lieu entre la cible A et la cible B. En reprenant les équations (IV. 9) à (IV. 11), le champ total 

réfléchi 𝐸tot(𝑡) s’écrit :  

𝐸tot(𝑡) = 𝑟𝐴𝑒𝑖𝜙𝐴𝐸out(𝑡 − 𝑡𝐴) + 𝑟𝐵𝐸out(𝑡 − 𝑡𝐵)𝑒𝑖𝜙(𝑡−𝑡𝐵), (IV. 28) 

avec 𝜙(𝑡) la modulation de phase appliquée à l’onde optique entre les deux cibles A et B. En faisant 

interférer le champ 𝐸tot(𝑡) avec le laser d’injection CW (qu’on suppose d’amplitude largement plus 

grande), le photocourant en sortie 𝑖tot(𝑡) s’écrit :  

𝑖tot(𝑡) ∝ |𝐸in|
2 + 2|𝐸in|ℜ(𝐸tot(𝑡)e

−i(𝜑0+𝜙(𝑡−𝑡𝐵)) ). (IV. 29) 

Comme pour les mesures Lidar, en faisant une corrélation croisée du signal de référence et du signal 

d’écho 𝑅ref,echo , on retrouve en valeur absolue, une trace périodique de période 𝑓𝑠 (qui correspond à 

la fréquence de décalage dans la boucle à effet Talbot), avec des pics de retard temporel 𝑡𝑖 

correspondant à chacun des échos. De plus, la différence de phase entre les deux pics permet de 

remonter à la modulation de 𝜙(𝑡). 

𝑅ref,echo (𝜏) = 𝑟𝐴𝑒𝑖(𝜙𝐴−𝜑0) ∫  𝐸out(𝑡 − 𝜏) 𝐸𝑜𝑢𝑡
∗ (𝑡 − 𝑡𝐴)𝑑𝑡 + 𝑟𝐵 ∫  𝐸out(𝑡 − 𝜏)𝐸𝑜𝑢𝑡

∗ (𝑡 − 𝑡𝐵)𝑒−𝑖(𝜑0−𝜙(𝑡−𝑡𝐵))𝑑𝑡. (IV. 30) 

La mesure d’onde acoustique ou électromagnétique avec une BDF repose sur la configuration de la 

voie capteur. En effet celle-ci doit avoir au moins (cf. Figure IV - 26) :  

- un transducteur (noté C) qui transfère l’onde basse fréquence sur la porteuse optique, 

- deux éléments réflecteurs (notés A et B) autour de l’élément C qui réfléchissent une partie 

de l’onde incidente optique.  

On pourrait aussi disposer d’un élément transducteur qui réfléchit une partie de l’onde incidente 

optique (B = C). Dans ce cas, un seul élément réflecteur supplémentaire (élément A) serait suffisant. 

L’élément réflecteur A est essentiel pour effectuer des mesures de phase relative et ainsi pour 

s’affranchir des variations de phase de l’onde optique 𝜑0 au cours du temps. La mesure de la 

différence de phase entre l’élément A et B permet d’évaluer la modulation de phase appliquée à 

l’élément C à une fréquence 𝑓rep. 

 

Figure IV - 26 Schéma de la mesure d’onde à partir d’une BDF. 

Sur ce principe, nous avons réalisé plusieurs mesures capteur basées sur une BDF et une voie capteur 

dans différentes configurations. 
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2. b. ii Mono-capteur à fibre basé sur une boucle à décalage de fréquence 

Dans un premier temps nous avons réalisé une mesure d’onde avec un unique transducteur. La BDF 

est la même que pour la mesure Lidar (cf. Figure IV - 10). Le bras de capteur est schématisé en Figure 

IV - 27. L’élément A correspond à une terminaison de fibre FC/PC qui renvoie un petit écho, l’élément 

B correspond à un rétro-réflecteur qui réfléchit la majorité de l’onde incidente. L’élément C 

correspond à un modulateur de phase piloté par un générateur externe pour simuler une petite 

modulation de phase de l’onde optique. La distance indiquée correspond à une estimation grossière 

de la position des différents éléments. 

 

Figure IV - 27 Schéma de la voie capteur en configuration mono-capteur. 

On effectue ensuite la procédure décrite en 2. b. i. La Figure IV - 28 montre un exemple de courbes 

obtenues aux différentes étapes de la mesure sans modulation sur le modulateur de phase. La 

fréquence de répétition est fixée à 4.33 MHz. La durée du chirp est réglée par le produit 𝑓𝑠𝜏𝑐  (cf. 

partie 1. c. ii du chapitre I) et vaut ici ~ 70 ns (soit un rapport cyclique 𝜌 ~ 0.2). La zone d’ambiguïté 

dans la fibre (𝑛 ~1.46) vaut 23.67 m (cf. équation (IV. 1)). À partir de l’amplitude de la trace de 

corrélation croisée (Figure IV - 28.3) et de la distance d’ambiguïté on peut retrouver la distance entre 

les deux cibles A et B (15.44 m). La différence par rapport à la distance estimée expérimentalement 

peut venir de l’imprécision sur la mesure de l’indice dans le modulateur de phase.  

 

Figure IV - 28 (1) Caractérisation du signal de référence complexe en sortie de boucle (partie réelle). (2) 
Caractérisation du signal d’écho complexe issue de la voie capteur (partie réelle en bleu et partie imaginaire 
en rouge). (3) Compression d’impulsion par corrélation croisée des deux signaux. (4) Mesure de déphasage 

entre la cible A et la cible B à partir de la trace d’autocorrélation (𝚫𝝓 =  𝒂𝒏𝒈𝒍𝒆(𝑩) –  𝒂𝒏𝒈𝒍𝒆(𝑨)). 

La différence de phase entre la cible A et la cible B sans modulation varie faiblement en fonction du 

temps (cf. Figure IV - 28.4). L’écart type des fluctuations de phase 𝜎𝜙 sur un temps d’acquisition de 

50 µs vaut 8.3 mrad. Plusieurs sources de bruit peuvent être à l’origine de ces fluctuations (ASE, 
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bruit d’intensité relatif de la source optique,…). Les signaux complexes (référence et écho) étant 

reconstruits par la transformée de Hilbert on note aussi que l’amplitude des signaux joue un rôle 

important dans les fluctuations de phase. Plus les signaux ont une grande amplitude, plus la précision 

sur la mesure de phase est importante. 

La mesure de perturbations électromagnétiques par le capteur est limitée d’une part par le critère de 

Shannon temporel (la fréquence maximale pouvant être mesurée étant 𝑓rep/2 = 2.156 MHz 

d’après l’équation (IV. 25)) et d’autre part par la durée de l’acquisition (dans ce cas 50 

µs correspondant à une fréquence minimale mesurable 𝑓min = 20 kHz ). La bande passante de 

mesure du capteur peut ainsi être adaptée en augmentant la fréquence de décalage dans la boucle, 

ou en augmentant la durée de l’acquisition. Les performances de l’appareil de mesure (fréquence 

d’échantillonnage et nombre de points maximal enregistrable) peuvent aussi limiter la durée 

d’acquisition ou la bande passante de mesure. 

La sensibilité du capteur est donnée par le plancher de détection de la mesure. Celui-ci correspond à 

la puissance minimale de la modulation pour que celle-ci soit supérieure aux fluctuations de phase 

intrinsèques associées à la mesure. À partir de l’écart type 𝜎𝜙(𝑓) des fluctuations de phases de la 

mesure sans perturbation (Figure IV - 28.4), le plancher de détection de la mesure capteur 𝑆𝜙(𝑓) est 

donné par la formule [70] :  

𝑆𝜙(𝑓) =
𝜎𝜙

2(𝑓)

𝐵𝑊
, (IV. 31) 

avec 𝐵𝑊 la bande passante du système de mesure. En notant la densité spectrale de puissance 

unilatérale ℒcapteur (de manière similaire à la définition du bruit de phase dans le chapitre II) :  

ℒcapteur =
𝜎𝜙

2(𝑓)

2𝐵𝑊
. (IV. 32) 

Pour les capteurs, le plancher de détection est souvent donné en rad/√Hz ou dBrad/√Hz en 

prenant la racine du plancher de bruit de phase (la sensibilité du capteur étant dépendant de la 

bande passante de mesure). Pour les mesures Figure IV - 28, la bande passante du système de 

mesure correspond à la fréquence de Nyquist (soit 𝑓rep/2 ). Pour notre capteur le seuil de détection 

est ainsi de 4.0 µrad/√Hz. Cette valeur est plus faible que le seuil de détection d’autres technologies 

de capteurs plus traditionnel [159, 162, 163, 165], ce qui montre l’intérêt des BDF comme sources 

pour des capteurs à fibre, même si des seuils de détection extrêmement bas peuvent être obtenus 

en optimisant le bruit de phase de la source optique [166]. 

La Figure IV - 29 représente la différence de phase entre la cible A et la cible B en appliquant une 

modulation sinusoïdale Δ𝜙 = 𝑉𝜙 sin(2𝜋𝑓𝜙𝑡) au modulateur de phase C pour différente amplitudes 

(définies par rapport au Vπ,RF  du modulateur : 𝑉𝜙 = 0.27 Vπ,RF  et  0.07 Vπ,RF ) et différentes 

fréquences au modulateur de phase (𝑓𝜙 = 700 kHz et 1.2 MHz). Les mesures permettent de 

distinguer clairement les différentes modulations injectées dans le modulateur de phase. Nous avons 

de plus tracé la transformée de Fourier de la différence de phase mesurée dans les trois cas (en 

normalisant par rapport à la transformée de Fourier d’une sinusoïde d’amplitude 1 rad). 

Dans le cas de forte amplitude de modulation (𝑉𝜙 = 0.27 Vπ,RF), la modulation rajoute du bruit sur 

tout le spectre. En revanche pour une faible modulation (𝑉𝜙 = 0.07 Vπ,RF), on retrouve le seuil de 
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détection du capteur correspondant au plancher de détection dans le spectre : ~ − 30 dBrad dans 

une bande de résolution de 20 kHz, ce qui est équivalent à une sensibilité de 6.2 µrad/√Hz.  

 

Figure IV - 29 Mesure de déphasage entre la cible A et la cible B (à gauche) et transformée de Fourier du 
déphasage (à droite) pour différentes modulations 𝚫𝛟 appliquées au modulateur de phase (de haut en bas : 
𝑽𝝓 = 𝟎. 𝟐𝟕 𝐕𝛑,𝐑𝐅 𝒇𝝓 = 𝟕𝟎𝟎 𝐤𝐇𝐳  ; 𝑽𝝓 = 𝟎. 𝟎𝟕 𝐕𝛑,𝐑𝐅, 𝒇𝝓 = 𝟕𝟎𝟎 𝐤𝐇𝐳  ; 𝑽𝝓 = 𝟎. 𝟐𝟕 𝐕𝛑,𝐑𝐅, 𝒇𝝓 = 𝟏. 𝟐 𝐌𝐇𝐳 ). La 

transformée de Fourier du déphasage sans modulation (issu de la Figure IV - 28) est donnée à titre indicatif 
en noir.  

2. b. iii Double-capteurs  

L’utilisation du mono-capteur prouve l’efficacité de la BDF pour mesurer des ondes radiofréquence. 

En revanche, un capteur unique est inefficace pour mesurer la longueur d’onde de l’onde basse 

fréquence, ou sa direction de propagation. Au contraire, une barrette de capteurs permet de 

remonter efficacement à la direction de la source qui émet les ondes détectées (cf. Figure IV - 23). 

Afin de prouver expérimentalement l’utilisation de BDF pour cette application, nous avons testé une 

architecture capteur (cf. Figure IV - 30) avec deux transducteurs.  

La cible A correspond à une terminaison de fibre FC/PC qui renvoie un petit écho. Deux cibles B1 et B2 

(une terminaison de fibre FC/PC et un rétro-réflecteur) renvoient une portion de l’onde incidente. 

Enfin deux transducteurs C1 et C2 (des modulateurs de phase pilotés par un générateur externe) 

permettent de simuler une petite modulation de phase de l’onde optique. La distance indiquée 

correspond à une estimation grossière de la position des différents éléments. 

 

Figure IV - 30 Schéma de la voie capteur en configuration double capteur. 
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Pour vérifier que le capteur à double transducteur est capable de mesurer le déphasage relatif lié à la 

propagation d’une onde basse fréquence, on a appliqué la même modulation sur les deux 

modulateurs mais avec un décalage de phase (ΔΨ) entre les deux. La modulation appliquée au 

transducteur C1 s’écrit Δ𝜙1 = 𝑉𝜙 sin(2𝜋𝑓𝜙𝑡) et la modulation appliquée au transducteur C2 

s’écrit Δ𝜙2 = 𝑉𝜙 sin(2𝜋𝑓𝜙𝑡 + ΔΨ). On effectue ensuite la procédure décrite en 2. b. i. La différence 

de phase entre la cible A et B1 renseigne sur la modulation de phase du transducteur C1 et la 

différence de phase entre la cible B1 et B2 renseigne sur la modulation de phase des transducteurs C2. 

La Figure IV - 31 montre un exemple de la mesure de Δ𝜙1 (en bleu) et Δ𝜙2 (en rouge) pour différents 

décalages de phase ΔΨ à partir du capteur à fibre. La fréquence de la modulation 𝑓𝜙 vaut 200 kHz, 

soit une longueur d’onde de 1500 m environ (le critère de Shannon spatial est bien respecté d’après 

(IV. 27)). 

 

Figure IV - 31 Mesure capteur du déphasage appliqué au modulateur de phase (𝚫𝝓𝟏 en bleu et 𝚫𝝓𝟐 en 
rouge) pour différents décalages de phase (de haut en bas 𝚫𝚿 = 𝟎, 𝟔𝟎 et 𝟏𝟓𝟎°). 

La valeur du décalage de phase ΔΨexp est mesurée à partir de la différence de phase entre les 

signaux Δ𝜙1 et Δ𝜙2, eux-mêmes mesurés par la transformée de Hilbert des signaux d’écho et de 

référence. La Figure IV - 32 montre la comparaison entre le décalage de phase ΔΨ appliqué entre les 

modulateurs et le décalage de phase ΔΨexp mesuré par le capteur à fibre.  

 

Figure IV - 32 Décalage de phase expérimental mesuré avec le capteur 𝚫𝚿𝐞𝐱𝐩 en fonction du décalage de 

phase appliqué 𝚫𝚿. 

La Figure IV - 32 montre une très bonne linéarité (coefficient directeur de la régression linéaire 

de 0.97), ce qui implique que le capteur est capable de mesurer des déphasages relatifs entre deux 

transducteurs. Le décalage de phase à l’origine vient vraisemblablement d’un décalage de phase à 
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l’origine entre les deux voies ou des modulateurs qui peuvent induire un offset de décalage lors de la 

conversion de la modulation radiofréquence en modulation optique. Une étape de calibration 

permet par linéarité de retrancher ce décalage à l’origine.  

2. b. iv Capteurs distribués 

Les mesures de capteurs effectuées jusqu’à présent reposent sur des mesures localisées du 

déphasage à plusieurs positions de la fibre. En particulier, l’utilisation de réflecteurs aux positions A, 

B1, B2… permet d’avoir un bon SNR lors de la corrélation croisée, et ainsi d’effectuer la mesure de 

phase avec une bonne précision. Néanmoins, la trace de corrélation croisée permet en principe la 

mesure du déphasage tout au long de la fibre. En supposant que chaque élément 𝑑𝑧 de la fibre 

renvoie une petite portion de la lumière incidente (par diffusion Rayleigh par exemple), le champ 

réfléchi total s’écrit : 

𝐸tot(𝑡) = ∫ 𝑟(𝑧)𝐸out(𝑡 − 𝑧/𝑐)𝑒𝑖𝜙(𝑡−𝑧/𝑐)𝑑𝑧, (IV. 33) 

avec 𝑟(𝑧) la proportion de la lumière réfléchie à la position 𝑧. La trace de corrélation croisée entre le 

signal de référence et le signal d’écho 𝑅ref,echo s’écrit :  

𝑅ref,echo (𝜏) = ∫𝑟(𝑧) 𝐸out(𝑡 − 𝜏)𝐸out
∗ (𝑡 − 𝑧/𝑐)𝑒−𝑖𝜙(𝑡−𝑧/𝑐)𝑑𝑧𝑑𝑡, (IV. 34) 

𝐸out étant périodique de période 1/𝑓𝑠, la trace de corrélation croisée donne une mesure de la 

réflectivité complexe sur une distance allant de 0 à 𝑍𝐴 par pas 𝑑𝑧, à une fréquence 𝑓𝑠. La réflectivité 

complexe de la fibre optique testée peut être projetée sur une représentation 2D (distance/temps).  

Nous avons vérifié expérimentalement le principe de mesures distribuées pour un capteur à fibre en 

sortie de BDF à partir des mesures effectuées dans la configuration mono-capteur (cf. Figure IV - 27). 

La trace de corrélation croisée du signal de référence et du signal d’écho sans modulation appliquée 

au transducteur est représentée en 2D (distance/temps) en amplitude et en phase en Figure IV - 33. 

 

Figure IV - 33 Représentation 2D (distance/temps) de l’amplitude (en haut) et de la phase (en bas) de la trace 
de corrélation croisée du signal d’écho avec le signal de référence. 
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L’amplitude de la corrélation croisée met en particulier en avant l’importance de la résolution de la 

mesure et des temps de réponse des appareils de détection. L’impulsion compressée issue du rétro-

réflecteur possède en effet une certaine largeur temporelle liée à la largeur du peigne de fréquences 

généré par la boucle et à la résolution de la photodiode et de l’oscilloscope. Le pas d’échantillonnage 

spatial 𝑑𝑧 est quant à lui relié à l’enregistrement de la trace temporelle des signaux et donc à la 

fréquence d’échantillonnage de l’oscilloscope 𝑓acq par la relation : 

 𝑑𝑧 = 𝑍𝐴
𝑓𝑠

𝑓acq
. (IV. 35) 

Avec une fréquence d’acquisition de 40 GEch/s le pas spatial vaut 2.4 mm. La mesure distribuée de 

la réflectivité le long de la fibre est ainsi équivalente à la mesure de 9237 capteurs localisés espacés 

de 𝑑𝑧. En revanche, l’amplitude de la rétrodiffusion est très faible en dehors du rétro-réflecteur à la 

position 𝑧 = 14.55 m. Cette faible réflectivité rend le calcul de la phase très imprécis, ce qui explique 

les variations de phase assez fortes le long de la fibre en fonction du temps. Les variations de phase 

sont beaucoup plus faibles autour du pic du rétro-réflecteur, où le SNR de l’impulsion compressée est 

maximal. Pour donner un ordre de grandeur, la Table IV 4 donne l’écart type 𝜎𝜙 des fluctuations de 

phase mesurées par le capteur distribué sans modulation à différentes positions de la fibre (de 

manière similaire à la mesure de l’écart type 𝜎𝜙 à partir de la Figure IV - 28). 

Table IV 4 Ecart-type des fluctuations de phase mesurées sans modulation de phase le long de la fibre. 

 

À la position du rétro-réflecteur, on retrouve un écart type comparable à la mesure mono-capteur. 

En revanche, le long de la fibre les fluctuations de phase peuvent être très élevées, limitant ainsi la 

sensibilité du capteur (équation (IV. 32)). 

La représentation 2D de la trace de corrélation croisée du signal de référence et du signal d’écho 

avec une modulation (𝑓𝜙 = 700 kHz et 𝑉𝜙 = 0.54 Vπ,RF) appliquée au modulateur de phase est 

représentée en amplitude et en phase en Figure IV - 34. La transformée de Fourier de la phase de la 

corrélation croisée ainsi que la projection sur la fréquence de modulation sont tracées tout au long 

de la fibre. 

L’amplitude de la rétrodiffusion reste quasiment identique le long de la fibre avec la modulation de 

l’onde optique. En revanche la phase de la corrélation croisée est fortement influencée par la 

modulation de phase. Pour des distances inférieures à la distance du modulateur de phase (entre 

0 et environ 11 m), la lumière ne passe pas à travers le transducteur, et l’onde réfléchie n’est donc 

pas modulée en phase. Pour des distances supérieures à la distance du modulateur de phase (entre 

11 et 14.55 m), la lumière réfléchie est modulée en phase. On retrouve cette modulation (𝑓𝜙 =

700 kHz) dans la mesure de la phase et dans la transformée de Fourier à partir de la position du 

modulateur de phase.  

La représentation 2D de la transformée de Fourier de la phase de la corrélation croisée 

(fréquence/distance) montre de plus un signal parasite dans la phase mesurée, dont la fréquence 

évolue avec la distance. Ce signal parasite correspond aux contributions de l’ASE qui vient d’un 
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régime de laser sans mode résiduel : lorsque le champ d’un laser sans mode est mélangé avec une 

réplique de lui-même, il en résulte des battements dont la fréquence dépend linéairement du 

décalage temporel résiduel [41]. L’autocorrélation du signal de référence avec le signal d’écho fait 

ainsi apparaitre ces battements parasites. 

L’intensité de la transformée de Fourier près de la fréquence de modulation (à 711 kHz cf. Figure IV - 

34.d) montre bien que la modulation apparait au voisinage du modulateur de phase (~ 11.5 m). La 

mesure distribuée permet ainsi de délimiter approximativement la position de la modulation. En 

revanche, la transformée de Fourier est très bruitée du fait des variations de phase assez fortes 

même sans modulation (cf. Table IV 4). L’interprétation de la mesure du capteur distribuée doit donc 

être soigneusement étudiée à partir de la mesure sans modulation de phase.  

 

Figure IV - 34 Représentation 2D (distance/temps) de l’amplitude (a) et de la phase (b) de la trace de 
corrélation croisée du signal d’écho avec le signal de référence. (c) Transformée de Fourier de la phase de la 
trace de corrélation croisée en fonction de la position dans la fibre. (d) Intensité de la transformée de Fourier 
près de la fréquence de modulation (à 𝟕𝟏𝟏 𝐤𝐇𝐳), en fonction de la position dans la fibre. Le trait en rose 
indique la position approximative du modulateur de phase. TF : transformée de Fourier. 

Les BDF sont ainsi des sources très prometteuses pour les capteurs à fibres. La fréquence élevée du 

train de chirps en sortie de boucle (> MHz) permet de d’analyser les perturbations à dans des 

gammes de fréquences différentes des capteurs à fibre habituels [155, 156]. Nous avons montré une 
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preuve de concept de détection d’ondes électromagnétiques à partir d’un petit élément 

transducteur dans plusieurs configurations localisées ou distribuées.  

Les mesures de capteurs localisés présentent l’avantage d’être très simples à mettre en place, car 

elles reposent simplement sur la mesure de déphasage aux positions des cibles A et B1, B2… La 

compression d’impulsion permet de plus d’avoir un SNR important sur chacune des cibles, ce qui 

offre une bonne précision de la phase aux positions des réflecteurs. Cependant, le fait d’avoir des 

réflecteurs localisés limite les possibilités d’interrogation du capteur. D’une part, une fois que les 

différents éléments (réflecteurs et transducteurs) sont mis en place, le capteur devient très 

difficilement reconfigurable. D’autre part, la distance minimale entre deux réflecteurs est limitée par 

la taille des réflecteurs et de l’élément transducteur au milieu. Cette distance minimale entre deux 

réflecteurs restreint la fréquence maximale des ondes pouvant être localisé à cause du critère de 

Shannon spatial (cf. équation (IV. 27)).  

Les capteurs distribués permettent quant à eux d’interroger la modulation de la lumière par l’onde 

basse fréquence par pas de distance 𝑑𝑧 sur tout le profil de la fibre (cf. Figure IV - 24). Le choix du pas 

de distance permet ainsi une meilleure reconfigurabilité et une grande souplesse vis-à-vis du critère 

de Shannon spatial. En revanche, le SNR de l’onde réfléchie sur une petite portion de fibre 𝑑𝑧 est 

beaucoup plus faible qu’avec un rétro réflecteur. La sensibilité de la détection étant liée aux 

fluctuations de phase de la mesure sans modulation, le capteur distribué est beaucoup moins 

sensible aux endroits de faible réflectivité dans la fibre optique.  

3 Système lidar basé sur une boucle à décalage de fréquence 

bidirectionnelle 

Le Lidar et le capteur à fibre présentés dans les sections précédentes reposent tous les deux sur le 

même principe de génération de chirp par une BDF et de détection d’écho par une corrélation 

croisée numérique à partir de la trace temporelle des signaux d’échos et de référence. Les solutions 

décrites montrent que la compression d’impulsion numérique est une méthode efficace pour 

mesurer des retards ou des perturbations. En revanche l’utilisation de peigne de fréquences très 

large spectralement entraine des contraintes assez fortes sur le temps de réponse et la fréquence 

d’acquisition des appareils de détection.  

Pour pouvoir conserver les avantages liés à l’utilisation d’un peigne à très grande largeur spectrale 

(comme la résolution, cf. équation (IV. 19)) sans être limités par les systèmes de détections, nous 

avons utilisé une méthode de compression d’impulsion analogique issue d’une BDF bidirectionnelle. 

Comme nous allons le voir, cette architecture permet de mesurer tout le peigne optique (~10 −

40 GHz) avec une bande passante de détection très faible (~10 − 40 MHz).  

3. a Compression d’impulsion analogique par une boucle à décalage 

de fréquence bidirectionnelle 

La BDF bidirectionnelle a été développée à l’origine pour la spectroscopie à double peigne de 

fréquences [13, 167]. Dans la continuité de ces travaux, nous avons utilisé cette architecture pour 

effectuer un calcul de corrélation croisée pour plusieurs mesures de télémétrie et vélocimétrie, 

capteur acoustique, ou encore imagerie 2D/3D. 
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3. a. i Boucle à décalage de fréquence bidirectionnelle 

Le montage expérimental d’une BDF bidirectionnelle est représenté en Figure IV - 35. La boucle 

bidirectionnelle fibrée à 1550 nm est composée d’éléments à maintien de polarisation avec une 

partie commune aux deux directions d’oscillation de la lumière, et une partie propre à chacune des 

deux directions.  

 

Figure IV - 35 Schéma du montage expérimental de BDF bidirectionnelle. AO : amplificateur optique. FOPB : 
filtre optique passe bande. AOFS : décaleur de fréquence acousto-optique.  

La partie commune contient un amplificateur optique bidirectionnel (un EDFA commercial en bande 

C Keopsys dont on a enlevé les isolateurs pour le rendre bidirectionnel) et un FOPB accordable en 

longueur d’onde et en bande passante (Yenista). Celui-ci fonctionne typiquement à 1550 nm avec 

une bande passante de 30 GHz. Deux circulateurs génèrent une portion propre à chacune des 

directions d’oscillation de la lumière dans la boucle. Dans chacune de ces portions de boucle, un 

AOFS (AA opto-electronic), ayant une bande passante de l’ordre de 10 MHz autour d’une fréquence 

nominale de 80 MHz, permet de régler le décalage de fréquence de la lumière par tour. Cette 

configuration permet de générer deux peignes de fréquences contrapropagatifs avec un espacement 

et une relation de phase entre les dents des peignes ajustables séparément. En incorporant le 

maximum d’éléments dans la partie commune, l’architecture permet d’une part d’éviter de 

dupliquer les éléments amplificateurs et filtrants pour chacun des peignes, et d’autre part permet 

d’augmenter la cohérence mutuelle des deux peignes en incorporant le maximum de sources de 

bruit dans le mode commun. 

Un laser continu (1550 nm) injecte la boucle bidirectionnelle dans les deux sens grâce à un coupleur 

X 50/50. Deux atténuateurs variables (non représentés dans la Figure IV - 35) permettent de plus de 

régler la puissance d’injection dans les deux voies. Un coupleur en X 50/50 permet d’extraire une 

fraction de la lumière dans la boucle est de récupérer les deux peignes sur deux voies différentes.  

3. a. ii Compression d’impulsion analogique 

Les champs électriques 𝐸1 et 𝐸2 en sortie de BDF dans l’état stationnaire sous le seuil, en notant 

𝐸in𝑒
−2𝑖𝜋𝑓0𝑡 le champ en sortie du laser d’injection, peuvent s’écrire sous la forme:  

𝐸1(𝑡) =  𝐸in𝑒
−2𝑖𝜋𝑓0𝑡 ∑ 𝑔(𝑛)𝑒−2𝑖𝜋𝑛(𝑓𝑠1𝑡 − 𝑓0𝜏𝑐1)𝑒𝑖𝜋𝑛(𝑛+1)𝑓𝑠1𝜏𝑐1

𝑁

𝑛=0

, (IV. 36) 

𝐸2(𝑡) =  𝐸in𝑒
−2𝑖𝜋𝑓0𝑡 ∑ 𝑔(𝑛)𝑒−2𝑖𝜋𝑛(𝑓𝑠2𝑡 − 𝑓0𝜏𝑐2)𝑒𝑖𝜋𝑛(𝑛+1)𝑓𝑠2𝜏𝑐2

𝑁

𝑛=0

. (IV. 37) 
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L’amplificateur optique étant commun aux deux sens de propagation, en supposant les pertes 

passives identiques, l’amplitude des peignes de fréquences 𝑔(𝑛)est identique. On note 𝛿𝑓  la 

différence de fréquence entre 𝑓𝑠2 et 𝑓𝑠1 (𝑓𝑠2 =  𝑓𝑠1 + 𝛿𝑓). En faisant interférer les deux peignes sur 

une photodiode, le photocourant 𝑖(𝑡) s’écrit : 

𝑖(𝑡) ∝ 𝐸1(𝑡)𝐸1
∗(𝑡) + 𝐸2(𝑡)𝐸2

∗(𝑡) + 2ℜ(𝐸1(𝑡)𝐸2
∗(𝑡)). (IV. 38) 

En plus des termes d’intensité (𝐸1(𝑡)𝐸1
∗(𝑡) et 𝐸2(𝑡)𝐸2

∗(𝑡)), il apparaît plusieurs terme croisés, qui 

correspond aux battements de chacune des dents du premier peigne, avec chacune des dents du 

second. Parmi les termes d’interférence, on peut différencier en particulier deux types de 

composantes fréquentielles (cf. Figure IV - 36): 

- Les battements issus de l’interférence entre la dent 𝑛 d’un des peignes avec la dent 𝑛 de l’autre 

peigne. Ces battements génèrent un peigne de fréquence d’intensité centré en 0 d’intervalle spectral 

libre 𝛿𝑓 (appelé par la suite peigne principal d’interférence). 

- Les battements issus de l’interférence entre la dent 𝑛 d’un peigne avec la dent 𝑛 + 𝑘 (avec 

𝑘 ≥ 1). Ces battements parasites génèrent aussi un peigne de fréquence d’intervalle spectral 

libre 𝛿𝑓. En revanche, ces peigne de fréquences sont centrés autour de 𝑘𝑓𝑠1,2
 (𝑓𝑠1,2

 signifiant 𝑓𝑠1 

ou 𝑓𝑠2). On appelle par la suite ces peignes des répliques du peigne principal d’interférence. 

 

Figure IV - 36 Schéma des termes d’interférences entre les deux peignes issus de la BDF bidirectionnelle. Pour 
plus de clarté nous avons schématisé que les répliques du peignes centrés en 𝒌𝒇𝐬𝟏. 

En supposant que 𝛿𝑓 est plus petite que 𝑓1/2𝑁 et 𝑓2/2𝑁, on peut montrer que, moyennant un 

filtrage passe-bas de l’intensité (à la fréquence de coupure 𝑓1/2 ou 𝑓2/2), on peut isoler le peigne 

principal d’interférence des termes d’intensité (𝐸1(𝑡)𝐸1
∗(𝑡) et 𝐸2(𝑡)𝐸2

∗(𝑡)) et des répliques du peigne 

principal d’interférence. L’intensité en sortie de filtre passe-bas 𝑖RF(𝑡) s’écrit alors : 

𝑖RF(𝑡) ∝  2𝐸in
2 ℜ(∑ 𝑔(𝑛)2𝑒−2𝑖𝜋𝑛(𝛿𝑓𝑡 − 𝑓0(𝜏𝑐1−𝜏𝑐2))𝑒𝑖𝜋𝑛(𝑛+1)(𝑓𝑠1𝜏𝑐1 − 𝑓𝑠2𝜏𝑐2) 

𝑁

𝑛=0

). (IV. 39) 

Dans le cas où 𝑓𝑠1𝜏𝑐1 = 𝑓𝑠2𝜏𝑐2, 𝑖RF(𝑡) se réécrit :  

𝑖RF(𝑡) ∝  2𝐸in
2 ℜ(∑ 𝑔(𝑛)2𝑒−2𝑖𝜋𝑛(𝛿𝑓𝑡 − 𝑓0(𝜏𝑐1−𝜏𝑐2))

𝑁

𝑛=0

). (IV. 40) 

Dans ce cas l’intensité est un train d’impulsions de cadence de répétition 𝛿𝑓 et de durée 1/𝑁𝛿𝑓. Le 

train d’impulsions possède de plus un retard temporel qui dépend de la différence de temps de tour 

entre les deux directions dans la boucle. D’un point de vue temporel, l’interférence entre les deux 

peignes est vu comme le produit des deux voies. Les deux peignes ayant le même taux de chirp, 
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l’évolution de l’interférence au cours du temps correspond à la trace de corrélation croisée (cf. Figure 

IV - 37). Les chirps se recouvrent parfaitement aux instants multiples de 1/𝛿𝑓.  

 

Figure IV - 37 Schéma de l’interférence entre les deux voies de sortie de la boucle bidirectionnelle du point 
de vue temporel. 

L’utilisation de la BDF bidirectionnelle pour des mesures optiques fonctionne ainsi de la manière 

suivante : les taux de chirps (𝑓𝑠1𝜏𝑐1 et 𝑓𝑠2𝜏𝑐2) sont réglés à l’identique en ajustant la fréquence de 

décalage des deux directions d’oscillation dans la boucle. En prenant des longueurs de fibre 

identiques et des AOFS semblables, la différence de fréquence 𝛿𝑓 résulte de faibles variations de 

longueurs et vaut typiquement quelques dizaine de kHz.  

De manière similaire aux parties 1 et 2, un peigne optique en sortie de boucle (ici le champ 𝐸2) est 

envoyé dans la voie capteur (pour mesure Lidar, mesure de capteur, …). En prenant l’exemple de 

deux cibles A et B, le champ réfléchi 𝐸2tot s’écrit (de manière similaire à l’équation (IV. 12)):  

𝐸2tot(𝑡) = 𝑟𝐴𝐸2(𝑡 − 𝑡𝐴)𝑒𝑖𝜙𝐴 + 𝑟𝐵𝐸2(𝑡 − 𝑡𝐵)𝑒𝑖𝜙𝐵 . (IV. 41) 

Les échos réfléchis interfèrent avec le peigne optique de référence 𝐸1  sur une photodiode. 

L’intensité en sortie de photodiode 𝑖(𝑡) peut alors s’écrire :  

𝑖(𝑡) ∝ 𝐸1(𝑡)𝐸1
∗(𝑡) + 𝐸2tot(𝑡)𝐸2tot

∗ (𝑡) + 2ℜ(𝐸1(𝑡)𝐸2tot
∗ (𝑡)). (IV. 42) 

Avec un filtre électronique passe bas, seul le peigne radiofréquence du battement dents à dents 

entre les deux peignes optiques est conservé. Le photocourant 𝑖(𝑡) s’écrit alors :  

𝑖(𝑡) =  𝑖RF(𝑡)  ∝  2ℜ(𝐸1(𝑡)𝐸2tot
∗ (𝑡)), (IV. 43) 

𝑖(𝑡) ∝  2ℜ(𝑟𝐴𝑒𝑖𝜙𝐴𝐸1𝐸2(𝑡 − 𝑡𝐴) + 𝑟𝐵𝑒𝑖𝜙𝐵𝐸1𝐸2(𝑡 − 𝑡𝐵)). (IV. 44) 

D’après l’équation (IV. 40), le photocourant se réécrit donc comme :  

𝑖(𝑡) ∝  2𝐸in
2 ℜ(∑ 𝑔(𝑛)2𝑒2𝑖𝜋𝑛(𝑓0(𝜏𝑐1−𝜏𝑐2))(𝑟𝐴𝑒

−2𝑖𝜋𝑛𝛿𝑓(𝑡−𝑡𝐴)+𝑖𝜙𝐴 + 𝑟𝐵𝑒−2𝑖𝜋𝑛𝛿𝑓(𝑡−𝑡𝐵)+𝑖𝜙𝐵)

𝑁

𝑛=0

). (IV. 45) 

La transformée de Hilbert du photocourant permet ainsi de reconstruire le terme interférentiel et de 

mesurer précisément le décalage temporel et la différence de phase entre les deux échos A et B. 
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Dans la suite, on appelle 𝑖RF,ℂ(𝑡) le signal complexe reconstruit à partir de la transformée de Hilbert 

de la trace temporelle du photocourant détecté. 

3. b Utilisation de la boucle à décalage de fréquence bidirectionnelle 

En permettant une corrélation analogique plutôt que numérique des deux voies, la BDF 

bidirectionnelle peut avantageusement remplacer la BDF unidirectionnelle dans un grand nombre 

d’applications de télémétrie, de capteur, de vélocimétrie ou encore d’imagerie. Nous montrons dans 

les sections suivantes plusieurs preuves de concept de mesure de distance ou de modulation à partir 

de la BDF bidirectionnelle. 

3. b. i Télémétrie 

Le schéma du montage expérimental pour la mesure de télémétrie est représenté en Figure IV - 38. 

La BDF a été présentée en sous-section 3. a. i. Les fréquences de décalage des AOFS valent : 

𝑓𝑠1 = 80.655 MHz  et  𝑓𝑠2 = 80.7175 MHz  (pour avoir  𝑓𝑠1𝜏𝑐1 = 𝑓𝑠2𝜏𝑐2 ), soit  𝛿𝑓 = 62.5 kHz . Un 

EDFA en sortie de boucle (Keopsys) permet d’amplifier le peigne 𝐸2 en sortie de boucle.  

Si les méthodes de détection et de génération de peigne diffèrent, l’architecture d’interrogation est 

la même que celle utilisée pour les mesures de télémétrie présentée en section 1.c : le peigne de 

fréquences est envoyé dans la voie capteur qui comporte un collimateur (avec une terminaison 

FC/PC pour renvoyer un petit écho) et une cible (une bande réfléchissante) à une distance 𝐿 du 

collimateur. Le signal envoyé dans le bras de mesure est périodique de période 1/𝑓𝑠2. À ce titre, la 

zone d’ambiguïté 𝑍𝐴 de la mesure est limitée par la fréquence 𝑓𝑠2 (ici 𝑍𝐴 = 1.86 m). 

 

Figure IV - 38 Schéma du montage expérimental de télémétrie avec la BDF bidirectionnelle. PD : photodiode. 
Osc. : oscilloscope. GRF : générateur RF externe. 

Pour augmenter la zone d’ambiguïté, on a mis en place un codage de phase avec un modulateur de 

phase sur chacune des voies de sortie de la boucle bidirectionnelle (comme défini précédemment en 

section 1. d. ii). Le codage utilisé est un code Talbot de dimension 𝑞 =  10. Les valeurs de phase 

appliquées sont résumées dans la Table IV 5 (d’après l’équation (IV. 24)). Un générateur externe 

délivre de manière synchrone les différentes phases successives chacune pendant une période 𝑓𝑠. Le 

masque de phase est ainsi périodique de période 𝑞/𝑓𝑠. La précision de la synchronisation des trains 

de chirps et du masque de phase étant critique, le générateur radiofréquence est de plus verrouillé 

sur le générateur qui adresse les décaleurs de fréquences intra-boucle. 

Le codage de phase d’un train d’impulsions génère des dents supplémentaires dans le peigne optique 

(cf. Figure IV - 39). Avec un codage de dimension 𝑞, le peigne optique devient un peigne d’ISL 𝛿𝑓/𝑞.  
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Table IV 5 codage de phase en Talbot 𝟏𝟎. 

 

 

Figure IV - 39 Schéma de l’influence du codage de phase (Talbot 10) appliqué en sortie de boucle sur le 
spectre optique. 

Après passage par le modulateur de phase, les champs électriques 𝐸1(𝑡) et 𝐸2(𝑡) deviennent ainsi 

des peignes optiques d’intervalle spectral libre respectivement 𝑓𝑠1/𝑞 et 𝑓𝑠2/𝑞. L’interférence entre 

les deux peignes génère des battements entre toutes les dents de tous les peignes.  

La Figure IV - 40 montre un exemple du peigne radiofréquence détecté en effectuant la transformée 

de Fourier du photocourant (après filtre passe bas) avec codage de phase. On retrouve bien une 

figure semblable au schéma présenté en Figure IV - 36. 

 

Figure IV - 40 Transformée de Fourier de la trace temporelle à l’oscilloscope issue de l’interférence entre les 
peignes optiques 𝑬𝟏 et 𝑬𝟐. En haut : Peigne radiofréquence et répliques causées par la modulation de phase. 
En bas : zoom sur les basses fréquences. 
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On retrouve le peigne principal d’interférence dent à dent et les répliques espacées de 𝑘𝑓𝑠1,2
/𝑞. Pour 

reconstruire 𝑖RF,ℂ(𝑡) à partir de la trace temporelle, nous filtrons numériquement la transformée de 

Fourier pour ne garder que le peigne principal d’interférence dent à dent ente les deux peignes 

optiques. En ne gardant que la partie positive du spectre on reconstruit de plus le signal 𝑖RF,ℂ(𝑡). 

La procédure précédente a été effectuée pour plusieurs distances 𝐿. L’amplitude du signal mesuré 

|𝑖RF,ℂ(𝑡)| est périodique de période 1/𝛿𝑓 = 16 µs. À l’échelle de temps mesuré correspond une 

échelle du temps de propagation de la lumière dans le bras de mesure. En effet, le champ électrique 

𝐸2 se propageant dans le bras de mesure est périodique de période 1/𝑓𝑠2  = 6.19 ns. À partir du 

signal 𝑖𝑅𝐹,ℂ(𝑡) mesuré à l’oscilloscope, on reconstruit le profil de réflectivité du bras de mesure avec 

l’échelle de temps de propagation dans le bras capteur associé (en multipliant le temps mesuré par le 

facteur 𝛿𝑓/𝑓𝑠2). La Figure IV - 41 montre le profil de réflectivité du bras de mesure en fonction du 

temps de propagation de la lumière dans le bras de mesure avec et sans codage de phase. 

 

Figure IV - 41 Trace temporelle de l’amplitude du signal 𝒊𝐡𝐲𝐩,ℂ(𝒕) en fonction du temps pour plusieurs valeurs 

de la distance 𝑳 entre les cibles A et B (de droite à gauche), avec codage Talbot 10 (en bas) et sans codage 
Talbot 10 (en haut). Le codage permet de lever l’ambiguïté pour des cibles plus loins que 𝒁𝑨. 

Sans codage de phase, la distance d’ambiguïté est reliée à la période (1/𝑓𝑠2) du champ électrique 𝐸2 

(équation (IV. 1)). La BDF ne permet pas de distinguer des objets plus loin que 1.86 m (correspondant 

à un temps de propagation de 6.19 ns) sans ambiguïté. 

Avec codage de phase le champ électrique devient périodique de période 10/𝑓𝑠2. Le codage de 

phase permet de multiplier la zone d’ambiguïté par un facteur 10 et ainsi de lever l’ambiguïté pour 

des mesures de distances inférieures à  18.6 m  (correspondant à un temps de propagation 

de 61.9 ns).  

La Table IV 6 résume les mesures de distances avec, et sans codage de phase extraites de la Figure IV 

- 41. Au préalable, la distance a été estimée grossièrement à la règle. On remarque que le codage de 

phase permet de lever l’ambiguïté de distance et de retourner la valeur réelle de la distance entre les 

deux cibles.  
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Table IV 6 Mesure de distances à partir de la Figure IV - 41. 

 

La BDF bidirectionnelle permet ainsi d’effectuer des mesures de télémétrie avec un peigne de grande 

largeur spectrale, tout en ayant besoin uniquement d’une faible bande passante de détection, car les 

mesures reposent uniquement sur le peigne d’interférence RF d’ISL 𝛿𝑓/𝑞. L’utilisation du codage de 

phase montre de plus que les différentes possibilités d’amélioration de la mesure de télémétrie 

évoquées en section 1. d. sont aussi adaptables à la configuration bidirectionnelle.  

3. b. ii Vitesse de rotation et capteur acoustique 

De manière analogue au capteur développé en section 2, nous avons utilisé la BDF bidirectionnelle 

pour mesurer l’évolution de la réflectivité d’une cible dans le temps. Le montage expérimental est le 

même qu’en Figure IV - 38 sans les modulateurs de phase, et nous avons remplacé la cible statique 

par un ventilateur et un haut-parleur. La réflectivité de la cible en fonction du temps est étudiée via 

l’amplitude ou la phase de 𝑖RF,ℂ(𝑡). 

Mesure de la vitesse de rotation d’un ventilateur 

Une bande réfléchissante a été scotchée sur une pale de ventilateur (cf. Figure IV - 42.a). Le 

ventilateur est positionné dans le bras de mesure de telle sorte à ce que la pale avec la bande 

réfléchissante vienne couper le faisceau lumineux lors de sa rotation. La Figure IV - 42.b montre une 

représentation 2D de l’amplitude de 𝑖RF,ℂ(𝑡) le long de l’axe de propagation du faisceau dans le bras 

de mesure en fonction du temps (la position 𝑧 =  0 correspondant au collimateur).  

Les points réguliers à la position 𝑧 =  96.51 cm correspondent au moment où la pale du ventilateur 

avec la bande réfléchissante coupe le faisceau. En reportant la valeur de l’amplitude de  𝑖RF,ℂ(𝑡) à 

cette distance on trouve un signal périodique (Figure IV - 42.c). La fréquence de ce signal périodique 

renseigne sur la vitesse du ventilateur. A partir de la Figure IV - 42.c on trouve que le ventilateur 

tourne à une vitesse de 43.3 tours par seconde.  

 

Figure IV - 42 (a) Photographie du ventilateur. (b) Représentation 2D de l’amplitude de la réflectivité le long 
de la distance de propagation en fonction du temps. (c) Amplitude du signal 𝒊𝐑𝐅,ℂ(𝒕) à la distance 𝒛 =

𝟗𝟔. 𝟓𝟏 𝐜𝐦 en fonction du temps. 
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Mesure de la modulation acoustique appliquée à un haut-parleur 

De même que pour le ventilateur, une petite bande réfléchissante a été fixée à la membrane d’un 

haut-parleur. Celle-ci est placée sur le chemin du faisceau lumineux dans le bras de mesure. L’écho 

renvoyé est ainsi modulé en phase par l’onde acoustique Δ𝜙 = 𝑉𝜙 sin(2𝜋𝑓𝜙𝑡) envoyée sur le haut-

parleur. En mesurant la phase de 𝑖RF,ℂ(𝑡), la mesure optique permet de recomposer la modulation 

du haut-parleur. La Figure IV - 43 montre la modulation Δ𝜙 (𝑉𝜙 = 1 𝑉pp et 𝑓𝜙 = 440 Hz) mesurée 

grâce à la différence de phase du signal 𝑖RF,ℂ(𝑡) entre l’écho du collimateur et l’écho de la bande 

réfléchissante du haut-parleur, ainsi que la transformée de Fourier de Δ𝜙(𝑡).  

La BDF bidirectionnelle permet ainsi d’effectuer des mesures optiques en fonction du temps comme 

celles utilisées pour les capteurs. La fréquence d’acquisition de la mesure est en revanche limitée par 

la différence de fréquence 𝛿𝑓 entre les sens de propagation de la lumière dans la boucle. Cette 

configuration, avec des différences de fréquence faibles (de  1  à  100 kHz), permet d’adapter 

l’utilisation de cette boucle pour d’autres gammes de fréquences que celles étudiées avec la simple 

boucle (cf. section 2. b).  

 

Figure IV - 43 Evolution de la différence de phase du signal 𝒊𝐡𝐲𝐩,ℂ(𝒕) entre le collimateur et la bande 

réfléchissante du haut-parleur (à gauche) et transformée de Fourier du déphasage (à droite).  

3. b. iii Effet Doppler 

Lorsqu’un objet en mouvement réfléchit une onde, la fréquence de l’onde incidente 𝑓inc est décalée 

par effet Doppler d’une quantité 𝛿𝑓Dopp qui dépend de la vitesse de l’objet, de la direction du 

mouvement de l’objet par rapport à celle de l’onde, ainsi que de la célérité de l’onde. 

Lors de l’utilisation de la BDF bidirectionnelle, le peigne optique envoyé dans le bras de mesure peut 

ainsi être décalé d’une fréquence 𝛿𝑓Dopp, si la cible est en mouvement ou si la BDF est embarqué 

dans un système en mouvement. Le terme résultant de l’interférence avec le peigne de référence 

est, au premier ordre un peigne d’intervalle spectral libre 𝛿𝑓 et de décalage 𝛿𝑓Dopp par rapport à la 

fréquence nulle. Pour la suite on s’est intéressé au cas où la BDF est immobile et la cible en 

mouvement. Pour mettre en évidence l’effet Doppler, nous avons placé un disque dans le bras de 

mesure. Celui-ci tourne autour de son centre à une vitesse angulaire 𝜔 réglable. De manière 

analogue à la mesure de vitesse du ventilateur dans la sous-section précédente, une petite bande 

réfléchissante est scotchée au disque. Celle-ci renvoie un écho quand elle croise le chemin du 

faisceau lumineux. Le disque est schématisé en Figure IV - 44. 
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Figure IV - 44 Schéma du disque en rotation. La bande verte foncé indique la zone réfléchissante, et le point 
rose à une distance 𝒓 du centre symbolise l’endroit où la bande réflechissante coupe le faisceau lumineux. 

La Figure IV - 45 montre un exemple de spectre obtenu lorsque le disque est en rotation à partir de la 

transformée de Fourier de la trace temporelle du signal à l’oscilloscope. 

 

Figure IV - 45 Spectre du photocourant lorsque le disque est en rotation. 

Le spectre présente deux composantes principales : 

- Un peigne de fréquences avec des dents très nettes, d’intervalle spectral libre 𝛿𝑓 commençant 

à la fréquence 𝛿𝑓. Ce peigne correspond à la transformée de Fourier de l’interférence entre l’écho 

issu du collimateur et le peigne optique de référence. 

- Un peigne de fréquences avec des dents élargies, d’intervalle spectral libre 𝛿𝑓 commençant 

avec une fréquence de décalage 𝛿𝑓off. Ce peigne correspond à la transformée de Fourier de 

l’interférence entre l’écho issu de la bande réfléchissante du disque et le peigne optique de 

référence. Cette composante est relativement peu intense, car la bande réfléchissante occupe une 

petite portion du disque. La proportion du temps où elle renvoie un écho est donc très limitée. De 

plus, la bande réfléchissante ayant une surface très irrégulière, l’interférence avec le peigne de 

référence produit une figure de type speckle. L’amplitude du pic d’écho varie donc énormément 
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lorsque la lumière balaie toute la surface réfléchissante, ce qui élargit les dents du peignes. Enfin, par 

effet Doppler, les dents du peignes sont décalées en fréquence d’une fréquence 𝛿𝑓off. Lorsque le 

disque tourne dans le sens négatif, le décalage subsiste, mais le spectre est replié par rapport à la 

fréquence nulle.  

Pour vérifier que la fréquence de décalage 𝛿𝑓off correspond bien au décalage par effet Doppler, on a 

mesuré le décalage 𝛿𝑓off pour plusieurs vitesses du disque, et on a comparé le décalage 𝛿off au 

décalage en fréquence 𝛿𝑓Dopp calculé à partir de la vitesse de rotation du disque. La vitesse du 

disque au point d’intersection avec le faisceau lumineux du bras de mesure 𝑣  s’écrit : 

𝑣  =  𝑟𝜔 𝑒𝜃⃗⃗⃗⃗ = 2𝜋𝑟𝑁𝑐𝑜𝑠(𝜃1) cos(𝜃2)𝑒𝑧⃗⃗  ⃗, (IV. 46) 

avec 𝑁 le nombre de tour du disque par seconde. Le décalage Doppler 𝛿𝑓Dopp  dans cette 

configuration pour une onde optique incidente à la fréquence 𝑓0 de célérité 𝑐 s’écrit ainsi :  

𝛿𝑓Dopp =  2𝑓0 ∗
‖𝑣‖⃗⃗⃗⃗⃗⃗  ⃗

‖𝑣‖⃗⃗⃗⃗⃗⃗  ⃗ + 𝑐
. (IV. 47) 

La vitesse du disque étant largement négligeable devant celle de la lumière, 𝛿𝑓Dopp s’écrit plus 

simplement :  

𝛿𝑓Dopp =  2𝑓0 ∗
2𝜋𝑟𝑁𝑐𝑜𝑠(𝜃1) cos(𝜃2)

𝑐
. (IV. 48) 

Le nombre de tours par seconde a été mesuré en faisant varier la vitesse de rotation du disque avec 

la méthode de mesure décrite dans la sous-section précédente (3. b. ii). La distance 𝑟 vaut 8 cm et 

les angles 𝜃1et 𝜃2 valent respectivement 0 ± 5° et 40 ± 5°. La Figure IV - 46 représente le décalage 

du spectre 𝛿𝑓off dans le sens positif et négatif, ainsi que le décalage Doppler 𝛿𝑓Dopp. 

 

Figure IV - 46 Décalage en fréquence calculé à partir de la vitesse de rotation du disque dans le sens positif 
(en rouge) et négatif (en jaune) (cf. équation (IV. 48)). Le décalage en fréquence mesurée à partir du spectre 
du photocourant est indiqué en bleu. 

Les deux mesures de décalage par effet Doppler concordent très bien. Les barres d’erreurs sont dues 

à l’imprécision sur la vitesse du disque et sur son angle avec la direction de propagation (à 5° près), 

ainsi qu’à l’élargissement important des dents du peigne à haute vitesse de rotation, dû à 

l’interférence entre l’écho issu de la bande réfléchissante du disque et le peigne optique de 

référence. 

Ainsi, tout comme les Lidars FMCW, la mesure d’effet Doppler avec la BDF bidirectionnelle permet de 

mesurer la vitesse d’une cible en plus de la position de celle-ci. Il est intéressant de remarquer 

qu’avec une seule onde et un réflecteur de référence, la mesure permet de dissocier la vitesse et la 
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position de la cible (jusqu’à une certaine précision), la vitesse étant liée à la fréquence de décalage 

du peigne réfléchi, et la position à la phase des dents du peigne. Dans les Lidars FMCW par exemple, 

il est nécessaire d’envoyer plusieurs signaux pour lever l’ambiguïté position/vitesse de la cible [25]. 

3. b. iv Imagerie 2D/3D 

La mesure de l’amplitude du signal 𝑖RF,ℂ(𝑡) permet de mesurer le profil de réflectivité du bras de 

mesure suivant la direction de propagation du faisceau lumineux. Avec un miroir galvanométrique 

placé à la suite du collimateur, on change la direction du faisceau pour pouvoir imager le profil de 

réflectivité dans plusieurs directions de l’espace. La mesure de la réflectivité dans plusieurs directions 

différentes génère une image 3D de la réflectivité dans une portion de l’espace.  

La Figure IV - 47 montre le principe de fonctionnement de l’imagerie 3D par BDF bidirectionnelle. 

Chaque période du signal 𝑖RF,ℂ(𝑡) donne une mesure de la réflectivité suivant l’axe de propagation 𝑒𝑧⃗⃗  ⃗ 

entre 0 et 𝑍𝐴. Le miroir galvanométrique balaie plusieurs directions spatiales en faisant varier 

l’orientation du miroir (on note (𝑒𝜃⃗⃗⃗⃗ , 𝑒𝜑⃗⃗ ⃗⃗ ) le plan du miroir, qui forme un repère avec 𝑒𝑧⃗⃗  ⃗, dans l’axe de 

propagation du faisceau). Le miroir est synchronisé avec la différence de fréquence 𝛿𝑓, de sorte que 

chaque période du signal 𝑖RF,ℂ(𝑡) correspond à une orientation (𝑒𝜃⃗⃗⃗⃗ , 𝑒𝜑⃗⃗ ⃗⃗ ) du miroir différente.  

 

Figure IV - 47 Principe d’imagerie 3D basé sur la BDF bidirectionnelle. Le signal 𝒊𝐑𝐅,ℂ(𝒕) est analysé sur une 

période 𝟏/𝜹𝒇. Celui-ci renseigne sur la réflectivité suivant l’axe de propagation du faisceau sur une distance 
de 𝟎 à 𝒁𝑨. L’orientation du miroir galvanométrique est modifiée à chaque période 𝟏/𝜹𝒇.  

Dans un premier temps, pour vérifier le principe d’imagerie de réflectivité 3D, nous avons placé deux 

cibles B1 et B2 (deux bandes réfléchissantes) l’une à côté de l’autre, à la même hauteur, et à deux 

distances différentes du collimateur. 

La Figure IV - 48 présente un schéma du montage expérimental ainsi que des projections de la 

réflectivité dans le plan (𝑒𝜑⃗⃗ ⃗⃗ , 𝑒𝑧⃗⃗  ⃗) et dans le plan (𝑒𝜃⃗⃗⃗⃗ , 𝑒𝜑⃗⃗ ⃗⃗ ) aux positions des bandes réfléchissantes. 

L’imagerie 3D met bien en avant la détection des deux bandes réfléchissantes, à des positions 

différentes (𝑧1 = 89.6 cm et 𝑧2 = 105.8 cm). En balayant le faisceau suivant l’axe 𝑒𝜑⃗⃗ ⃗⃗ , on détecte 

successivement la cible 1 et la cible 2. L’image 2D des cibles à la position 𝑧1 et 𝑧2 est une figure « de 

type speckle » : à cause de la rugosité de la bande réfléchissante, l’interférence avec le peigne de 

référence présente de grandes variations d’intensité. 

La résolution spatiale dans la direction de propagation dépend de la largeur spectrale du peigne 

envoyé dans le bras de mesure. Tandis que la résolution spatiale dans le plan perpendiculaire à la 

propagation dépend de la taille du faisceau, et du pas du balayage angulaire. 
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Figure IV - 48 (a) Schéma du bras de mesure à partir du collimateur. (b) Représentation 2D de la réflectivité 
dans le plan (𝒆𝝋⃗⃗ ⃗⃗  , 𝒆𝒛⃗⃗  ⃗): vue de haut. (b) Représentation 2D de la réflectivité dans le plan (𝒆𝜽⃗⃗⃗⃗ , 𝒆𝝋⃗⃗ ⃗⃗  ) : vue de face 

aux positions des bandes réfléchissantes (𝒛𝟏 = 𝟖𝟗. 𝟔 𝐜𝐦 et 𝒛𝟐 = 𝟏𝟎𝟓. 𝟖 𝐜𝐦). 

Pour montrer le degré de précision et les applications possibles de la technique, nous avons appliqué 

ce principe d’imagerie 3D à deux cibles plus réalistes : une pièce de monnaie et une plaque 

d’immatriculation. Le miroir galvanométrique a été utilisé de manière identique pour scanner la 

réflectivité en surface des deux objets. La Figure IV - 49 montre l’image d’une partie d’une pièce de 

10 centimes d’euros. La pièce de monnaie a été placée à un peu plus d’un mètre du collimateur.  

 

Figure IV - 49 (a) Image d’une pièce de 10 centimes d’euro. (b) Représentation 2D de la réflectivité de la pièce 
de monnaie dans le plan (𝒆𝜽⃗⃗⃗⃗ , 𝒆𝝋⃗⃗ ⃗⃗  ).  



189 

L’imagerie de la pièce montre un certain nombre de détails assez précis. On arrive ainsi à distinguer 

la forme de l’Europe et de plusieurs pays, le bas du 1 et du 0 du chiffre 10, les débuts des mots 

« EURO » et « CENT », ainsi que les étoiles qui entourent l’Europe. Les variations de l’intensité 

lumineuse sur l’image sont dues à la rugosité de la pièce, qui induit une figure de rétrodiffusion de 

type speckle, et au caractère spéculaire de la réflexion en bas à gauche de la pièce. 

La Figure IV - 50 montre l’image d’une partie d’une plaque d’immatriculation en photographie et à 

partir de l’amplitude du signal analytique 𝑖RF,ℂ(𝑡). La plaque d’immatriculation a été placée à environ 

4 m du collimateur. 

 

Figure IV - 50 (a) Photographie d’une plaque d’immatriculation. (b) Représentation 2D de la réflectivité de la 
plaque d’immatriculation dans le plan (𝒆𝜽⃗⃗⃗⃗ , 𝒆𝝋⃗⃗ ⃗⃗  ). 

L’intensité réfléchie est une figure de speckle dans la zone réfléchissante (la partie en jaune de la 

plaque) et est minimale lorsque le faisceau scanne les chiffres et les lettres, ce qui permet d’offrir 

une image contrastée. 

L’imagerie 2D/3D à partir d’une BDF bidirectionnelle montre que le principe de télémétrie peut être 

généralisé à l’imagerie, en scannant plusieurs directions de l’espace. Les variations d’intensité de la 

trace de corrélation permettent de reconstruire une image en reproduisant le contraste de 

réflectivité de la cible. 

3. b. v Comparaison d’architecture uni- et bidirectionnelle 

L’interrogation du capteur est identique pour une BDF uni- et bidirectionnelle : un peigne de 

fréquence est envoyé dans un bras de mesure pour être réfléchi par une cible. À l’inverse, la 

détection du peigne réfléchi est différente pour les deux architectures. Dans le premier cas, l’appareil 

de détection mesure l’amplitude du peigne optique par interférence avec le laser d’injection, tandis 

que dans le second cas, l’appareil de détection mesure l’amplitude du peigne optique par 

interférence avec l’autre peigne issu de la boucle. À ce titre, plusieurs indicateurs de performances 

sont différents pour les deux configurations. La Table IV 7 résume les avantages et inconvénients de 

la BDF bidirectionnelle par rapport à la BDF unidirectionnelle pour la configuration suivante : 

𝑓𝑠 = 100 MHz, 𝑁 = 400 et 𝛿𝑓 = 10 kHz. 

L’avantage de la BDF bidirectionnelle réside dans la simplicité du traitement de signal en sortie 

d’oscilloscope et dans la faible fréquence d’échantillonnage nécessaire pour mesurer l’intégralité des 

dents du peigne optique réfléchi, ce qui permet d’utiliser des détecteurs performants comme des 

photodiodes balancées à plus faible coût. De plus, tout comme la BDF unidirectionnelle, la résolution 

de mesure est liée à la largeur spectrale du peigne optique et le codage de permet d’augmenter la 

zone d’ambiguïté à fréquence de répétition fixée. Enfin, la fréquence d’acquisition peut être 
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accordée en faisant varier la différence de fréquence entre les deux peignes, au moyen d’une ligne à 

retard optique par exemple dans une partie non commune de la BDF bidirectionnelle.  

Table IV 7 Similitudes et différences de performances entre les deux configurations de BDF en tant que 
télémètre optique ou capteur à fibre. 

 

Conclusion 

Nous avons apporté dans ce chapitre des preuves de concepts de l’utilisation des boucles à décalage 

de fréquence pour la télémétrie, la mesure de vitesse, de perturbations électromagnétiques et 

acoustiques, ou encore pour l’imagerie. Différents principes de mesure, ou méthodes d’amélioration 

de la détection initialement utilisés dans les Radars ou les Lidars sont de plus directement utilisables 

avec des boucles à décalage de fréquence (par exemple le codage de phase ou l’analyse spectrale). 

La caractérisation expérimentale des performances du Lidar à partir d’une boucle à décalage de 

fréquence a permis de mettre en avant les avantages et inconvénients de ce type de source optique. 

Les boucles à décalage de fréquence sont des architectures simples qui génèrent des peignes de 

fréquences à taux de répétition élevés, avec une large bande passante. Les deux derniers points en 

particulier font des boucles à décalage de fréquence des architectures ayant un fort potentiel dans 

des applications de capteur. L’étude de capteur à fibre basé sur une boucle à décalage de fréquence 

a souligné la possibilité de mesurer des perturbations électromagnétiques dans le domaine du MHz 

sur plusieurs capteurs localisés ou distribués. Si une sensibilité de capteur très intéressante a été 

obtenue (4 µrad/√Hz), un travail plus approfondi sur la stabilisation de la boucle à décalage de 

fréquence peut être mis en place pour améliorer la précision des mesures. En particulier l’étude de 

bruit de phase menée dans le chapitre II peut apporter des éléments d’amélioration de la boucle. 

L’asservissement de la boucle à décalage de fréquence par exemple devrait améliorer 

significativement les performances de détection associées aux boucles à décalage de fréquence.  

Enfin l’utilisation d’une boucle à décalage de fréquence bidirectionnelle permet de lever la contrainte 

de la détection du peigne à large bande passante en sortie de boucle. Cette configuration simplifie le 

traitement de données associé à la détection, et permet d’avoir une méthode de mesure beaucoup 

plus accessible. La boucle à décalage de fréquence bidirectionnelle conserve de plus bon nombre de 

propriétés de la boucle à décalage de fréquence unidirectionnelle : une résolution 

centimétrique/millimétrique liée à la largeur spectrale du peigne, une portée de détection élevée 

grâce à la détection cohérente ou encore la possibilité de coder les impulsions en phase pour 

améliorer la distance d’ambiguïté. En tant que telle, la boucle à décalage de fréquence 

bidirectionnelle est une architecture optimale pour la télémétrie optique ou pour l’écoute d’ondes 

avec un capteur à fibre. 
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Introduction 

Les lasers à verrouillages de modes actif et harmonique ont été considérablement étudiés au cours 

des trente dernières années pour la génération de trains d’impulsions optiques à fort taux de 

répétition ou de signaux d’horloge dans le domaine optique ou radiofréquence. Ils peuvent en effet 

produire des impulsions optiques de durée de l’ordre de la picoseconde à un taux de répétition élevé 

( >  10 GHz), tout en ayant une faible gigue temporelle : ceci en fait des candidats idéaux pour un 

grand nombre d’applications comme les télécommunications ou la conversion analogique numérique 

de signaux RF assistée optiquement comme présentée en chapitre II.  

Le fonctionnement des lasers à verrouillages de modes actif et harmonique diffère des boucles à 

décalage de fréquence, de par le processus de génération du peigne optique, et le régime de 

fonctionnement habituel de l’amplificateur optique dans la boucle. Cependant les deux architectures 

possèdent des similitudes et les phénomènes physiques observés dans une architecture peuvent être 

aussi observés dans l’autre. À ce titre, nous nous sommes inspirés des boucles à décalage de 

fréquence pour comprendre et optimiser les performances des lasers à verrouillages de modes actif 

et harmonique.  

Dans une première partie, nous présentons plus en détail l’architecture typique d’un laser à 

verrouillage de modes actif et harmonique, tel qu’optimisé pour des applications de conversion 

analogique/numérique de signaux RF large bande. La différence par rapport aux boucles à décalage 

de fréquence ainsi que les performances et les limitations sont en particulier étudiées.  

Dans une seconde partie nous nous consacrons à une étude de l’influence de l’injection optique 

externe sur un laser à verrouillages de modes actif et harmonique. Après avoir décrit l’objectif de 

l’injection optique externe et le montage expérimental, nous présentons une étude paramétrique de 

cette méthode sur la réduction de bruit des lasers à verrouillages de modes actif et harmonique. 

L’étude de l’évolution du RIN du laser avec et sans injection est en particulier détaillée. 

Dans une dernière partie, nous proposons une architecture de laser à verrouillage de modes actif, 

harmonique, rationnel et régénératif, inspirée du laser à effet Talbot régénératif présenté au 

chapitre III. Tout d’abord, nous décrivons l’architecture de base d’un laser à verrouillage de modes 

actif harmonique et rationnel. Dans un second temps nous expliquons le principe de l’architecture 

régénérative, et soulignons les performances optiques et électriques. Enfin nous mettons en avant 

les performances de bruit de phase de l’architecture. 
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1 Laser à verrouillage de mode actif et harmonique 

1. a Description d’un laser à verrouillage de mode actif et harmonique 

et principe de fonctionnement  

1. a. i Architecture générique de laser à verrouillage de modes actif 

Les lasers à verrouillage de mode actif (comme schématisée en Figure V - 1) sont des cavités optiques 

contenant un amplificateur optique et un modulateur (d’intensité ou de phase) piloté par un 

générateur RF externe.  

 

Figure V - 1 Schéma de principe d’un laser à verrouillage de modes actif. AO : amplificateur optique. GRF : 
générateur RF externe. 

Dans une cavité contenant uniquement un amplificateur optique, à cause du filtrage spectral réalisé 

par la cavité, le champ électrique 𝐸 peut se décomposer sur les modes propres longitudinaux de 

celle-ci :  

𝐸(𝑧, 𝑡) =  ∑𝐸𝑛(𝑡)𝑒−𝑖𝜙𝑛𝑒−𝑖(2𝜋𝑓𝑛𝑡−𝑘𝑛𝑧)

𝑛

, 
(V. 1) 

avec 𝐸𝑛et 𝜙𝑛 respectivement l’amplitude et la phase du champ électrique dans le mode longitudinal 

d’indice 𝑛. 𝑓𝑛  et 𝑘𝑛  sont respectivement la fréquence optique et le nombre d’onde du mode 

longitudinal d’indice  𝑛 . Les fréquences 𝑓𝑛  sont espacées de l’intervalle spectral libre de la 

cavité ISLcav relié à la longueur de la cavité optique 𝐿 par la relation (pour une cavité en anneau) :  

ISLcav =
𝑐

𝑛𝐿
. (V. 2) 

En incorporant un modulateur piloté par un signal harmonique à la fréquence 𝑓rep, chaque mode 

génère des bandes latérales de modulation (cf. Figure V - 2.a).  

 

Figure V - 2 (a) Schéma de l’influence du passage d’une onde optique à la fréquence 𝒇𝟎dans un modulateur 
piloté à la fréquence 𝒇𝐫𝐞𝐩. (b) Spectre optique en sortie du laser à verrouillage de mode dans un cas général. 
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Dans le cas général (où aucune relation particulière n’existe entre 𝑓rep et ISLcav), pour une faible 

amplitude de modulation appliquée au modulateur (𝑉/𝑉𝜋  = 𝑚 < 1) le spectre en sortie de cavité 

ressemble à celui de la Figure V - 2.b. Dans le cas d’une plus forte modulation (𝑉/𝑉𝜋  = 𝑚 ≫ 1) 

d’autres bandes latérales apparaissent suivant le développement à l’ordre supérieur des fonctions de 

Bessel [113]. 

1. a. ii Différence de verrouillage actif des modes  

Le comportement du laser dépend de la relation entre la fréquence 𝑓rep appliquée au modulateur et 

l’intervalle spectral libre ISLcav. 

- Dans un cas quelconque (aucune relation spécifique entre 𝑓repet ISLcav), il n’y a aucune 

relation de phase particulière entre les dents du peigne 𝜙𝑛, l’évolution de la puissance optique en 

sortie de cavité (marquée par la modulation appliquée sur le modulateur) est donc aussi à priori 

quelconque.  

- Lorsque 𝑓rep = ISLcav, les différents modes espacés de ISLcav sont couplés les uns aux 

autres. Chaque mode optique vient injecter les modes directement voisins. Par l’émission stimulée 

dans l’amplificateur optique, les modes sont alors verrouillés en phase les uns par rapport aux autres. 

On parle alors de verrouillage des modes actif et fondamental. La puissance optique en sortie de 

cavité est un train d’impulsions de cadence de répétition 𝑓rep. 

- Lorsque 𝑓rep = 𝑞 × ISLcav avec 𝑞 un entier naturel différent de 1, chaque mode optique 

vient injecter les modes voisins espacés de 𝑞 × ISLcav. On parle alors de verrouillage des modes actif 

et harmonique. Comme aucun élément de filtrage ne fixe la fréquence optique centrale du peigne 

optique plusieurs peignes de fréquences optiques espacées de 𝑞 × ISLcav peuvent coexister dans la 

cavité d’amplitude variable (ou même d’amplitude nulle). Ces différents peignes de modes optiques 

sont appelés supermodes dans la littérature [52, 168]. La puissance optique en sortie de cavité est un 

train d’impulsions de cadence de répétition 𝑓rep.  

La Figure V - 3 résume les spectres et la puissance optique dans les différents cas décrits plus-haut. 

 

Figure V - 3 Représentation schématique des spectres et de la puissance optique en sortie du laser à 
verrouillage de mode actifs pour différentes fréquences de modulation. Les couleurs bleu et rouge indiquent 
deux supermodes différents. 
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La génération de trains d’impulsions à haute cadence de répétition par verrouillage de modes 

fondamental (actif ou passif) est limitée par la réalisation de cavités optiques de faible longueur (cf. 

équation (V. 2)). Ainsi, la génération d’un train d’impulsions à un cadence de 3 GHz correspondrait à 

une cavité fibrée de 3 cm environ [63]. C’est pourquoi la génération de trains d’impulsions à haute 

cadence de répétition nécessite généralement un verrouillage harmonique de cavité longue avec un 

faible ISL. Dans ce cas, et comme décrit plus-haut, la fréquence de répétition souhaitée est accordée 

sur une harmonique supérieure de l’ISL de la cavité optique. L’utilisation d’une cavité longue peut par 

ailleurs offrir de sérieux avantages pour réduire le bruit du train d’impulsions émis, comme nous le 

verrons par la suite. 

Un laser à verrouillage de mode actif et harmonique avec 𝑓rep = 𝑞ISLcav  présente certaines 

similitudes avec une BDF en condition de Talbot 𝑞. 

- D’un point de vue temporel, le champ électrique en sortie est dans les deux cas un train 

d’impulsions de fréquence de répétition 𝑞ISLcav pour l’AHMLL et 𝑞𝑓𝑠 pour la BDF (avec 𝑓𝑠 

la fréquence appliquée au décaleur de fréquence). 

- D’un point de vue spectral, le spectre optique est un peigne dont les dents espacées de 

𝑞 ont la même phase spectrale.  

En revanche, contrairement à la BDF, plusieurs supermodes indépendants coexistent dans la cavité 

optique d’un AHMLL. Pour une BDF, la relation entre les différentes dents du peigne est établie par la 

relation de phase spectrale quadratique, à partir d’une fréquence optique définie par le laser CW 

d’injection, tandis que pour un AHMLL, les supermodes qui coexistent dans la cavité n’ont à priori 

aucune relation de phase ni d’amplitude caractéristique entre eux. De plus, l’AHMLL se base sur la 

multiplication de la fréquence de l’intervalle spectral libre de la cavité, tandis que la BDF repose sur 

la multiplication de la fréquence appliquée au décaleur de fréquence.  

Les deux configurations sont néanmoins suffisamment proches pour que plusieurs principes propres 

aux BDF puissent être appliqués aux AHMLL. Afin d’étudier plus en détails les AHMLLs, nous nous 

sommes concentrés sur une architecture optimale de AHMLL étudiée à TRT pour la conversion 

analogique numérique notamment. 

1. b Dimensionnement et limitation d’un laser à verrouillage de 

modes actif et harmonique 

Les performances des AHMLLs pour une utilisation comme horloge optique pour l’échantillonnage de 

signaux RF assisté optiquement dépendent notablement de la cadence de répétition du train 

d’impulsions en sortie de cavité ainsi que de sa gigue temporelle (cf. chapitre II). La compréhension 

des phénomènes limitant ces deux paramètres est alors primordiale pour une utilisation optimale 

des AHMLLs. La dynamique du laser, ainsi que le choix de la modulation appliquée et du filtrage sont 

particulièrement déterminants.  

1. b. i. Laser à verrouillage de modes actif et harmonique pour la 

conversion analogique numérique assistée optiquement 

La réponse dynamique du laser joue un rôle déterminant dans la description et l’évaluation des 

fluctuations du train d’impulsions en sortie de cavité. 
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La classe dynamique d’un laser est définie en fonction des temps de relaxation caractéristiques du 

champ électromagnétique dans la cavité : le temps de vie de photon dans la cavité 𝜏cav, le temps de 

vie associé à l’inversion de population 𝜏inv et le temps de vie associé à la polarisation des atomes 

𝜏polar [169]. Trois classes dynamiques peuvent être distinguées :  

Classe A : 𝜏polar ≪ 𝜏cav et 𝜏inv ≪ 𝜏cav 

L’évolution de l’inversion de population du milieu à gain Δ𝑁 et de la polarisation des atomes ℘ est 

quasi-instantanée par rapport à l’évolution du nombre de photons 𝐹 dans la cavité. Par élimination 

adiabatique des variables associés au milieu actif de la réponse du laser, on peut montrer que pour 

les lasers de dynamique dite de classe A, la cavité agit comme un filtre passe-bas vis-à-vis des 

différentes sources de bruits, la fréquence de coupure étant reliée au temps de vie de photon dans la 

cavité [170]. 

Classe B : 𝜏polar ≪ 𝜏cav et 𝜏polar ≪ 𝜏inv (𝜏cav ~ 𝜏inv) 

L’évolution de la polarisation des atomes ℘ est quasi-instantanée par rapport à l’évolution de 

l’inversion de population 𝛥𝑁 et du nombre de photons 𝐹 dans le laser. C’est donc la seule variable 

qu’on peut éliminer adiabatiquement. Pour ces lasers dits de dynamique de classe B, la réponse 

dynamique et les spectres de bruit sont marqués par une résonance à la fréquence des oscillations 

de relaxation du laser. Cette dernière est, entre autres, donnée par le temps de vie des photons dans 

la cavité et le temps de vie de l’inversion de population [171].  

Classe C : 𝜏cav ~ 𝜏inv ~ 𝜏polar   

Les trois variables s’amortissent avec des constantes de temps comparables. Aucune variable ne peut 

être éliminée adiabatiquement. La réponse de ces lasers peut donner lieu à des comportements 

dynamiques très particuliers, de type chaotique notamment. 

La classe B comprend les lasers à état solide (Nd:YAG, Er-Yb:Verre, Ti:Saphir), les diodes lasers 

conventionnelles type DFB, DBR ou Fabry-Perot, les lasers SC à émission par la surface (les VCSELs). 

Quant à la classe A, elle comprend les lasers à colorant et une grande partie des lasers à gaz 

atomiques (He:Ne). La classe C, comprend essentiellement des lasers dans l’infrarouge très lointain, 

par exemple les lasers à ammoniac. Les lasers ayant des dynamiques de classe C sont néanmoins 

beaucoup plus rares que les lasers ayant des dynamiques de classes A ou B. 

Dans ce chapitre, nous nous intéressons en particulier aux AHMLLs utilisant un SOA (𝜏inv~ ns) placée 

dans une cavité optique choisie longue et à faibles pertes pour avoir une durée de vie des photons de 

l’ordre de quelques ns. Le laser présente ainsi une dynamique de classe A (𝜏inv ≪ 𝜏cav). En effet, 

d’une part, les oscillations de relaxation, à l’origine d’une dégradation résonante du bruit du laser, 

sont ici naturellement supprimées. D’autre part, grâce à la fonction de filtrage passe-bas du premier 

ordre offerte par la dynamique de classe A [52], il est possible de filtrer les sources de bruit avec une 

fréquence de coupure de quelques centaines de kHz [68]. 

Différents travaux présentent plusieurs méthodes de verrouillage actif des modes optiques de la 

cavité : modulation directe du gain [172], ou modulation externe [173] par un modulateur d’intensité 

[66] ou de phase [174]. Pour les mêmes raisons que pour la réinjection de signaux RF dans la BDF de 
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fréquence au chapitre III, nous nous intéressons dans ce chapitre à la modulation externe des pertes 

de la cavité avec un modulateur d’intensité de type Mach-Zehnder. 

1. b. ii Performances et limitations  

Avec les considérations précédentes, nous étudions dans ce chapitre des lasers de dynamique de 

classe A par verrouillage actif et harmonique des modes optiques de la cavité. Si cette architecture 

présente des performances remarquables de génération de trains d’impulsions ultra-stable à haute 

cadence de répétition [67, 175], le verrouillage harmonique des modes impliquent plusieurs 

limitations intrinsèques.  

Dans un AHMLL, plusieurs supermodes, de taux de répétition 𝑞ISLcav  espacés de ISLcav  sont 

susceptibles de coexister dans la cavité (cf. Figure V - 3 peigne bleu et rouge). Comme énoncé 

précédemment, la phase des dents d’un seul supermode est constante grâce à l’injection réciproque 

des dents du supermode dans l’amplificateur optique par le modulateur de Mach Zehnder.  

Cependant, la phase spectrale peut fluctuer d’un supermode à un autre. Ces fluctuations, alimentées 

en particulier par l’ASE et le bruit environnant, se traduisent par du bruit, en excès aux harmoniques 

de l’intervalle spectral libre du laser, à la fois en phase en intensité [168, 176]. Plus précisément, le 

bruit de phase du train d’impulsions 𝑆𝜑(𝜔) en sortie du laser à la fréquence 𝑓rep s’écrit dans ce cas 

[52, 177] :  

𝑆𝜑(𝜔) =  ∑
1

(𝜔 − 𝑚 ∗ ISLcav)
2 + 𝛤2 (𝛤2𝑆GRF(𝜔) + 𝑆ASE(𝜔))

+∞

𝑚=−∞

, (V. 3) 

avec 𝑆GRF(𝜔) le bruit de phase du synthétiseur externe pilotant le MZM, Γ la fréquence de coupure 

de la cavité qui dépend de 𝜏cav et du nombre de modes verrouillés en phase dans la cavité et 

𝑆ASE(𝜔) la contribution de l’ASE qui est résonant aux harmoniques de L’ISL de la cavité.  

Pour un AHMLL, le bruit de phase du train d’impulsions présente du bruit en excès aux harmoniques 

de ISLcav  D’après l’équation (V. 3), on remarque que  𝑆𝜑(𝜔)  est limité par deux principales 

contributions :  

- le bruit de phase du générateur RF se reportant sur le bruit de phase du train d’impulsions 

aux basses fréquences de décalage par rapport à la porteuse (pour 𝜔 < Γ le bruit de phase n’est pas 

filtré par la cavité), 

- la contribution de l’ASE aux hautes fréquences de décalage par rapport à la porteuse 

résonante aux harmoniques de ISLcav.  

Dans ce chapitre, on se propose d’étudier deux techniques inspirées des BDF pour améliorer les 

performances des AHMLLs : 

- l’injection optique de l’AHMLL par un laser CW externe monochromatique pour réduire le 

bruit de phase lié à l’ASE et la compétition entre les supermodes, 

- le verrouillage rationnel et régénératif pour la génération de trains d’impulsions à haute 

fréquence de répétition à partir d’un générateur externe à basse fréquence, afin de réduire la 

contrainte de l’utilisation d’un synthétiseur externe à haute fréquence et à bas bruit de phase.  
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2 Injection optique de laser à verrouillage de mode actif et 

harmonique 

Comme décrit plus haut, le bruit de phase à haute fréquence de décalage est essentiellement dû aux 

fluctuations entre les différents supermodes coexistant dans la cavité. Ces fluctuations sont 

alimentées par l’ASE et le bruit environnant, et se traduisent par des pics de bruit en excès aux 

fréquences harmoniques de l’ISL du laser. La coexistence de plusieurs peignes de modes dans un 

verrouillage actif et harmonique, est dû à l’absence de processus physique fixant la longueur d’onde 

optique d’une des dents du peigne. 

Plusieurs preuves de concept expérimentales ont été démontrées dans la littérature pour favoriser 

un seul peigne de mode par rapport aux autres et ainsi réduire le bruit de supermodes : en insérant 

un filtre Fabry-Pérot de grande finesse dans la cavité [67, 178], ou bien en injectant la cavité avec un 

laser externe CW [179]. L’insertion d’un filtre optique type Fabry-Pérot de grande finesse 

(typiquement une finesse de l’ordre de 𝑓rep/ISL) apporte une réduction significative du bruit en 

excès mais aussi une perte de l’accordabilité de la cadence de répétition du train d’impulsions, ainsi 

qu’une complexité supplémentaire pour asservir la cavité laser au filtre Fabry-Pérot inséré. Nous 

nous sommes intéressés à la réduction de bruit de phase par l’injection optique externe de l’AHMLL.  

2. a Influence de l’injection optique sur un laser à verrouillage de 

mode actif et harmonique 

L’injection externe optique de l’AHMLL par un laser CW monochromatique permet de privilégier un 

supermode dans la cavité par rapport aux autres. En accordant la fréquence du laser d’injection 

externe avec un mode de la cavité optique, le supermode injecté par le laser CW devient dominant 

par rapport aux autres supermodes circulant dans la cavité. L’injection CW sature le gain de 

l’amplificateur optique ce qui permet de diminuer la puissance des peignes parasites (cf. Figure V - 4) 

et ainsi de réduire le bruit de phase de supermodes aux harmoniques de ISLcav.  

 

Figure V - 4 Schéma du spectre optique en sortie de AHMLL avec (à droite) et sans (à gauche) injection CW 
externe. 

Une réduction de plus de 20 dB des pics de bruit de phase aux fréquences harmoniques de l’ISL a été 

rapportée dans la littérature [179]. Cependant, ces résultats sont présentés à un point de 

fonctionnement du laser non précisé. Par ailleurs, l’impact de l’injection optique sur le bruit 

d’intensité, la durée d’impulsion et le spectre optique n’est pas présenté. Pour caractériser plus en 
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détail l’influence de l’injection optique sur le AHMLL, en particulier en fonction des différents points 

de fonctionnement de la cavité, nous avons réalisé un montage expérimental de AHMLL injecté par 

un laser CW et nous avons mené une étude paramétrique des performances du AHMLL injecté (bruit 

de phase RF, durée d’impulsion optique, RIN). 

2. b Étude paramétrique de l’injection de laser à verrouillage de 

modes actif et harmonique 

2. b. i Montage expérimental 

Le montage expérimental composé d’un AHMLL, d’un laser d’injection et d’une boucle 

d’asservissement est représenté en Figure V - 5.  

Le AHMLL, réalisé à TRT est composé d’un SOA (Innolume) comme amplificateur optique dont le gain 

est centré à 780 nm, d’un MZM (ixblue), d’un coupleur 50/50 pour extraire une portion de la 

lumière intra-cavité et d’un filtre de Bragg dispersif (Teraxion) pour limiter la largeur de gain du SOA. 

Le filtre permet d’assurer un fonctionnement stable et des durées d’impulsions de l’ordre de la 

picoseconde en sortie de laser. Le filtre est également dispersif, de manière à ce que la dispersion du 

laser après un tour soit positive, pour pouvoir ensuite compenser plus facilement cette dispersion 

avec de la fibre monomode standard à 780 nm en sortie de cavité. Après compression des 

impulsions, le laser délivre des impulsions de 4 ps typiquement, pour une fréquence de répétition 

fixée à 4 GHz, avec une puissance moyenne de 10 mW pour un courant de polarisation du SOA égal 

à 200 mA. La cavité est entièrement fibrée avec des fibres à maintien de polarisation. L’intervalle 

spectral libre de la cavité est égal à 10 MHz. Le choix de la longueur de la cavité (20.4 m), de la 

transmission du coupleur de sortie (50 %), de la réflectivité du filtre de Bragg (>  75 %) et des pertes 

d’insertion du MZM (< 3.5 dB) permettent d’assurer une grande finesse et donc une durée de vie de 

photons longue (> qqs ns) assurant une dynamique de classe A (𝜏polar ≪ 𝜏cav et 𝜏inv ≪ 𝜏cav). 

 

Figure V - 5 Montage expérimental d’un AHMLL injecté par un laser CW externe. OLinj : osclillateur local 
radiofréquence. GRF : générateur radiofréquence externe AOM : modulateur acousto-optique. SOA : 
amplificateur optique à semiconducteur. PD : photodiode. MZM : modulateur de Mach-Zehnder. PID : 
module proportionnel intégral dérivateur. 
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Le laser d’injection est un laser accordable fibré (Koheras Adjustik) à 1560 nm de grande stabilité de 

fréquence, doublé en fréquence par un cristal non linéaire de PPLN. Le signal optique en sortie du 

PPLN à 780 nm est injecté dans le AHMLL par le filtre de Bragg afin d’éviter l’ajout d’un coupleur 

supplémentaire dans la cavité optique. Les comparaisons sans, et avec injection, sont ainsi faciles à 

établir. Les fluctuations de la fréquence des modes de la cavité optique (à cause des variations 

thermiques ou mécaniques) imposent l’utilisation d’une boucle d’asservissement pour synchroniser 

la fréquence optique du laser d’injection sur la fréquence optique d’un des modes longitudinaux de 

la cavité. À cette fin, on a de plus rajouté un AOM dans le bras d’injection. En considérant les pertes 

de l’AOM, du filtre de Bragg, du circulateur, du coupleur 50/50 ainsi que les pertes dans le 

modulateur de MZM, la puissance maximale en sortie de PPLN (4 mW) correspond à une puissance 

d’injection en entrée du SOA maximale de 40 µW. 

La boucle d’asservissement comporte un oscillateur local OLinj, une détection synchrone et un 

module proportionnel intégral dérivateur (PID). La fréquence du laser externe est asservie à partir 

d’une méthode inspirée de la méthode de Pound-Drever-Hall [84]. L’AOM du bras d’injection est 

piloté par un oscillateur local (non représenté sur la Figure V - 5) autour de 250 MHz pour décaler la 

fréquence optique du laser. L’oscillateur local OLinj vient moduler à basse fréquence (𝑓mod ~ 10 kHz) 

la fréquence de décalage de l’AOM et ainsi la fréquence optique de l’onde injectée à 780 nm . En 

sortie de photodiode (EOT4000F de bande passante > 12 GHz), la détection synchrone démodule le 

signal à la fréquence de modulation 𝑓mod et génère un signal de correction. Le signal de correction 

passe par le module PID et ajuste la fréquence du laser d’injection par rapport à un mode optique de 

la cavité. Pour éviter les problèmes de conversion de bruit AM/PM sur les flancs du filtre de Bragg, la 

fréquence du laser d’injection est accordée vers le centre de celui-ci. 

Le montage expérimental présenté permet d’étudier de manière détaillée les propriétés de l’AHMLL 

injecté optiquement dans des conditions reproductibles. Nous avons effectué des mesures 

simultanées (bruit de phase du train d’impulsions, spectre optique du laser, autocorrélation) en 

faisant varier la puissance d’injection et le taux de pompage du laser AHMLL. Dans la suite du 

chapitre, les mesures du AHMLL avec injection correspondent aux mesures avec l’asservissement en 

fonctionnement (laser synchronisé avec un mode de la cavité), et les mesures sans injection 

correspondent aux mesures en coupant le laser d’injection. L’asservissement réalisé est 

suffisamment stable (~qqs min) pour effectuer des séries de mesures comparatives avec et sans 

injection, en faisant varier plusieurs paramètres.  

2. b. ii Caractérisation du train d’impulsions en sortie de cavité 

Nous avons dans un premier temps étudié l’impact de l’injection sur la largeur du spectre en sortie 

de cavité et sur la durée des impulsions. La largeur spectrale du peigne est mesurée avec un 

analyseur de spectre optique, et la durée d’impulsion est évaluée à partir d’un autocorrélateur 

commercial (APE Pulsecheck). Pour compenser la dispersion du filtre de Bragg et comprimer 

l’impulsion, 500 m de fibre PM780HP ont été ajoutés en sortie de cavité. La Figure V - 6 montre 

l’évolution du spectre optique avec et sans injection optique en fonction du taux de pompage du 

milieu à gain 𝑟. En notant 𝐼th le courant de polarisation correspondant au seuil laser de la cavité, le 

taux de pompage est défini comme étant égal à 𝐼/𝐼th. Pour le laser réalisé 𝐼th =  135 mA.  

L’analyseur de spectre optique à 780 nm ayant une résolution plus grande (RBW ~ 9 GHz) que 

l’intervalle spectral libre de la cavité (ISLcav = 10 MHz), il ne permet pas de distinguer les différents 
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peignes dans la cavité lorsque le AHMLL n’est pas injecté. De même, la résolution de l’analyseur est 

plus grande que l’intervalle spectral libre des peignes optiques (𝑞ISLcav = 4 GHz). L’analyseur de 

spectre optique ne permet pas non plus de distinguer le peigne dominant lorsque l’AHMLL est 

injecté.  

On remarque que le spectre en sortie de cavité est plus étroit en présence d’injection optique. À 

cause de la saturation du gain par le laser d’injection, il n’y a pas d’émission à des longueurs d’onde 

plus petites que la longueur d’onde du laser CW d’injection. Pour des longueurs d’onde plus élevées 

que la longueur d’onde d’injection, le spectre optique ressemble au spectre de l’AHMLL sans 

injection. Comme la largeur du spectre optique est réduite, la durée des impulsions avec injection 

optique en particulier, pour des taux de pompage faible, est plus élevée (Figure V - 6.c).  

En revanche, avec et sans injection, la largeur du spectre optique augmente avec le taux de pompage 

du SOA dans la cavité. Ce phénomène apparait grâce aux effets non linéaires dans le milieu à gain 

[180]. Pour des taux de pompage élevés (par exemple 𝑟 = 1.48), la largeur du spectre optique 

à 10 dB, ainsi que la forme du peigne optique est la même avec, et sans injection. Dans cette 

configuration, on retrouve une durée d’impulsion identique inférieure à 4 ps. Comme preuve de la 

compression de l’impulsion, on retrouve une durée d’impulsion limitée par transformée de Fourier. 

 

Figure V - 6 Spectre optique en sortie de AHMLL pour différents taux de pompage (a) sans injection (b) avec 
injection. (c) Durée d’impulsion (à mi-hauteur) après compression en sortie d’AHMLL mesurée à 
l’autocorrélateur sans injection (en rouge) et avec injection (en bleu). 
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L’étude du spectre optique permet de souligner le fait que si à faible taux de pompage, l’injection 

influence légèrement la forme et la largeur du spectre optique (et donc la durée d’impulsion), à fort 

taux de pompage l’injection ne dégrade pas la durée des impulsions en sortie de cavité.  

2. b. ii Bruit de phase du laser à verrouillage de modes actif et harmonique 

sous injection optique externe 

Nous avons ensuite étudié l’effet de l’injection optique externe sur le bruit de phase du train 

d’impulsions en sortie de l’AHMLL. La Figure V - 7 montre le bruit de phase du train d’impulsions sans 

injection mesuré à partir d’un analyseur de signaux (Rhode&Schwarz FSWP26). Le bruit de phase du 

générateur de fréquence adressant le MZM dans la cavité est donné à titre indicatif.  

 

Figure V - 7 Bruit de phase (trait plein) et gigue temporelle intégrée à partir de 𝟏𝟎𝟒 𝐇𝐳 (en pointillé) du train 
d’impulsions en sortie de AHMLL à 𝟒 𝐆𝐇𝐳 (en bleu), et du générateur de fréquence adressant le MZM (en 
rouge).  

Comme indiqué dans la section 1, on remarque qu’aux basses fréquences de décalage (< 200 kHz) 

le bruit de phase, est dominé par le bruit de phase de la source RF (avec un plancher à −123 dBc/

Hz). À partir de la fréquence de coupure de la cavité (Γ ~ 200 kHz), le bruit de phase est filtré (entre 

200 kHz et 2 MHz) grâce à la dynamique de classe A du laser [181].  

Aux hautes fréquences de décalage (> 1 MHz) le bruit de phase est limité à −158 dBc/Hz par le 

bruit de grenaille en sortie de photodiode. Le bruit de phase à haute fréquence présente des pics de 

bruit aux fréquences harmoniques de l’ISL décrit précédemment. La gigue temporelle intégrée en 

fonction de la fréquence de décalage montre en particulier que l’amplitude de ces pics est 

déterminante dans le calcul de la gigue temporelle. Dans cette configuration 

(ISLcav = 10 MHz et 𝑞ISLcav  = 4 GHz) le bruit de phase présente en effet 200 pics de bruit de 

supermodes entre 0 et la fréquence de Nyquist (𝑞ISLcav/2 = 2 GHz ). La gigue temporelle vaut 

25 fs en intégrant entre 104 Hz et 108 Hz et atteint 80 fs en extrapolant l’intégration entre 104 Hz 

et la fréquence de Nyquist. La réduction de bruit de phase des pics entrainera alors une forte 

réduction de la gigue temporelle.  

Dans une première série de mesures nous avons fait varier la puissance de l’onde optique injectée 

dans la cavité à taux de pompage fixe. La Figure V - 8 montre un agrandissement du bruit de phase 

autour d’une harmonique de l’intervalle spectral libre de la cavité pour différentes puissances 

d’injection et pour un taux de pompage 𝑟 = 1.19. On retrouve ici le fait que l’injection diminue le 

bruit de phase de supermodes aux harmoniques de l’intervalle spectral libre de la cavité [179]. 
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En augmentant la puissance optique d’injection, par saturation du gain optique, l’ASE tombant dans 

les modes optiques parasite est réduite. Cet effet diminue le bruit de phase de supermodes aux 

harmoniques de l’intervalle spectral libre de la cavité. En intégrant le bruit de phase sur 9 pics de 

bruit de supermodes (entre 10 et 100 MHz), la gigue temporelle diminue rapidement avec la 

puissance injectée (Figure V - 8 en bas). Au-delà d’une certaine puissance d’injection (~ 20 µW), le 

milieu à gain est fortement saturé et la gigue temporelle atteint alors une valeur limite.  

 

Figure V - 8 En haut : agrandissement du bruit de phase du train d’impulsions centré sur une harmonique de 
l’intervalle spectral libre de la cavité (𝟐𝟎 𝐌𝐇𝐳) pour plusieurs puissances d’injection en entrée de SOA 
(𝑷𝐢𝐧𝐣 = 𝟎 µ𝐖, 𝟓 µ𝐖, 𝟏𝟎 µ𝐖 et 𝟐𝟎 µ𝐖 respectivement en bleu, rouge jaune et en violet). En bas : gigue 

temporelle intégrée du train d’impulsions entre 𝟏𝟎 𝐌𝐇𝐳  et 𝟏𝟎𝟎 𝐌𝐇𝐳  pour différentes puissances 
d’injection. 

Dans une seconde série de mesures nous avons fait varier le taux de pompage du AHMLL avec, et 

sans injection. La Figure V - 9 montre la gigue temporelle intégrée du train d’impulsions aux hautes 

fréquences de décalage (entre 10 et 100 MHz) pour différents taux de pompage avec et sans 

injection. Dans les deux cas, on observe que la gigue temporelle intégrée diminue avec le taux de 

pompage, encore grâce à la saturation du milieu à gain qui limite l’ASE.  

 

Figure V - 9 Gigue temporelle intégrée entre 𝟏𝟎 et 𝟏𝟎𝟎 𝐌𝐇𝐳 pour différents taux de pompage du AHMLL 
avec injection (en bleu) et sans injection (en rouge). 
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Pour chaque taux de pompage, la gigue temporelle intégrée est plus faible quand l’AHMLL est injecté 

par le laser continu. Cette réduction de bruit en revanche est de moins en moins importante avec 

l’augmentation du taux de pompage. À fort taux de pompage (𝑟 = 1.48), la gigue temporelle 

diminue de 18 fs à 14.5 fs (20 % de réduction), tandis qu’à faible taux de pompage (𝑟 = 1.11) la 

gigue temporelle diminue de 62.7 fs à 28.5 fs (55 % de réduction). La Figure V - 9 met en évidence 

que l’effet de saturation du milieu à gain par le laser externe est d’autant plus important que 

l’amplificateur optique est faiblement saturé initialement. 

On remarque que la gigue temporelle intégrée n’est pas exactement la même entre les mesures de la 

Figure V - 8 et celles de la Figure V - 9 pour un taux de pompage de 1.19. Cette différence s’explique 

par un point de fonctionnement différent du MZM entre les mesures des deux figures. Initialement le 

biais du MZM était réglé manuellement (mesure de la Figure V - 8). Un asservissement du point de 

fonctionnement du MZM a par la suite été mis en place sur le laser, permettant de réaliser des 

mesures au point de fonctionnement optimal du MZM (mesure de la Figure V - 9). 

2. b. ii Spectre d’intensité RF 

Le bruit en excès lié à l’existence de plusieurs supermodes est présent à la fois dans le spectre de 

bruit de phase du train d’impulsions, mais aussi dans le spectre d’intensité RF du train d’impulsions 

détecté par une photodiode rapide sous la forme de bruit d’amplitude [68]. Pour analyser l’influence 

de l’injection optique de l’AHMLL sur le spectre RF du train d’impulsions, nous avons caractérisé le 

spectre d’intensité RF avec un analyseur de spectre électrique. La Figure V - 10.a montre le spectre 

d’intensité du train d’impulsions en sortie de photodiode à fort taux de pompage du laser (𝑟 = 1.49). 

Les modes parasites aux harmoniques de l’intervalle spectral libre de la cavité sont visibles en 

zoomant autour de la fréquence de verrouillage (Figure V - 10.b et c). 

Le spectre montre des pics très nets aux harmoniques de la fréquence de répétition (4 GHz) avec une 

très bonne réjection des modes parasites. La baisse de puissance dans les harmoniques d’ordre 

supérieur est en partie due à la bande passante limitée de la photodiode (12 GHz). Le zoom sur la 

fréquence de répétition du train d’impulsions montre des remontées de bruit aux harmoniques de 

l’intervalle spectral libre (bruit en excès dû aux supermodes alimentés par l’ASE). La forme et 

l’amplitude des pics de bruit sont obtenues en augmentant la résolution de la mesure (Figure V - 

10.c, RBW 10 kHz).  

 

Figure V - 10 Spectre d’intensité du train d’impulsions pour différentes échelles de fréquence avec (en bleu), 
et sans (en rouge) injection. Les pics en pointillés en (c) correspondent à des artefacts de mesures. 



205 

Sans injection optique, le pic de bruit des supermodes est composé d’un piédestal large et modulé et 

d’un pic fin au sommet (de 14 kHz de large, possiblement limité par la résolution de l’appareil). Avec 

l’injection, le pic fin disparait, et l’amplitude du piédestal diminue d’environ 5 dB. Dans ce cas, la 

réjection du bruit de supermodes par rapport au pic de la porteuse à 4 GHz dépasse 100 dB (le pic à 

4 GHz étant mesuré à 10 dBm). On retrouve ainsi une réduction du bruit d’intensité RF similaire à la 

réduction de bruit de phase. Le pic de bruit au sommet du piédestal en revanche n’est pas visible 

dans le bruit de phase à cause de la résolution limitée de l’analyseur de signaux FSWP28 aux hautes 

fréquences de décalage. 

La structure du bruit de supermodes est encore mal comprise et très peu étudiée dans la littérature. 

Le piédestal montre une modulation d’amplitude à une fréquence proche de la fréquence de 

coupure de la cavité (Γ ~ 200 kHz). Cette observation porte à croire que le temps de vie de photon 

intervient dans le filtrage du battement entre différents supermodes. Le pic fin au sommet du 

piédestal est relié à la coexistence de plusieurs peignes dans le AHMLL, puisque celui-ci disparait 

lorsque la cavité est injectée par le laser externe. Le piédestal, restant après injection optique, peut 

être interprété comme le battement entre un mode oscillant et un mode non-oscillant contenant de 

l’ASE tel qu’observé habituellement dans les lasers monochromatique de dynamique de classe A 

[182]. Néanmoins, une étude théorique plus poussée de la cohérence entre plusieurs supermodes 

doit être conduite pour pouvoir expliquer plus précisément l’amplitude et la largeur de ces pics.  

2. c Étude du RIN du laser à verrouillage de modes actif et 

harmonique injecté optiquement 

La sous-section précédente montre que l’injection optique externe du AHMLL permet de réduire le 

bruit de phase et le bruit d’intensité RF du train d’impulsions sans dégrader la largeur spectrale du 

peigne ni la durée des impulsions en sortie de cavité. Dans une dernière série de mesures, nous 

avons caractérisé l’influence de l’injection externe sur le RIN du laser.  

2. c. i Mesure du RIN du laser à verrouillage de modes actif et harmonique 

La mesure de RIN du laser s’effectue à partir de la mesure des fluctuations du photocourant en sortie 

de photodiode. On suppose par la suite que la réponse de la photodiode est constante dans la bande 

de fréquence étudiée. En notant 𝐼ph le photocourant moyen, la densité spectrale des fluctuations 

d’intensité 𝑆𝑖(𝑓) s’écrit (cf. chapitre III) : 

𝑆𝑖(𝑓) =
 𝑘𝑏𝑇

𝑅ph
+ 2𝑞𝐼ph + 𝐼ph

2 RIN(𝑓), (V. 4) 

avec 𝑘𝐵 la constante de Boltzmann, 𝑇 la température de la résistance de charge, 𝑅ph la résistance de 

charge de la photodiode, 𝑞 la charge élémentaire électrique et RIN(𝑓) le bruit d’intensité relatif de la 

source optique. 

Le bruit thermique et le bruit de grenaille étant indépendants de la fréquence, ceux-ci induisent un 

plancher de bruit blanc dans les fluctuations d’intensité. On définit le plancher de bruit relatif au 

photocourant 𝑆𝑝 par :  

𝑆𝑝 =
 𝑘𝑏𝑇

𝐼ph
2 𝑅ph

+
2𝑞

𝐼ph
, (V. 5) 

soit :  
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𝑆𝑖(𝑓) = 𝐼ph
2 (𝑆𝑝 + RIN(𝑓)). (V. 6) 

La mesure de 𝑆𝑖(𝑓)/𝐼ph
2  permet alors de caractériser le RIN au-dessus du plancher de bruit relatif 𝑆𝑝. 

On remarque d’après l’équation (V. 5) que le plancher de bruit relatif 𝑆𝑝 est d’autant meilleur (c’est-

à-dire plus bas) que le photocourant est élevé. Cela implique que les mesures de RIN sont d’autant 

plus précises que le photocourant en sortie de photodiode est élevé (dans la limite de linéarité de la 

photodiode). Malgré cela, un atténuateur variable est généralement placé devant la photodiode afin 

d’éviter la saturation de celle-ci. La densité spectrale de puissance de bruit est mesurée avec un 

analyseur de signaux (Keysight E5052B) intégrant un amplificateur électrique aux fréquences de 

décalage de 1 kHz à 100 MHz. Le schéma du montage expérimental de la mesure de RIN est indiqué 

en Figure V – 11 (l’asservissement du laser n’est pas représenté, et s’effectue à partir de la détection 

du train d’impulsions sur une autre photodiode).  

 

Figure V – 11 Schéma du montage expérimental de la mesure de RIN. AHMLL : laser à verrouillage de modes 
actif et harmonique. Att. : atténuateur. PD : photodiode. 

2. c. ii Influence de l’injection optique externe sur le RIN du laser 

Le RIN du AHMLL avec et sans injection pour différents taux de pompage est représenté en Figure V - 

12. Le plancher de mesure relatif (ici 𝑆𝑝 = −151 dBc/Hz) est obtenu à partir de la mesure de 𝐼ph (ici 

𝐼ph = 0.6 mA). 

 

Figure V - 12 Mesure de RIN du AHMLL avec injection (en bleu) et sans injection (en rouge) pour un taux de 
pompage 𝒓 = 𝟏. 𝟏𝟏 (en pointillé) et 𝒓 = 𝟏. 𝟒𝟖 (en trait plein). Le trait noir en pointillé représente le plancher 
de bruit relatif 𝑺𝒑 = −𝟏𝟓𝟏 𝐝𝐁/𝐇𝐳. 

L’injection optique de l’AHMLL dégrade son RIN aux basses fréquences de décalage. En plus de pics 

de bruit aux harmoniques de la fréquence de modulation (𝑓mod = 9 kHz) appliquée à l’AOM dans le 

bras d’injection pour l’asservissement, le RIN basse fréquence augmente de 1 kHz à ~200 kHz, ce 

qui correspond à la fréquence de coupure de la cavité. A partir de cette fréquence de coupure, les 

fluctuations d’intensité sont filtrées par la cavité. La dégradation de RIN à basse fréquence dépend 

en revanche du taux de pompage. En augmentant le taux de pompage, la dégradation de RIN 
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diminue sur toute la bande de fréquence. Pour comprendre l’origine de l’augmentation de RIN lors 

de l’injection du laser externe, nous avons étudié en particulier l’influence du RIN du laser 

d’injection. 

2. c. iii Influence du RIN du laser d’injection  

L’AHMLL étant injecté par un laser CW dont la puissance fluctue aussi dans le temps, l’augmentation 

du RIN de l’AHMLL injecté peut provenir d’un transfert de RIN du laser d’injection vers le laser 

injecté, comme on le rencontre dans d’autres architectures injectées par un laser CW externe [183]. 

Pour vérifier cette hypothèse, le RIN du laser d’injection a été filtré passivement en utilisant un SOA. 

Ce dernier, en plus de sa fonction d ‘amplificateur pour le signal optique, agit comme filtre passe-

haut vis-à-vis des fluctuations d’intensité [184]. Un atténuateur variable est de plus inséré à la suite 

du SOA pour maintenir la même puissance d’injection arrivant dans le AHMLL. La Figure V - 13.a 

montre le spectre de RIN du laser d’injection à 780 nm avec et sans SOA à puissance optique 

constante.  

 

Figure V - 13 (a) RIN du laser d’injection seul (en jaune) et avec filtrage du bruit d’intensité par le SOA (en 
violet). (b) RIN du AHMLL avec injection par le laser CW seul (en jaune), et avec injection par le laser CW avec 
filtrage du bruit d’intensité par le SOA (en violet). 

Comme attendu, le SOA agit bien comme un filtre passe-haut vis-à-vis du bruit d’intensité du laser 

CW amplifié : le RIN du laser d’injection diminue d’environ 15 dB sur toute la bande de fréquence 

étudiée (la remontée de bruit à basse fréquence vient du plancher de bruit de phase de l’appareil de 

mesure). Le RIN du AHMLL injecté est en revanche constant pour les deux profils de RIN du laser 

d’injection, tous les autres paramètres étant constants (cf. Figure V - 13.b). Ce résultat invalide 

l’hypothèse de transfert de RIN du laser d’injection vers le laser injecté. 

D’autres hypothèses peuvent expliquer cette augmentation de RIN à basse fréquence. De par 

l’utilisation d’un filtre de Bragg, le bruit de fréquence du laser d’injection ou de l’AHMLL peut être 

converti en bruit d’intensité. Néanmoins, nous avons placé la fréquence du laser d’injection proche 
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du centre du filtre de Bragg (cf. Figure V - 6.b) afin de minimiser cet effet. Autrement, le bruit de 

partition, induit par la réduction du spectre optique, pourrait être à l’origine de cette dégradation de 

RIN [185]. D’autres expériences doivent être mises en place afin de comprendre plus précisément la 

source de cette augmentation de RIN aux basses fréquences de décalage. L’étude de l’influence du 

nombre de supermodes, ou la comparaison du RIN du laser avec un verrouillage actif fondamental et 

harmonique des modes devraient apporter des pistes de compréhension sur ce phénomène. 

En conclusion, l’étude paramétrique de l’injection de lasers à verrouillage de mode actif et 

harmoniques met en avant trois phénomènes :  

- L’augmentation de la saturation du milieu à gain (par le laser d’injection) permet de réduire 

le bruit de phase et d’intensité RF de supermodes dus à l’ASE, aux harmoniques de l’intervalle 

spectral libre de la cavité. À faible taux de pompage, la réduction de la gigue temporelle est 

significative, amenant celle-ci de 295 fs à 135 fs (intégrée entre 104Hz et la fréquence de Nyquist). 

Quand le SOA est saturé (200 mA de courant de biais et ~ 20 µW de puissance d’injection en entrée 

de SOA), la gigue temporelle du train d’impulsion à 4 GHz intégrée entre 104Hz et la fréquence de 

Nyquist vaut 68 fs.  

- L’injection par un laser CW d’un supermode dans la cavité réduit la puissance des autres. Ce 

phénomène supprime le bruit associé à la compétition entre différents peignes de modes (comme le 

pic fin au sommet du bruit de supermodes), ce qui permet d’augmenter drastiquement la réjection 

du bruit d’intensité RF autour de la cadence de répétition (> 100 dBc de réjection).  

- L’injection optique de l’AHMLL augmente le RIN du laser aux basses fréquences de 

décalage. Ce phénomène n’est pas dû à un transfert du RIN du laser d’injection vers le laser injecté.  

Pour l’utilisation pratique de l’AHMLL, l’augmentation de RIN est moins grave que celle du bruit de 

phase, car plusieurs méthodes peuvent être mises en place pour filtrer a posteriori le RIN du laser 

(comme l’amplification par un SOA saturé ou une boucle de rétroaction active agissant sur le courant 

du milieu à gain). L’injection de AHMLL est donc une solution très intéressante pour la génération de 

trains d’impulsions à haute cadence de répétition et à très bas bruit de phase. À titre de 

comparaison, la Table V 1 présente la gigue temporelle d’un train d’impulsions à une cadence de 

répétition proche de 4 GHz généré à partir des trois sources de trains d’impulsions optiques 

proposées dans ce manuscrit (la BDF à EDFA dans le chapitre II, le laser à effet Talbot régénératif à 

SOA dans le chapitre III, et le AHMLL injecté dans ce chapitre). 

Les AHMLL étant des technologies plus matures, les nombreuses réalisations de lasers à verrouillage 

de modes ainsi que les différents modèles ont permis d’optimiser la cavité pour atteindre de très 

bonnes performances de gigue temporelle. L’étude de l’injection d’AHMLL permet d’aller encore plus 

loin dans la réduction de bruit de ces architectures.  

En comparaison, les BDF n’atteignent pas encore les performances des AHMLLs. Néanmoins l’étude 

présentée au chapitre II offre de perspectives concrètes pour l’amélioration de ces architectures. La 

réalisation d’asservissement permet de diminuer le bruit du laser d’injection à basse fréquence 

d’analyse, tandis que l’augmentation de la puissance intra-cavité, en concevant soigneusement le 

milieu à gain, peut réduire le plancher de bruit de phase encore élevée pour les BDF sous le seuil et 

ainsi réduire le bruit de phase à haute fréquence d’analyse. Pour aller encore plus loin, la réalisation 
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de boucles hybrides optoélectroniques comme pour le laser à effet Talbot régénératif dans le 

chapitre III est un exemple de développement de BDF pour améliorer les performances de bruit de 

phase. 

Table V 1 Comparaison de gigue temporelle intégrée du train d’impulsions généré par les trois technologies 
étudiées du manuscrit. 

 

3 Laser à verrouillage de mode harmonique rationnel et régénératif. 

Les performances de l’AHMLL sont fondamentalement limitées par le générateur de fréquence 

externe qui pilote le MZM. D’une part, la génération de trains d’impulsions optiques à très haute 

fréquence de répétition implique l’utilisation d’un générateur externe à la même fréquence. D’autre 

part, le bruit de phase du générateur externe est totalement transféré sur le bruit de phase des 

impulsions optiques générées. Même si nous montrons qu’un bon dimensionnement de la cavité 

laser permet de filtrer le bruit transféré, ce filtrage peut se faire au prix d’une cavité longue 

impliquant un verrouillage harmonique, et favorisant la compétition entre plusieurs peignes de 

modes. 

Pour répondre à cette problématique, le verrouillage rationnel et harmonique des modes d’un laser 

[186] permet de générer des trains d’impulsions avec une cadence de répétition élevée (~ qqs GHz) 

à partir d’un synthétiseur basse fréquence (~ 100 MHz). En revanche, cette multiplication de 

fréquence va de pair avec une diminution du rapport signal à bruit du signal généré, à cause des 

fluctuations d’amplitude d’impulsion à impulsion [187]. En s’inspirant de l’architecture régénérative 

développée au chapitre III, nous avons proposé une architecture de laser à verrouillage de mode actif 

harmonique rationnel et régénératif pour générer des trains d’impulsions à haute cadence de 

répétition et à bas bruit de phase avec un générateur externe basse fréquence.  

3. a Architecture de laser à verrouillage de modes rationnel et 

régénératif 

3. a. i Laser à verrouillage de modes rationnel  

Le verrouillage de modes rationnel d’un laser apparait pour certaines relations remarquables entre la 

fréquence appliquée au MZM dans la cavité et l’intervalle spectral libre de cette dernière. De 

manière similaire à l’effet Talbot dans les BDF présentées dans le chapitre I (section 1. c. i), le 

verrouillage rationnel repose sur un effet Vernier entre la fréquence appliquée au modulateur 𝑓rep et 

l’intervalle spectral libre de la cavité ISLcav. Plus précisément lorsque : 

𝑓rep =
𝑝

𝑞
ISLcav, (V. 7) 

avec 𝑝 et 𝑞 deux entiers naturels premiers entre eux, le champ électrique en sortie de cavité est un 

train d’impulsions à la fréquence 𝑞𝑓rep = 𝑝ISLcav [186].  
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Cette solution permet de lever la contrainte sur le générateur externe de fréquence, au détriment en 

revanche d’un spectre RF dégradé par la présence de pics parasites aux harmoniques des différentes 

composantes spectrales (𝑓rep et ISLcav), de manière similaire aux BDF (cf. chapitre II section 4). Dans 

la littérature, les performances des lasers à verrouillage de modes rationnel restent limitées 

principalement par la dégradation du rapport signal à bruit. Un facteur de multiplication de 22 a été 

démontré dans la référence [186], mais avec une très faible réjection de pics parasites 

(environ −4 dB).  

Plusieurs méthodes d’amélioration du verrouillage rationnel des modes optiques ont été proposées, 

et reposent sur l’ajout de composants optiques supplémentaires (un SOA [186] ou bien une boucle 

non linéaire pour équilibrer la puissance des différents modes [188]) ou encore sur l’utilisation d’un 

générateur d’impulsions RF à partir du générateur externe plutôt qu’un synthétiseur de fréquence 

pour piloter le modulateur [187]. Ces méthodes permettent effectivement d’améliorer la réjection 

des pics parasites ou d’augmenter le facteur de multiplication, mais les performances restent en-

deçà des prérequis pour les potentielles applications. Dans la référence [187] par exemple, un 

facteur multiplicatif de 15 a été démontré, mais avec une rejection des modes parasites relativement 

modeste (16 dB).  

3. a. ii Laser à verrouillage de mode rationnel régénératif 

Pour atteindre une réjection de pics parasites et une puissance compatible avec les différentes 

utilisations visées, nous avons développé une architecture de laser à verrouillage de modes rationnel 

incorporant une boucle optoélectronique régénérative. Le laser à verrouillage de mode rationnel et 

régénératif (schématisé en Figure V - 14) est composé de deux éléments : un laser à verrouillage de 

mode actif (MLL) et une boucle optoélectronique régénérative.  

 

Figure V - 14 Schéma d’un laser à verrouillage de modes actif harmonique rationnel et régénératif. GRF : 
générateur RF externe. AO : amplificateur optique. MZM : modulateur de Mach-Zehnder. PD : photodiode. 
ARF : amplificateur RF. BF : basse fréquence. HF : haute fréquence. 
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Le MLL est un laser à verrouillage de modes actif harmonique et rationnel comme décrit dans la sous-

section précédente : le modulateur est piloté par un signal harmonique à basse fréquence de 

répétition (𝑓rep = 𝑝/𝑞ISLcav). Cette architecture génère des trains d’impulsions à la fréquence 𝑞𝑓rep.  

La boucle régénérative est composée d’une photodiode, d’un amplificateur et d’une ligne à retard 

radiofréquence. Le train d’impulsions optiques est détecté par la photodiode et est transformé en 

train d’impulsions RF à haute fréquence (𝑞𝑓rep). Celui-ci est réinjecté dans la boucle optique par le 

MZM. Des éléments de filtrage (optique ou RF) peuvent être ajoutés dans les différentes boucles 

pour réduire l’ASE de l’amplificateur optique ou pour améliorer la sélectivité de la fréquence 

réinjectée. 

L’ajout de cette boucle régénérative, selon le même principe que l’architecture développée dans le 

chapitre III, permet d’entretenir le train d’impulsions à haute fréquence. De plus cette méthode ne 

modifie par l’architecture de la boucle optique, et ne nécessite que des composants RF usuels.  

3. b Performances électriques et optiques du laser 

Nous avons réalisé un laser à verrouillage de modes actif harmonique rationnel et régénératif 

(RRMLL) selon le schéma présenté en Figure V - 14. Le MLL est une cavité fibrée avec des éléments à 

maintien de polarisation à 1550 nm comprenant un MZM (Eospace), un SOA (Thorlabs), un isolateur 

pour assurer l’unidirectionnalité de la boucle ainsi qu’un coupleur 50/50 pour extraire une portion 

du train d’impulsions intra-cavité. Un FOPB a été ajouté pour limiter l’ASE du SOA.  

La boucle régénérative comporte une photodiode (20 GHz de bande passante) suivie d’un étage 

d’amplification (40 dB de gain RF). Une partie du signal RF est réinjectée dans le MZM par le 

combineur RF. Le combineur RF utilisé est un diplexeur (Mini-circuits) qui permet de sommer des 

signaux à différentes fréquences avec une très bonne isolation entre les deux voies d’injection. Il 

possède ainsi une voie d’entrée basse fréquence (pour le générateur RF externe), une voie d’entrée 

haute fréquence (pour le signal régénératif), et une voie de sortie qui correspond à la somme des 

deux signaux d’entrée.  

Tout comme l’architecture du laser à effet Talbot régénératif, nous avons caractérisé dans un 

premier temps le spectre électrique et optique des trains d’impulsions avec, et sans boucle 

régénérative. Le spectre électrique est obtenu avec un analyseur de spectre électrique sur la sortie 

électrique, tandis que le spectre optique est mesuré par un analyseur de spectre optique sur la sortie 

optique. La fréquence du générateur externe est fixée à 1.017 GHz pour avoir 𝑞 = 8. La fréquence 

de répétition du train d’impulsions en sortie de cavité vaut alors 8.13 GHz. La puissance de 

l’oscillateur local RF 𝑃OL est réglée dans un premier temps à 19 dBm pour avoir une profondeur de 

modulation électrique de 1 pour le MZM utilisé à cette fréquence (𝑉 = 𝑉𝜋,RF). La Figure V - 15 

montre le spectre optique et le spectre électrique en sortie de RRMLL sans boucle régénérative, et 

avec boucle régénérative, pour deux puissances d’injection 𝑃OL différentes. 

En l’absence de boucle régénérative (Figure V - 15 à gauche), le spectre optique est un peigne de 

fréquences espacées de 8 GHz environ, caractéristique du verrouillage rationnel des modes du laser. 

La largeur spectrale est très limitée (~ 20 GHz) et on observe un échelon d’ASE dans la bande 

passante du filtre optique, qui marque le fait que l’ASE est prédominante dans certaines parties du 

spectre. La faible largeur spectrale et la prédominance de l’ASE résultent en un battement à 
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𝑞𝑓rep dans le spectre électrique de faible sélectivité (7 dB de réjection par rapport aux harmoniques 

parasites de 𝑓rep). La puissance en sortie est aussi limitée à 2.2 mW (l’augmentation du taux de 

pompage dans la cavité ne faisant que dégrader le rapport signal à bruit du battement généré, de 

manière similaire au seuil laser évoqué au chapitre III). 

Avec la boucle régénérative (Figure V - 15 au milieu), le spectre optique est un peigne de fréquences 

espacées de 8 GHz environ qui présente un meilleur contraste que sans boucle régénérative. La 

largeur spectrale du peigne augmente (~ 70 GHz) ; il y a plus de puissance dans les dents du peigne 

et moins d’ASE entre les dents du peigne. Le spectre électrique résultant en sortie de photodiode 

montre une augmentation significative de la puissance aux harmoniques de 𝑞𝑓rep ainsi qu’une 

réduction de la puissance des pics parasites aux harmoniques de 𝑓rep. De plus la puissance optique 

en sortie de cavité peut être augmentée jusqu’à 7.7 mW (proche de la puissance limite pour la 

photodiode). 

 

Figure V - 15 Spectre optique (en haut) et spectre électrique (en bas) en sortie de RRMLL sans boucle 
régénérative (à gauche), avec boucle régénrative et 𝑷𝐎𝐋 = 𝟏𝟗 𝐝𝐁𝐦 (au milieu), et avec boucle régénérative 
et 𝑷𝐎𝐋 = 𝟏𝟓 𝐝𝐁𝐦 (à droite). La zone en jaune indique la bande passante du filtre optique.  

La puissance dans les harmoniques résiduelles de 𝑓rep  dépend beaucoup de la puissance de 

l’injection du générateur externe. En diminuant la puissance du signal issu du générateur externe 

jusqu’à 15 dBm (à partir du RRMLL en fonctionnement cf. Figure V - 15 au milieu), à la fois le spectre 

optique et électrique présentent une bien meilleure réjection des modes parasites (Figure V - 15 à 

droite) : les dents du peignes optiques sont plus nettes et avec un meilleur contraste, tandis que dans 

le spectre optique la puissance des modes parasites diminue au profit des harmoniques de 𝑞𝑓rep.  

Cet effet possède néanmoins une limite. L’oscillation à 𝑞𝑓rep , en particulier favorisée par le 

générateur externe, est en compétition avec d’autres fréquences dans la bande passante de la 

boucle optoélectronique. En diminuant trop la puissance de l’oscillateur local, l’architecture double 

boucle pourrait osciller à une autre fréquence (comme dans les COEO [96]).  



213 

3. c Accordabilité de la fréquence de répétition du train d’impulsions 

De même que pour les BDF, la fréquence du train d’impulsions en sortie du laser à verrouillage de 

modes rationnel peut être accordée en changeant la condition rationnelle entre 𝑓𝑠 et ISLcav d’après 

la relation (V. 7) [186]. Pour vérifier que l’accordabilité du train d’impulsions est bien conservée avec 

l’ajout de la boucle régénérative, on a fait varier la fréquence du signal basse fréquence issu du 

générateur externe, pour changer la condition rationnelle (𝑝, 𝑞). Dans chaque cas, nous avons 

d’abord réglé la condition rationnelle sans boucle régénérative, et avons ensuite mis en place la 

boucle régénérative en optimisant la puissance RF dans l’harmonique fondamentale de la cadence de 

répétition du train d’impulsions (en jouant sur la puissance RF réinjectée, sur le biais du MZM et sur 

la puissance du générateur externe). La Table V 2 résume les différentes conditions rationnelles et 

cadences de répétitions testées. Les spectres électriques obtenus en sortie de RRMLL avec les 

réglages de la Table V 2 sont représentés en Figure V - 16. 

Table V 2 Fréquence de répétition, facteur multiplicatif et cadence de répétition associés aux trains 
d’impulsions testés. 

 

Dans les trois cas, le spectre électrique montre une bonne sélectivité de la fréquence de répétition 

sélectionnée par le verrouillage rationnel des modes. La cadence de répétition du train d’impulsions 

en sortie de RRMLL peut ainsi être accordée par pas de l’intervalle spectral libre de la cavité, en 

accordant la fréquence du signal qui pilote le MZM. L’accordabilité est en revanche limitée par la 

compétition entre l’oscillation libre et le verrouillage rationnel auto-entretenu, ainsi que par la bande 

passante de la boucle optoélectronique. Celle-ci peut néanmoins être modifiée avantageusement en 

choisissant des amplificateurs avec une bande passante donnée ou par l’ajout de filtres 

radiofréquences.  

 

Figure V - 16 Spectre électrique en sortie de RRMLL pour différentes conditions rationnelles (cf Table V 2).  
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3. d Bruit de phase du train d’impulsions  

Enfin, nous nous sommes intéressés au bruit de phase du train d’impulsions en sortie de RRMLL. Le 

montage expérimental est inchangé par rapport aux expériences précédentes à l’exception de l’ajout 

d’un filtre passe bande RF dans la boucle régénérative (de fréquence centrale 3.7 GHz avec une 

bande passante à 3 dB de 1.7 GHz). La fréquence du générateur externe est fixée à 684.34 MHz 

pour avoir 𝑞 = 5. La fréquence de répétition du train d’impulsions en sortie de cavité vaut 

alors 3.42 GHz. Le bruit de phase du train d’impulsions radiofréquence autour de la cadence de 

répétition est mesuré par un analyseur de signaux (Rohde & Schwarz FSWP28).  

Le RRMLL est une architecture très proche de l’architecture générique d’un COEO. Pour mettre en 

avant les similitudes et différences, on a caractérisé le bruit de phase du train d’impulsions dans deux 

configurations (cf. Figure V - 17):  

- avec l’oscillateur local qui injecte la boucle régénérative (configuration RRMLL), 

- sans oscillateur local (configuration COEO). 

La seconde configuration est obtenue à partir de la première, en coupant le signal d’injection basse 

fréquence du générateur externe une fois que l’oscillation à 𝑞𝑓rep auto-entretenue par le système 

est obtenue. À titre indicatif, on a aussi mesuré le bruit de phase du signal harmonique qui pilote le 

MZM à basse fréquence (𝑓rep). De plus, le bruit de phase du signal harmonique à haute fréquence 

(𝑞𝑓rep), qui correspond au bruit de phase de l’oscillateur local après une multiplication électrique 

idéale d’un facteur 𝑞, est calculé théoriquement à partir du bruit de phase à basse fréquence 

(dégradation du bruit de phase de 20 log10 𝑞). 

Sans l’oscillateur local (configuration COEO), le bruit de phase a les mêmes caractéristiques qu’un 

COEO typique : il décroit avec une loi en 1/𝑓2 propre aux oscillateurs à retard [105] jusqu’à environ 

1 MHz de la porteuse et atteint un plancher de bruit à −151 dBc/Hz, compatible avec le bruit de 

grenaille en sortie de photodiode. De plus, le bruit de phase remonte aux harmoniques de l’intervalle 

spectral libre de la cavité. La résolution de l’appareil ne permet cependant pas de résoudre les 

différents pics à haute fréquence de décalage. 

 

Figure V - 17 Bruit de phase de l’architecture régénérative en configuration RRMLL (en rouge) et en 
configuration COEO (en bleu). Le bruit de phase de l’oscillateur local est donné à titre indicatif en jaune à 
basse fréquence (𝒇𝐫𝐞𝐩 = 𝟔𝟖𝟒. 𝟑𝟒 𝐌𝐇𝐳 en pointillé) et à haute fréquence (𝒒𝒇𝐫𝐞𝐩 = 𝟑. 𝟒𝟐 𝐆𝐇𝐳 en trait plein). 

Avec l’oscillateur local (configuration RRMLL), le comportement du bruit de phase à basse fréquence 

de décalage est radicalement différent : jusqu’à 10 kHz, le bruit de phase du train d’impulsions 
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recopie parfaitement le bruit de phase de l’oscillateur local à haute fréquence. On retrouve dans ce 

cas le comportement d’un AHMLL, où le bruit de phase du train d’impulsions suit le bruit de phase de 

l’oscillateur local qui pilote le MZM (cf. section 1). En revanche, contrairement à un AHMLL, le RRMLL 

n’a besoin que d’un générateur externe à basse fréquence, la multiplication de fréquence ayant lieu 

dans la cavité optique. Ensuite à partir de 10 kHz, le bruit de phase du RRMLL recopie le bruit de 

phase du laser dans la configuration COEO : le bruit de phase du générateur externe est filtré par la 

cavité. À haute fréquence de décalage, le bruit de phase remonte aux harmoniques de l’intervalle 

spectral libre de la cavité tout comme la configuration COEO. On note cependant que le plancher de 

bruit de phase est légèrement supérieur à la configuration COEO. 

L’ajout d’une boucle régénérative optoélectronique dans les lasers à verrouillage de modes actif 

harmonique et rationnel permet ainsi d’améliorer significativement les spectres optique et électrique 

des signaux générés. L’architecture régénérative produit des trains d’impulsions dont la fréquence de 

répétition peut être accordée en ajustant la condition rationnelle entre la fréquence appliquée au 

MZM et l’intervalle spectral libre de la cavité pour initier le verrouillage rationnel. Enfin, le bruit de 

phase du RRMLL indique que l’architecture se rapproche beaucoup d’un AHMLL, l’avantage étant de 

pouvoir utiliser un simple générateur à basse fréquence pour verrouiller les modes de la cavité à 

haute fréquence.  

Conclusion 

Les lasers à verrouillage de modes actif et harmonique sont des architectures très utilisées pour de 

nombreuses applications. La vaste littérature sur l’optimisation de composants ainsi que la 

modélisation des différents phénomènes depuis plus d’une trentaine d’années a permis de 

construire des lasers qui génèrent des trains d’impulsions ultra stables à très haute cadence de 

répétition. Cependant l’architecture est fondamentalement limitée par le bruit de supermodes aux 

harmoniques de l’intervalle spectral libre de la cavité ainsi que par l’utilisation d’un générateur 

externe à la même fréquence que la cadence de répétition du train d’impulsions. Nous avons étudié 

deux solutions pour résoudre ces limitations, en s’inspirant des boucles à décalage de fréquence.  

L’injection optique de lasers à verrouillage de modes actif et harmonique permet de conserver un 

seul peigne optique dans la cavité laser, comme pour les boucles à décalage de fréquence. Nous 

avons mis en avant en particulier le rôle de la saturation du gain par le laser d’injection dans la 

réduction du bruit à haute fréquence de décalage. L’étude du spectre d’intensité a aussi permis de 

comprendre l’influence du battement entre les différents peignes de modes dans la cavité sur le bruit 

d’intensité RF. Enfin l’étude du RIN a montré que l’injection de l’AHMLL dégrade son bruit d’intensité 

relatif. Si nous avons prouvé expérimentalement que cette dégradation ne vient pas d’un transfert 

de RIN du laser externe, d’autres expériences doivent être mises en place pour comprendre l’origine 

de cette dégradation.  

Le verrouillage de modes rationnel, comme pour les boucles à décalage de fréquence, permet de 

générer des trains d’impulsions à haute cadence de répétition à partir d’un générateur à basse 

fréquence. Si cette méthode a montré des performances de réjection modestes dans la littérature, 

l’utilisation d’une boucle optoélectronique régénérative permet d’améliorer significativement les 

spectres optique et électrique du laser. Le laser à verrouillage de modes rationnel régénératif 

conserve de plus l’accordabilité de la cadence de répétition du train d’impulsions. Enfin l’étude du 

bruit de phase montre que l’utilisation d’une boucle de rétroaction radiofréquence permet 
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d’effectuer directement une étape de multiplication en fréquence idéale dans la cavité optique, ce 

qui permet de soulager la contrainte sur le synthétiseur externe pour la génération de signaux à 

haute fréquence.  

Les deux solutions n’étant pas exclusives, une architecture de laser à verrouillage de mode rationnel 

et régénérative injectée optiquement par un laser CW permettrait d’améliorer à la fois le bruit de 

phase à basse fréquence et à haute fréquence de décalage. Il est intéressant de noter que cette 

solution ressemble alors énormément à une boucle à décalage de fréquence : un peigne optique créé 

à partir d’un laser d’injection qui génère un train d’impulsions à haute cadence de répétition par 

multiplication de la fréquence du signal harmonique injecté dans la cavité optique. La comparaison 

de ces deux architectures permettrait d’étudier plus finement les mécanismes de verrouillage de 

modes dans la cavité optique et les possibilités d’amélioration de la boucle à décalage de fréquence. 
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Conclusion ge ne rale et perspectives 

Les boucles à décalage de fréquence injectées par un laser CW sont des architectures simples et 

robustes, qui présentent à la fois un fort potentiel pour de nombreuses applications de génération 

ou de traitement de signaux hyperfréquence, mais aussi un intérêt particulier pour l’étude de la 

physique des lasers et des peignes de fréquences. Les travaux de recherche présentés dans ce 

mémoire de thèse ont ainsi été menés dans le but d’approfondir la compréhension de phénomènes 

encore mal compris liés à la dynamique des boucles à décalage de fréquence, mais aussi d’étudier et 

de développer des architectures de boucles à décalage de fréquence pertinentes pour des 

applications d’échantillonnage assisté optiquement, ou de télémétrie.  

Étude dynamique des boucles à décalage de fréquence 

La dynamique des boucles à décalage de fréquence, de par le mécanisme de formation du peigne 

intra-cavité, présente de nombreux aspects originaux par rapport aux cavités laser classiques. Par 

ailleurs, dans la littérature les boucles à décalage de fréquence sont principalement traitées dans 

l’état stationnaire, en négligeant les effets de cavité tels que la dynamique de l’amplificateur optique 

ou encore les fluctuations de phase liées au laser d’injection et à l’émission spontanée.  

L’étude expérimentale de la dynamique des boucles à décalage de fréquence dans le chapitre I a 

permis de faire ressortir plusieurs constantes de temps qui influent sur la formation du peigne : le 

temps de vie de l’état excité, le temps que met la lumière pour faire un tour de cavité, et la durée de 

l’injection optique. Le comportement dans le régime transitoire peut être évalué qualitativement à 

partir de ces trois constantes, en considérant la saturation de l’amplificateur dans la cavité. Pour 

apporter plus de précision, nous avons développé un modèle de suivi de la formation du peigne 

optique en sortie de boucle à décalage de fréquence basé sur les équations couplées 

photon/inversion de population du milieu à gain. Un article scientifique qui présente le modèle 

d’évolution des boucles à décalage de fréquence et qui compare les résultats expérimentaux et 

numériques, a été publié dans Journal of the Optical Society of America B. 

La lumière circulant dans la boucle à décalage de fréquence est de plus soumise à des fluctuations de 

phase issues du laser d’injection ou bien de la boucle elle-même. L’étude de ces fluctuations en 

régime stationnaire dans le chapitre II complète la description dynamique commencée dans le 

chapitre I, à travers la modélisation du bruit de phase du train d’impulsions en sortie de cavité. Cette 

étude montre notamment que la génération de signaux à haute cadence de répétition par effet 

Talbot dans la boucle à décalage de fréquence est très efficace. Nous avons montré qu’à haute 

fréquence de décalage par rapport à la fréquence de répétition du train d’impulsions, la boucle à 

décalage de fréquence filtre les différentes sources de bruit, tandis qu’à basse fréquence de 

décalage, l’étape de multiplication de la fréquence par effet Talbot temporel est équivalente à une 

multiplication analogique idéale. Ce comportement a été prévu par le modèle analytique de bruit de 

phase, et mise en évidence par des mesures expérimentales. Des méthodes de stabilisation de la 

cavité optique par des asservissements peuvent de plus être mises en place facilement, afin 

d’améliorer le filtrage des différentes sources de bruit injecté dans la cavité à basse fréquence de 

décalage. Nous avons considéré en particulier plusieurs schémas d’asservissement théoriques, que 

nous avons testés expérimentalement. Un article scientifique, qui présente le modèle de bruit de 
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phase et l’asservissement des boucles à décalage de fréquence, et qui compare les résultats 

expérimentaux et numériques, a été soumis dans Journal of Lightwave Technology. 

Les deux études permettent ainsi de compléter la description des boucles à décalage de fréquence 

dans l’état stationnaire et la modélisation générale des boucles à décalage de fréquence. Les 

modèles développés offrent des éléments de compréhension essentiels pour la réalisation et 

l’optimisation des boucles à décalage de fréquence pour diverses applications. 

Boucles à décalage de fréquence pour l’échantillonnage temporel de 

signaux hyperfréquence assisté optiquement 

Afin d’illustrer le potentiel des boucles à décalage de fréquence pour les applications de génération 

ou de traitement de signaux hyperfréquence, nous nous sommes concentrés sur un cas concret 

d’application : la conversion analogique numérique de signaux hyperfréquence assistée 

optiquement, et plus particulièrement l’étape d’échantillonnage temporel du signal. Cet exemple 

requiert en particulier des trains d’impulsions optiques très précis à haute cadence de répétition. 

Afin de répondre à ces critères, nous nous sommes intéressés à plusieurs solutions. 

Tout d’abord l’étude de bruit de phase présentée dans le chapitre II donne des premiers éléments 

d’optimisation de la boucle à décalage de fréquence. Le fonctionnement à haute cadence de 

répétition minimise la gigue temporelle du train d’impulsions à haute fréquence de décalage par 

rapport à la cadence de répétition, tandis qu’un asservissement de la cavité sur un oscillateur réduit 

le bruit de phase du train d’impulsion à basse fréquence de décalage par rapport à la cadence de 

répétition. En plus des bruits issus de l’émission spontanée de l’amplificateur optique ou du laser 

d’injection, l’étude de bruit de phase met aussi en avant des fluctuations de phase intrinsèques liées 

à l’effet Talbot temporel lui-même. Ces fluctuations peuvent néanmoins être limitées dans certaines 

configurations (facteur multiplicatif 𝑞 ≪  nombre de dents  𝑁 ). Enfin l’étude souligne que 

l’optimisation du bruit de phase de la boucle à décalage de fréquence doit aussi être considérée par 

rapport à l’application visée (en fonction de l’utilisation du train d’impulsions optiques ou bien de la 

porteuse hyperfréquence).  

Ensuite, pour bénéficier du maximum d’efficacité de l’échantillonnage à une longueur d’onde 

de 780 nm, nous avons réalisé une boucle à décalage de fréquence à SOA. Ces boucles étant 

particulièrement limitées par la compétition entre le peigne optique et l’ASE (le seuil laser), nous 

avons élaboré une architecture de laser à effet Talbot régénératif inspirée des oscillateurs 

optoélectroniques couplés. Le laser à effet Talbot régénératif, présenté dans le chapitre III, montre 

une amélioration significative du train d’impulsions (précision du train d’impulsions, bruit d’intensité 

RF, puissance de sortie, …) par rapport à la boucle à décalage de fréquence à SOA, tout en gardant 

une large accordabilité de la cadence de répétition. Un article scientifique qui présente l’architecture 

du laser à effet Talbot régénératif ainsi qu’une première caractérisation des performances a été 

publié dans le journal Photonics Technology Letters. En outre plusieurs pistes d’amélioration des 

performances sont considérées par comparaison avec des architectures semblables. Le laser à effet 

Talbot régénératif ouvre la voie au développement d’oscillateurs hybrides très performants, entre 

une boucle à décalage de fréquence et un oscillateur optoélectronique couplé. Le développement et 

l’amélioration du laser à effet Talbot régénératif permettrait ainsi de tendre vers l’équivalent d’un 
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COEO accordable en fréquence de répétition sans filtre RF pour la génération de signaux d’horloge 

très précis à haute cadence de répétition. 

Enfin nous avons présenté dans le chapitre V l’architecture de laser à verrouillage de modes actif et 

harmonique. En particulier, en s’inspirant des boucles à décalage de fréquence, nous avons montré 

que les performances des lasers à verrouillage de modes actif et harmonique pouvaient être 

améliorées. D’une part, l’injection du laser à verrouillage de modes par un laser CW permet de 

réduire la compétition entre les supermodes dans la cavité et ainsi d’améliorer le bruit de phase du 

train d’impulsions à haute fréquence de décalage. Un article scientifique qui présente l’étude 

expérimentale de la réduction du bruit des lasers à verrouillage de modes actif par injection optique 

externe a été soumis au Journal of Lightwave Technology. D’autre part, le verrouillage rationnel et 

régénératif des modes de la cavité permet de soulager la contrainte sur le synthétiseur externe pour 

la génération de signaux à haute fréquence. 

La réalisation d’une expérience d’échantillonnage de signaux hyperfréquence assisté optiquement à 

partir de ces trois sources sera intéressante pour comparer les avantages et inconvénients de 

chacune des solutions. 

Télémétrie et capteur à fibre par boucle à décalage de fréquence 

Nous avons présenté dans le chapitre IV plusieurs preuves de concept d’utilisation de boucles à 

décalage de fréquence pour la télémétrie, la mesure de vitesse, de perturbations électromagnétiques 

et acoustiques, ou encore pour l’imagerie. Celles-ci sont particulièrement avantageuses pour deux 

applications : la télémétrie, et les capteurs à fibre. 

- La télémétrie : grâce à la compression d’impulsion, la détection des échos maximise le 

rapport signal à bruit. Les boucles à décalage de fréquence génèrent de plus des signaux de 

fréquence de répétition accordable, ce qui en fait des appareils de mesure où la zone d’ambiguïté 

comme la fréquence de la mesure peuvent être adaptées très simplement. De plus, la résolution de 

la mesure est liée à la largeur du peigne et peut atteindre très facilement le centimètre (voire le 

millimètre en maximisant la largeur spectrale du peigne). En revanche un travail plus approfondi sur 

la stabilisation de la boucle à décalage de fréquence doit être mis en place pour améliorer la 

précision des mesures. 

- Le capteur à fibre : l’utilisation d’une boucle à boucle à décalage de fréquence permet 

d’interroger un capteur à fibre (localisé ou distribué) à des fréquences assez élevées (~100 MHz), 

ouvrant la possibilité de mesures qui seraient compliquées à réaliser avec des capteurs traditionnels. 

La mesure de la sensibilité du capteur montre que les performances d’un capteur localisé avec un 

transducteur et des éléments réfléchissants sont particulièrement intéressantes (~ 4 µrad/√Hz de 

sensibilité). 

Enfin, l’utilisation d’une boucle à décalage de fréquence bidirectionnelle offre des perspectives 

remarquables d’amélioration du système de détection, tout en conservant les bonnes performances 

de la boucle à décalage de fréquence unidirectionnelle. D’une part, l’envoi d’un peigne de large 

bande passante sur une cible permet d’effectuer des mesures avec une résolution centimétrique, 

tout en ayant une portée élevée grâce à une durée d’impulsion réglable et à une détection cohérente 

des échos. D’autre part, la compression d’impulsion analogique permet de maximiser le rapport 
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signal à bruit des échos, tout en réalisant de manière analogique une étape de détection et de 

traitement qui serait gourmande en termes de bande passante, et de capacité de calcul. Si nous 

avons présenté une configuration où la différence de fréquence entre les deux peignes était fixé par 

le montage expérimental (𝛿𝑓 = 62.5 kHz), l’ajout d’une ligne à retard réglable ou d’un élément 

piézo-électrique permettrait d’ajuster 𝛿𝑓 en fonction des expériences, pour adapter la mesure en 

fonction du système de détection et de la fréquence d’acquisition requise. 
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Dynamique et applications des boucles optiques à décalage de fréquence pour l’optique 

hyperfréquence et la métrologie. 

Résumé. Depuis une dizaine d’années, les boucles à décalage de fréquence ont montré des performances 

inédites dans le domaine de la photonique microonde. La compréhension fine de ces architectures particulières 

représente une étape essentielle à leur optimisation selon les applications visées. Les objectifs de cette thèse 

sont d'apporter une description dynamique des boucles à décalage de fréquence, et d’étudier en profondeur 

leur utilisation dans deux cas concrets d’applications : la génération d’impulsions à haute cadence de répétition 

et à bas bruit de phase, et la génération d’impulsions à modulation linéaire de fréquence de large couverture 

spectrale. 

Nous avons étudié théoriquement et expérimentalement la formation du peigne de fréquences dans le régime 

transitoire des boucles à décalage de fréquence, ainsi que la stabilité du train d’impulsions émis par la boucle 

en régime stationnaire. La compréhension des mécanismes et phénomènes mis en en jeu à travers deux 

modèles basés respectivement sur les équations couplées du laser et sur la fonction de transfert de bruit de la 

boucle à décalage de fréquence, nous ont permis de proposer des solutions pour optimiser l’architecture de 

boucle à décalage de fréquence. 

Nous avons enfin proposé deux applications pour lesquelles nous avons montré les avantages de l‘utilisation de 

boucles à décalage de fréquence : l’échantillonnage de signaux radiofréquence à large bande instantanée 

assisté optiquement, et la métrologie optique (télémétrie, capteurs à fibre optique). 

Mots-clés. Optique hyperfréquence, boucle à décalage de fréquence, peigne de fréquences, échantillonnage 

assisté optiquement, métrologie optique, amplificateur optique. 

 

Dynamics and applications of optical frequency shifting loops for microwave photonics and 

metrology. 

Abstract. Over the past decades, frequency shifting loops have shown unprecedented performances in the field 

of microwave photonics. A detailed understanding of the particular architectures represents an essential step 

in their optimization regarding the targeted applications. The objectives of this thesis are to provide a dynamic 

description of frequency shifting loops, and to study in depth their use in two concrete cases of applications: 

the generation of pulses with high repetition rate and low phase noise, and the generation of chirps with large 

bandwidth. 

We have studied theoretically and experimentally the formation of the frequency comb in the transient regime 

of frequency shifting loops, as well as the stability of the pulse train emitted by the loop in the stationary state. 

Understanding the phenomena and mechanisms involved in the two models developed based respectively on 

the rate equation of the laser and the noise transfer function of the loop, allow us to propose different 

solutions to optimize the architecture of frequency shifting loops. 

Eventually, we have proposed two applications for which we have shown the advantages of frequency shifting 

loops: optically-assisted sampling of wideband radiofrequency signals, as well as optical metrology such as 

telemetry or optical sensors. 

Key words. Microwave photonics, frequency shifting loops, frequency combs, optically-assisted sampling, 

optical metrology, optical amplifier. 


