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Résumé

Dans le contexte des réseaux de transmission optiques à haut débit, l’on s’intéresse à la ré-
cupération d’horloge, fonction critique au niveau de la réception et de la régénération des
signaux. À plusieurs dizaines de gigabits par seconde par canal, les boucles à verrouillage de
phase électroniques remplissant traditionnellement cette tâche sont difficiles à réaliser. Or il est
possible d’en reproduire le schéma à l’aide de composants optiques non-linéaires plus rapides,
notamment les amplificateurs optiques à semi-conducteurs.

Après une mise en contexte et quelques généralités sur le principe de fonctionnement desdits
boucles de phase et amplificateurs optiques, nous présentons deux systèmes de récupération
d’horloge utilisant le mélange à quatre ondes dans ces derniers. Cet effet non-linéaire est ob-
servé et étudié, ainsi que les dispositifs de récupération d’horloge, dont le fonctionnement est
démontré expérimentalement sur des signaux optiques de type RZ et NRZ à 10 Gbps. Des me-
sures de taux d’erreurs montrent une pénalité négligeable ; on obtient une bande d’accrochage
de l’ordre de quelques dizaines de kilohertz, et une gigue de l’ordre de la picoseconde.

Bien que ce débit ne soit plus très impressionnant de nos jours, ces schémas, reposant
sur des effets non-linéaires ultrarapides, peuvent être étendus à une utilisation à des débits
beaucoup plus élevés (de l’ordre de plusieurs centaines de gigabits par seconde voire au-delà)
et à la récupération d’horloge fractionnelle, pour des applications de démultiplexage temporel.
Les expériences correspondantes restent à effectuer, ainsi que l’utilisation de composants non-
linéaires à faible bruit tels que les fibres optiques microstructurées et le niobate de lithium
périodiquement orienté.
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Abstract

In the context of high-speed optical transmission networks, this work focuses on clock recovery,
a function which is critical to signal reception and regeneration. At several tens of gigabits per
second per channel, the electronic phase-locked loops that traditionally perform this task are
difficult to realize. However, it is possible to reproduce their outline using faster nonlinear
optical devices, notably semiconductor optical amplifiers.

After laying out the context and a few general considerations on the working principles of
said phase-locked loops and optical amplifiers, we present two clock recovery systems using
four-wave mixing occurring in the latter. This nonlinear effect is observed and studied, as well
as the clock recovery devices themselves, whose operation is experimentally demonstrated on
RZ and NRZ 10 Gbps optical signals. Bit error ratio measurements show negligible penalties;
a locking bandwidth on the order of a few tens of kilohertz, and a jitter on the order of a
picosecond, are obtained.

Although nowadays such bit rates are no longer that impressive, these schemes, being based
on ultrafast nonlinear effects, can be extended to much higher bit rates (on the order of several
hundred gigabits per second or beyond) and to fractional clock recovery, for time-division
demultiplexing applications. The corresponding experiments remain to be done, as well as
the utilization of nonlinear low-noise components such as microstructured optical fibers and
periodically-poled lithium niobate.
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Introduction

Ce qui s’est appelé « transmissions » et « informatique » et a maintenant été regroupé sous
l’appellation « technologies de l’information et de la communication » est dernièrement passé
par bien des modes et des controverses, passant quasiment d’un jour à l’autre du statut de
simple « domaine porteur » à celui de « révolution » puis de « bulle spéculative ». L’histoire et
les étiquettes ne s’arrêteront sans doute pas là ; mais au-delà de ces aspects spectaculaires, au
niveau technique, un fait subsiste : le volume de données transmises en permanence dans le
monde est sans commune mesure avec tout ce qu’il a été jusqu’à une époque très récente, qui
date à peine d’une décennie.

Ce volume, réparti essentiellement sur les deux réseaux mondiaux de transmission que
sont le téléphone et l’Internet, est gonflé non seulement par le nombre de leurs utilisateurs
mais également par la quantité d’information échangée par ces derniers. En effet, d’une part,
le nombre de lignes téléphoniques a presque doublé en dix ans (546 millions en 1991, 1 040
en 2001), voire quadruplé si l’on compte la téléphonie mobile (1 030 millions en 2001) ; ajoutons-
y les connexions à l’Internet, passées de 4,4 à 505 millions sur la même période [ITU01]. D’autre
part, pour chacun de ces utilisateurs, l’utilisation faite du réseau a également évolué : téléphonie
et courrier électronique d’abord puis documents formatés, images, musique, et maintenant
vidéophonie.

La combinaison de ces facteurs nous a mené à une colossale augmentation du trafic de
données, lequel, bien que réparti dans le monde, tend fatalement à se concentrer sur de grandes
artères telles que les liaisons transocéaniques — au point qu’il a été dit au milieu des années 1990
que l’amélioration la plus sensible en termes de qualité de service de l’Internet en Europe pro-
venait de l’augmentation de la bande passante entre l’Europe et les États-Unis. Ces « dorsales »
des réseaux doivent donc maintenant être dimensionnées à l’échelle de la centaine de gigabits
par seconde voire du térabit par seconde sur des longueurs de plusieurs milliers de kilomètres.

De telles performances ne peuvent actuellement être atteintes que par une seule catégorie
de systèmes de transmission : les liaisons à multiplexage en longueur d’onde sur fibre optique,
que l’on a récemment démontrées à 3,65 Tbps sur 6 850 km [Vareille01], et même 10 Tbps sur
300 km [Frignac02]. Le débit par canal est alors typiquement de 10 ou 40 Gbps, et l’espacement
entre canaux de 100, 50, voire 25 GHz — ou, en longueur d’onde, environ 0,8, 0,4, voire 0,2 nm
vers 1,55µm.

La mise en place de ces liaisons, à de tels débits, requiert des composants appropriés, le
long de la fibre comme à chacune de ses extrémités. À commencer, pour la partie émettrice, par
les sources d’informations elles-mêmes, qui doivent comporter des multiplexeurs temporels
capables de fournir plusieurs dizaines de gigabits par seconde ; ensuite, le passage desdits
signaux au domaine optique nécessite des lasers et des modulateurs optiques répondant à
ces vitesses ; enfin, des multiplexeurs en longueur d’onde les combinent de façon à profiter
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au mieux de la bande passante offerte par les fibres et surtout les amplificateurs optiques.
Symétriquement, au niveau de la réception et éventuellement de la régénération, on aura besoin
de démultiplexeurs pouvant discriminer les canaux à des fractions de nanomètres d’écart, de
photodétecteurs rapides, et de dispositifs de récupération d’horloge.

Cette dernière fonction, parfois passée sous silence, est néanmoins fondamentale : l’horloge
que le détecteur utilise pour savoir à quel instant décider s’il reçoit un 1 ou un 0 doit impérati-
vement être calée sur celle de l’émetteur∗, le point où cette décision est prise devant être fixé par
rapport à l’intervalle de temps bit, et non dériver comme l’entraînerait la moindre différence
de fréquence ; même en ne se trompant que d’un hertz, i.e. une erreur de 10−10 sur l’horloge du
détecteur, on aura bien plus qu’une erreur toutes les secondes ! La récupération d’horloge est
donc essentielle pour la réception, ainsi que pour la régénération, qui nécessite entre autres une
resynchronisation et donc une horloge fiable.

Pour ce faire, on utilise classiquement des boucles à verrouillage de phase électroniques :
depuis que celles-ci sont disponibles sous forme de circuits intégrés économiques, elles ont
participé à la démocratisation de la radiodiffusion FM, laquelle nécessite une fonction voisine,
à savoir la récupération de la fréquence porteuse. Cette technologie de la boucle à verrouillage
de phase est donc très répandue et bien maîtrisée, et peut également assurer la récupération
d’horloge pour les signaux optiques, à condition naturellement que ceux-ci soient ramenés dans
le domaine électrique.

À des débits cent ou mille fois plus grands que la porteuse de Radio-France, les conver-
sions optique-électrique et le traitement du signal par des circuits électroniques commencent à
former un goulot d’étranglement pour les systèmes de transmission. On cherche donc d’autres
méthodes de récupération d’horloge, capables de fonctionner au moins à plusieurs dizaines de
gigahertz.

Plan du mémoire

Ce mémoire est organisé en deux parties de trois chapitres chacune : l’une plus générale, visant
à présenter le domaine et les dispositifs utilisés ; l’autre centrée sur le travail de recherche
spécifique effectué.

Les généralités commenceront par un chapitre sur la récupération d’horloge : après une
brève mise en contexte de celle-ci dans le domaine des réseaux de transmission optiques,
figurera un « état de l’art » des différentes techniques utilisées pour réaliser cette fonction, dont
notamment la boucle à verrouillage de phase, qui nous intéressera tout particulièrement.

Cet intérêt justifie un deuxième chapitre sur les boucles à verrouillage de phase convention-
nelles, la présentation d’un modèle classique en vue d’analyser leur fonctionnement, et leurs
paramètres caractéristiques. Quelques applications de ces dispositifs, en plus de la récupération
d’horloge, seront abordées.

Le troisième chapitre sera consacré au composant qui sera notre outil principal : l’amplifica-
teur optique à semi-conducteurs. Nous en décrirons le principe de fonctionnement, la structure
de base, et les effets optiques non-linéaires qui s’y produisent. Ces amplificateurs sont à la base
de nombre de systèmes de traitement optique du signal ; nous nous attarderons sur un rapide
tour d’horizon des fonctions ainsi réalisées ou envisagées.

∗Les effets relativistes ne seront pas abordés dans ce mémoire, les débits de transmission n’étant pas encore assez
élevés et les sondes spatiales pas assez rapides pour les mettre en évidence. Notons toutefois que les concepteurs
du couple de sondes Cassini/Huygens, ayant choisi une bande passante extrêmement réduite pour le système de
récupération d’horloge du relais de données de la seconde à la première, ont été confrontés à ce problème — lequel
n’est apparu qu’après le lancement, résultant en un léger changement du profil de la mission [ESA00].
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L’une de ces fonctions est bien sûr la récupération d’horloge, ce qui nous amène à notre
sujet de recherche — et à la seconde partie.

La propriété de l’amplificateur optique à semi-conducteurs que nous utiliserons étant sa
capacité à générer du mélange à quatre ondes, nous accorderons l’espace d’un chapitre — le
quatrième, aura-t-on deviné — à ce phénomène : sa modélisation ; son observation expérimen-
tale pour des faisceaux optiques continus et modulés ; et, last but not least, la façon d’en faire un
comparateur de phase ultrarapide.

Cette application prendra tout son sens aux chapitres 5 et 6, lesquels traiteront des deux
schémas proposés de boucle à verrouillage de phase opto-électronique : description de leur
fonctionnement ; modélisation sur la base des chapitres précédents ; et résultats expérimentaux
dans divers conditions et régimes de fonctionnement.

Le présent mémoire s’achèvera alors sur un récapitulatif du travail effectué, des points
restant à éclaircir, et des perspectives de développement sur ce thème.





Première partie

Généralités : récupération d’horloge ;
boucles à verrouillage de phase ;

amplificateurs optiques à
semi-conducteurs.
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Chapitre 1

Récupération d’horloge

Commençons par le commencement

Ce chapitre initial, partant d’une rapide déclinaison des différents blocs constituant un système
de transmission optique, amènera à ce qu’est la récupération d’horloge proprement dite et les
paramètres importants pour un dispositif assurant cette fonction. Une parenthèse sera ensuite
ouverte sur quelques dispositifs de conversion de format de signal, qui se fermera pour laisser
place à un « état de l’art » des diverses méthodes de récupération d’horloge utilisées dans les
réseaux à hauts débits. Cette liste, enfin, débouchera sur un bref premier contact avec la boucle
à verrouillage de phase opto-électronique à laquelle est consacrée la suite de ce mémoire.

1.1 Principe et nécessité

1.1.1 Généralités sur les systèmes de transmission optiques

Fondamentalement, un système de transmission de données est constitué d’un certain nombre
de blocs fonctionnels : un émetteur ; un canal de transmission, qui a priori dégrade le signal
mais comporte éventuellement un ou plusieurs relais ou régénérateurs ; et un récepteur. Plus
spécifiquement, dans le cas d’un système de transmission optique, l’émetteur génère — par
définition — un signal lumineux, lequel se propage dans un canal constitué typiquement d’une
fibre optique.∗

Ce signal lumineux, devant transmettre de l’information, est modulé. Les grandeurs sur
lesquelles on peut agir à cet effet sont l’intensité, la phase et la polarisation de la lumière
transmise. À la différence des systèmes de communication par radio, où ces trois paramètres
peuvent être utilisés de concert, les systèmes de transmission optiques actuels ne jouent que
sur l’intensité : la polarisation se conserve mal au passage dans une fibre optique standard ;
la phase est d’une part sensible au bruit et aux effets non-linéaires, et d’autre part difficile à
détecter par les récepteurs classiques non cohérents [Gallion02].

Malgré un récent regain d’intérêt pour les modulations de phase différentielles (DPSK),
nous nous limiterons donc aux modulations d’amplitude, en jouant habituellement sur des
∗L’autre type de canal optique envisageable serait l’espace libre, qui est habituellement moins avantageux qu’un
milieu guidé tel que la fibre. Son utilisation se justifie dans le cas de liaisons courtes point-à-point (par exemple
entre deux bâtiments) ou a contrario pour les télécommunications spatiales (envisagé mais pas encore utilisé à
grande échelle). Nous nous plaçons dans l’optique d’un système de transmission fibré, mais si les besoins en
régénérateurs sont différents, la problématique de la récupération d’horloge est la même.
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F. 1.1 – Allure et spectre de signaux modulés en intensité, NRZ et RZ à 10 GHz.

puissances de l’ordre du milliwatt par canal ; les formats les plus utilisés actuellement dans
les systèmes optiques sont les Non-Retour à Zéro (NRZ) et Retour à Zéro (RZ). L’annexe B,
section B.1, traite de leurs caractéristiques respectives ; sommairement, le format NRZ est plus
simple et peut être rendu plus économe en bande passante, mais le format RZ présente l’insigne
avantage de comporter une raie spectrale à sa fréquence d’horloge, ce qui n’est pas le cas d’un
signal NRZ (figure 1.1).

Après avoir été émis, le signal transite par le canal de transmission qui, n’étant pas idéal, ne le
restitue pas tel quel mais dégradé suivant plusieurs processus. Le plus évident est l’atténuation
des fibres : 0,2 dB/km au minimum autour de 1,55µm de longueur d’onde peut paraître faible,
mais les longueurs de transmission visées étant de plusieurs centaines ou milliers de kilomètres,
ceci ne représente pas un milieu suffisamment transparent. De ce fait, on place des amplificateurs
optiques le long du parcours afin de ramener périodiquement la puissance du signal à un
niveau acceptable ; mais de tels amplificateurs rajoutent automatiquement du bruit sous forme
d’émission spontanée amplifiée. Enfin, sur de telles distances, il ne suffit pas de compenser
l’atténuation : la dispersion chromatique et les effets non-linéaires apportés par la fibre et les
amplificateurs deviennent des facteurs limitants.

Pour illustrer ce propos, la figure 1.2 représente schématiquement le diagramme de l’œil
d’un signal avant et après transit dans une fibre optique (figures 1.2(a) et 1.2(b) respectivement),
puis dans les différents étages d’un régénérateur devant remédier à ces dégradations. Ainsi,
la première tâche d’un tel dispositif est de ramener le signal à un niveau de puissance plus
proche de celui de départ à l’aide d’un amplificateur optique (réamplification, figure 1.2(c)). On
constate que l’œil, donc le rapport signal à bruit, est fortement dégradé notamment du fait de
l’émission spontanée amplifiée rajoutée par l’amplificateur.

Une deuxième étape, de remise en forme, est donc souhaitable, le principe étant d’appliquer
au signal une fonction préservant son niveau moyen à l’échelle du temps bit (de façon à
conserver le caractère 0 ou 1 du bit courant) mais pas le bruit (figure 1.2(d)). La fonction idéale
est la « marche d’escalier » que représente une détection à seuil : on compare la puissance optique
reçue à une certaine valeur de référence afin de déterminer si ce bit est un 0 ou un 1, comme
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F. 1.2 – Allure simulée du diagramme de l’œil d’un signal NRZ à 10 GHz après différentes étapes de
régénération (paramètres arbitraires).
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au niveau du récepteur. De fait, il est toujours possible d’effectuer une détection et réémettre le
signal, mais cette technique est lourde d’utilisation. On préférera faire passer le signal dans un
dispositif non-linéaire ayant une réponse moins abrupte que la « marche d’escalier », mais qui
garde le signal sous forme optique. Des exemples de tels régénérateurs sont donnés section 3.3.3.

Enfin, on constate que les fronts montants et descendants du signal ne sont toujours pas
nets, ce qui correspond à une variation d’un bit à l’autre de leur position temporelle par
rapport au moment de décision, i.e. une gigue temporelle. C’est une source potentielle d’erreurs,
il convient donc, pour une régénération complète, de l’éliminer en resynchronisant le signal sur
une horloge (figure 1.2(e)).

Les régénérateurs assurant ces trois fonctions sont qualifiés de « 3R », pour : réamplification,
remise en forme et resynchronisation (reamplification, reshaping, retiming).

1.1.2 Nécessité de la récupération d’horloge

On remarque le besoin, notamment pour la réception et la resynchronisation, de connaître
exactement la fréquence d’horloge, i.e. l’inverse du temps bit : par exemple, à la détection,
la décision de la valeur 0 ou 1 d’un bit doit se faire à un moment précis du laps de temps
sur lequel celui-ci est transmis. Les décisions successives doivent donc intervenir à intervalles
réguliers, de longueur égale au temps bit. Si leur taux de répétition venait à s’en écarter, les
instants correspondant aux décisions dériveraient par rapport à l’optimum (on aurait donc plus
d’erreurs) voire finiraient par « sauter » des bits (on aurait donc une séquence tout à fait erronée,
pour ne pas dire n’importe quoi).

On synchronise donc récepteurs et éventuellement régénérateurs à une horloge, i.e. un signal
périodique (qu’il soit sinusoïdal, impulsionnel, en créneaux...) de période égale au temps bit.
Afin d’en assurer l’exactitude, cette horloge doit être extraite du signal portant les données ;
La fonction correspondant à cette opération est appelée récupération d’horloge, et est donc une
fonction critique de tout système de transmission de données numériques.

Une fonction similaire, utile notamment dans le cas du démultiplexage temporel (où l’on
cherche à sélectionner un bit sur N), est l’extraction d’un sous-multiple de la fréquence d’hor-
loge. On parlera de récupération d’horloge fractionnelle, par exemple à 4 × 10 GHz pour une
horloge à 10 GHz extraite d’un train de bits ou d’impulsions à 40 Gbps.

Le paramètre le plus important à considérer pour un dispositif prévu à cet effet est la
gigue de cette horloge, qui s’ajoutera à celle du signal dans toute tentative de détection ou
de resynchronisation. Quelques autres paramètres sont également intéressants, notamment les
plages de verrouillage (intervalle sur lequel le système peut suivre les variations de fréquence du
signal) et de capture (bande sur laquelle le système peut acquérir l’horloge)∗∗ ; l’agilité (vitesse
d’accrochage) ; et pour les régénérateurs optiques, le fait de générer une horloge directement
sous cette forme.

Le cadre étant posé, passons maintenant en revue les dispositifs utilisés pour la récupération
d’horloge.

1.2 Conversion de format NRZ vers pseudo-RZ

Le format de modulation NRZ est très utilisé dans les systèmes de transmission optiques,
pour sa simplicité et son efficacité spectrale. Mais le spectre d’un signal modulé de cette façon,
nous l’avons vu, ne possède pas de raie marquée à sa fréquence d’horloge, contrairement à
un signal RZ par exemple. Or la plupart des schémas de récupération d’horloge, pour ne pas
∗∗On trouve également les termes bande de suivi et bande d’accrochage, respectivement.



C 1. Ŕ́ ’ 11

Signal

Signal retardé
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F. 1.3 – Extraction de signal pseudo-RZ par ligne à retard.

dire tous, nécessitent la présence de cette raie. Il est donc nécessaire d’employer un dispositif
de conversion de format, sinon vers un format RZ au sens strict, du moins vers un format
pseudo-RZ qui comportera cette fameuse raie. Nous présentons donc les diverses méthodes
utilisées à cette fin.

1.2.1 Conversion électronique

L’opération de conversion de format est naturellement dans les cordes de l’électronique. Passons
sur les bas débits (quelques dizaines de Mbps), où il est aisé de sur-échantillonner le signal
et d’effectuer un traitement numérique. À des débits plus proches de ceux utilisés dans les
systèmes optiques, on peut encore utiliser des dérivateurs ou des portes logiques, par exemple
une porte « ou exclusif » (XOR) opérant sur le signal NRZ et le même signal décalé d’une
fraction de temps bit. Un tel schéma, comme illustré figure 1.3, fait ressortir les variations dans
la séquence binaire : la sortie est non-nulle pendant ladite fraction de temps bit si le bit courant
est différent du précédent. Ce dispositif a été démontré à 40 Gbps en tant que bloc convertisseur
dans un circuit de récupération d’horloge monolithique [Murata00].

L’usage de circuits électroniques, toutefois, nécessite que le signal soit sous forme électrique
et non optique ; en outre, le débit reste limité à quelques dizaines de Gbps.

1.2.2 Mélange de signaux décalés

Par analogie avec la méthode précédente, on peut utiliser un dispositif optique pour reproduire
un décaleur-mélangeur, comme démontré avec un interféromètre de Mach-Zehnder asymé-
trique avec un bras décaleur dans [Lee99], et par dédoublement du spectre par modulation du
signal, décalage par dispersion, et recombinaison par mélange à quatre ondes dans [Bilenca02].

Dans le second, comme l’illustre la figure 1.4, le signal NRZ de départ est modulé à haute
fréquence par un interféromètre de Mach-Zehnder, autour d’un point de fonctionnement cor-
respondant à des interférences destructives entre les deux bras, ce qui dédouble le spectre du
signal. Ces deux « portions » de spectre sont déphasées par une fibre dispersive, ce qui reproduit
le décalage temporel d’une fraction de temps bit. Le mélange, qui ci-dessus était effectué par
une porte logique, est assuré par le mélange à quatre ondes se produisant dans une fibre à
dispersion décalée, et isolé par un filtre optique.

Comme précédemment, le spectre du signal résultant du mélange entre signaux décalés
exhibe des raies aux multiples de la fréquence d’horloge.
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F. 1.5 – Extraction de porteuse par amplificateur optique à semi-conducteurs saturé.

1.2.3 Amplificateur optique à semi-conducteurs saturé

Une autre méthode permet le passage entre un signal NRZ et un autre signal comportant une
raie spectrale à la fréquence d’horloge : le passage du premier par un amplificateur optique
à semi-conducteurs saturé. Le principe en repose sur les effets non-linéaires que produit cette
saturation, notamment la pulsation de la densité de porteurs qui, comme nous le verrons
section 3.2, est la principale responsable de ces non-linéarités.

Avec une constante de temps de l’ordre de quelques centaines de ps, pour des débits de
l’ordre du Gbps, la saturation du gain entraîne une déformation du signal à chaque transition,
notamment au passage de 0 à 1, comme illustré figure 1.5 : comme le gain passe de sa valeur
« non saturée » à sa valeur « saturée », plus faible, en un temps comparable au temps bit, le
niveau du signal de sortie passe par un extremum lorsque le signal d’entrée atteint le niveau
du 1 alors que gain n’est pas encore à la valeur correspondante.

Sans donner un véritable signal RZ à la sortie du dispositif, cette distorsion — évoquée sec-
tion 5.4.2 et observée notamment figure 5.10 page 77 — fait réapparaître des raies spectrales à la
fréquence d’horloge et ses multiples, ce qui satisfait le prérequis des dispositifs de récupération
d’horloge.

1.3 Méthodes de récupération d’horloge

Un certain nombre de méthodes de récupération d’horloge ont été proposées. De fait, certaines
sont utilisées dans les systèmes de transmission de données numériques, depuis que l’on s’est
rendu compte que le Morse était inadapté à plus de quelques bits par secondes et que le cerveau
du meilleur télégraphiste, qui assurait la synchronisation jusque là, n’arriverait jamais à suivre
un flux de données plus important.

Nous proposons donc un rapide tour d’horizon des systèmes (automatisés) de récupération
d’horloge disponibles ou envisagés.
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1.3.1 Filtrage de la fréquence d’horloge

Si le signal dont on désire récupérer l’horloge possède une composante spectrale marquée à cette
fréquence, on peut se contenter d’un filtre électrique étroit centré sur la fréquence d’horloge
estimée de l’émetteur. On sait fabriquer de tels filtres, avec des facteurs de qualité Q = f0/∆ f
de l’ordre de 1000 (où f0 est la fréquence centrale du filtre et ∆ f sa bande passante à 3 dB —
qui sera alors de l’ordre de 10 MHz pour un signal à 10 Gbps), à des fréquences pouvant aller
jusqu’à 40 GHz.

Cette méthode a l’avantage de la simplicité, mais pas celui de la flexibilité en ce sens qu’elle
n’est pas transparente au débit. En outre, elle nécessite le passage du signal dans le domaine
électrique ; si un filtre est d’une réalisation moins difficile à très haute fréquence que ne le serait,
par exemple, une boucle à verrouillage de phase, il n’en reste pas moins que la technique n’est
pas compatible avec une régénération réellement tout-optique.

Une méthode similaire mais plus exotique consiste à utiliser un interféromètre de Fabry-
Perot d’intervalle spectral libre égal à la fréquence d’horloge, qui effectue le même filtrage —
aux harmoniques près — sur le signal mais sans quitter le domaine optique. Un tel système a
été démontré à 10 Gbps [Bintjas02]. En outre, de par sa nature même, ce filtre peut être adapté
à la récupération d’horloge par paquets de données, puisque ladite horloge « naît » et « meurt »
relativement rapidement avec le signal, suivant sa finesse ; mais cela signifie également qu’il
n’est pas résistant à de longues suites de zéros dans le cas d’une transmission en continu.

1.3.2 Injection dans un système oscillant

Une autre solution est d’utiliser un système oscillant capable de se synchroniser à un signal
optique, le système lui-même pouvant être optique ou électrique.

Dans la deuxième catégorie, on trouve notamment des oscillateurs électroniques à base de
phototransistors bipolaires à hétérojonction. Bien que travaillant dans le domaine électrique,
ceux-ci présentent l’avantage d’être directement sensibles au signal optique, sans photodé-
tecteur comme le nécessiterait un filtre ou un simple oscillateur électrique. Un tel schéma de
récupération d’horloge a été démontré à 4 × 10 GHz [Lasri01].

Quant aux systèmes tout-optiques, on peut y compter les lasers autopulsants [Bornholdt00]
et à modes bloqués [Mathason98, Shirane01], dont on peut également asservir la fréquence
d’oscillation en y injectant le signal. La récupération d’horloge a été démontrée grâce à ces
composants, à 40 GHz et 16 × 10 GHz respectivement.

Cette méthode d’asservissement est typiquement limitée par les oscillateurs eux-mêmes,
car la fréquence d’horloge doit être voisine de leur fréquence naturelle d’oscillation — ou d’un
multiple de celle-ci si le composant permet la récupération d’horloge fractionnelle. Suivant
le type de dispositif, la plage de verrouillage peut varier d’une fraction de MHz ([Lasri01],
250 kHz) à quelques GHz ([Bornholdt00]). Cette méthode nécessite en outre la présence dans
le signal d’une raie spectrale à la fréquence souhaitée, ce qui peut nécessiter l’emploi de l’un
des convertisseurs exposés section 1.2.

1.3.3 Boucles à verrouillage de phase

Depuis que l’on sait les réaliser sous forme de circuit intégré, les boucles à verrouillage de
phase sont la méthode canonique de récupération de porteuse, en particulier dans le cadre de
la réception de radio FM : la démodulation doit être cohérente, ce qui impose — même dans les
systèmes de transmission analogiques — des contraintes voisines de la récupération d’horloge
nécessitée par les systèmes numériques. Il fut donc naturel d’étendre leur utilisation à cette
dernière, cf. section 2.5.3.
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F. 1.6 – Schéma de principe d’une boucle à verrouillage de phase conventionnelle.

Le schéma général d’une boucle à verrouillage de phase est illustré figure 1.6, et sera abordé
plus en détail chapitre 2 ; l’horloge est donnée par un oscillateur commandé par la différence
de phase entre le signal et la sortie du même oscillateur (ou un multiple ou sous-multiple en
fréquence de celle-ci pour la récupération d’horloge fractionnelle ou la synthèse de fréquence),
cette différence de phase étant obtenue par le biais d’un comparateur de phase, lequel peut être
constitué d’un simple mélangeur ou élément non-linéaire et d’un filtre.

En régime accroché, cette différence de phase — donc la sortie du comparateur de phase —
est constante. On se rend ainsi compte qu’à haute fréquence, les composants qui devront être
rapides sont le comparateur de phase, et l’oscillateur — ou éventuellement le multiplicateur de
fréquence.

Ces dispositifs présentent les inconvénients du domaine électrique ; ils nécessitent un pho-
todétecteur rapide pour y ramener le signal, et commencent à peiner à très haut débit, même si
une expérience a été réalisée avec succès à 10 × 10 Gbps [Phillips00].

1.4 Boucle à verrouillage de phase opto-électronique

Si le facteur limitant pour une boucle à verrouillage de phase électrique, outre le fait de devoir
convertir un signal optique, est la rapidité du comparateur de phase ou de l’élément non-
linéaire, on peut tenter de s’en affranchir en utilisant un composant optique à cet usage.

Puisque l’on cherche à mélanger le signal optique et l’horloge récupérée, une approche
possible est d’utiliser cette horloge sous forme électrique pour commander un modulateur
optique, par exemple à électroabsorption, par lequel on fait passer le signal pour obtenir l’effet
désiré. Cette méthode a été démontrée à 16 × 10 Gbps [Tong00].

Une autre approche est de mélanger directement les signaux sous forme optique, grâce aux
effets non-linéaires que présentent un certain nombre de composants, à commencer par les
amplificateurs optiques à semi-conducteurs, très utilisés car présentant à la fois un fort gain et
de fortes non-linéarités de plusieurs types (modulation croisée de gain et de phase, mélange à
quatre ondes...), ce qui leur permet d’effectuer un certain nombre d’opération de traitement de
signal (cf. la section 3.3) sur des distances de propagation de l’ordre du millimètre. Notamment,
le mélange à quatre ondes, comme son nom l’indique en partie, peut reproduire un mélangeur :
ce sont certes à la base les signaux optiques qu’il mélange et donc aux fréquences optiques qu’il
agit ; mais comme il mélange tous les harmoniques des signaux, il est également équivalent à
un mélangeur électrique à la longueur d’onde de mélange, cf. section 4.4.

En outre, les phénomènes physiques à l’origine de ces non-linéarités en général, et du mé-
lange à quatre ondes en particulier, sont extrêmement rapides (d’une fraction de nanoseconde
pour les plus lents à quelques dizaines de femtosecondes pour les plus rapides) comparés au
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temps bit correspondant aux débits des systèmes de transmission optiques actuels (10 à 40 Gbps
par canal) voire futurs (jusqu’à plusieurs Tbps par canal ?)

D’autres types de composants sont utilisables en régime non-linéaire, ne serait-ce que les
fibres optiques, notamment les fibres à cristaux photoniques ou les fibres dopées amplificatrices,
mais de grandes longueurs de propagation sont nécessaires pour faire apparaître les effets
recherchés. On peut également avoir recours à des matériaux non-linéaires d’ordre 2 tels que le
niobate de lithium, plus efficaces que les composants cités précédemment (qui sont d’ordre 3),
mais où les conditions d’accord de phase sont problématiques. Il existe des composants à base de
niobate de lithium à domaines périodiquement inversés (« Periodically Poled LiNbO3 », PPLN)
qui permettent de s’affranchir de l’accord de phase, mais seulement autour d’une longueur
d’onde bien précise.

Ainsi, bien qu’ils n’en aient pas le monopole, les amplificateurs optiques à semi-conduc-
teurs sont des composants de choix pour l’utilisation d’effets non-linéaires. De plus, comme
nous l’avons vu — et le reverrons section 3.3.5 — un amplificateur optique à semi-conducteurs
est capable de convertir un signal optique au format NRZ vers un format pseudo-RZ adapté à
récupération d’horloge par boucle à verrouillage de phase.

Tous ces éléments nous conduisent à la possibilité de récupérer l’horloge de signaux RZ et
NRZ en reproduisant le schéma d’une boucle à verrouillage de phase dans le domaine optique,
un amplificateur optique à semi-conducteurs assurant la fonction non-linéaire de mélangeur ou
de corrélateur, et le reste de la boucle, travaillant alors dans un domaine de fréquence beaucoup
plus faible voire en bande de base, restant constitué d’électronique.

Un tel montage a été proposé et démontré à 16 × 6, 3 Gbps par Kamatani et Kawani-
shi [Kamatani96], sur des signaux au format RZ. Nous avons reproduit un schéma similaire
à 10 Gbps en format RZ et NRZ, ainsi qu’un schéma plus simple, plus direct, dans les mêmes
conditions de 10 Gbps en format RZ et NRZ [Ware02, Ware03]. Nous nous proposons de les
décrire plus en détail dans la suite de ce mémoire, notamment partie II.





Chapitre 2

Généralités sur les boucles à
verrouillage de phase

2.1 Présentation

La boucle à verrouillage de phase (phase-locked loop, PLL) est un dispositif permettant d’extraire
la porteuse d’un signal modulé ou bruité. Conçue en 1932 à fins de réception cohérente de
signaux modulés en amplitude ([Bellescize32] cité par [Frankle72b]), elle a depuis trouvé de
nombreuses applications telles que : la récupération d’horloge ; la synthèse de fréquence ; la
démodulation FM, que nous évoquerons section 2.5.

2.1.1 Principe

Le schéma de principe d’une boucle à verrouillage de phase simple est illustré figure 2.1 :
comme son nom l’indique, il s’agit d’un système bouclé ; la sortie en est donnée par un oscilla-
teur commandé typiquement en tension (voltage-controlled oscillator, VCO), dont la commande
provient de la sortie (amplifiée et filtrée) d’un comparateur de phase, lequel opère sur le signal
d’entrée et la sortie du VCO.

Comme nous allons le montrer section 2.2, le système de rétroaction entre le comparateur de
phase et le VCO permet d’asservir — éventuellement à une constante additive près — la phase
du second, et donc sa fréquence, à l’horloge du signal. Les paramètres d’amplification et de fil-
trage déterminent les plages de fonctionnement de la boucle, ses caractéristiques d’accrochage,
et le déphasage résiduel entre l’entrée et la sortie.

de phase
Comparateur

VCO

Signal

FiltreAmplificateur

Horloge

u(t) v(t)

s(t)

Commande

w(t)

F. 2.1 – Schéma de principe d’une boucle à verrouillage de phase.
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de phase
Comparateur

VCO

÷M

÷N

Référence

(ω = N
M ωréf)

(ωréf)

Horloge

F. 2.2 – Boucle à verrouillage de phase pour la synthèse de fréquence.

2.1.2 Variantes

Il existe des schémas plus complexes de boucles à verrouillage de phase, pour des applications
différentes d’une simple récupération de fréquence. Par exemple, la figure 2.2 décrit une boucle
dont la sortie a une fréquence multiple ou sous-multiple de celle d’entrée, du fait de la présence
de diviseurs de fréquence judicieusement insérés, typiquement à base de circuits logiques.

En effet, considérons que la boucle est verrouillée pour une différence de phase constante
entre les deux entrées du comparateur de phase. Les deux signaux correspondants doivent
donc avoir la même pulsation. Si celle de l’oscillateur de référence est ωréf et celle du VCO ωo,
cette condition s’écrit :

ωréf

M
=
ωo

N
(2.1a)

⇒ ωo =
N
M
ωréf (2.1b)

Autre exemple, la boucle à verrouillage de phase hétérodyne, qui permet de produire une
fréquence de sortie décalée par rapport à celle d’entrée, décrite par la figure 2.3(a) page suivante.
Elle n’est pas plus difficile à traiter qu’une boucle classique puisque l’on montre [Blancha76b]
qu’elle est équivalente au système de la figure 2.3(b), lequel peut être traité comme une boucle
à verrouillage de phase classique.

2.2 Équations d’évolution

2.2.1 Composants de la boucle

Afin de poser les équations déterminant le fonctionnement d’une boucle, il est bon d’avoir
un modèle des sous-systèmes la composant. L’annexe D propose un modèle de fonctionne-
ment pour le VCO, le comparateur de phase et le filtre ; si nous appelons, comme dans la
figure 2.1 page précédente :

– s(t) le signal en fonction du temps ;
– u(t) l’horloge, i.e. la sortie du VCO ;
– w(t) la tension de sortie du comparateur de phase ;
– v(t) la tension de commande du VCO, i.e. la sortie du filtre.
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de phase
Comparateur

VCO

Signal

Horloge

u(t) v2(t)

s(t)

AmplificateurMélangeur

v1(t)

Référence

vr (t)

Filtre W

Filtre F

(a) Boucle à verrouillage de phase hétérodyne

Filtre W AmplificateurMélangeur

de phase
ComparateurSignal

s(t)

Horloge

u(t)

Référence

Filtre F

VCO

(b) Schéma équivalent d’une boucle à verrouillage de phase hétérodyne

F. 2.3 – Boucle à verrouillage de phase hétérodyne, schéma de base et schéma équivalent.

Nous pouvons écrire les deux premiers∗ :

s(t) = S0 sin(ωst + ϕs(t)) (2.2a)

u(t) = U0 cos(ωot + ϕo(t)) (2.2b)

Alors, en prenant un comparateur de phase à réponse sinusoïdale et de sensibilité
K1 = K1(S0,U0) ; un amplificateur de gain K2 ; un filtre de réponse impulsionnelle f ; et un
VCO de sensibilité K3, on peut écrire :

w(t) = K1 sin[(ωs − ωo) t + ϕs(t) − ϕo(t)] (2.3a)

v(t) = K2 [w ∗ f ](t) (2.3b)
dϕo

dt
= K3 v(t) (D.5–bis)

2.2.2 Établissement des équations de fonctionnement

Le fonctionnement d’une boucle à verrouillage de phase simple peut aisément être illustré en
régime linéaire, dans le cas d’un signal d’entrée quasi-sinusoïdal. Bien entendu, on souhaite
que le VCO tende à osciller précisément à la même fréquence que le signal (on parlera de régime
accroché) ; posons donc :

ϕo(t) = (ωs − ωo)
︸    ︷︷    ︸

∆ω

t + φo(t) − θ0 (2.4a)

u(t) = U0 cos(ωst + φo(t) − θ0) (2.4b)

∗On introduit artificiellement une quadrature de phase entre les signaux pour obtenir une sortie nulle à différence
de phase nulle plutôt qu’à π/2. Cet artifice de calcul n’aura pas d’autre conséquence.
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où θ0 est la différence de phase en régime permanent. Les équations (2.2) et (2.3) ci-dessus se
réécrivent donc :

v(t) = K2K1 [sin(ϕs − φo + θ0) ∗ f ](t) (2.5a)

∆ω +
dφo

dt
= K3 v(t) (2.5b)

Rassemblant ces équations, et posant le gain de la boucle K = K1K2K3, nous pouvons écrire
l’équation différentielle suivante :

∆ω +
dφo

dt
= K sin(ϕs − φo + θ0) ∗ f (2.6)

L’équation (2.6) est générale. Si nous supposons que la boucle est en régime accroché, donc que
la différence de phase varie faiblement autour de θ0, nous pouvons la linéariser en :

∆ω +
dφo

dt
' K sinθ0 ∗ f + K cosθ0 · (ϕs − φo) ∗ f (2.7)

Ce qui, dans le domaine fréquentiel, peut s’écrire :

∆ωδ(s) + sΦo(s) = K sinθ0 F(s)δ(s)

+ K cosθ0 (Φs(s) −Φo(s)) × F(s) (2.8)

où Φs et Φo sont les transformées de Laplace respectives de ϕs et φo, cf. annexe A.

2.2.3 Régime stationnaire

En régime stationnaire, on peut considérer ϕs et φo comme nulles, la différence de phase étant
simplement θ0. Les signaux relatifs au VCO (phase, tension de sortie, tension d’entrée) peuvent
alors s’écrire :

ϕo(t) = ∆ω · t − θ0 (2.9a)

u(t) = U0 sin(ωst − θ0) (2.9b)

v = K2K1 sinθ0 (2.9c)

Or l’équation (2.8) peut être séparée en une partie statique (en δ(s)) et une partie dynamique
(en Φs et Φo) :

∆ωδ(s) = K sinθ0 F(s)δ(s) (2.10a)

Φo(s) = K cosθ0
F(s)

s
(Φs(s) −Φo(s)) (2.10b)

La seconde s’annulant en régime stationnaire, c’est la première qui détermine θ0. Pour ce faire,
nous devons séparer le cas d’un filtre de boucle intégrateur, qui possède un pôle en 0, d’un filtre
n’en possédant pas. Écrivons :

F(s) =
F̃(s)
sn (2.11)

où F̃(s) n’a pas de pôle en 0, et n > 0 pour un filtre intégrateur. Alors (2.10a) devient :

K sinθ0 F̃(s)δ(s) = ∆ω snδ(s) (2.12)
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ce qui, vu les propriétés de δ, revient à :

K sinθ0 F̃(0)δ(s) =





0 si n > 0

∆ωδ(s) si n = 0
(2.13)

d’où :

sinθ0 =





0 avec un filtre intégrateur

∆ω/K sinon (en supposant : F(0) = 1)
(2.14)

Ainsi, en régime accroché, le VCO oscille à la même fréquence que le signal d’entrée de la
boucle à verrouillage de phase, soit exactement en phase∗∗, soit avec un déphasage imposé par
la différence entre la fréquence d’entrée et celle d’oscillation « naturelle » du VCO, ainsi que des
paramètres du système de rétroaction — notamment le gain de la boucle K.

Ledit gain a la dimension d’une pulsation ; il peut ou non dépendre de la puissance d’entrée,
suivant le type de comparateur de phase utilisé. En outre, en l’absence de filtre intégrateur, ce
même gain donne une borne de la plage de verrouillage, puisque l’équation (2.14) n’admet de
solution que pour : |∆ω| 6 |K|.

2.2.4 Régime transitoire (petit signal)

La réponse de la boucle en régime transitoire peut être déduite de l’équation (2.10b) :

Φo(s) = K cosθ0
F(s)

s
(Φs(s) −Φo(s)) (2.10b–bis)

d’où :

Φo(s) =
[

G(s)
1 + G(s)

]

︸      ︷︷      ︸

H(s)

×Φs(s) (2.15)

où G(s), la réponse de la boucle ouverte, vaut :

G(s) = K cosθ0
F(s)

s
(2.16)

On peut également raisonner sur la différence de phase Φ entre le signal et le VCO :

Φ(s) = Φs(s) −Φo(s)

= [1 −H(s)] × Φs(s) (2.17)

=

[

1
1 + G(s)

]

× Φs(s)

La fonction G, qui prend généralement la forme d’une fonction rationnelle de s, permet de
diviser les boucles à verrouillage de phase en catégories : on dira qu’une boucle est de type p
et d’ordre q si G comporte p pôles à l’origine et q pôles en tout, i.e. si son dénominateur se met
sous la forme : sp(g0 + . . . + gq−psq−p), gi étant scalaires et constants.
∗∗Plus exactement en quadrature de phase, cf. note ∗ page 19 à nouveau.
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2.2.5 Exemple : boucle du premier ordre

La boucle à verrouillage de phase la plus simple est celle où l’on ne filtre pas le signal entre le
comparateur de phase et le VCO : on suppose la bande passante infinie et le VCO est considéré
comme un intégrateur parfait, ce qui correspond à une boucle du premier ordre et de type un :

G(s) =
K cosθ0

s
H(s) =

K cosθ0

s + K cosθ0
[1 −H](s) =

s
s + K cosθ0

(2.18)

Pour des raisons de commodité, on posera : K′ = K cosθ0. Il est alors facile de calculer la
réponse à une excitation simple, en supposant la boucle accrochée à t = 0 :

– saut de phase : ϕs(t) = δϕΥ(t) ; alors :

Φs(s) = δϕ/s ⇒ Φ(s) =
δϕ

s + K′
⇒ φ(t > 0) = δϕ e−K′t (2.19)

la différence initiale est amortie avec une constante de temps égale à l’inverse du gain
effectif K′ de la boucle ; ce qui, après tout, n’est pas inattendu, puisqu’en l’absence de filtre
l’équation (2.7) se réduit à une équation différentielle d’ordre 1 ;

– saut de fréquence : ϕs(t) = δω tΥ(t) ; alors :

Φs(s) = δω/s2 ⇒ Φ(s) =
δω

s(s + K′)
=
δω

K′

(1
s
− 1

s + K′

)

⇒ φ(t > 0) =
δω

K′
(

1 − e−K′t
)

(2.20)

on a de nouveau un amortissement exponentiel, jusqu’à obtenir une erreur de phase
statique δω/K′, laquelle correspond au nouveau point de fonctionnement donné par
l’équation (2.14) ;

– rampe de fréquence : ϕs(t) = α2 t2Υ(t) ; cette fois :

Φs(s) = α/s3 ⇒ Φ(s) =
α

s2(s + K′)
=
α

K′2

(K′

s2
− 1

s
+

1
s + K′

)

⇒ φ(t > 0) =
α

K′
t − α

K′2
(

1 − e−K′t
)

(2.21)

l’erreur de phase, d’abord quadratique en temps, devient linéaire — variant donc comme
la fréquence — jusqu’à devenir trop grande pour le régime linéaire, et jusqu’à ce que la
boucle décroche.

Ces réponses sont tracées figure 2.4 page ci-contre.

2.2.6 Exemple : boucle d’ordre deux

Nous avons décrit le cas d’une boucle sans filtre, mais la bande passante entre le comparateur
de phase et le VCO est toujours limitée, ne serait-ce que parce que le comparateur de phase
comporte un filtre pour rejeter les composantes spectrales à ωs + ωo. Intéressons-nous donc à
une boucle un peu plus complexe, du second ordre et de type un, où la réponse de la boucle
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(a) Saut de phase : δϕ = π
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(b) Saut de fréquence : δω = 2π × 100 kHz
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(c) Rampe de fréquence : α = 2π × 250 kHz/µs

F. 2.4 – Erreur de phase ϕ d’une boucle à verrouillage de phase d’ordre 1 et de gain K′ = 2π × 250 kHz
en fonction du temps, en réponse à diverses excitations.
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ouverte prend la forme :

G(s) =
K′

s
1 + τ2s
1 + τ1s

avec à nouveau : K′ = K cosθ0 (2.22a)

H(s) =
K′
τ1
+

K′τ2
τ1

s

s2 +
1+K′τ2
τ1

s + K′
τ1

(2.22b)

=

ω2
n +

(

2ζωn − ω
2
n

K′

)

s

s2 + 2ζωn s + ω2
n

avec : ω2
n =

K′

τ1
et : 2ζωn =

1 + K′τ2

τ1
(2.22c)

[1 −H](s) =
s2 +

ω2
n

K′ s

s2 + 2ζωn s + ω2
n

(2.22d)

=
s2 +

ω2
n

K′ s

(s − p+) (s − p−)
avec : p± = −ωn

(

ζ ±
√

ζ2 − 1
)

(2.22e)

On montre alors [Blancha76d] que les réponses temporelles aux mêmes excitations que
ci-dessus prennent la forme (cf. figure 2.5 page suivante) :

– saut de phase :

φ(t > 0) = δϕ e−ζωnt




cos

(

ωn

√

1 − ζ2 t
)

+

ωn
K′ − ζ
√

1 − ζ2
sin

(

ωn

√

1 − ζ2 t
)



(2.23a)

ou : δϕ e−ωnt
[

1 +
(
ωn

K′
− 1

)

ωnt
]

si ζ = 1 (2.23b)

– saut de fréquence :

φ(t > 0) =
δω

K′
+
δω

ωn
e−ζωnt





1 − ζωn
K′

√

1 − ζ2
sin

(

ωn

√

1 − ζ2 t
)

− ωn

K′
cos

(

ωn

√

1 − ζ2 t
)




(2.24a)

ou :
δω

K′
+
δω

ωn
e−ωnt

[(

1 − ωn

K′

)

ωnt − ωn

K′

]

si ζ = 1 (2.24b)

– rampe de fréquence :

φ(t > 0) =
α

ω2
n

(

1 − 2ζ
ωn

K′

)

+
α

K′
t

− α
ω2

n
e−ζωnt





(

1 − 2ζ
ωn

K′

)

cos
(

ωn

√

1 − ζ2 t
)

+
ζ − ωn

K′ (2ζ
2 − 1)

√

1 − ζ2
sin

(

ωn

√

1 − ζ2 t
)




(2.25a)

ou :
α

ω2
n

(

1 − 2
ωn

K′

)

+
α

K′
t − α
ω2

n
e−ωnt

[

1 − 2
ωn

K′
+

(

1 − ωn

K′

)

ωnt
]

(2.25b)

si ζ = 1

On retrouve des caractéristiques d’oscillateur amorti, de pulsation propre ωn =
√

K′/τ1 et
de coefficient d’amortissement ζ = 1+K′τ2

2ωnτ1
.
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(c) Rampe de fréquence : α = 2π × 250 kHz/µs

F. 2.5 – Erreur de phase ϕ d’une boucle à verrouillage de phase d’ordre 2 en fonction du temps, en
réponse à diverses excitations. Les caractéristiques de la boucle sont : K′ = 2π × 5 MHz, τ1 = 30µs/2π,
ωn =

√
K′/τ1 ' 2π × 408 kHz, ζ prenant les valeurs 0, 5, 1 et 2.
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1−1

i

G(iω)

Marge
de phase

(a) Sans retard : boucle stable

1−1

i

e−iωτ · G(iω)

(b) Avec retard : boucle instable

F. 2.6 – Représentation dans le plan complexe du gain en boucle ouverte d’une PLL du second ordre en

fonction de la fréquence ; G(iω) =
K′

iω
1 + iωτ2

1 + iωτ1
. On observe qu’un terme de déphasage e−iωτ peut rendre

la boucle instable.

2.3 Fonctionnement non idéal

2.3.1 Stabilité

Une boucle à verrouillage de phase étant un système à rétroaction présentant du gain, elle n’est
pas nécessairement stable. Le but recherché n’étant pas de fabriquer un oscillateur, on veillera
à satisfaire des critères de stabilité. On rencontre fréquemment les critères suivants :

– l’un est que la réponse H de la boucle fermée ne doit pas présenter de pôle dont la partie
réelle soit positive ; en effet, si p = σ + iω est un pôle de H, le système amplifiera fortement
les composantes en ept = eσteiωt, dont le module ne décroît pas avec le temps si σ > 0 ;

– de façon équivalente, la courbe décrite dans le plan complexe par le gain G(iω) de la
boucle ouverte pour ω parcourant R doit entourer le point correspondant à −1 dans le
sens trigonométrique autant de fois que G a de pôles à partie réelle positive ;

– enfin, plus simplement, pour un système à phase minimale (i.e. tel que G n’ait pas de zéro
à partie réelle positive), pour tout ω tel que : arg[G(iω)] = π, le module du gain doit être
inférieur à un : |G(iω)| < 1 ; en pratique, on cherchera à maximiser la distance angulaire,
appelée marge de phase, entre −1 et le ou les points où le module du gain atteint un.

Les deux premiers critères sont équivalents en vertu du théorème de Cauchy [Angot72a].
Le troisième est un peu plus strict pour les systèmes à phase minimale : le fait que la courbe
décrite par G(iω) ne croise pas la demi-droite correspondant à l’intervalle (réel) ] −∞;−1] est
un bon moyen de s’assurer qu’elle n’entoure pas le point −1.

Pour reprendre les deux exemples ci-dessus, la boucle du premier ordre est inconditionnel-
lement stable du moment que son gain K′ est positif : G(iω) = K′/(iω), dont la phase est toujours
±π/2 ; et H(s) = K′/(s + K′), dont le seul pôle est −K′, qui a une partie réelle négative.

La boucle du second ordre, à première vue, l’est aussi : les pôles de H, −ζ ±
√

ζ2 − 1,
ont forcément une partie réelle négative. Toutefois, si l’on considère G(iω), on s’aperçoit que
sa phase s’approche de π — sans l’atteindre il est vrai — pour ω = ±(τ1τ2)−

1
2 . Si le facteur

d’amortissement est faible, un léger déphasage (dû par exemple à une grande longueur de
boucle) peut provoquer une instabilité, comme le montre la figure 2.6.
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2.3.2 Signal non idéal

2.3.2.1 Réponse au bruit

Le signal d’entrée n’étant jamais vraiment sinusoïdal, il est intéressant d’estimer le comporte-
ment d’une boucle à verrouillage de phase en présence de bruit. Nous supposerons à cet effet
que les signaux à l’entrée du comparateur de phase s’écrivent, de façon similaire aux équations
(2.2a), (2.2b), (2.4a) :

s(t) = S0 sin(ωst) + n(t) pour le signal ; (2.26)

u(t) = U0 cos(ωst − θ0 + ξo(t)) pour le VCO. (2.27)

n étant un bruit blanc gaussien stationnaire, de moyenne nulle, de densité spectrale de puissance
N0 sur une bande de fréquence

[
ωs
2π − W

2 ; ωs
2π +

W
2

]

.
On montre [Blancha76a] que l’on peut considérer, pour les types de comparateurs de phase

que nous avons cités, tant que les variations de ξo(t) sont lentes devant celles de n (ce qui corres-
pondra à une bande passante d’entrée de la boucle grande devant la bande équivalente de bruit
définie équation (2.30) de la présente page), qu’un bruit n′ s’ajoute à la sortie du comparateur,
et qu’il est également gaussien à moyenne nulle, et de densité spectrale de puissance bilatérale
N′0 =

N0

S2
0

sur une bande de fréquence
[

−W
2 ; W

2

]

.

Le bruit de phase ξo en sortie du VCO est donc le résultat du filtrage de n par la fonction de
transfert H, ce qui lui donne un spectre Sξo de la forme :

Sξo( f ) =
N0

S2
0

∣
∣
∣H(2iπ f )

∣
∣
∣
2

(2.28)

Ce spectre se retrouve dans celui (unilatéral) Su de la sortie du VCO u, de par l’équation (B.19)
section B.3.3 et [Blancha76a] :

Su( f ) =
U2

0

2
e−σ

2
ξo ×

{

δ
(

f − ωs

2π

)

+ Sξo

(

f − ωs

2π

)}

=
U2

0

2
e−σ

2
ξo ×




δ
(

f − ωs

2π

)

+
N0

S2
0

∣
∣
∣H

(
2iπ f − ωs

)∣∣
∣
2





(2.29)

où la variance σ2
ξo

du bruit de phase s’écrit :

σ2
ξo
= ξo(t)2 ' N0

S2
0

∫ +∞

−∞
|H(iω)|2 dω

2π
︸                ︷︷                ︸

2Bn

(2.30)

(du moment que la bande équivalente de bruit Bn reste faible devant W, ce qui permet
d’intégrer |H|2 jusqu’à l’infini). On peut l’exprimer en termes de gigue temporelle, comme
dans [Rutman78] et section B.3.3 :

j2 =
N0

2πS2
0ω

2
s
× 2Bn (2.31)
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On cherchera donc à connaître Bn. [Blancha76a] en donne l’expression pour les types de boucles
étudiés sections 2.2.5 et 2.2.6 :

2Bn =
K′

2
pour : G(s) =

K′

s
(2.32)

2Bn =
ωn

4ζ

[

1 +
(

2ζ − ωn

K′

)2
]

pour : G(s) =
K′

s
1 + τ2s
1 + τ1s

(2.33)

(avec Bn exprimée en hertz et K en radians par seconde.)

2.3.2.2 Signal non sinusöıdal

Nous avons introduit la présence de bruit en signalant que le signal d’entrée n’était pas vraiment
sinusoïdal ; or il se trouve parfois qu’il n’est vraiment pas sinusoïdal. Notamment, dans le cas
de la récupération d’horloge, outre le fait qu’il doit porter de l’information, le signal peut
parfaitement prendre la forme d’impulsions non sinusoïdales, voire être un simple NRZ « tout-
ou-rien ».

La section B.1.2 décrit ces deux types de signaux, et notamment leur spectre. Considérons
maintenant le fonctionnement d’un comparateur de phase : d’après la section D.1, cette fonction
est obtenue en isolant la partie à basse fréquence du battement entre les deux signaux d’entrée.
La bande passante d’une boucle à verrouillage de phase étant typiquement étroite, il suffit de
s’intéresser à la partie du spectre du signal proche de la fréquence du VCO — donc, idéalement,
de la fréquence d’horloge.

C’est pourquoi nous avons dit section 1.2 qu’un signal NRZ devait subir une conversion
avant d’être utilisé pour la récupération d’horloge, au moins pour les boucles à verrouillage
de phase : n’ayant pas de composante spectrale à sa fréquence d’horloge, il ne créerait pas de
battement à basse fréquence avec le VCO. On doit donc préalablement, d’une manière ou d’une
autre, lui appliquer un filtrage non-linéaire.

Ce n’est pas le cas du signal RZ, qui au contraire présente des raies marquées aux multiples
de sa fréquence d’horloge. La boucle à verrouillage de phase n’en verra que la fondamentale,
ce qui est équivalent à un signal sinusoïdal auquel s’ajoute un bruit résultant de la modulation.
Ce qui nous ramène au cas précédent traité section 2.3.2.1.

Ajoutons enfin que le signal d’horloge, lui aussi, peut ne pas être sinusoïdal (cas par exemple
du VCO modulant un laser en impulsions, que nous rencontrerons chapitre 5). Pour la récu-
pération d’horloge simple, le même raisonnement que ci-dessus s’applique, à ceci près que la
réponse du comparateur de phase risque de ne pas être tout à fait sinusoïdale du fait que toutes
les composantes spectrales du signal et du VCO battront ensemble.

L’intérêt de cette dernière situation est dans la récupération d’horloge fractionnelle : puisque
l’horloge présente des raies aux multiples de sa fréquence, elle peut battre avec un signal dont la
fréquence d’horloge est multiple de celle du VCO — la boucle agissant ainsi comme un diviseur
de fréquence ou un démultiplexeur.

Ce cas peut être traité par les mêmes calculs que précédemment, avec deux différences :
d’une part, la variable sur laquelle opère le comparateur de phase devenantϕs −Nφo, il s’ajoute
également un facteur N au gain de la boucle ; d’autre part, pour la même raison, il subsiste une
incertitude multiple de 2π/N sur la phase du VCO (la boucle peut se caler sur n’importe quelle
impulsion de départ).

2.3.3 Acquisition

Nous avons jusqu’à présent supposé que la boucle était accrochée à la phase du signal d’entrée,
et étudié sa réponse à diverses perturbations de cette dernière. Mais les conditions initiales sont
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rarement aussi roses, et l’acquisition de la fréquence du signal ne peut être traitée en régime
linéaire. Reprenons donc l’équation (2.6), en supposant ϕs, la phase du signal, constante, et
posant pour simplifier : ϕ = ϕs − φo + θ0 ; alors :

∆ω − dϕ
dt
= K sinϕ ∗ f (2.34)

f est connue par l’intermédiaire de F, qui donne une équation différentielle ; si F(s) =

∑n
k=0 aksk

∑m
q=0 bqsq

:

b0∆ω −
m∑

q=0

bq
dq+1

dtq+1
(ϕ) = K

n∑

k=0

ak
dk

dtk
(sinϕ) (2.35)

On obtient donc une équation différentielle non linéaire, qui ne sera généralement pas soluble
analytiquement. On aura donc recours à des méthodes numériques ou graphiques.

2.3.3.1 Acquisition par une boucle du premier ordre

Le cas sans filtre, correspondant à F(s) = 1, est soluble analytiquement [Blancha76c] :

∆ω − dϕ
dt
= K sinϕ (2.36a)

⇒ dt =
dϕ

∆ω − K sinϕ
(2.36b)

On retrouve le fait que ϕ(t) ne peut converger que si |∆ω| < |K|, et les positions d’équilibre des
équations (2.14) et (2.10a) : sinϕ = ∆ω/K.

On trouve par ailleurs que parmi les deux solutions d’équilibre, seule l’une est stable, et aussi
que l’acquisition est inconditionnelle : il est nécessaire et suffisant que |∆ω| < |K|, autrement dit
les plages de verrouillage et de capture sont les mêmes.

2.3.3.2 Acquisition par une boucle du second ordre

Une boucle à verrouillage de phase du second ordre, par exemple telle que : F(s) = 1+τ2s
1+τ1s , ne

se laisse pas traiter si facilement, mais nous l’utiliserons pour illustrer une méthode graphique
dite du plan de phase ; l’équation (2.35) s’écrit :

∆ω − ϕ̇ − τ1ϕ̈ = K sinϕ + Kτ2ϕ̇ cosϕ en notant : ϕ̇ =
dϕ
dt

et : ϕ̈ =
d2ϕ

dt2
(2.37)

d’où, sachant que ϕ̈ = ϕ̇
dϕ̇
dϕ

:

τ1ϕ̇
dϕ̇
dϕ
+ (1 + Kτ2 cosϕ)ϕ̇ + K sinϕ = ∆ω (2.38)

dϕ̇
dϕ
=
∆ω − K sinϕ
τ1ϕ̇

− 1 + Kτ2 cosϕ
τ1

(2.39)

Il est alors possible, en fonction des conditions initiales ϕ(t = 0) et ϕ̇(t = 0), de tracer
dans un plan la courbe parcourue par (ϕ(t), ϕ̇(t)), ce qui donne une méthode pour déterminer
empiriquement la plage de capture pour des paramètres ∆ω, K, τ1 et τ2 (ou ∆ω, K, ωn et ζ,
cf. équation (2.22c)) donnés.
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F. 2.7 – Trajectoires d’accrochage d’une boucle
d’ordre 2 avec retard dans le plan (ϕ, ϕ̇).
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F. 2.8 – Trajectoire suivie par une boucle d’ordre 2
lors de la perte du signal.

2.3.4 Boucle comportant un retard

Le signal met toujours un certain temps à se propager le long de la boucle à verrouillage de
phase. Le seul élément dans lequel nous en avons tenu compte est le filtre, via sa réponse en
phase. Mais il peut arriver que le temps de parcours des autres éléments de la boucle ne soit
pas négligeable devant celui-ci et, au pire, rende la boucle instable, on l’a vu figure 2.6(b).

On peut tenir compte d’un retard supplémentaire τ en modifiant la fonction de transfert F
du filtre de la façon suivante :

F̃(s) = e−sτ F(s)

= e−sτ

∑n
k=0 aksk

∑m
q=0 bqsq

Pour un filtre de fonction de transfert rationnelle. (2.40)

Lorsque l’on remplace F par F̃, l’équation (2.35) s’écrit :

b0∆ω −
m∑

q=0

bq
dq+1

dtq+1
(ϕ(t)) = K

n∑

k=0

ak
dk

dtk
(sinϕ(t − τ)) (2.41)

La figure 2.7 (qui ressert, comme par hasard, figure 5.3) montre, dans le plan (ϕ, ϕ̇), les
trajectoires représentant l’acquisition simulée d’une boucle à verrouillage de phase du deuxième
ordre, de gain 2π × 80,74 kHz, avec les paramètres : τ = 550 ns ; τ1 = 623 ns ; τ2 = 26,6 ns — ce
qui correspond à : ωn ' 144 kHz et : ζ ' 0,90.

2.4 Évaluation des paramètres

Nous recensons ici rapidement quelques-uns des paramètres que l’on cherchera à optimiser
dans une boucle à verrouillage de phase.

2.4.1 Gigue temporelle

Nous avons vu section 2.3.2.1 que la gigue de l’horloge donnée par une boucle à verrouillage
de phase dépendait du niveau de bruit à l’entrée de la boucle (supposé dominant par rapport
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aux sources de bruit internes des composants de ladite boucle), et de sa bande équivalente de
bruit.

On rappelle l’équation (2.31) qui donne la variance de cette gigue :

j2 =
N0

2πS2
0ω

2
s
× 2Bn (2.31–bis)

et l’équation (2.33) qui donne Bn pour une boucle du second ordre du type étudié section 2.2.6 :

2Bn =
ωn

4ζ

[

1 +
(

2ζ − ωn

K′

)2
]

pour : G(s) =
K′

s
1 + τ2s
1 + τ1s

(2.33–bis)

2.4.2 Plages de verrouillage et de capture

Les plages de verrouillage et de capture (appelées aussi bandes de suivi et d’accrochage) ont
été définies section 1.1.2 respectivement comme l’intervalle sur lequel le système peut suivre
les variations de fréquence du signal ; et celui sur lequel le système peut acquérir le signal.

À part pour une boucle du premier ordre (pour laquelle nous avons vu section 2.3.3.1
que les deux plages étaient identiques de largeur 2K), ces paramètres doivent être déterminés
numériquement — à l’aide, par exemple, des méthodes de la section 2.3.3.

L’analyse de la boucle en régime stationnaire nous en donne tout de même une borne :
si le filtre n’est pas intégrateur, les plages de capture et de verrouillage ne peuvent dépasser
l’intervalle [ωo − K;ωo + K], ωo étant la pulsation naturelle d’oscillation du VCO.

2.4.3 Agilité, résistance à une suite de zéros

L’agilité d’une boucle à verrouillage de phase peut être définie comme étant la rapidité à laquelle
cette boucle peut rattraper une variation du signal d’entrée : saut de phase ou saut de fréquence,
par exemple. Nous avons étudié ces situations pour deux types de boucle sections 2.2.5 et 2.2.6,
et les constantes de temps étaient de l’ordre de 1/K′ (premier ordre) ou 1/ζωn (deuxième ordre).

Une situation qui ne nous paraît pas couverte par ces calculs est celle, possible dans le cas de
l’utilisation d’une boucle à verrouillage de phase pour la récupération d’horloge, où le signal
d’entrée disparaît momentanément (par exemple pour une longue suite de zéros). Nous avions
estimé section 2.3.2.2 que les vicissitudes du signal modulé ne nous concernaient pas, mais
c’était à la condition que la boucle ne réagisse pas si vite qu’elle ne se décroche.

On peut calculer la trajectoire suivie par la boucle à partir de la perte du signal ; l’équa-
tion (2.35) s’écrit :

b0∆ω −
m∑

q=0

bq
dq+1

dtq+1
(ϕ(t)) = 0 (2.42)

i.e. pour une boucle du premier et du second ordre :

∆ω − ϕ̇ = 0 ⇒ ϕ(t) = ∆ω t + θ0 (1er ordre) (2.43)

∆ω − ϕ̇ − τ1ϕ̈ = 0 ⇒ ϕ(t) = ∆ω
(

t + τ1 e−
t
τ1 − τ1

)

+ θ0 (2e ordre) (2.44)

On en déduit que la boucle du premier ordre revient immédiatement à sa fréquence naturelle
(ce qui est logique vu qu’elle n’a pas de filtre) et fera donc un saut de cycle au bout d’une temps
de l’ordre de π/∆ω. La boucle du second ordre, elle, a un filtre pour adoucir les transitions, ce
qui se traduit par un « délai de grâce » supplémentaire de l’ordre de τ1. L’allure de la trajectoire
suivie est décrite figure 2.8 page précédente.
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2.5 Applications

2.5.1 Démodulation de fréquence

Une boucle à verrouillage de phase (à filtre non intégrateur) peut servir à traiter un signal
modulé en fréquence : appelons a(t) le signal en bande de base ; le signal modulé s(t) s’écrit :

s(t) = S0 sin(ωst + ϕs(t)) avec :
dϕs

dt
= γa(t) (2.45)

Si la plage de verrouillage et l’agilité de la boucle sont suffisantes, autrement dit si les
variations de a sont faibles devant le gain de la boucle et lentes devant sa pulsation propre,
on peut se placer dans l’approximation du régime quasi-stationnaire et considérer que les
équations (2.9c) et (2.14) s’appliquent, en ajoutant à∆ω un terme supplémentaire correspondant
à la dérivée de ϕs. Alors :

v(t) = K2K1 sinθ0 =
∆ω

K3
+
γ

K3
a(t) (2.46)

La tension de commande v étant linéaire en a, on peut l’utiliser directement comme signal
démodulé. La constante additive peut être supprimée en asservissant la fréquence naturelle
de l’oscillateur de façon à annuler la valeur moyenne du signal de sortie ; et la constante
multiplicative ne dépend que des VCO employés.

2.5.2 Synthèse de fréquence

Une autre application des boucles à verrouillage de phase est la synthèse de fréquence : nous
avons vu section 2.1.2 qu’il était possible de produire des multiples et sous-multiples d’une
fréquence de référence. Pour fabriquer un synthétiseur, on peut utiliser ce schéma en utilisant
une fréquence de référence connue — par exemple celle d’un oscillateur à quartz — dont la
boucle peut améliorer sa pureté spectrale si celle du VCO est meilleure, et synthétiser toute
fréquence souhaitée en se repérant sur cette référence.

2.5.3 Récupération d’horloge

La fonction qui nous intéressera le plus dans la boucle à verrouillage de phase est naturelle-
ment la récupération d’horloge. Si l’on travaille sur un signal présentant une raie spectrale à
sa fréquence d’horloge, cela revient à isoler cette dernière en utilisant la PLL comme un filtre
régénératif, la modulation du signal étant alors considérée comme un bruit à rejeter, cf. sec-
tion 2.3.2.2.

De plus, si l’on applique la technique décrite section 2.5.2, il est possible d’effectuer une
récupération d’horloge fractionnelle, autrement dit d’extraire une horloge à une fréquence sous-
multiple de la fréquence d’horloge. Ce qui, on l’a vu notamment section 1.1.2, est intéressant
pour un dispositif de démultiplexage temporel.



Chapitre 3

Généralités sur les amplificateurs
optiques à semi-conducteurs

3.1 Présentation

Les amplificateurs optiques à semi-conducteurs (Semiconductor Optical Amplifiers, SOA) sont,
comme leur nom l’indique, des composants à base de semi-conducteurs capables d’amplifier
la lumière. Plus spécifiquement, ce sont des diodes laser dont le comportement oscillatoire est
contrarié au moyen d’un traitement anti-reflet appliqué à leurs facettes, ce qui détruit la cavité
laser. Leur application originelle était la compensation de l’atténuation dans les systèmes de
transmission optiques, mais la non-linéarité de leur fonctionnement, que nous évoquerons à
la section 3.2, n’en fait pas un choix privilégié pour cet usage ; ils seront plutôt réservés au
traitement du signal tout-optique ainsi, naturellement, qu’à la récupération d’horloge tout-
optique, mais n’anticipons pas sur la section 3.3 et la partie II.

3.1.1 Principe

Le fonctionnement d’un amplificateur optique à semi-conducteurs repose, comme celui de tout
bon laser, sur l’émission stimulée de photons. On sait que celle-ci est toujours en compétition
avec son alter ego l’absorption, et que pour avoir un bilan positif d’amplification de la lumière
traversant le composant, on doit satisfaire une condition d’inversion de population : contrairement
à une situation d’équilibre thermodynamique, plus d’électrons doivent être en mesure d’émettre
que d’absorber.

Dans un système à niveaux d’énergie discrets, cela revient à dire que plus d’électrons doivent
être dans un état excité et pouvoir accéder à un état vacant d’énergie inférieure, que l’inverse.
C’est une configuration hors d’équilibre qui peut — et doit — être maintenue en excitant les
électrons sur des niveaux auxiliaires, ce qu’on appelle le pompage.

Dans le cas précis d’un semi-conducteur, cette situation est créée en faisant passer un courant
dans une jonction P-N : en régime stationnaire, les porteurs majoritaires de chaque section —
électrons dans la bande de conduction dans la zone N, trous dans la bande de valence dans la
zone P — sont répartis suivant une pseudo-distribution de Fermi-Dirac, avec un quasi-niveau de
Fermi différent d’une zone à l’autre ; l’écart entre ces deux niveaux correspond à la différence
de potentiel électrique aux bornes de la jonction (multipliée par la charge élémentaire pour
convertir cette d.d.p. en différence d’énergie potentielle des électrons).

33
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EFn

EFp

qV
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F. 3.1 – Diagramme de bandes d’une diode P-N polarisée (adapté de [Agrawal86b]).

Or, comme le montre la figure 3.1(a), au voisinage de la jonction, les électrons libres prove-
nant de la zone N et les trous libres de la zone P cohabitent. Cette situation correspond bien à
des électrons excités au-dessus de niveaux d’énergie inférieure inoccupés, i.e. une inversion de
population. Cette inversion est effectivement réalisée pour des transitions d’énergie comprise
entre le gap du matériau et la différence de potentiel entre les deux zones — ce qui veut dire
qu’afin d’avoir un gain net à une longueur d’onde donnée, on devra imposer à la jonction une
tension au moins égale à la tension correspondant à l’énergie des photons recherchés (condition
de Bernard et Duraffourg), tension qui à son tour fixe le courant devant nécessairement circuler
à travers la jonction.

Hélas, il est difficile d’exploiter cette inversion pour une diode simple : le gain n’est positif
qu’au voisinage immédiat de la jonction, l’absorption reprenant le dessus dès que l’on s’en
éloigne. Un faisceau optique qui se propagerait le long de la jonction gagnerait donc de l’énergie
sur une partie de sa section mais en perdrait sur ses bords. De fait, les premiers lasers à semi-
conducteurs nécessitaient une forte densité de courant pour atteindre le seuil et devaient être
refroidis bien en-dessous de la température ambiante pour fonctionner en régime continu.

Les lasers à semi-conducteurs plus récents (au moins dans le domaine des télécommunica-
tions, depuis une ou deux décennies) et les amplificateurs optiques à semi-conducteurs utilisent
une jonction à double hétérostructure : une couche active est prise « en sandwich » entre deux
couches d’un matériau semi-conducteur différent, de bande interdite plus large. On voit alors
sur la figure 3.1(b) que cette structure assure un confinement des porteurs libres ; c’est sur toute
l’épaisseur de la couche active qu’on trouve à la fois une forte concentration d’électrons dans la
bande de conduction et de trous dans la bande de valence, donc une inversion de population.

Par ailleurs, du point de vue d’un faisceau optique, puisque les couches adjacentes ont un
gap plus important, elles sont transparentes aux longueurs d’ondes amplifiées par la couche
active, et non absorbantes. De surcroît, leur indice de réfraction pouvant être inférieur à celui de
la couche active, la structure peut former un guide d’ondes optique, ce qui permet de confiner
les photons en plus des électrons.

Cette structure à double hétérojonction (ou, par abréviation, à hétérojonction) offre donc les
meilleures conditions pour former un laser ou un amplificateur optique à semi-conducteurs.

3.1.2 Structures et matériaux

Les semi-conducteurs les plus utilisés en électronique sont les classiques silicium et germanium.
Hélas, étant à gap indirect donc mauvais émetteurs de lumière, ceux-ci ne peuvent servir tels
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F. 3.3 – Structure générale d’un amplificateur optique à semi-conducteurs.

quels [Agrawal86c] à la fabrication d’amplificateurs optiques à semi-conducteurs. On recourt
donc typiquement aux alliages III-V tels que l’arséniure de gallium, le phosphure d’indium, et
les différentes combinaisons de ces éléments en fonction du gap souhaité (pour chacune des
régions du composant) et des caractéristiques du réseau cristallin (en vue de sa réalisation par
épitaxie). En l’occurrence, pour une utilisation autour de 1,55µm, on rencontre couramment
le couple InGaAsP/InP (pour la couche active et le substrat, respectivement).

L’agencement du composant est illustré figures 3.3 et 3.4. On retrouve naturellement une
structure de laser à semi-conducteurs : la couche active est pompée par la jonction P-N qui
l’entoure, et le guidage optique est assuré soit par cette même couche active sous forme de
guide enterré (« buried waveguide »), soit par un ruban séparé (« ridge waveguide »).

L’amplificateur peut être « massif » (« bulk ») pour une couche active de composition uni-
forme, ou « à puits quantiques » (« quantum-well ») si elle est constituée d’un empilement de
strates alternativement actives et transparentes. Cette dernière structure tend à favoriser les
effets non-linéaires car elle concentre la puissance optique sur une aire effective plus faible.
Néanmoins, elle est plus sensible à la polarisation de la lumière, et le couplage avec les fibres
optiques est plus problématique.
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F. 3.4 – Structures de guide d’un amplificateur optique à semi-conducteurs.

Longueur 0,5-2 mm
Section de la 0,5 × 0,5µm (massif)
couche active 0,5 × 0,1µm (5 puits qu.)
Courant de 200-400 mA
polarisation
Gain 25-35 dB (intrinsèque)

15-30 dB (fibre à fibre)
Facteur de bruit 7-10 dB

T. 3.5 – Paramètres typiques d’un amplificateur optique
à semi-conducteurs.
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F. 3.6 – Émission spontanée amplifiée
d’un amplificateur optique à semi-conduc-
teurs.

La formation d’une cavité parasite est évitée d’une part grâce à des couches anti-reflet (dépôt
de silice ou d’oxyde de titane sur les facettes), et d’autre part en inclinant le guide d’ondes par
rapport aux facettes, et les facettes par rapport à la direction de propagation de la lumière
injectée dans le composant.

L’entrée et la sortie de lumière peut se faire via des lentilles ou microlentilles, ou bien des
fibres lentillées. Le guide d’ondes de l’amplificateur peut être effilé (« tapered ») aux extrémités
de façon à améliorer le couplage avec les fibres.

3.2 Effets non linéaires

Les grandeurs déterminant la propagation dans un amplificateur optique à semi-conducteurs
— essentiellement le gain et l’indice pour chacun des modes guidés — sont fonction de la
densité de porteurs libres dans la région active. Or celle-ci, du fait même du gain qu’elle
entraîne, dépend de la puissance optique circulant dans l’amplificateur, changeant au gré des
variations d’intensité des différents faisceaux. Le problème est donc plus complexe qu’un simple
« Pout = G × Pin » : un tel composant a un comportement non-linéaire.
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F. 3.7 – Évolution temporelle de la répartition des porteurs dans la bande de conduction.

3.2.1 Dynamique des porteurs libres

Imaginons un amplificateur optique à semi-conducteurs polarisé, sans puissance optique in-
jectée. En régime stationnaire, les électrons de la bande de conduction et les trous de la bande
de valence se répartissent dans ces bandes selon une pseudo-distribution de Fermi-Dirac pour
chaque bande. La température de ces distributions est égale à celle du réseau cristallin ; le
pseudo-niveau de Fermi est lié à la densité d’électrons ou de trous dans la bande correspon-
dante, imposée par la densité de courant électrique traversant la jonction.

Supposons à présent que l’on y injecte une impulsion très courte, centrée autour d’une
longueur d’onde où l’amplificateur présente du gain. Elle se fait ainsi amplifier en provoquant
des recombinaisons électrons-trous autour de l’énergie correspondante, ce qui annihile des por-
teurs libres. Ceux-ci reviennent rapidement au régime stationnaire, suivant un certain nombre
d’étapes dont les constantes de temps sont très différentes. La figure 3.7 en illustre le processus.

Très peu de temps après le passage de l’impulsion, on observe que les porteurs ne suivent
plus une distribution de Fermi-Dirac, ayant été consommés sur une certaine zone d’énergie.
Si une seconde impulsion devait arriver, elle subirait un gain moins important qu’en régime
stationnaire, mais uniquement si sa longueur d’onde était voisine de la première ; à une longueur
d’onde éloignée, les porteurs d’énergie correspondante n’ayant pas eu le temps d’adopter une
nouvelle distribution, le gain serait identique au régime stationnaire. Ce phénomène est appelé
« trou spectral » (« spectral hole burning », SHB).

Pour revenir à une distribution de Fermi-Dirac, les électrons doivent échanger de l’énergie,
mais aux échelles de temps très courtes — de l’ordre de 50 fs — seules les collisions porteur-
porteur au sein d’une même bande le permettent. Les électrons de la bande de conduction (de
même que les trous de la bande de valence) évoluent donc à énergie totale constante, i.e. comme
un système microcanonique. Par conséquent, la distribution qu’ils atteindront aura une énergie
de Fermi et une température différente du régime stationnaire. Notamment, pour peu que les
porteurs consommés par l’impulsion lumineuse aient eu une énergie moyenne inférieure à
celle de tous les porteurs, cette nouvelle distribution sera plus étendue vers les hautes énergies,
donc aura une température plus élevée. Ce phénomène est appelé « échauffement de porteurs »
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(« carrier heating », CH).
À des échelles de temps un peu plus longues — environ 500 fs — d’autres processus prennent

le relais, en particulier les collisions porteur-phonon, qui échangent de l’énergie avec le réseau
cristallin. Les électrons libres (ainsi que les trous libres) reviennent alors à la température
initiale, le système qu’ils composent devenant canonique. Mais leur énergie de Fermi reste
inférieure à sa valeur de départ car ces porteurs sont moins nombreux : le retour au régime
stationnaire (garanti in fine par le pompage) nécessite d’en ramener depuis d’autres bandes,
donc des processus interbandes, beaucoup plus lents.

Ce n’est donc que bien plus tard — quelques centaines de ps — que ce retour s’opère,
le système des électrons dans la bande de conduction se comportant alors comme un système
grand-canonique. Ce phénomène où la densité de porteurs varie « d’un bloc », i.e. à température
constante, porte le nom de « pulsation de la densité de porteurs » « carrier density pulsation »,
CDP).

3.2.2 Conséquences sur la linéarité

On constate donc que le passage de signaux optiques dans le SOA influence l’évolution de la
densité de porteurs (si l’on s’intéresse aux effets interbandes) et de sa répartition à différentes
énergies (si l’on tient compte des effets intrabandes). Puisque le phénomène en jeu est l’émission
stimulée, c’est la puissance optique qui est déterminante, ce qui dans le cadre présenté annexe C
s’exprime naturellement comme un effet non-linéaire d’ordre impair.

Pour s’en rendre compte, on peut utiliser un modèle simple. Supposons que la couche active
forme un guide amplificateur monomode où le champ électrique est d’amplitude E(~r, t) suivant
une polarisation constante, et vérifie une équation de propagation « classique » :

∂E
∂z
= −iβE + 1

2
g(t)E (3.1)

(le gain g(t) pouvant être complexe, tenant ainsi compte des variations d’indice et permettant
de garder invariante la constante de propagation β). Supposons en outre que le gain ait une
réponse non instantanée, et qu’il soit saturable selon une loi du type :

τ
∂g
∂t
+ g =

g0

1 + E2

E2
sat

' g0 − g1E2 (3.2)

Alors, dans le domaine de Fourier :
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d’où :

∂E
∂z
+ iβE =

g0

2
E(ω) − g1

2

[

(E ∗ E)
1 + iωτ

∗ E

]

(ω)

=
g0/2

1 + iωτ
E(ω) − g1

2

$
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E(ω1)E(ω2)E(ω3)
1 + i(ω2 + ω3)τ

d3ωk (3.4)

ce qui rentre tout à fait dans le cadre développé section C.2 d’une susceptibilité d’ordre 3, où
l’on aurait négligé la condition d’accord de phase. On peut donc au choix utiliser un modèle
« temporel » (évolution de la densité de porteurs lors de variations d’intensité) ou « fréquentiel »
(susceptibilité).
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3.2.3 Effets sur les signaux optiques

En pratique, on observera ces non-linéarités soit du fait des déformations qu’elles infligent
aux signaux amplifiés, soit par la diaphotie entre deux signaux (à des longueurs d’ondes
différentes) amplifiés simultanément, soit encore par la création de signaux parasites à de
nouvelles longueurs d’ondes.

La première catégorie est visible si la déplétion de porteurs et surtout le retour au régime
stationnaire ont une constante de temps comparable au temps bit. Il se trouve que pour des
débits de l’ordre de 10 Gbps, le temps bit est de 100 ps, du même ordre de grandeur que la
pulsation de la densité de porteurs, si bien que le gain ne sera pas constant dans cet intervalle :
comme illustré figure 3.16, section 3.3.5, un 0 laissera le temps à la bande de conduction de se
repeupler, et le front montant au passage au 1 sera accentué, donc le signal sera distordu. À des
débits plus élevés, les phénomènes intrabandes que sont le trou spectral et l’échauffement de
porteurs auraient induit un effet similaire, mais beaucoup moins efficace.

La deuxième catégorie, l’influence croisée entre deux signaux de longueurs d’ondes diffé-
rentes, se manifeste du fait que le gain et l’indice varient avec la puissance optique, sur toute la
bande passante de l’amplificateur. Ainsi, chacun des signaux « imprime » sa trace sur l’autre,
comme on peut le voir dans le terme en χ(3)

eff (ωa;ωa, ωb,−ωb)|b|2a de l’équation (C.18). Il est à
noter que cet effet se produit de façon différente pour les divers phénomènes de variation de
la densité de porteurs : la pulsation de la densité de porteurs est relativement homogène et en-
traîne une variation de gain sur toute la bande, alors que l’échauffement de porteurs influence
différemment les porteurs de basse énergie et de haute énergie, et le trou spectral ne « déborde »
que peu sur les énergies adjacentes [Soto96d]. L’influence de ces deux derniers processus est
de toute façon si faible que la variation des signaux est négligeable ; pratiquement seule la
pulsation de la densité de porteurs interviendra dans la modulation croisée.

Enfin, la création de signaux parasites à de nouvelles longueurs d’ondes se produit par
mélange à quatre ondes : suivant l’approche fréquentielle, la section C.3 explique la création de
fréquences optiques qui n’étaient pas présentes au départ à des intervalles identiques à l’écart
en fréquence entre deux signaux originels ; suivant l’approche temporelle, on peut l’interpréter
par un battement entre les deux fréquences originelles, qui module le gain et donc les signaux
de départ eux-mêmes, créant des harmoniques de modulation à intervalles réguliers. Le résultat
est visible figure 3.9 page suivante (reproduction de la figure 4.1(b)) et exploré plus en détail
chapitre 4. On notera que les effets intrabandes sont ici plus visibles, car il n’y a pas de faisceaux
incidents aux longueurs d’ondes créées, donc le contraste reste maximum, si faible que soit
l’efficacité de mélange.

3.3 Applications

Comme on l’a vu, les amplificateurs optiques à semi-conducteurs présentent des effets non-
linéaires rapides et importants. Aussi, bien qu’ils soient utilisables en tant que simples ampli-
ficateurs pour la tâche évidente qu’est la compensation de l’atténuation dans un système de
transmission, on leur préférera généralement les amplificateurs à fibre dopée, plus lents et plus
linéaires, s’ils sont disponibles aux longueurs d’ondes souhaitées — la « part du lion » revenant
à l’amplificateur à fibre dopée à l’erbium (EDFA) dans la bande C (de 1535 à 1560 nm).

A contrario, de défaut pour un amplificateur, ces non-linéarités deviennent qualité lorsqu’il
s’agit de traiter un signal optique, et leur rapidité les pose en candidats prometteurs pour
résoudre les problèmes actuels de tels traitements de signaux à haut débit.

Ainsi, pour en expliciter quelques exemples, la diaphotie et l’apparition de longueurs
d’ondes parasites deviennent conversion de longueur d’onde (section 3.3.1) et porte logique
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F. 3.9 – Spectre de mélange à quatre ondes dans
un amplificateur optique à semi-conducteurs.

(section 3.3.2), la déformation de signal devient régénération (section 3.3.3) et conversion de
format (section 3.3.5).

3.3.1 Conversion de longueur d’onde

Dans les réseaux optiques WDM, par définition, les données transitent sous forme optique à
diverses longueurs d’ondes, de façon à utiliser au mieux la bande passante qu’offrent les fibres
et amplificateurs optiques. Dans le cas d’une simple transmission point-à-point, le choix de
ces longueurs d’ondes n’est limité que par la disponibilité des divers composants : sources
laser, amplificateurs, multiplexeurs et démultiplexeurs. Mais quand bien même l’ensemble des
conversations téléphoniques entre Paris et New York saturerait la capacité d’une fibre, on cher-
cherait tout de même plus de flexibilité ; de fait, le champ d’applications des réseaux fibrés à haut
débit ne se limite plus au point-à-point sur de longues distances [Optimist03b, Optimist03c].
Leur conception exige donc des fonctions de commutation et de routage, qui ne sauraient être
limitées par une invariance de longueur d’onde des divers canaux de transmission. On envisage
d’ailleurs d’utiliser ladite longueur d’onde comme information de routage pour les données
qu’elle porte dans les réseaux de transmission tout-optiques [Optimist03a].

On comprend alors, pour éviter la nécessité d’une détection suivie d’une réémission à
chaque nœud du réseau, le besoin de fonctions optiques de conversion de longueur d’onde ;
celles-ci sont une condition préalable à la réalisation de réseaux de transmission tout-optiques.
Il se trouve que les amplificateurs optiques à semi-conducteurs sont capables d’assurer cette
fonction, soit en « imprimant » les données sur un signal optique continu par modulation croisée
de gain ou de phase, soit en créant directement le nouveau signal par mélange à quatre ondes.

3.3.1.1 Conversion par modulation croisée

La conversion de longueur d’onde par modulation croisée [Mikkelsen93, Chelles96] est pos-
sible du fait que, comme on l’a vu section 3.2.3, deux signaux injectés simultanément dans un
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F. 3.10 – Conversion de longueur d’onde par modulation de gain croisée.

amplificateur optique à semi-conducteurs, de longueurs d’ondes différentes, s’influencent mu-
tuellement. Ainsi, si l’on y injecte un signal modulé et un signal continu à la longueur d’onde
souhaitée, la variation des paramètres induite par le premier (qui joue donc le rôle de pompe)
sera ressentie par le second (qui est donc la sonde), qui ne sera donc plus continu à la sortie
mais portera l’information provenant du premier signal.

Lorsque c’est une variation du gain que l’on utilise, suivant le schéma représenté figure 3.10,
par exemple, on parle de modulation de gain croisée : à chaque 1 sur le signal de pompe à λp, le
gain de l’amplificateur est comprimé de par la plus grande puissance optique qui le traverse,
et ainsi la puissance de sonde à la sortie diminue. On retrouve donc en sortie du dispositif le
signal d’entrée — ou du moins son complémentaire — mais à λs.

L’exemple que nous avons donné est un schéma de modulation de gain croisée en copro-
pagation, c’est-à-dire où pompe et sonde se propagent dans la même direction à l’intérieur de
l’amplificateur optique à semi-conducteurs. On peut également se placer dans une situation
contrapropagative, où la sonde est injectée de l’autre côté du composant, ce qui dispense du
filtre à λs pour séparer les deux faisceaux, mais présente une réponse plus lente, donc déforme
plus le signal converti et est plus limité en débit.

Cette technique a l’avantage de la simplicité, de ne dépendre que faiblement de la polari-
sation des signaux, et de pouvoir agir à n’importe quelle longueur d’onde sur la bande d’am-
plification du composant utilisé (donc environ 50 nm pour un même amplificateur optique à
semi-conducteurs). En contrepartie, elle présente également des inconvénients, en particulier
une nette dégradation du taux d’extinction du signal converti du fait de l’insuffisance de la
puissance des 1 à comprimer le gain. On citera également qu’elle inverse la polarité du signal
(les 1 deviennent des 0 et vice-versa), le chirp (glissement en longueur d’onde) important qu’elle
occasionne et sa dépendance à la longueur d’onde.

Ces problèmes peuvent être en partie contournés par l’utilisation de modulation de phase
croisée [Durhuus94, Liu01], où le phénomène utilisé est la variation instantanée d’indice et non
de gain, ce qui amène l’information sur la phase du signal de sonde. On se ramène ensuite à
une modulation d’intensité au moyen d’un montage interférométrique tel que le Mach-Zehnder
actif décrit par la figure 3.11. On peut à nouveau choisir entre une configuration copropagative
et contrapropagative, avec les mêmes avantages et inconvénients.

L’intérêt principal ici est d’une part que le signal à convertir peut avoir une puissance
beaucoup plus faible que dans le cas de la modulation de gain croisée pour le même taux
d’extinction en sortie du convertisseur — et, de fait, n’entraîner que peu de compression de
gain, ce qui minimise les problèmes de chirp ; il est même possible, dans le cas d’un signal
dégradé, d’obtenir un meilleur taux d’extinction qu’au départ. Un tel schéma peut donc être
utilisé pour la régénération tout-optique de signaux [Guerber02a, Wolfson99], comme décrit
section 3.3.3.1. D’autre part, il est possible de régler l’interféromètre de façon à ce que les
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F. 3.12 – Conversion de longueur d’onde par mélange à quatre ondes.

données voient ou non leur polarité inversée, ce qui donne plus de souplesse à l’utilisation de
celui-ci dans un réseau de transmission optique.

3.3.1.2 Conversion par mélange à quatre ondes

Il est également possible d’utiliser le phénomène de mélange à quatre ondes pour la conversion
de longueur d’onde : selon un schéma similaire à la modulation de gain croisée — avec une
pompe copropagative pour des raisons d’accord de phase — signal et pompe induisent ce
mélange, créant un signal proportionnel au signal d’entrée, à la longueur d’onde choisie.

Cette méthode, telle que présentée par la figure 3.12, rendra un meilleur taux d’extinction
sur le signal converti puisqu’il n’y a pas de source émettant directement à cette longueur
d’onde, et que le mélange ne peut avoir lieu qu’en présence des deux faisceaux pompe et
sonde simultanément. Pour la même raison, elle est utilisable à de plus hauts débits que la
modulation croisée car elle pourra faire appel aux non-linéarités plus faibles mais plus rapides
que sont l’échauffement de porteurs et le trou spectral. Enfin, elle permet une conversion en
bloc de multiples canaux WDM [Gosset02d]. En revanche, l’efficacité de conversion est faible
et dépend fortement du décalage en longueur d’onde et de la polarisation des faisceaux.

Pour pallier ces deux derniers inconvénients, il est possible de recourir au mélange à quatre
ondes non dégénéré avec deux pompes ayant des polarisations orthogonales [Mecozzi98].

3.3.2 Portes logiques

Au-delà de la simple transmission de données, l’optique offre des possibilités de traitement
du signal — sans même recourir à l’optique non-linéaire : un simple montage de diffraction
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permet toutes sortes de filtrages et de reconnaissance de formes en opérant sur la transformée
de Fourier d’un objet, et l’holographie débouche sur des systèmes de stockage. D’où un intérêt à
reproduire les fonctions logiques élémentaires jusqu’ici assurées par des circuits électroniques,
en profitant de la rapidité des effets non-linéaires pour obtenir de meilleures performances que
ces derniers ; cette tendance pouvant aboutir à terme à l’ordinateur tout-optique.

Ainsi, il n’est pas difficile de se rendre compte que les systèmes de conversion de longueur
d’onde par modulation croisée décrits section 3.3.1 peuvent directement constituer un inverseur,
i.e. une porte « NOT ». De même, un schéma à base de mélange à quatre ondes forme une porte
« AND » dont les entrées sont la pompe et la sonde.

De façon plus subtile, on peut également utiliser des schémas à base d’interféromètres non-
linéaires ultrarapides (Ultrafast Nonlinear Interferometer gate, UNI gate), où les effets non-linéaires
dans un amplificateur optique à semi-conducteurs perturbent le réglage d’un interféromètre en
fonction des signaux d’entrée. Des propositions récentes font état de portes « XOR » utilisant la
modulation croisée de polarisation [Soto01, Theoph01].

3.3.3 Régénération de signal optique

Revenant dans le domaine des transmissions, considérons le besoin de régénérer le signal régu-
lièrement le long d’une liaison optique ; comme il l’a été rappelé section 1.1.1, des amplificateurs
(typiquement à fibre dopée à l’erbium, ou à effet Raman, ou de plus en plus une combinaison des
deux) compensent l’atténuation du signal mais y rajoutent du bruit. La deuxième « étape » d’un
système de régénération consiste donc à s’affranchir dudit bruit en nivelant le signal en fonction
d’un seuil de détection, comme pour la conversion analogique-numérique à la réception.

Une détection-réémission ferait naturellement l’affaire, mais démultiplexer et ramener les
canaux dans le domaine électrique tous les cent kilomètres serait d’une complexité et d’un
coût prohibitifs, et ne faciliterait guère, loin s’en faut, la montée en débit. On cherchera donc
une façon de faire qui maintienne le signal dans le domaine optique, et donc un composant
présentant une réponse non-linéaire en fonction de la puissance d’entrée, idéalement en marche
d’escalier (cf. figure 3.13).
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(sonde)

λFWM

Longue distance
fibre dispersive

en forme
signal remis

(pompe)

λp CW
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3.3.3.1 Régénération par Mach-Zehnder actif

Le schéma d’interféromètre de Mach-Zehnder actif décrit figure 3.11, outre la conversion de
longueur d’onde, peut être utilisé en tant que régénérateur, car capable d’améliorer le taux
d’extinction des signaux convertis. Une mise en cascade de deux ou plusieurs de ces composants
permet de s’approcher de la réponse « en marche d’escalier » souhaitée pour un régénérateur.

En outre, si à la place d’une sonde continue on utilise un signal modulé à la fréquence
d’horloge du signal (obtenu à partir d’un étage de récupération d’horloge), ce schéma en assure
également la resynchronisation.

Ce type de régénérateur a été étudié de façon extensive par P. Guerber [Guerber02b].

3.3.3.2 Régénération 2R par mélange à quatre ondes

Puisque le mélange à quatre ondes est généré comme le carré de la pompe, mais qu’à de fortes
puissances de pompe celle-ci sature l’amplificateur optique à semi-conducteurs donc diminue
le gain vu par le mélange, on peut imaginer que la courbe de réponse de mélange à quatre
ondes en fonction de la puissance de pompe en entrée du composant s’approche de la marche
d’escalier.

Il a donc été proposé d’utiliser le signal à régénérer comme pompe, avec une sonde continue,
de façon à obtenir pour le mélange une atténuation du bruit au niveau des 0. La courbe de
réponse obtenue apparaît 3.14 page précédente. Certains paramètres pourraient être ajustés,
mais cette courbe est encore suffisamment éloignée du régénérateur idéal pour que ce dispositif
— qui rajoute tout de même du bruit — dégrade plutôt que n’améliore le rapport signal à
bruit [Gosset02c].

3.3.4 Gestion de dispersion par inversion spectrale

Comme l’atteste le terme en χ(3)
eff (2ωa − ωb;ωa, ωa,−ωb)a2b∗ de l’équation (C.18), le mélange à

quatre ondes entraîne une conjugaison de phase : la phase du mélange est opposée à celle de
la sonde. De fait, le spectre d’un signal converti par mélange à quatre ondes est inversé par
rapport à celui de l’original.

Une conséquence intéressante de cet effet est que la dispersion occasionnée par la propa-
gation dans une longueur conséquente de fibre optique, et la déformation du signal qu’elle
implique, peuvent être corrigées par inversion spectrale à mi-parcours, selon un schéma tel que
celui de la figure 3.15.
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F. 3.16 – Conversion de format NRZ vers pseudo-RZ au passage dans un amplificateur optique à
semi-conducteurs. Comparer avec la figure 5.10 page 77

Pour une meilleure correction, on peut également utiliser deux pompes de polarisation
orthogonales et de longueurs d’ondes telles que le mélange à quatre ondes apparaisse autour
de la même fréquence optique que le signal d’origine [Corchia99].

3.3.5 Conversion de format NRZ vers pseudo-RZ

Il a été fait la remarque section 3.2.3, outre le fait que différents signaux peuvent s’influencer au
sein d’un amplificateur optique à semi-conducteurs, qu’un signal unique de temps bit compa-
rable aux constantes de temps des effets non-linéaires subit une distorsion, cf. la figure 3.16.

Comme on l’a vu section 1.2.3, cet effet permet une conversion du format du signal ; pas
réellement de NRZ vers RZ, mais suffisamment pour faire apparaître une raie spectrale à sa
fréquence d’horloge, ce qui est utile dans le cas d’un dispositif de récupération d’horloge.

3.3.6 Mélangeur pour récupération d’horloge

Outre la somme et différence de fréquences optiques, le mélange à quatre ondes fait intervenir
le produit des enveloppes des signaux lui donnant naissance. De fait, on n’a mélange qu’en
présence simultanée de deux ou plusieurs faisceaux. Donc cet effet permet d’utiliser un am-
plificateur optique à semi-conducteurs comme mélangeur ultrarapide, cf. section 4.4, ce que
nous ne nous priverons pas de faire dans les boucles à verrouillage de phase opto-électroniques
présentées chapitres 5 et 6 pour la récupération d’horloge.





Deuxième partie

Mélange à quatre ondes et son
utilisation dans une boucle à

verrouillage de phase opto-électronique
pour la récupération d’horloge.
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Chapitre 4

Mélange à quatre ondes dans les
amplificateurs optiques à
semi-conducteurs

4.1 Généralités sur le mélange à quatre ondes

Comme il en a été brièvement fait mention section 3.2.3, les effets non-linéaires exhibés par
les amplificateurs optiques à semi-conducteurs sont susceptibles d’y générer des longueurs
d’ondes différentes de celles que l’on y injecte. Le phénomène dit de « mélange à quatre ondes »
désigne le couplage entre deux ou trois faisceaux à des fréquences optiques νa, νb, νc différentes,
et les faisceaux engendrés aux fréquences νi + ν j − νk sommes et différences des premières.∗

On peut interpréter ce couplage de façon temporelle, comme à la section 3.2.3 : les faisceaux
à ν j et νk induisent un battement dans le milieu (ici le gain et l’indice) à ∆ν = |ν j − νk|, modulant
le faisceau à νi et faisant donc apparaître des raies latérales à νi ± ∆ν ; ou de façon purement
fréquentielle, comme détaillé section C.3 : la polarisation du milieu fait intervenir des termes
d’ordre 3.

Nous appellerons mélange à quatre ondes dégénéré le cas où seules deux fréquences diffé-
rentes interviennent (donnant naissance aux symétriques 2νa − νb et 2νb − νa) ; nous nous limi-
terons généralement à ce cas. On appelle alors désaccord en fréquence (detuning) la différence
∆ν = |νa − νb| ou éventuellement la pulsation associée Ω = |ωa − ωb| = 2π|νa − νb|.

Si l’un des deux faisceaux en entrée est nettement plus puissant que l’autre, on le désigne
sous le nom de pompe, le moins puissant étant la sonde. Par abus de langage, nous utiliserons
également ces termes lorsque nous nous intéresserons à un faisceau de mélange à quatre ondes
en particulier : si celui-ci est à la fréquence 2νa − νb, nous qualifierons de pompe le faisceau à νa

(terme de champ électrique au carré) ; et de sonde celui à νb (terme conjugué).
Les figures 4.1 et 4.2 page suivante montrent un spectre à la sortie d’un amplificateur optique

à semi-conducteurs où sont injectés respectivement deux et trois faisceaux continus. On observe
bien des raies aux longueurs d’ondes sommes et différences de celles de départ.∗∗

∗Par « somme et différence », nous désignons spécifiquement les combinaisons linéaires à trois termes de la
forme νi + ν j − νk avec νk différent de νi et ν j.
∗∗La combinaison linéaire est celle des fréquences, mais à cette échelle la longueur d’onde est quasi-linéaire en

fonction de la fréquence optique. Nous parlerons donc, par abus de langage, de sommes et différences des unes
aussi bien que des autres.
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F. 4.1 – Observation du mélange à quatre ondes dégénéré.
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F. 4.2 – Observation du mélange à quatre ondes non dégénéré.

4.2 Modélisation

À la lumière de la section C.3, il serait tentant de se placer dans l’approximation paramétrique :
supposer les puissances de pompe et de sonde constantes et en déduire que celle du mélange
à quatre ondes est proportionnelle au carré de la première multipliée par la seconde. Or un
amplificateur, par définition, fait varier les puissances des faisceaux qui le traversent ; par
conséquent, non seulement les puissances de pompe et de sonde ne seront pas constantes
le long du composant, mais il faudra tenir compte de l’amplification subie par le mélange
lui-même.

Puisque le gain et les non-linéarités découlent de l’évolution de la densité de porteurs, on
cherchera à modéliser cette dernière. Deux approches peuvent alors être envisagées, suivant
que l’on considère la densité de porteurs dans la bande de conduction comme un tout, réduisant
ainsi le problème à un système à deux niveaux ; ou bien que l’on s’intéresse à la répartition des
porteurs de différentes énergies, faisant intervenir les effets intrabandes.
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4.2.1 Modèle à deux niveaux

Nous postulerons ici que l’amplificateur optique à semi-conducteurs est décrit par la densité
de porteurs libres, notée n(z, t), z étant la direction de propagation de la lumière ; nous ne
considérerons pas de « migration » de porteurs suivant z, i.e. n(z1, t) et n(z2, t) seront supposés
indépendants. L’évolution de n au cours du temps, détaillée ci-dessous équation (4.1a), tiendra
compte :

– du courant injecté I, pondéré par un coefficient d’efficacité η : Ieff = ηI ;
– de l’émission stimulée au sein de la couche active ;
– et des recombinaisons spontanées, radiatives ou non (émission spontanée, effet Auger, re-

combinaisons induites par des défauts), modélisées phénoménologiquement par un déve-
loppement An + Bn2 + Cn3 en puissances de n, reprenant la formulation de [Agrawal86a].

Cet amplificateur ne nous intéressant que dans la mesure où il s’y propage de la lumière,
nous supposerons la présence d’un signal centré autour de la pulsation ω et se propageant vers
les z croissants, représenté en termes de densité de photons guidés, et de phase, (S+, ϕ+)(z, t). Il
sera accompagné de l’émission spontanée copropagative S+ASE (séparée de S+ de façon à pouvoir

être reliée au bruit) et contrapropagative S−ASE.***Ces faisceaux subissent :
– un gain (potentiellement négatif) gN(n − n0) du fait de l’absorption et de l’émission sti-

mulée — pondéré par un facteur de confinement Γ pour tenir compte du recouvrement
partiel entre la couche active et le mode optique — ainsi que des pertes αint non dues à
l’absorption — défauts par exemple — (équation (4.1b)) ;

– l’émission spontanée est produite par recombinaisons radiatives à un taux Bn2, pondéré
par un coefficient βsp pour tenir compte de ce que seule une certaine proportion de la
lumière émise sera guidée (équations (4.1d) et (4.1e)) ;

– la phase du signal subit une évolution liée au coefficient phase-amplitude αH qui couple
l’indice au gain (équation (4.1c)).

En somme (en posant : Stot = S+ + S+ASE + S−ASE) :

dn
dt
=

Ieff

eV
− An − Bn2 − Cn3 − ΓvggN(n − n0)Stot (4.1a)

1
vg

dS+

dt
+

dS+

dz
=

(
ΓgN(n − n0) − αint

) · S+ (4.1b)

1
vϕ

dϕ+

dt
+

dϕ+

dz
=

1
2
αH ΓgN(n − n0) (4.1c)

1
vg

dS+ASE

dt
+

dS+ASE

dz
=

(
ΓgN(n − n0) − αint

) · S+ASE +
1
2
βspBn2 (4.1d)

1
vg

dS−ASE

dt
−

dS−ASE

dz
=

(
ΓgN(n − n0) − αint

) · S−ASE +
1
2
βspBn2 (4.1e)

Afin de rendre compte simultanément de la variation en espace et en temps, en négligeant la
différence entre les vitesses de groupe et de phase, on peut diviser le guide d’ondes en N sections
de longueur δz = L/N = vgδt. Alors, si ni(t), S+i (t), etc. représentent les grandeurs considérées à

***<div ton="pompeux">

L’extension de ce modèle au cas de deux signaux contrapropagatifs est laissée en exercice au lecteur.
</div>
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l’instant t dans la section i, le système (4.1) peut être approché par :

ni(t + δt) = ni(t) +
[ Ieff

eV
− Ani − Bn2

i − Cn3
i − ΓvggN(ni − n0)Stoti

]

δt (4.2a)

S+i+1(t + δt) = S+i (t) +
(
ΓgN(n − n0) − αint

) · S+i δz (4.2b)

ϕ+i+1(t + δt) = ϕi(t) +
1
2
αH ΓgN(ni − n0) (4.2c)

S+ASEi+1(t + δt) = S+ASEi(t) +
(
ΓgN(ni − n0) − αint

) · S+ASEi δz +
1
2
βspBn2

i δz (4.2d)

S−ASEi−1(t + δt) = S−ASEi(t) +
(
ΓgN(ni − n0) − αint

) · S−ASEi δz +
1
2
βspBn2

i δz (4.2e)

Il n’y a alors plus qu’à itérer sur les sections et le temps — en posant S+ASE0
(t) = S−ASEN+1

(t) = 0 en
permanence, S+0 (t) et ϕ+0 (t) provenant du signal d’entrée. Ce dernier est représenté par la phase
et la puissance de son enveloppe complexe autour d’une fréquence optique centrale ν0 : si l’on
injecte plusieurs faisceaux de fréquence νi = c/λi et de puissance optique instantanée Pi(t), on
prendra :

A(t) =
∑

i

√
Pi(t) e2πi(νi−ν0)t (4.3a)

Pin(t) = S+0 (t) × Σvghν0 = |A|2 où Σ est la section du guide (4.3b)

ϕin(t) = ϕ+0 (t) = arg(A) (4.3c)

On doit encore spécifier les paramètres du composant. Comme nous le préciserons sec-
tion 5.2.1, la plupart des expériences a utilisé un module amplificateur JDS à puits quan-
tiques. Or la composition précise n’en est pas connue, pas plus que la géométrie du guide.
Nous avons décidé de fixer les paramètres de recombinaison A, B, C aux valeurs recensées
par [Agrawal86d] : le terme en An est négligé, et les deux autres sont estimés respectivement
à 10−16 m3 · s−1 et 7, 5 · 10−41 m6 · s−1. La longueur d’onde centrale est placée à 1550 nm et l’indice
de groupe à 3. Le nombre de sections, suivant les cas, sera typiquement de 16 ou 64. En outre,
une mesure de gain fibre à fibre de l’amplificateur optique à semi-conducteurs dans les deux
sens de propagation nous permet d’estimer la différence de pertes d’insertion en entrée et en
sortie à 0,4 dB. Les autres paramètres sont choisis par un algorithme de minimisation de la
distance entre un certain nombre de points de mesure de gain et de mélange à quatre ondes et
les valeurs calculées par ce modèle.

Les paramètres que nous utiliserons sont rassemblés table 4.3, et les points de mesure
ayant servi à les obtenir sont précisés table 4.4 page ci-contre. Cette même table montre que
les prédictions données par ce modèle ne sont pas correctes quantitativement. Néanmoins, la
courbe de gain à 400 mA figure 4.5(a) page 54 montre un accord grossier sur l’évolution dudit
gain en fonction de la puissance de sortie ; de même, la figure 4.6 qui résulte d’une simulation
de mélange à quatre ondes dans les mêmes conditions que précédemment figure 4.1, présente
les mêmes pics régulièrement espacés, même si leur puissance n’est pas exacte ; mais la courbe
de gain à 200 mA figure 4.5(b) montre un clair désaccord entre ce modèle et l’expérience, et
notamment l’évolution du gain petit signal en fonction du courant de polarisation ne pourra
pas être prédite de cette façon.

Nous cantonnerons donc l’utilisation de ce modèle à des prédictions qualitatives et unique-
ment à 400 mA.
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Longueur d’onde centrale λ0 = 1550 nm
Indice de groupe ng = 3
Efficacité du courant η = 1
Longueur du SOA L = 800µm
Largeur du guide W = 0, 6µm
Facteur de confinement Γ = 0, 1

Pertes d’insertion
Ain = 0, 8 dB

Aout = 1, 2 dB
Efficacité d’émission spontanée βsp = 0, 12

Gain linéique
gN = 2, 2 · 10−20 m2

n0 = 1, 2 · 1024 m−3

Pertes internes αint = 5000 m−1

Facteur de Henry αH = 7

Facteurs de recombinaison
A = 0 s−1

B = 10−16 m3 · s−1

C = 7, 5 · 10−41 m6 · s−1

T. 4.3 – Paramètres choisis pour le SOA.

Valeur Valeur
calculée mesurée

Gain I = 400 mA

Pin = −30 dBm 19 21 dB
Pin = −20 dBm 19 21 dB
Pin = −5 dBm 17 18 dB
Pin = +4 dBm 12 11 dB

Mélange à
quatre ondes

I = 400 mA
Ω = 2π × 34 GHz

Pin(A) = −5, 7 dBm

Pin(B) = −9, 0 dBm

Pout(A) 10 0, 5 dBm

Pout(B) 9, 2 −0, 2 dBm

Pout(C1) −7, 9 −15 dBm

Pout(C2) −10 −20 dBm

I = 400 mA
Ω = 2π × 150 GHz

Pin(A) = −8, 9 dBm

Pin(B) = +5, 5 dBm

Pout(A) 0, 6 0, 0 dBm

Pout(B) 16 15 dBm

Pout(C1) −29 −25 dBm

Pout(C2) −13 −16 dBm

I = 400 mA
Ω = 2π × 150 GHz

Pin(A) = +3, 2 dBm

Pin(B) = +5, 5 dBm

Pout(A) 11 11 dBm

Pout(B) 15 13 dBm

Pout(C1) −8, 6 −6, 8 dBm

Pout(C2) −5, 4 −9, 3 dBm

T. 4.4 – Paramètres d’ajustement du modèle.
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F. 4.5 – Gain mesuré (par [Gosset02a]) et calculé de l’amplificateur optique à semi-conducteurs, en
fonction de la puissance de sortie.
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F. 4.6 – Simulation du mélange à quatre ondes dégénéré.

4.2.2 Modèle de la matrice densité

Le modèle précédent suppose que l’élargissement du gain de l’amplificateur optique à semi-
conducteurs est parfaitement homogène, et ne s’embarrasse donc pas de la répartition des
porteurs sur différentes énergies. Par conséquent, il ne peut rendre compte des effets non-
linéaires intrabandes que sont l’échauffement de porteurs et le trou spectral.

Un modèle plus complet [Uskov94, Soto96c] décompose les bandes de conduction et de
valence en une multitude de systèmes à deux niveaux {|c,~k〉 ; |v,~k〉}, les « kets » |c,~k〉 et |v,~k〉
désignant l’état électronique de vecteur d’onde ~k respectivement dans la bande de conduction
et de valence (on suppose qu’il n’existe qu’un seul état correspondant par bande, négligeant
typiquement l’influence des trous légers). Chacun de ces sous-systèmes est décrit par sa matrice
densité %~k :

%~k(t) =
(
ρc,~k(t) ρcv,~k(t)
ρvc,~k(t) ρv,~k(t)

)

(4.4)

(ρx,~k étant la population moyenne de l’état |x,~k〉, x étant c ou v, et les termes diagonaux
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ρcv,~k = ρ
∗
vc,~k, appelés « cohérences » par [Cohen73a], étant liés au couplage entre les états).

L’équation d’évolution générale d’un tel système, en fonction de l’opérateur hamiltonien H,
est donnée par [Cohen73a] :

d
dt
%~k = −

i
~

[

H~k(t) , %~k(t)
]

(4.5a)

où l’on propose [Nambu94] de séparer ledit hamiltonien en un terme non perturbé H0 (hamilto-
nien des porteurs libres), un terme perturbatif He (interaction avec le champ électromagnétique),
et un terme de relaxation vers une pseudo-distribution de Fermi :

d
dt
%~k = −

i
~

[

H0,~k(t) +He,~k(t) , %~k(t)
]

+

(

∂

∂t
%~k

)

relax
(4.5b)

Le terme de relaxation est pris par [Ogasawara88] (cité par [Uskov94, Soto96c]) comme étant
une somme de trois « forces de rappel » tendant à ramener les ρx,~k vers les pseudo-distributions
de Fermi se rapportant aux phénomènes décrits section 3.2.3 avec les temps de relaxation
correspondants.

Cette formulation est utilisée pour modéliser le mélange à quatre ondes dégénéré de fais-
ceaux continus, en se ramenant (par sommation sur~k) aux paramètres macroscopiques que sont
la densité de porteurs, la densité d’énergie dans chaque bande et la température des porteurs,
et en cherchant la solution sous la forme d’une petite vibration de ces paramètres à la fréquence
de désaccord, autour d’une valeur stationnaire.

Toutefois, ces hypothèses ne permettent que difficilement de s’accommoder de signaux va-
riant à des échelles de temps comparables aux temps de relaxation des porteurs, ce qui nécessi-
terait probablement une analyse entièrement numérique des %~k ; d’autre part, nos expériences
de boucle à verrouillage de phase opto-électroniques se sont limitées jusqu’à présent à des
désaccords de l’ordre de la centaine de GHz, pour lesquels les effets non-linéaires intrabandes
ne sont a priori pas dominants.

Nous ne nous étendrons donc pas plus sur ce type de modèle, le réservant à l’étude d’une
future boucle plus avancée et — espérons-le — plus rapide.

4.3 Mélange de faisceaux continus

4.3.1 Schéma expérimental

La figure 4.1 résulte de la façon la plus simple d’obtenir du mélange à quatre ondes : injec-
ter deux faisceaux continus dans un amplificateur optique à semi-conducteurs via le schéma
expérimental représenté figure 4.7 page suivante : les deux faisceaux, produits par des lasers
(éventuellement amplifiés par des amplificateurs à fibre dopée) dont on contrôle la polarisation
à l’aide de boucles de Lefèvre, sont combinés par un coupleur 50/50, dont une sortie va à l’entrée
de l’amplificateur optique à semi-conducteurs. Un atténuateur variable sur l’une des entrées du
coupleur permet de faire varier la puissance de l’un des faisceaux, et un analyseur de spectre
optique à la sortie de l’amplificateur donne les niveaux de puissance en sortie des faisceaux
originels ainsi que du mélange.

Nous présentons ici l’évolution dudit mélange à quatre ondes en fonction du detuning et de
la puissance d’un faisceau entrant ; la section 4.4 traitera du mélange entre faisceaux modulés.
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F. 4.8 – Mélange à quatre ondes de faisceaux continus en fonction du detuning.

4.3.2 Mélange à quatre ondes en fonction du detuning

La figure 4.8 montre l’évolution, mesurée et calculée, de la puissance de mélange à quatre ondes
(dégénéré) produit par deux faisceaux continus en fonction du désaccord en fréquence lorsque
la longueur d’onde de la sonde varie, la puissance restant constante (à 1,5 dB près).

On observe une diminution de cette puissance, i.e. de l’efficacité des effets non linéaires, de
façon similaire à l’illustration de la figure 3.8 page 40. Le modèle prédit une chute de 20 dB
par décade alors qu’on n’en mesure que 14, mais il est inadapté par construction aux hautes
fréquences de désaccord car ne tenant pas compte des effets intrabandes.

4.3.3 Mélange à quatre ondes en fonction de la puissance d’entrée

La figure 4.9 page suivante présente l’évolution, mesurée et simulée, de la puissance des quatre
faisceaux en sortie de l’amplificateur optique à semi-conducteurs en fonction de celle en entrée
de l’un d’entre eux, que nous appellerons faisceau A. L’autre, le faisceau B, garde une puissance
constante. On observe leur puissance de sortie, ainsi que celle des deux faisceaux de mélange :
le conjugué 1 (pour lequel A est la pompe) et le conjugué 2 (pour lequel B est la pompe).

L’amplification des deux faisceaux originels A et B suit un comportement attendu : la puis-
sance de sortie de A varie linéairement en fonction de sa puissance d’entrée, et celle de B reste
constante, du moins aux faibles puissances de A. Lorsque cette puissance augmente, on observe
une saturation du gain, la chute de 3 dB survenant aux environs de Pin(A) ' +5 dBm ' Pin(B),
ce qui semble indiquer que l’amplificateur optique à semi-conducteurs est en régime saturé du
seul fait de la puissance de B, et qu’une forte puissance de A ne fait que l’accentuer.

Tant que B est seul responsable de la saturation du gain de l’amplificateur, on remarque que
le conjugué 1 varie presque (mais pas tout à fait) comme le carré de A (pente 1, 7 en échelle
logarithmique ; la simulation prédit 1, 9). Cela fait écho au terme de génération du mélange à
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F. 4.9 – Mélange à quatre ondes de faisceaux continus en fonction de la puissance d’entrée Pin de l’un
des deux faisceaux. Les symboles représentent les points de mesure de [Gosset02c], les courbes résultent
de la simulation.

quatre ondes, proportionnel au carré de la pompe, mais l’existence du gain — qui écarte tout
espoir d’utiliser l’approximation paramétrique — complique suffisamment le problème pour
qu’en sortie du composant la dépendance du faisceau créé à la puissance de pompe ne soit pas
réellement quadratique.

De même, le conjugué 2, pour lequel A n’est pas la pompe mais la sonde, varie quasi-
linéairement (pente 0, 9).

4.4 Mélange de faisceaux modulés

Afin d’utiliser le mélange à quatre ondes pour faire de la récupération d’horloge, nous devons
le faire générer par des faisceaux modulés. Nous nous attacherons à combiner, comme dans
les expériences des chapitres 5 et 6, un train d’impulsions (figure 4.10(b)) obtenu par modula-
tion sinusoïdale d’un modulateur à électroabsorption intégré à un laser (cet ensemble laser et
modulateur est désigné « ILM ») ; et un signal pseudo-aléatoire de format RZ ou NRZ, résul-
tat du passage d’un faisceau continu (pour le NRZ) ou d’un train d’impulsions (pour le RZ,
cf. figure 4.10(a)) via un modulateur interférométrique piloté par un générateur de séquences
binaires.

Dans ces conditions, le mélange à quatre ondes effectue un mélange non seulement au niveau
des fréquences optiques, mais également au niveau des enveloppes. Pour s’en rendre compte,
on a — comme à l’accoutumée — le choix entre une vision temporelle et une vision fréquentielle
du phénomène : dans la première, on remarquera (cf. figure 4.11(a)) que le mélange n’a lieu
qu’en présence simultanée de la pompe et de la sonde, le signal résultant présentant donc
un battement à la différence des fréquences d’horloges ; dans la seconde (cf. figure 4.11(b)),
toutes les composantes spectrales des signaux d’entrée participant au mélange, elles créent
naturellement de nouvelles fréquences combinaisons linéaires des fréquences originelles.

Ainsi, en filtrant la composante basse fréquence du signal de mélange à quatre ondes, on
forme l’équivalent d’un mélangeur ou d’un comparateur de phase électrique, si ce n’est que
son temps de réponse est extrêmement rapide du fait des propriétés du mélange à quatre ondes
dans l’amplificateur optique à semi-conducteurs.
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F. 4.10 – Trains d’impulsions utilisés.
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F. 4.11 – Allure du mélange à quatre ondes entre trains d’impulsions de taux de répétition légèrement
différents

4.4.1 Schéma expérimental

L’observation du mélange à quatre ondes proprement dit est réalisée grâce au montage décrit
figure 4.12 — qu’un coup d’œil page 66 permettra de reconnaître comme étant le dispositif de
la figure 5.1 utilisé en boucle ouverte† : le signal d’entrée — après amplification — est couplé
à la sortie de l’ILM ; les deux faisceaux sont réamplifiés puis introduits dans un amplificateur
optique à semi-conducteurs où ils donnent naissance à un faisceau de mélange à quatre ondes ;
dans la boucle, ce dernier sera isolé par deux filtres optiques à bords raides et converti en signal
électrique par un photodétecteur.

Les figures 4.13 et 4.14 page suivante montrent le spectre du signal avant et après passage
dans l’amplificateur optique à semi-conducteurs, respectivement pour un signal modulé en RZ

†Nous verrons section 5.4.1 que si la boucle était fermée et verrouillée, le déphasage entre le VCO et l’horloge du
signal serait constant et le signal de mélange dépendrait du réglage du VCO.
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F. 4.12 – Observation du mélange à quatre ondes de faisceaux modulés : schéma expérimental.
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F. 4.13 – Spectres de mélange à quatre ondes avec un signal RZ.
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F. 4.14 – Spectres de mélange à quatre ondes avec un signal NRZ.
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et en NRZ. Les mesures sont prises d’une part à la seconde sortie du coupleur 50/50, et d’autre
part à la sortie −10 dB du coupleur de mesure 90/10.

Dans le cas de la modulation RZ, on reconnaît figure 4.14(a) le spectre des deux faisceaux
modulés : autour de 1554, 4 nm, l’oscillateur de référence qui forme un train d’impulsions ; au-
tour de 1555, 6 nm le signal pseudo-aléatoire proprement dit, constitué d’impulsions fortement
chirpées. La fréquence d’horloge est de 10 GHz, ce qui correspond à l’écart de 80 pm entre les
différents pics.

La figure 4.13(b) montre, outre les deux faisceaux d’entrée amplifiés et ayant subi une
modulation croisée, le signal de mélange à quatre ondes autour de 1553, 2 nm, qui lui aussi pré-
sente manifestement les composantes spectrales attendues, espacées d’environ 10 GHz. De plus,
comme la fréquence d’horloge de la pompe et de la sonde ne sont pas strictement identiques,
le signal de mélange porte des composantes à la différence de ces fréquences. Dans la boucle, la
bande passante limitée du photodétecteur ne laisse a priori passer que ces composantes à basse
fréquence.

Dans le cas NRZ, on note figure 4.14(a) que le signal modulé, comme prévu, ne présente pas
de pics à la fréquence d’horloge. On observe toutefois figure 4.14(b) qu’ils sont présents après
passage dans l’amplificateur optique à semi-conducteurs, car le signal subit une conversion
de format vers pseudo-RZ (cf. section 3.3.5), ainsi qu’une modulation croisée de la part de
l’oscillateur local.

On observe également le mélange à quatre ondes, qui porte bien un certain nombre de
composantes spectrales aux fréquences d’horloges et à leurs multiples.

4.4.2 Mélange à quatre ondes en fonction de la puissance d’entrée

Les figures 4.15 et 4.16 page ci-contre montrent l’évolution du mélange à quatre ondes d’un
signal modulé respectivement en RZ et en NRZ, en fonction de la puissance d’entrée et de sortie
dudit signal.

En fonction de la puissance d’entrée, on retrouve une évolution classique où la puissance
de mélange augmente avec la puissance de sonde, pour redescendre lorsque celle-ci devient
comparable à la puissance de pompe et accentue la saturation du gain de l’amplificateur. (Dans
le cas RZ, on observe un plateau irrégulier — ce qui se répercute sous la forme d’un petit
rebroussement sur la courbe du mélange en fonction de la puissance en sortie de la sonde —
probablement dû à des variations fortuites des conditions expérimentales.)

En fonction de la puissance de sortie, la variation du mélange à quatre ondes semble assez
régulière dans les deux cas, avec une dépendance en puissance 0,65 dans le cas RZ et 0,9 dans le
cas NRZ. On pourrait donc dire que ce dernier est plus proche du cas continu (cf. section 4.3.3)
que ne l’est le cas RZ, où les impulsions glissent les unes par rapport aux autres, réduisant
l’efficacité moyenne.

Toutefois, au vu des incertitudes dans les conditions expérimentales, nous estimons qu’une
réelle prédiction de la puissance de mélange en fonction des signaux d’entrée nécessiterait
une étude plus systématique qu’une prise de mesures simultanée avec la boucle à verrouillage
de phase opto-électronique, et nous contenterons pour l’instant une estimation empirique du
gain de ladite boucle en fonction de la puissance de mélange effectivement mesurée. Une telle
estimation est détaillée ci-après, section 4.4.3.

Notons tout de même la puissance maximale obtenue, −17,2 dBm (donc, nous le ver-
rons, −31,2 dBm en sortie des filtres) ; la section 5.3.1 établit que cette gamme de puissance
donne un gain de boucle proche du maximum admissible du point de vue de la stabilité du
schéma à un étage.
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F. 4.15 – Mélange à quatre ondes d’un signal modulé en RZ en fonction de la puissance de sonde en
entrée et en sortie.

Pout(P)

Pout(FWM)
Pout(S)

-30

-20

-10

0

10

dBm

-30 -20 Pin(S) (dBm)-10

Pout(FWM)
0, 9× Pout(S) + cte

-30

-20

dBm

-20 -10 Pout(S) (dBm)

F. 4.16 – Mélange à quatre ondes d’un signal modulé en NRZ en fonction de la puissance de sonde en
entrée et en sortie.
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F. 4.17 – Observation du mélange à quatre ondes de faisceaux modulés : schéma expérimental.
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F. 4.18 – Mélange à quatre ondes filtré (points ➂ et ➃ sur la figure 4.12).

4.4.3 Mélange à quatre ondes en fonction du déphasage

Le dispositif décrit figure 4.12 est utilisé par la boucle du chapitre 5 en guise de comparateur
de phase de l’enveloppe des signaux.

La réponse de celui-ci dépend des conditions expérimentales : efficacité de mélange à quatre
ondes, énergie, durée et forme des impulsions, etc. Pour la modéliser, nous choisirons une
approche empirique : mesurer la puissance moyenne du mélange à quatre ondes que donnent
deux trains d’impulsions dont l’un a un retard connu sur l’autre.

Pour ce faire, le montage est modifié en deux points, comme en témoigne la figure 4.17 :
les trains d’impulsions utilisent le même VCO et sont donc synchrones ; et une ligne à retard
est introduite entre ce VCO et l’ILM de façon à contrôler le déphasage relatif des signaux. On
mesure alors la puissance moyenne de mélange à quatre ondes en sortie de l’amplificateur
optique à semi-conducteurs.

Il apparaît que les valeurs obtenues, représentées figure 4.19 page suivante peuvent être
approchées avec une bonne précision par :

PFWM = PFWM ×
{

1 + 0,887 ×
[

cos
(

2πδt
Tb

)

+ 0,22 cos
(

2
2πδt
Tb

)

+ 0,047 cos
(

3
2πδt
Tb

)]}

(4.6)



C 4. Ḿ ̀     SOA 63

P FWM = −18, 3 dBm

P FWM = −20, 0 dBm

P FWM = −23, 3 dBm

P FWM = −18, 5 dBm

0

10

20

30

µW

−40 −20 0 20 ps40

(a) Puissance moyenne en µW

P FWM = −20, 0 dBm

P FWM = −18, 3 dBmP FWM = −23, 3 dBm

P FWM = −18, 5 dBm

−30

−20

dBm

−40 −20 0 20 ps40

(b) Puissance moyenne en dBm

F. 4.19 – Mélange à quatre ondes de deux trains d’impulsions en fonction de leur décalage tempo-
rel. Les symboles dénotent les valeurs mesurées, les courbes correspondent à l’approximation donnée
équation (4.6).

où PFWM est la puissance de mélange à quatre ondes moyenne (sur plusieurs temps bit), PFWM
la puissance de mélange à quatre ondes moyenne (sur toutes les valeurs de retard), δt le retard
et Tb le temps bit (i.e. l’inverse du taux de répétition des impulsions).

Pour une utilisation dans la boucle à verrouillage de phase opto-électronique, la puissance
de mélange doit bien entendu être prise au point ➃de la figure 4.12, en sortie des filtres. Or
ceux-ci ont une forte perte d’insertion, cf. la figure 4.18 page ci-contre. Nous l’estimons à 14 dB
pour l’ensemble des deux filtres, et nous veillerons à rajouter 10 dB aux mesures des points ➂

et ➃ vu la présence des coupleurs de mesure.
Après passage par un photodétecteur de sensibilité 12 V/mW, ajout de la quadrature de

phase traditionnelle, et suppression de la composante continue qui revient à décaler la fréquence
naturelle du VCO, on peut écrire la tension de sortie v1 du comparateur de phase ainsi constitué :

v1

PFWM
= (10,64 V/mW) ×

{

sinϕ(t − τ) − 0,22 cos 2ϕ(t − τ) − 0,047 sin 3ϕ(t − τ)
}

(4.7)

où τ représente le temps de propagation dans l’ensemble du système optique. Il n’est pas
négligeable ; sa mesure est effectuée en reprenant le montage correspondant à la figure 4.12
sans signal d’entrée, en remplaçant le VCO par un synthétiseur à plus basse fréquence (autour
de 100 MHz), et en utilisant un voltmètre vectoriel pour mesurer la différence de phase entre la
sortie du synthétiseur et celle du photodétecteur. La variation de ce déphasage en fonction de
la fréquence du synthétiseur donne le temps de parcours, estimé à :

τ = 240 ns (4.8)

Si le gain du photodétecteur est réglé sur 1,2 V/mW au lieu de 12 V/mW, on obtiendra
évidemment une tension de sortie égale au dixième de la valeur donnée formule (4.7).

Cette approche n’est valable que dans le cas de signaux RZ, et les valeurs sont spécifiques
à la forme des impulsions que nous avons utilisées. Pour des signaux NRZ, qui n’ont pas de
composante spectrale à la fréquence d’horloge, le système repose sur le fait que l’amplificateur
optique à semi-conducteurs déforme ces signaux, cf. les sections 1.2.3 et 5.4.2. On peut donc
à nouveau avoir l’équivalent d’un comparateur de phase, mais avec une sensibilité tout à fait
différente du cas RZ. Pour l’instant, la mesure équivalente n’a pas été effectuée.





Chapitre 5

Boucle opto-électronique à un étage

Après avoir traité les boucles à verrouillage de phase et les amplificateurs optiques à semi-con-
ducteurs dans les chapitres précédents, nous présentons maintenant deux schémas de boucles
opto-électroniques, qui utilisent le mélange à quatre ondes dans un amplificateur pour assurer
la fonction non-linéaire du comparateur de phase. Le présent chapitre traitera d’un dispositif
homologue à une boucle à verrouillage de phase conventionnelle ; un autre système, inspiré
d’une boucle à verrouillage de phase hétérodyne, sera abordé chapitre 6.

5.1 Présentation

Ce premier dispositif, décrit figure 5.1 page suivante, est une transposition directe de la
boucle à verrouillage de phase conventionnelle déjà présentée au chapitre 2, notamment fi-
gure 2.1 page 17, si ce n’est que le comparateur de phase est remplacé par un système optique
dont la base est un amplificateur optique à semi-conducteurs.

Plus précisément, du signal sur lequel on travaille, on prélève 10 % pour la récupération
d’horloge au moyen d’un coupleur 10 dB, la plus grande partie étant réservée, comme pour
un système de transmission réel, à la détection, et pour nous aux diagrammes de l’œil et aux
mesures de taux d’erreur. Nous avons utilisé des signaux modulés autour de 10 Gbps, RZ
et NRZ, générés par passage d’un faisceau respectivement impulsionnel∗ ou continu par un
modulateur interférométrique sur niobate de lithium, piloté par un générateur de séquences
binaires pseudo-aléatoires.

La partie prélevée passe par un atténuateur optique variable, de façon à pouvoir étudier les
performances de la boucle pour des puissances de signal différentes ; un contrôleur à boucles
de Lefèvre permet d’ajuster sa polarisation et favoriser (ou éventuellement éteindre) le mélange
à quatre ondes ; un amplificateur à fibre dopée à l’erbium ramène la puissance du signal à un
niveau acceptable — puisque l’on table sur des effets optiques non-linéaires — avant couplage
via un coupleur 3 dB avec un train d’impulsions généré localement.

Ledit train d’impulsions (l’« oscillateur local ») provient d’un laser — que nous désignerons
« ILM » (pour « Integrated Laser and Modulator ») — à modulateur à électroabsorption intégré,
ce dernier étant piloté par la sortie amplifiée du VCO de la boucle à verrouillage de phase ;
l’ILM est choisi de façon à avoir une longueur d’onde proche mais distincte de celle du signal
d’entrée ; sa polarisation est également contrôlée par une boucle de Lefèvre.
∗Les impulsions servant au signal RZ sont générées par un laser à impulsions courtes fourni par le CNET, commuté
en gain.
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bords raides

➀

VCO
DC

2 GHz Décaleur
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Ces deux faisceaux, à la sortie du coupleur 3 dB, sont réamplifiés par un second amplificateur
à erbium, puis injectés dans l’amplificateur optique à semi-conducteurs, où ils engendrent un
faisceau de mélange à quatre ondes ; attendu que tous les harmoniques de modulation des deux
faisceaux originels participent au phénomène, le signal de mélange résultant en portera à toutes
les fréquences déjà présentes ainsi qu’à leurs sommes et leurs différences, ce système faisant
donc office de mélangeur comme il a été vu section 4.4 ; notamment, si la fréquence du VCO est
égale à la fréquence d’horloge du signal d’entrée, la puissance moyenne de mélange à quatre
ondes devient constante dans le temps et dépend du décalage temporel entre les deux signaux.
Ce dispositif peut donc faire office de comparateur de phase, comme signalé section 4.4.3.

Il est à noter que dans le cas d’un signal d’entrée NRZ, bien qu’il n’y ait pas au départ de
raie spectrale à la fréquence d’horloge, celle-ci apparaît au passage dans le SOA, comme décrit
sections 1.2.3 et 3.3.5 ; la comparaison de phase sera donc tout de même possible dans ce cas,
avec des performances certes moindres.

Le signal de mélange est isolé au moyen de filtres optiques à bords raides, avant et après
lesquels des coupleurs 10 dB permettent d’effectuer des mesures et d’optimiser la génération
de mélange à quatre ondes ; il est détecté par un photodétecteur lent (d’une bande passante
de 750 MHz, ce qui assure la réjection des harmoniques de modulation à 10 GHz et plus) ; puis,
de façon classique, il est amplifié (ou, ici, atténué), filtré par un filtre électrique passe-bas, et
commande le VCO ; un décaleur de tension permet d’ajuster le point de fonctionnement de ce
dernier, et ainsi de centrer la plage de verrouillage de la boucle.

En régime accroché, ce système se comporte de façon tout à fait similaire à une boucle à
verrouillage de phase conventionnelle : la puissance moyenne de mélange à quatre ondes en
sortie du SOA est constante, ce qui s’obtient lorsque le décalage temporel entre les impulsions
de l’ILM et celles qui constituent le signal d’entrée est constant, et donc lorsque le VCO est exac-
tement à la fréquence souhaitée. On obtient alors non seulement une horloge dans le domaine
électrique à la sortie du VCO, qui servira au déclenchement de l’oscilloscope à échantillonnage
qui relève les diagrammes de l’œil, ainsi qu’au détecteur d’erreurs ; mais également un train
d’impulsions formant une horloge à la sortie de l’ILM, pour une utilisation éventuelle dans un
système de régénération tout-optique.

5.2 Composants de la boucle

Afin d’estimer les performances de cette boucle, nous la décomposerons, comme illustré fi-
gure 2.1 page 17, suivant les mêmes blocs fonctionnels qu’une boucle à verrouillage de phase
conventionnelle : un comparateur de phase ; un oscillateur commandé ; et un filtre de boucle.

5.2.1 Comparateur (optique) de phase (électrique)

Le comparateur de phase constitue la principale particularité de cette boucle à verrouillage
de phase, et la raison pour laquelle elle est adaptée aux hauts débits : la fonction est assurée
par le mélange à quatre ondes entre le signal d’entrée et un train d’impulsions de taux de
répétition imposé par le VCO, à une longueur d’onde différente du signal. La section 4.4 nous
a montré que le signal de mélange portait une composante lentement variable à la différence
de fréquence d’horloge entre les deux signaux, comportement qui se rapproche de celui d’un
mélangeur électrique.

Le mélange à quatre ondes est généré au sein d’un amplificateur optique à semi-conduc-
teurs. Diverses expériences préliminaires ont été effectuées sur des composants sur embase
Alcatel et OPTO+, ainsi qu’un module fibré fabriqué au sein de l’ETH Zurich. Des considéra-
tions pratiques (couplage des fibres aux composants, contrôle de la température, efficacité de
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mélange) nous ont fait préférer un module fibré JDS ; les résultats présentés ici ont tous été
obtenus à l’aide (entre autres) de cet amplificateur.

L’intérêt d’utiliser le mélange à quatre ondes, outre sa rapidité qui permet de suivre un
signal à très haute fréquence d’horloge, est qu’il est à une longueur d’onde différente des fais-
ceaux optiques mélangés, donc isolable au moyen d’un filtre. Un photodétecteur lent complète
l’ensemble, ramenant la sortie sous forme électrique et éliminant les harmoniques supérieures
résiduelles.

La réponse de ce comparateur de phase dépend des conditions expérimentales : efficacité
de mélange à quatre ondes, énergie, durée et forme des impulsions, etc. Pour la modéliser,
nous choisirons une approche empirique, détaillée section 4.4.3 ; d’après la formule (4.7), dans
les conditions choisies, sur les signaux RZ utilisés, le signal de sortie rapporté à la puissance
moyenne de mélange à quatre ondes sera :

v1(t)

PFWM
= (10,64 V/mW) ×

{

sinϕ(t − τ) − 0,22 cos 2ϕ(t − τ) − 0,047 sin 3ϕ(t − τ)
}

(4.7–bis)

τ = 240 ns (4.8–bis)

ou le dixième si le photodétecteur est réglé sur son gain faible (1,2 V/mW au lieu de 12 V/mW).
Pour des signaux NRZ, la mesure équivalente n’a pas encore été effectuée.

5.2.2 Oscillateur commandé

Pour des raisons techniques, il a été jugé nécessaire de générer simultanément l’horloge à
10 GHz et une sous-horloge à 2 GHz, la première devant servir aux mesures de taux d’erreur et
la seconde à la visualisation de diagrammes de l’œil sur un oscilloscope à échantillonnage.

Le bloc oscillateur est donc constitué d’un VCO fonctionnant autour de 2 GHz dont la sortie
passe dans un quintupleur de fréquence actif. Un diviseur de puissance entre ceux-ci, ainsi
qu’un autre en sortie du quintupleur, permettent d’avoir accès aux deux horloges.

La fréquence naturelle d’oscillation du VCO est ajustée au moyen d’un décaleur de tension.
Ce décaleur ajoute à la tension de commande une tension continue réglable, provenant d’une
pile électrique et d’un diviseur de tension purement résistif. En effet, nous avons cherché à
minimiser le bruit de phase du VCO, et les sources de tension électroniques en occasionnent
nettement plus que les piles.

L’une des sorties du diviseur suivant le quintupleur est réamplifiée et utilisée pour moduler
l’ILM qui fournit l’horloge optique, laquelle sera mélangée au signal.

Au final, nous obtenons un système qui, à partir d’une tension, donne un train d’impulsions
optiques à un taux de répétition voisin de 10 GHz — donc un signal non sinusoïdal, mais d’une
part nous avons vu qu’a priori seul comptait l’harmonique le plus proche de la fréquence
d’horloge du signal (cf. section 2.3.2.2), et d’autre part la forme des signaux sera prise en
compte dans l’étude du comparateur de phase section 5.2.1.

La sensibilité globale observée, cf. la formule (D.6) section D.2.1, est de 10,0 MHz/V.

5.2.3 Filtre de boucle

La fonction de filtrage est en partie assurée par le photodétecteur, dont la bande passante
peut être réglée sur 750 MHz (gain faible) ou 250 MHz (gain fort). Il atténue donc fortement
les composantes aux multiples de 10 GHz, mais celles-ci restent suffisamment puissantes pour
verrouiller le VCO simplement par injection — ce qui est intéressant du point de vue de



C 5. B -́ ̀  ́ 69

la fonction de récupération d’horloge elle-même, mais ne suivrait probablement pas à des
fréquences plus élevées.

Afin de reproduire véritablement une boucle à verrouillage de phase, il convient donc
d’ajouter un filtre. Nous avons utilisé deux filtres passe-bas de bande passante 5 MHz décrits
section D.3.1. Mais comme expliqué dans ladite section, le décaleur de tension a une bande pas-
sante plus faible et impose donc le fonctionnement de la boucle, les filtres ne faisant qu’ajouter
au temps de propagation. Un atténuateur variable — utilisé sur une entrée à haute impédance
donc relevant de la section D.4 — permet d’ajuster le gain total de la boucle.

Le tout est bien approché par la formule (D.9) :

F(s) = K2 e−sτ′ 1 + τ2s
1 + τ1s

τ′ ' 310 ns

τ1 ' 623 ns

τ2 ' 26,6 ns

5.3 Modélisation

5.3.1 Régime petit signal, stabilité

Pour nous ramener au problème traité section 2.2.4, nous pouvons rassembler les formules (4.7),
(D.9) et (D.6) pour obtenir le gain de la boucle ouverte utilisée avec des signaux RZ en régime
accroché, autour d’un déphasage θ0 :

G(s) =
K′(θ0)

s
e−sτ0

1 + τ2s
1 + τ1s

(5.2a)

τ0 ' 550 ns (5.2b)

τ1 ' 623 ns (5.2c)

τ2 ' 26,6 ns (5.2d)

où le gain effectif petit signal K′ dépend de la puissance de mélange à quatre ondes et du
déphasage en régime permanent θ0, comme la dérivée en θ0 de la réponse du comparateur de
phase donnée par la formule (4.7) :

K′(θ0)

PFWM
= (2π × 106,4 MHz/mW) ×

{

cosθ0 + 0,44 sin 2θ0 − 0,141 cos 3θ0

}

(5.2e)

et cette dérivée est majorée par :

∣
∣
∣
∣
∣
∣

K′(θ0)

PFWM

∣
∣
∣
∣
∣
∣
. (2π × 106,4 MHz/mW) × 1,272 (5.2f)

Cette fonction permet d’estimer la stabilité de cette boucle : nous verrons section 5.4.1 que
la puissance maximale de mélange obtenue au cours de nos expériences était de −30,3 dBm,
ou 0,93µW, en sortie des filtres. À la lumière de l’inéquation (5.2f), nous pouvons estimer le
gain maximum à 794 krad/s. Pour ce gain, la phase de G(iω) quand son module vaut l’unité est
de −136° (ce qui correspond à une pulsation ω ' 724 krad/s ' 2π × 115 kHz), cf. la figure 5.2.
On a donc au minimum 44° de marge de phase, ce qui est rassurant quant à la stabilité (mais
ne nous laissera pas augmenter beaucoup plus le gain ou la longueur de boucle).
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F. 5.2 – Gain en boucle ouverte dans le plan com-
plexe.
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F. 5.3 – Trajectoires d’accrochage dans le plan
(ϕ, ϕ̇).

Ce modèle s’applique à la boucle à verrouillage de phase opto-électronique à un étage,
avec un signal d’entrée RZ spécifique. En l’absence de mesures de mélange à quatre ondes en
fonction du retard entre un signal NRZ et l’horloge, le calcul équivalent pour un signal d’entrée
de type NRZ ne peut être fait pour le moment.

5.3.2 Régime grand signal, acquisition

Afin d’estimer le comportement de la boucle lors de l’acquisition, nous nous plaçons dans le
même formalisme que celui de la section 2.3.3, mais en tenant compte du temps de propagation
total τ0 ; de façon similaire à l’équation (2.41), nous pouvons écrire :

∆ω − ϕ̇(t) − τ1ϕ̈(t) = K

(

1 + τ2
d
dt

)
{

sinϕ(t − τ0) − 0,22 cos 2ϕ(t − τ0) − 0,047 sin 3ϕ(t − τ0)
}

(5.3)

où ∆ω est la différence entre la pulsation d’horloge du signal RZ et la pulsation naturelle
d’oscillation du VCO (réglée en fait par le décaleur de tension), et K est le gain de la boucle (à
différencier du gain effectif petit signal K′(θ0)), avec cette fois :

K

PFWM
= (2π × 106,4 MHz/mW) (5.4)

Il vient alors l’équation différentielle vectorielle suivante :

d
dt





ϕ

ϕ̇





=





ϕ̇

∆ω−ϕ̇(t)
τ1

− K
τ1

{

sinϕ(t − τ0) − 0,22 cos 2ϕ(t − τ0) − 0,047 sin 3ϕ(t − τ0)
}

−Kτ2
τ1
ϕ̇(t − τ0)

{

cosϕ(t − τ0) − 0,44 sin 2ϕ(t − τ0) − 0,141 cos 3ϕ(t − τ0)
}





(5.5)

Cette équation peut être résolue numériquement ; la figure 5.3 montre, dans le plan (ϕ, ϕ̇),
les trajectoires représentant l’acquisition de l’horloge du signal RZ par la boucle à verrouillage
de phase opto-électronique à un étage, avec un gain de 2π × 80,74 kHz (correspondant à une
puissance de mélange à quatre ondes, en sortie des filtres, de −31,2 dBm).

Chacune de ces trajectoires a une durée de quelques dizaines de microsecondes : on peut
estimer le temps d’acquisition (choisi tel que : |ϕ̇| < 2π rad/s pendant plus de 1µs) après un
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F. 5.4 – Temps d’acquisition simulé en fonction : du saut de phase δϕ ; du saut de pulsation δω ; et du
gain de boucle K.

certain saut de phase, ou un saut de fréquence, ce que trace la figure 5.4. Il est à noter que ce
temps d’acquisition est relativement peu dépendant de l’importance du saut de phase (sauf à
partir des positions d’équilibre stable et instable), ni du saut de fréquence (sauf lorsqu’il devient
tel qu’il approche de la limite de la plage de verrouillage).

Sur la courbe du temps d’acquisition en fonction du gain de boucle, on observe sans surprise
l’existence d’une plage optimale de gain en-deçà de laquelle la boucle est lente et le temps
d’acquisition est donc grand ; et au-delà de laquelle la boucle devient instable et a donc du mal
à s’accrocher.

Ce temps d’acquisition est intéressant dans le cadre de la récupération d’horloge par pa-
quets : l’horloge doit se caler rapidement. À première vue, un temps de plusieurs dizaines de
microsecondes, très grand devant le temps bit, indiquerait que ce schéma y est inadapté. Certes,
sachant que la plage de verrouillage de dépasse pas quelques centaines de kilohertz (cf. ci-après,
table 5.6), il ne devrait pas y avoir de saut de cycle, mais pour des impulsions brèves, il n’y a
pas beaucoup de marge d’erreur sur le moment de décision.

5.4 Résultats expérimentaux

Le schéma de boucle à verrouillage de phase décrit dans les précédentes sections a été utilisé
avec succès pour récupérer l’horloge de signaux RZ et NRZ (générés en modulant, à l’aide
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-50

-40

-30

-20

-10

dBm

1552 1553 1554 1555 1556 nm

(a) Régime non accroché
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F. 5.5 – Spectres observés au point ➂ suivant le régime de la boucle à verrouillage de phase.

d’un modulateur interférométrique piloté par un générateur de séquences pseudo-aléatoires
PRBS 231 − 1, respectivement un train d’impulsions et un faisceau continu). Les performances
obtenues dans le cas de signaux RZ, en termes de plage de capture, s’accordent avec le modèle
utilisé.

5.4.1 Signal d’entrée RZ

Le signal RZ est représenté (allure temporelle et diagramme de l’œil) figure 5.7(a) page 74 ;
comme il l’a été précisé, il s’agit du même type de train d’impulsions à environ 10 GHz qu’à la
figure 4.10(a) page 58, passé à travers un modulateur interférométrique.

Ce signal est injecté dans la boucle à verrouillage de phase opto-électronique. Deux réglages
sont effectués :

– la polarisation optique des signaux est choisie de façon à maximiser la puissance moyenne
de mélange à quatre ondes, observée à l’analyseur de spectre optique au point ➂, en
boucle ouverte ou du moins en régime non accroché (car en régime accroché le point
de fonctionnement du système fixe cette puissance moyenne, rendant l’optimisation non
significative : comparer les deux spectres de la figure 5.5) ; idéalement, ce réglage peut
n’être pratiqué qu’une fois par série de mesures, même s’il est bon de le revérifier de
temps à autre ;

– la tension fournie par le décaleur, qui donne la fréquence naturelle d’oscillation du VCO,
est ajustée jusqu’à obtenir l’accrochage (typiquement en observant le spectre électrique
de l’une des sorties du VCO ou d’un détecteur placé au point ➁) ; ce réglage doit être
refait à chaque changement d’un paramètre de la boucle.

Les paramètres variables sont : l’atténuation du signal optique à l’entrée de la boucle ;
l’atténuation du signal électrique à l’entrée du décaleur ; et la sensibilité du photodétecteur.
Pour chaque combinaison où l’accrochage est observé :

– on observe à l’analyseur de spectre optique le signal optique au point ➂ pour connaître
la puissance de mélange à quatre ondes, ce qui — connaissant la sensibilité du photodé-
tecteur et en cuisinant l’atténuation électrique à la sauce de la section D.4 — nous donne
le gain ;

– on crée un diagramme de l’œil en utilisant la sortie 2 GHz de la boucle pour déclencher
un oscilloscope à échantillonnage ;

– on fait varier la fréquence d’horloge du signal autour de 10 GHz pour déterminer les
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R attén.
élec.

attén.
opt.

PFWM
Plage
capt.

Plage
verr.

Gigue
temp.

Gain
calculé

Pl. capt.
calculée

(V/mW) (dB) (dB) (dBm) (kHz) (kHz) (ps) (kHz) (kHz)
12 0 0 −27, 2 143 210 4, 52 80, 74 172
12 0 10 −27, 2 137 330 4, 45 80, 74 172
12 6 6 −26, 3 105 233 2, 04 79, 58 169
12 6 10 −26, 7 108 267 1, 87 72, 58 154
12 0 16 −27, 9 151 403 4, 52 68, 72 146
12 0 6 −27, 9 140 302 4, 10 68, 72 146
12 6 0 −27, 2 87 152 2, 20 64, 68 137
12 6 16 −27, 7 108 233 2, 00 57, 65 123
12 6 20 −28, 3 85 140 2, 28 50, 21 107
12 0 20 −30, 8 124 213 4, 36 35, 24 75
12 0 25 −33, 3 79 84 5, 60 19, 82 42
12 0 30 −35, 5 32 32 9, 10 11, 94 25
12 20 20 −29, 1 25 27 0, 89 10, 32 22
1, 2 0 10 −26, 7 44 53 0, 68 9, 06 19
1, 2 0 0 −27, 6 28 28 0, 83 7, 36 15
1, 2 0 20 −28, 8 26 26 0, 87 5, 59 12

T. 5.6 – Résultats de mesure pour la boucle à verrouillage de phase à un étage avec des signaux RZ. Sont
rassemblés : la sensibilité R du photodétecteur ; l’atténuation électrique (valeur affichée) ; l’atténuation
optique ; la puissance moyenne de mélange à quatre ondes mesurée PFWM ; la plage de capture mesurée ;
la plage de verrouillage mesurée ; la gigue mesurée (sur le spectre de l’horloge électrique) ; le gain estimé ;
et la plage de capture en simulation. Résultats triés par gain descendant.

plages de capture et de verrouillage ;
– et, revenu grossièrement au milieu de la bande de fréquences obtenue, on analyse le signal

de la sortie 10 GHz pour en déterminer la gigue temporelle.
La figure 5.7 pages 74 et 75 présente le diagramme de l’œil du signal utilisant l’horloge

récupérée et le spectre de ladite horloge, pour quelques valeurs des paramètres essayés. La
table 5.6 donne l’ensemble les résultats de mesure et la figure 5.8 page 76 les confronte aux
résultats de simulation en ce qui concerne la plage de capture et la gigue temporelle.

On observe un accord raisonnable entre le modèle et l’expérience pour la plage de capture ;
toutefois la dispersion des points de mesure laisse à penser que le gain n’est pas le seul paramètre
pertinent. Cela est encore plus marqué dans le cas de la gigue, où l’on est bien en peine de leur
trouver une quelconque corrélation.

Nous avons également effectué des mesures de taux d’erreurs binaire : le signal repris
sortie ➀, au lieu d’être visualisé sur un oscilloscope, est envoyé via un photodétecteur à un
détecteur d’erreurs dont l’horloge de décision est fournie par la boucle à verrouillage de phase
opto-électronique. L’atténuateur précédant le point ➀ permet de faire varier la puissance arri-
vant sur ce détecteur, donc le rapport signal à bruit, indépendamment du fonctionnement de
la boucle.

En traçant (en échelle logarithmique) plusieurs courbes de− ln Pe (chacune pour une combi-
naison de paramètres de la boucle), on peut estimer la pénalité (cf. la section B.2.2) apportée par
ce système de récupération d’horloge par rapport à l’horloge du générateur de séquences —



74 5.4. Ŕ ́
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(a) Diagramme de l’œil et allure temporelle du signal RZ, utilisant l’horloge du générateur de séquences.
(Les deux mesures ont été prises avec une atténuation différente.)

0

200

400

600

0 50 100 ps

µW

−80

−60

−40

−20

0

−200 −100 0 100 200

dBm

kHz

(b) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Gain calculé : 2π × 80,74 kHz,
plage de capture mesurée : 143 kHz, gigue mesurée : 4,52 ps.
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(c) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Gain calculé : 2π × 19,82 kHz,
plage de capture mesurée : 79 kHz, gigue mesurée : 5,60 ps.

F. 5.7 – Diagramme de l’œil et spectre de l’horloge récupérée pour un signal RZ. La raie de l’horloge
est accompagnée d’un piédestal qui sert de base à la mesure de gigue temporelle.
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(d) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Gain calculé : 2π × 9,06 kHz,
plage de capture mesurée : 44 kHz, gigue mesurée : 0,68 ps.
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(e) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Gain calculé : 2π × 11,94 kHz,
plage de capture mesurée : 32 kHz, gigue mesurée : 9,10 ps.
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(f) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Gain calculé : 2π×7,36 kHz, plage
de capture mesurée : 28 kHz, gigue mesurée : 0,83 ps.

F. 5.7 – (fin) – On notera que la gigue apparaît plus grande sur le diagramme de l’œil que la valeur
calculée à partir du spectre, l’oscilloscope présentant une gigue supplémentaire.
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(a) Plages de verrouillage et de capture en fonction du gain
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(b) Gigue temporelle sur l’horloge électrique en fonction
du gain calculé

Taux d’erreurs

dBm

10−2

10−3

10−9

10−5

10−11

10−7

PLLB
PLLC

PLLA

PRBS
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(c) Taux d’erreurs en fonction du niveau du signal (RZ) sur le récepteur ; la
puissance entrant dans la boucle est constante pour chaque courbe mais varie
d’une courbe à l’autre :

PRBS : l’horloge utilisée est celle du générateur de séquences ;
PLLA : sensibilité 12V/mW, atténuation optique 0 dB ;
PLLB : sensibilité 12V/mW, atténuation optique 10 dB ;
PLLC : sensibilité 1,2 V/mW, atténuation optique 0 dB.

F. 5.8 – Performances de la boucle à verrouillage de phase opto-électronique à un étage sur un signal RZ.
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F. 5.9 – Signal NRZ (atténué).
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F. 5.10 – Signal NRZ après passage dans le SOA (atténué).

a priori la meilleure. La figure 5.8(c) montre que cette pénalité reste nettement inférieure au dB
pour plusieurs paramètres. L’une des pénalités apparaît même négative, mais nous hésitons
à conclure à une amélioration, la précision des mesures n’étant pas excellente et le détecteur
d’erreurs n’étant pas optimisé pour des signaux RZ.

5.4.2 Signal d’entrée NRZ

La même boucle à verrouillage de phase opto-électronique a été utilisée pour récupérer l’horloge
de signaux NRZ, selon le même protocole expérimental que précédemment. Nous avons vu
sections 1.2 et 2.3.2.2 qu’un signal NRZ, ne présentant pas de raie spectrale à sa fréquence
d’horloge, se prêtait peu au traitement par une boucle à verrouillage de phase, mais nous avons
suggéré sections 1.2.3 et 3.3.5 qu’un passage dans un amplificateur optique à semi-conducteurs
saturé régénère cette composante.

La comparaison entre les figures 5.9 et 5.10 valide expérimentalement cette hypothèse. Il est
vrai que le signal avant atténuation exhibe une petite raie à 10 GHz (cf. figure 5.9(b)), probable-
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R attén.
élec.

attén.
optique

PFWM
Pseudo-

gain
Plage de
capture

Plage de
verr.

Gigue
temp.

(V/mW) (dB) (dB) (dBm) (kHz) (kHz) (kHz) (ps)
12 0 10 −23, 3 561 120 120 4, 7
12 0 6 −23, 7 512 120 120 4, 7
12 0 0 −24, 2 456 80 80 5, 1
12 6 10 −23, 3 450 65 65 2, 9
12 0 16 −24, 4 436 45 45 6, 8
12 6 6 −23, 7 410 72 72 2, 8
12 6 0 −24, 2 366 51 51 3, 3
12 6 16 −24, 4 349 24 24 4, 5
12 0 20 −26, 9 245 8 8 12, 8
12 6 20 −26, 9 196 6 6 7, 1
1, 2 0 10 −23, 3 56 14 14 1, 1
1, 2 0 6 −23, 7 51 15 15 1, 1
1, 2 0 0 −24, 2 46 6 6 1, 4
1, 2 6 10 −23, 3 45 6 6 0, 74
1, 2 0 16 −24, 4 44 4 4 1, 7
1, 2 6 6 −23, 7 41 8 8 0, 77
1, 2 6 0 −24, 2 37 4 4 0, 97

T. 5.11 – Résultats de mesure pour la boucle à verrouillage de phase à un étage avec des signaux NRZ.
Sont rassemblés : la sensibilité R du photodétecteur ; l’atténuation électrique (valeur affichée) ; l’atténua-
tion optique ; la puissance moyenne de mélange à quatre ondes mesurée PFWM ; le pseudo-gain ; la plage
de capture mesurée ; la plage de verrouillage mesurée ; et la gigue mesurée (sur le spectre de l’horloge
électrique). Résultats triés par pseudo-gain descendant.

ment du fait d’un réglage imparfait du point de fonctionnement du modulateur LiNbO3, mais
la figure 5.10(b) montre une amélioration d’environ 10 dB du rapport signal à bruit de ce pic.

De fait, l’accrochage a bien été observé, comme en témoignent la figure 5.12 pages 79 et 80,
qui présente le diagramme de l’œil du signal et le spectre de l’horloge récupérée ; et la table 5.11,
qui recense les résultats de mesure. On remarque que les plages de capture et de verrouillage
sont égales : l’accrochage ou non de cette boucle ne dépend pas de son état précédent.

Puisque le modèle du comparateur de phase en NRZ est encore manquant, nous n’avons pas
le gain comme point de repère, mais nous pouvons calculer un pseudo-gain égal au produit entre
la sensibilité du VCO et la tension moyenne à son entrée — laquelle est déduite de la puissance
moyenne de mélange, de la sensibilité du photodétecteur, et de l’atténuation électrique.

La figure 5.13(a) page 81, qui représente la plage de capture en fonction de ce pseudo-gain,
montre que la première croît avec la seconde, mais pas linéairement. Ceci semble indiquer que
le comportement du comparateur de phase optique vis-à-vis d’un signal NRZ n’est pas linéaire
comme avec des signaux RZ. On peut rapprocher a posteriori ce comportement avec le fait que
la raie spectrale à la fréquence d’horloge est créée par la saturation du gain de l’amplificateur
optique à semi-conducteurs, donc clairement de façon non-linéaire (alors que précédemment
on s’attendait à un signal de mélange à quatre ondes dépendant linéairement du signal qui joue
le rôle de sonde). En revanche, la figure 5.13(b) indique que la gigue lui tout aussi peu corrélée
au gain qu’elle ne l’était à la section 5.4.1...
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(a) Diagramme de l’œil du signal NRZ utilisant l’horloge
du générateur. (Voir l’allure page 77.)
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(b) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Plage de capture mesurée : 120 kHz, gigue
mesurée : 4,7 ps.
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(c) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Plage de capture mesurée : 80 kHz, gigue
mesurée : 5,1 ps.

F. 5.12 – Diagramme de l’œil et spectre de l’horloge récupérée pour un signal NRZ.



80 5.4. Ŕ ́
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(d) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Plage de capture mesurée : 51 kHz, gigue
mesurée : 3,3 ps.
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(e) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Plage de capture mesurée : 6 kHz, gigue
mesurée : 7,1 ps.
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(f) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Plage de capture mesurée : 4 kHz, gigue
mesurée : 0,97 ps.

F. 5.12 – (fin)
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(a) Plages de verrouillage et de capture (identiques ici) en
fonction du pseudo-gain calculé
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(b) Gigue temporelle sur l’horloge électrique en fonction
du pseudo-gain calculé

Taux d’erreurs

PRBS

PLLA
PLLB
PLLC
PLLD

−23 −22 −21 −20 −19 −18 −17 dBm

10−2

10−3

10−5

10−7

10−9

10−11

(c) Taux d’erreurs en fonction du niveau du signal (NRZ) sur le récepteur ; la
puissance entrant dans la boucle est constante pour chaque courbe mais varie
d’une courbe à l’autre :

PRBS : l’horloge utilisée est celle du générateur de séquences ;
PLLA : sensibilité 12V/mW, atténuation optique 16 dB ;
PLLB : sensibilité 12V/mW, atténuation optique 10 dB ;
PLLC : sensibilité 12V/mW, atténuation optique 0 dB ;
PLLD : sensibilité 1,2 V/mW, atténuation optique 0 dB.

(La“bosse”aux fortes puissances de signal est due à une saturation de l’alimen-
tation électrique du photodétecteur PINFET utilisé pour la détection d’erreurs.)

F. 5.13 – Performances de la boucle à verrouillage de phase opto-électronique à un étage sur un
signal NRZ.
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Des mesures de taux d’erreurs ont également été effectuées, cf. figure 5.13(c), et là encore
l’horloge paraît bonne car la pénalité reste inférieure au demi-décibel.

5.5 Récupération d’horloge fractionnelle

La boucle à verrouillage de phase opto-électronique à un étage précédemment décrite n’a été
démontrée qu’à 10 GHz, fréquence qui est pourtant dans les cordes de la seule électronique.
De plus, elle dépend de la possibilité de moduler un laser à la fréquence d’horloge, ce qui
serait plus difficile si l’on voulait monter en débit (alors que le signal pourrait être généré par
multiplexage temporel optique). On est donc en droit de se poser la question de l’utilité de ce
schéma, s’il ne facilite pas le passage aux hauts débits, et si ses performances actuelles peuvent
être reproduites ou dépassées par un composant électronique disponible « sur étagère ».

Or cette boucle opto-électronique serait a priori capable de récupération d’horloge fraction-
nelle — donc de démultiplexage — où le VCO travaillerait toujours autour de 10 GHz, mais le
signal d’entrée aurait une fréquence d’horloge multiple.

En effet, la description du mélange à quatre ondes entre trains d’impulsions donnée sec-
tion 4.4 reste valide si le train « horloge » ne comporte qu’une impulsion sur N, à condition
toutefois que ces impulsions soient suffisamment courtes pour ne pas « échantillonner » plu-
sieurs impulsions du train « signal » à la fois. Ou bien, ce qui revient au même, que la composante
spectrale du train horloge à la N-ième harmonique de son taux de répétition soit suffisamment
puissante. Sur le spectre de l’ILM figure 4.13 page 59 les pics à 40 GHz paraissent faibles mais
nous avons vu qu’il n’y avait pas besoin de beaucoup de mélange pour faire fonctionner la
boucle ; on aurait probablement assez de marge en remplaçant ledit ILM par un laser à impul-
sions plus courtes.

L’efficacité de mélange et le gain seraient bien entendu tout à fait différents : d’une part
ceux que nous avons calculés pour la récupération d’horloge simple sont très dépendants de la
forme des impulsions, et a fortiori du multiplexage ; et d’autre part, comme nous l’avons signalé
section 2.3.2.2, la variable sur laquelle la boucle travaillerait ne serait plus seulement la différence
de phase entre trains d’impulsions, mais : ϕ = ϕs −Nϕo (avec les notations du chapitre 2). Donc
non seulement l’efficacité de mélange changerait, mais encore le gain hériterait d’un facteur N.

Notons que pour la même raison, la phase ϕo du train horloge ne serait définie qu’à 2π/N
près, ce qui est évident du fait que la boucle pourrait tout aussi bien se caler sur un sous-train
d’impulsions du signal que sur un autre.

Les facteurs limitants devraient être la longueur des impulsions (mais le fait de générer un
signal à N × 10 GHz implique d’avoir résolu ce problème) ; et l’efficacité de mélange à quatre
ondes à cette vitesse (mais il se fonde sur des effets intrabandes rapides, quelques centaines
de GHz devraient être possibles).

Par conséquent, nous pensons que ce schéma de boucle à verrouillage de phase peut être
transposé à la récupération d’horloge fractionnelle. Mais nos arguments ne sont que supposi-
tions et raisonnements ; une étude expérimentale s’impose pour confirmer ces supputations.



Chapitre 6

Boucle opto-électronique à deux étages

6.1 Présentation

Un schéma de boucle plus complexe, à deux étages, a également été étudié. Il est dérivé d’un
système de récupération d’horloge de signaux RZ à 16×6,3 Gbps mis en œuvre par Kamatani et
Kawanishi [Kamatani96]. Notre version de ce dispositif est présentée figure 6.1 page suivante.

On reconnaît cette fois une boucle à verrouillage de phase hétérodyne similaire à celle que
représente la figure 2.3 page 19, où le mélangeur recevant le signal est ici devenu le même
système optique à base de SOA que ci-dessus : le signal du VCO est décalé de ∆ f0 = 10 MHz
(faible devant la fréquence d’horloge utilisée, d’environ 10 GHz, mais suffisamment grande
pour pouvoir être isolée du DC) au moyen d’un mélangeur et d’un filtre électrique à cavité ; le
résultat module l’ILM, qui est couplé avec le signal d’entrée de la même façon que ci-dessus ;
le signal de mélange à quatre ondes en sortie de la partie optique est cette fois observé non à
basse fréquence, mais autour de∆ f0 ; il est filtré par un filtre électrique passe-bande, amplifié, et
sa phase est comparée à celle du synthétiseur de référence à ∆ f0 par un comparateur de phase
classique à quatre diodes ; la sortie de ce dernier, filtrée passe-bas, pilote le VCO.

En régime accroché, c’est la « petite boucle » à ∆ f0 qui pilote l’ensemble : elle assure que le
signal de mélange à quatre ondes est modulé exactement à la même fréquence que le synthé-
tiseur, donc que l’oscillateur local est modulé à une fréquence décalée d’exactement ∆ f0 par
rapport à la fréquence d’horloge du signal et, par conséquent, que le VCO vibre bien à cette
dernière. On obtient ainsi comme précédemment une horloge dans le domaine électrique, mais
pas dans le domaine optique.

6.2 Modélisation

Cette boucle à verrouillage de phase hétérodyne peut être modélisée de la même façon qu’une
boucle simple ([Blancha76b] et section 2.1.2). Par rapport à la section 5.3, tout se passe comme
si nous avions :

– décalé la fréquence centrale du VCO à 10 MHz en conservant la même sensibilité ;
– changé le comparateur de phase ;
– conservé le filtre de boucle mais allongé la boucle (car les filtres passe-bande à 10 MHz et

10,01 GHz introduisent un retard).
Le retard introduit par les filtres passe-bande a été estimé section D.3.1 à 180 ns pour le

filtre à 10 MHz et 115 ns pour celui à 10,01 GHz. On obtient ainsi un temps total de propagation
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F. 6.1 – Boucle à verrouillage de phase opto-électronique à deux étages.
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(K = 2π × 100 kHz)
G(iω)

(K = 2π × 1 MHz)
G(iω)

1−1

i

F. 6.2 – Gain en boucle ouverte dans le plan complexe.

de 845 ns. Le nouveau gain de la boucle est calculé d’après la formule (D.4) section D.1.3 :
pour un signal électrique de −20 dBm (qui correspond à une puissance moyenne de mélange
à quatre ondes égale à −27, 3 dBm — ou −13, 3 dBm à l’entrée des filtres — pour un gain du
photodétecteur de 12 V/mW), on observe une sensibilité de 0,1 V/rad, donc un gain de 1 MHz ;
le gain est pris linéaire avec la puissance de mélange.

Puisque le temps de propagation a augmenté, cette boucle hétérodyne risque d’être instable.
De fait, la figure 6.2 montre que pour un gain de 1 MHz, c’est le cas car la courbe G(iω) contourne
le point (−1, 0). La marge de phase redevient acceptable pour un gain de 100 kHz.

6.3 Résultats expérimentaux

Le schéma de boucle à verrouillage de phase hétérodyne décrit ci-dessus a été employé avec
succès pour récupérer l’horloge de signaux RZ et NRZ. Le protocole expérimental est le même
que celui décrit section 5.4.1, à ceci près qu’un paramètre supplémentaire peut être modi-
fié : l’atténuation électrique entre le photodétecteur de la boucle et le comparateur de phase
électrique.

En revanche, contrairement au chapitre 5, les résultats expérimentaux ne concordent pas
avec le modèle même dans le cas RZ, si ce n’est pour les ordres de grandeur.

6.3.1 Signal d’entrée RZ

Les résultats expérimentaux sont, comme précédemment, rassemblés table 6.3 et présentés
figures 6.4 et 6.5. On observe bien l’instabilité redoutée, notamment figures 6.5(d) et 6.5(e) —
de fait, pour un gain nettement moindre que prévu (la première de ces figures correspond à un
gain de 2π × 3,6 kHz) bien que d’autres configurations à plus de gain paraissent stables. Ceci
est peut-être lié au fait que nous ne savons pas prédire la gigue, laquelle semble encore une fois
peu corrélée au gain. On arrive tout de même à obtenir des configurations performantes, avec
des plages de capture plus étendues que ne le prévoit le modèle et de faibles gigues.

6.3.2 Signal d’entrée NRZ

Les résultats expérimentaux sont, rassemblés table 6.6 et présentés figures 6.7 et 6.8. On re-
marque, comme section 5.4.2, que les plages de capture et de verrouillage sont identiques.
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R attén.
10 MHz

attén.
DC

attén.
opt.

PFWM
Plage
capt.

Plage
verr.

Gigue
temp.

Gain
calculé

(V/mW) (dB) (dB) (dB) (dBm) (kHz) (kHz) (ps) (kHz)
12 6 21 10 −27, 2 93 177 1, 05 36, 1
12 6 21 16 −27, 9 94 177 1, 12 30, 7
12 0 31 0 −27, 2 97 189 1, 21 22, 9
12 6 21 20 −30, 8 instable 15, 7
12 6 31 0 −27, 2 90 81 0, 95 11, 5
12 6 31 10 −27, 2 47 47 0, 40 11, 5
1, 2 6 21 0 −27, 2 108 246 16, 0 3, 61
1, 2 0 31 0 −27, 2 96 181 0, 63 2, 29
1, 2 10 21 0 −27, 2 88 130 0, 48 2, 28
1, 2 16 21 0 −27, 2 37 37 0, 59 1, 14

T. 6.3 – Résultats de mesure pour la boucle à verrouillage de phase hétérodyne avec des signaux RZ.
Sont rassemblés : la sensibilité R du photodétecteur ; les atténuations électriques (valeurs affichées) ;
l’atténuation optique ; la puissance moyenne de mélange à quatre ondes mesurée PFWM ; la plage de capture
mesurée ; la plage de verrouillage mesurée ; la gigue mesurée (sur le spectre de l’horloge électrique) ; et le
gain estimé. Résultats triés par gain descendant.

Il est à noter que contrairement aux précédentes sections, la gigue est assez bien corrélée au
pseudo-gain mais la plage de capture l’est nettement moins.

6.4 Récupération d’horloge fractionnelle

La même remarque qu’à la section 5.5 pourrait être faite : un débit de 10 GHz n’est pas assez
élevé pour faire de la concurrence aux boucles à verrouillage de phase électroniques ; ce schéma
serait plus intéressant pour une utilisation en récupération d’horloge fractionnelle.

Bien que nous n’ayons pas encore fait cette expérience, nous savons que cette boucle opto-
électronique en est capable — moyennant l’ajout d’un multiplicateur de fréquence par N entre
l’oscillateur de référence à ∆ f0 et le comparateur de phase — au moins sur des signaux RZ,
comme démontré à 16 × 6, 3 GHz par [Kamatani96].
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(a) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Gain calculé : 2π × 22,9 kHz,
plage de capture mesurée : 97 kHz, gigue mesurée : 1,21 ps.
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(b) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Gain calculé : 2π × 11,5 kHz,
plage de capture mesurée : 47 kHz, gigue mesurée : 0,40 ps.

F. 6.4 – Diagramme de l’œil et horloge récupérée pour un signal RZ.
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(c) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Gain calculé : 2π×1,14 kHz, plage
de capture mesurée : 37 kHz, gigue mesurée : 0,59 ps.
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(d) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Gain calculé : 2π×3,6 kHz, plage
de capture mesurée : 108 kHz, gigue mesurée : 16 ps.
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(e) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Gain calculé : 2π × 15,7 kHz,
plage de capture mesurée : (instable), gigue mesurée : (instable).

F. 6.4 – (fin)
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Plage de capture simulée

Plage de capture mesurée
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(a) Plages de verrouillage et de capture en fonction du gain
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(b) Gigue temporelle sur l’horloge électrique en fonction
du gain calculé

Taux d’erreurs

PRBS

PLLD

PLLC

PLLB

PLLA

10−9

10−7

10−5

10−3

10−2

−23 −22 −21 −20 −19 −18 −17 −16 −15 dBm

10−11

(c) Taux d’erreurs en fonction du niveau du signal (RZ) sur le récepteur ; la
puissance entrant dans la boucle est constante pour chaque courbe mais varie
d’une courbe à l’autre :

PRBS : l’horloge utilisée est celle du générateur de séquences ;
PLLA : sensibilité 12V/mW, atténuation optique 26 dB ;
PLLB : sensibilité 12V/mW, atténuation optique 20 dB ;
PLLC : sensibilité 12V/mW, atténuation optique 10 dB ;
PLLD : sensibilité 12V/mW, atténuation optique 0 dB.

La courbe PRBS est erronée, probablement du fait de la difficulté à optimiser
le moment de décision pour un signal RZ.

F. 6.5 – Performances de la boucle à verrouillage de phase opto-électronique hétérodyne sur un signal RZ.
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R attén.
10 MHz

attén.
DC

attén.
opt.

PFWM
Pseudo-

gain
Plage
capt.

Plage
verr.

Gigue
temp.

(V/mW) (dB) (dB) (dB) (dBm) (kHz) (kHz) (kHz) (ps)
12 6 21 10 −23, 3 88, 6 120 120 4, 75
12 6 21 6 −23, 7 80, 8 116 116 3, 96
12 6 21 0 −24, 2 72, 1 124 124 4, 44
12 6 21 16 −24, 4 68, 8 110 110 3, 60
12 10 21 0 −24, 2 45, 5 91 91 1, 74
12 6 27 6 −23, 7 40, 8 98 98 2, 23
12 6 21 20 −26, 9 38, 7 24 24 3, 66
12 6 27 0 −24, 2 36, 3 96 96 2, 08
1, 2 0 21 0 −24, 2 14, 4 95 95 1, 36
1, 2 0 24 0 −24, 2 10, 2 71 71 1, 11
1, 2 3 21 0 −24, 2 10, 2 56 56 1, 14
1, 2 0 27 0 −24, 2 7, 2 70 70 1, 19
1, 2 6 21 0 −24, 2 7, 2 12 12 1, 12
1, 2 0 31 0 −24, 2 4, 6 40 40 0, 90
1, 2 10 21 0 −24, 2 4, 5 17 17 1, 20
1, 2 0 41 0 −24, 2 1, 4 4 4 4, 01

T. 6.6 – Résultats de mesure pour la boucle à verrouillage de phase hétérodyne avec des signaux NRZ.
Sont rassemblés : la sensibilité R du photodétecteur ; les atténuations électriques (valeurs affichées) ;
l’atténuation optique ; la puissance moyenne de mélange à quatre ondes mesurée PFWM ; le pseudo-gain
calculé ; la plage de capture mesurée ; la plage de verrouillage mesurée ; et la gigue mesurée (sur le spectre
de l’horloge électrique). Résultats triés par pseudo-gain descendant.
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(a) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Plage de capture mesurée :
40 kHz, gigue mesurée : 0,90 ps.
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(b) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Plage de capture mesurée :
17 kHz, gigue mesurée : 1,2 ps.

F. 6.7 – Diagramme de l’œil et horloge récupérée pour un signal NRZ.
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(c) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Plage de capture mesurée : 4 kHz,
gigue mesurée : 4,0 ps (proche du décrochage).
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(d) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Plage de capture mesurée :
124 kHz, gigue mesurée : 4,4 ps.
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(e) Diagramme de l’œil utilisant l’horloge récupérée ; spectre de l’horloge. Plage de capture mesurée :
120 kHz, gigue mesurée : 4,8 ps.

F. 6.7 – (fin)
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(a) Plages de verrouillage et de capture en fonction du gain
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(c) Taux d’erreurs en fonction du niveau du signal (NRZ) sur le récepteur ; la
puissance entrant dans la boucle est constante pour chaque courbe mais varie
d’une courbe à l’autre :

PRBS : l’horloge utilisée est celle du générateur de séquences ;
PLLA : sensibilité 12V/mW, atténuation optique 16 dB ;
PLLB : sensibilité 12V/mW, atténuation optique 10 dB ;
PLLC : sensibilité 12V/mW, atténuation optique 0 dB.

(La“bosse”aux fortes puissances de signal est due à une saturation de l’alimen-
tation électrique du photodétecteur PINFET utilisé pour la détection d’erreurs.)

F. 6.8 – Performances de la boucle à verrouillage de phase opto-électronique hétérodyne sur un si-
gnal NRZ.





Conclusion

L’objet de ce mémoire était l’étude de deux dispositifs de récupération d’horloge — fonction
cruciale de tout système de transmission de données. Ces dispositifs opèrent sur des signaux
optiques, qui sont les plus utilisés dans les réseaux à haut débit ; ils sont dérivés des boucles
à verrouillage de phase électroniques, les parties à haut débit étant assurées par des effets
optiques.

Ainsi, après un bref rappel du contexte des réseaux de données optiques et des techniques de
récupération d’horloge actuellement utilisées ou proposées, nous avons posé un cadre d’analyse
des boucles à verrouillage de phase opérant sur des signaux sinusoïdaux : en régime accroché
petit signal, où il est possible de recourir au formalisme des fonctions de transfert ; en régime
d’acquisition, où l’on doit recourir à des méthodes numériques ou graphiques ; et nous avons
justifié l’extension de ce modèle aux signaux modulés pour la récupération d’horloge.

Dans ces boucles, la partie devant suivre les hauts débits est la non-linéarité : mélangeur
ou comparateur de phase. Pour sa transposition dans le domaine optique, nous avons choisi
d’utiliser les effets non-linéaires dans un amplificateur optique à semi-conducteurs. Nous avons
donc décrit ce type de composant ; sa dynamique ; et les effets non-linéaires observés, pour nous
arrêter sur le mélange à quatre ondes.

Ce dernier effet, reposant sur des effets ultrarapides et s’observant à une longueur d’onde où
aucun signal n’est injecté à l’entrée de l’amplificateur, est particulièrement adapté au traitement
des signaux optiques à haut débit. Nous avons cherché à le modéliser : une approche fondée sur
la matrice densité, et prenant en compte les effets intrabandes, a été jugée inutilement complexe ;
une approche plus simple, où l’on considère l’élargissement du gain comme homogène, a été
exploitée et trouvée conforme qualitativement, mais pas quantitativement, aux observations de
mélange à quatre ondes effectuées (mélange de faisceaux continus en fonction du detuning et
de la puissance d’entrée ; mélange de faisceaux modulés en fonction de la puissance d’entrée
et du déphasage de la modulation). Nous nous sommes finalement rabattus sur une approche
empirique liant la réponse du mélange en fonction du déphasage, spécifiquement pour une
utilisation dans un comparateur de phase des trains d’impulsions que nous avons utilisés, à la
puissance moyenne de mélange mesurée.

Forts de cette réponse, nous pouvions nous lancer dans l’étude de la boucle à verrouillage
de phase opto-électronique à un étage. L’expérience a été réalisée avec succès ; ce système
fonctionne autour de 10 Gbps sur des signaux RZ et NRZ, nous avons mesuré des plages de
capture et de verrouillage de plusieurs dizaines voire centaines de kilohertz, et des gigues sur
l’horloge électrique inférieures à la picoseconde. Les mesures de taux d’erreur indiquent une
pénalité minime. Ces résultats expérimentaux s’accordent avec le modèle développé pour des
signaux RZ à partir de la réponse du comparateur de phase et du cadre général des boucles à
verrouillage de phase — jusqu’à un certain point : les plages de capture sont prévisibles mais
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pas les plages de verrouillage ni la gigue. Par ailleurs, tout porte à croire que ce schéma est
capable de récupération d’horloge fractionnelle, mais sans en avoir fait l’expérience, nous ne
pouvons encore le confirmer.

Enfin, la même étude a été effectuée sur la boucle à verrouillage de phase opto-électronique
hétérodyne. Celle-ci, étant plus longue du fait des filtres passe-bande utilisés, a une plus grande
propension à l’instabilité — ce qui a été vérifié théoriquement et expérimentalement. À nouveau,
les prédictions ne sont vérifiées que dans les ordres de grandeur, mais la récupération d’horloge
est effective, et il est possible de trouver des configurations donnant une large plage de capture,
une faible gigue (meilleure que dans le cas à un étage), et une pénalité minime sur le taux
d’erreurs.

Ce thème de recherche reste naturellement d’actualité : le besoin de récupération d’horloge à
haut débit se fera sentir un jour ou l’autre, et ces schémas intéressants de récupération d’horloge
doivent être explorés plus avant.

D’une part, certains points restent obscurs dans le comportement des boucles à verrouillage
de phase opto-électroniques actuelles. Un modèle quantitatif du mélange à quatre ondes devrait
être développé de façon à pouvoir prédire le gain de ces boucles, qui ne soit de préférence pas
lié à la forme des impulsions et aux conditions expérimentales. Et le modèle de boucle utilisé
devra probablement être revu — peut-être en tenant mieux compte des bruits dans les signaux
optiques et électriques, et surtout en s’étendant aux signaux NRZ — afin de mieux comprendre
le comportement observé.

D’autre part, il reste à essayer la récupération d’horloge fractionnelle et une montée en débit
à 40 GHz et au-delà, ce qui, nous l’avons dit, serait le principal intérêt de ces boucles à ver-
rouillage de phase opto-électroniques. De plus, il serait intéressant de remplacer l’amplificateur
optique à semi-conducteurs par d’autres composants optiques non-linéaires tels que les fibres
microstructurées ou les PPLN, ce qui ne nécessiterait pas d’autre modifications aux schémas
étudiés.

Ce travail de thèse a donné lieu à des publications dans des conférences [Ware99, Ware02,
Ware03].
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Annexe A

Bases de théorie des systèmes linéaires

Cette annexe présente sommairement quelques éléments de base sur les systèmes linéaires
passifs, autrement dit les filtres ; aucune complexité ne sera introduite, nous ne chercherons là
qu’un prétexte pour inclure la table A.1.

A.1 Transformée de Laplace

La transformation de Laplace est un outil fort utile dans l’analyse des systèmes de traitement
de signal, afin de les représenter dans le domaine fréquentiel. Pour une fonction du temps x,
on définit sa transformée de Laplace X = L(x) par :

X(s) =
∫ +∞

−∞
x(t) e−st dt (A.1a)

La réciproque s’écrit :

x(t) =
1

2iπ

∫ c+i∞

c−i∞
X(s) est ds (A.1b)

Cette transformation s’apparente à celle de Fourier. De fait, mises à part les conditions de
convergence — dont nous ne soucierons généralement pas — celle-ci correspond à la valeur de
X en iω :

X(iω) =
∫ +∞

−∞
x(t) e−iωt dt (A.2)

Ces définitions étant posées, nous éviterons autant que possible de les utiliser, préférant nous
référer à la table A.1 page suivante, qui rassemble les transformées des fonctions habituelles.

A.2 Systèmes linéaires passifs

Nous appellerons système linéaire passif invariant dans le temps tout dispositif possédant une
entrée x et une sortie y fonctions du temps, lesquelles peuvent être reliées par une équation
différentielle de la forme :

am
dmx
dtm + am−1

dm−1x
dtm−1

+ . . . + a0x(t) = bm
dny
dtn + bn−1

dn−1y

dtn−1
+ . . . + b0y(t) (A.3)
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Opération Fonction du temps x(t) Transformée de Laplace X(s)

Définition x(t) =
1

2iπ

∫ c+i∞

c−i∞
X(s) est ds X(s) =

∫ +∞

−∞
x(t) e−st dt

Linéarité a1x1(t) + a2x2(t) a1X1(s) + a2X2(s)

Produit x1(t) · x2(t)
∫ +∞

−∞
X1(u) · X2(s − u) du

Amortissement e−at x(t) X(s + a)

Dérivation
dnx
dtn sn · X(s)

Intégration
∫ t

x(u) du
X(s)

s

Multiplication par t t · x(t) −dX(s)
ds

Convolution [x1 ∗ x2](t) X1(s) · X2(s)

Retard x(at − τ) e−τs

a
X

( s
a

)

Valeur finalea lim
t−>∞

x(t) lim
s−>0

s · X(s)

Valeur initialea lim
t−>0+

x(t) lim
s−>∞

s · X(s)

Impulsion δ(t) 1

Échelon de Heaviside Υ(t) =





0 si t < 0

1 si t > 0
1
s

Rampe et primitives
tn−1

(n − 1)!
Υ(t)

1
sn

Sinus (pour t > 0)
1
ω0

sin(ω0t)Υ(t)
1

s2 + ω2
0

Sinusoïde amortie e−at sin(ω0t)Υ(t)
ω0

(s + a)2 + ω2
0

aUniquement pour des fonctions du temps unilatérales.

T. A.1 – Transformées de Laplace utiles (adapté de [Frankle72a]).
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où les ak et bk sont des constantes. Ce type d’équation peut être résolu en passant dans le
domaine fréquentiel par transformation de Laplace :

{amsm + am−1sm−1 + . . . + a0}X(s) = {bnsn + bn−1sn−1 + . . . + b0}Y(s) (A.4)

où X et Y sont les transformées respectives de x et y ; on peut alors définir la fonction de transfert
F de ce système par :

F(s) =
amsm + am−1sm−1 + . . . + a0

bnsn + bn−1sn−1 + . . . + b0
(A.5)

et la sortie s’obtient simplement en fonction de l’entrée :

Y(s) = F(s) · X(s) (A.6)

ou, pour revenir dans le domaine temporel :

y(t) = [ f ∗ x](t) (A.7)

où f , la transformée de Laplace inverse de F, est appelée réponse impulsionnelle du système, car
c’est la forme que prendra la sortie en réponse à une impulsion à l’entrée (i.e. pour ce qui nous
concerne une distribution de Dirac).

On notera également que la réponse d’un tel système à une oscillation monochromatique
x(t) = x0 eiω0t — qui correspond à : X(s) = x0 δ(s − iω0) — est une onde de même fréquence
et d’amplitude complexe F(iω0) x0. Les oscillations monochromatiques sont donc les vecteurs
propres des systèmes linéaires invariants dans le temps, et la fonction de transfert d’un tel
système prise en iω donne directement sa réponse à une onde de pulsation ω.





Annexe B

Signaux numériques optiques

Une information, i.e. une séquence binaire pour ce qui nous concerne, doit être mise sous forme
de signal optique pour pouvoir être véhiculée sur une fibre. Nous aborderons ici les façons de
procéder et les problèmes rencontrés après transmission pour la reconvertir.

B.1 Formats de modulation

B.1.1 Paramètres physiques à moduler

Un signal optique, par définition, est un champ électromagnétique oscillant autour d’une cer-
taine fréquence — environ 200 THz pour les systèmes longue distance actuels — avec une
variation supplémentaire dans le temps, lente devant la fréquence optique, assujettie à l’infor-
mation à transmettre. Ce que l’on peut écrire, pour le champ électrique

//

E, en laissant de côté la
dépendance spatiale :

//

E(t) = A(t) ê(t) ei(ω0+δω(t))t + c.c. = |A(t)| ê(t) ei[(ω0+δω(t))t+ϕ(t)] + c.c. (B.1)

où « c.c. » représente le complexe conjugué des termes précédents (puisque le champ est une
grandeur réelle), et A, ê, ω0, δω et ϕ dénotent respectivement l’enveloppe complexe du champ,
sa direction de polarisation (complexe, pour inclure les polarisations elliptiques), sa pulsation
centrale, la variation instantanée de pulsation, et la phase de l’enveloppe complexe.

Quatre de ces paramètres peuvent varier dans le temps : |A|, ê, δω et ϕ. Ils peuvent donc
véhiculer de l’information. Toutefois [Gallion02], la polarisation ne se conserve pas au cours
de la propagation dans une fibre ; la fréquence et la phase nécessitent une détection cohérente
délicate à mettre en œuvre ; et ladite phase résiste mal aux effets non-linéaires pouvant survenir.
On se limite donc généralement aux variations de |A|, i.e. à la modulation d’amplitude. On peut
également le voir comme une modulation de la puissance optique (proportionnelle à |A|2), ce
qui est plus commode sachant que l’on travaille généralement en détection directe. Notons
toutefois un récent regain d’intérêt pour la modulation de phase différentielle (differential phase-
shift keying, DPSK) qui peut être démodulée assez simplement par un interféromètre de Mach-
Zehnder, mais que nous n’aborderons pas ici.

Le fait que ce soit celle-ci qui porte l’information n’implique pas que les autres ne varient
pas : fortuitement, comme dans le phénomène de chirp, qui relève d’un δω corrélé à |A| ; ou
délibérément, par exemple la diversité de polarisation d’un bit à l’autre utilisée de façon à
minimiser l’interaction entre lesdits bits à très haut débit.
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B.1.2 Formats employés

Il y a de multiples façons de faire porter une séquence binaire donnée à la puissance d’un signal
optique. Nous nous limiterons aux modulations d’impulsions en amplitude (pulse amplitude
modulation, PAM2), qui font correspondre à une séquence binaire (ak)k∈Z un signal de la forme :

A(t) =
∑

k∈Z
c(ak)g(t − kTb) (B.2)

où Tb est le temps bit, g est une fonction qui dans l’idéal devrait être nulle hors de l’intervalle
[0; Tb], et c(ak) est le niveau associé au bit ak.

La densité spectrale de puissance |Ã(ω)|2 d’un tel signal dépend de la séquence, mais son
espérance peut se calculer en passant par l’autocorrélation du signal, sous l’hypothèse que les
bits soient non corrélés. Cette autocorrélation est cyclostationnaire, on définit donc le spectre
du signal S(ω) comme son espérance sur une période. Alors :

S(ω) =
∣
∣
∣G̃(ω)

∣
∣
∣
2





σ2

Tb
+
µ2

Tb
2

∑

k∈Z
δ

(

ω − 2πk
Tb

)


(B.3)

où G̃ est la transformée de Fourier de g, et µ et σ respectivement l’espérance et l’écart-type des
(c(ak))k∈Z. On obtient donc la somme d’une partie continue proportionnelle au spectre |G̃|2 du
signal élémentaire g, et d’une partie discrète constituée de raies spectrales aux multiples de la
fréquence d’horloge T−1

b , dont l’amplitude est modulée par le même |G̃|2.
La grande majorité des systèmes de transmission optiques utilise l’un des deux formats de

ce type les plus simples : le codage « non-retour à zéro » (ou NRZ) et le codage en impulsions
(que nous désignerons abusivement RZ). Leur allure, ainsi que celle de leur spectre, est illustrée
figure 1.1, reproduite ici sous le numéro B.1 ;

– le codage NRZ (figure B.1(a)) consiste à émettre de la lumière sur toute la durée du temps
bit si le bit en cours est à 1 et rien s’il est à 0 : c(0) = 0 et c(1) = C — ce qui dénote
un codage « tout-ou-rien » (On-Off Keying, OOK) — et g forme une porte de largeur Tb
(éventuellement filtrée pour une bande passante limitée) ; le spectre a donc la forme d’un
sinus cardinal dont on remarquera qu’il s’annule aux multiples de la fréquence d’horloge,
effaçant ainsi les raies autres qu’à la fréquence nulle ;

– le codage en impulsions (figure B.1(b)) utilise aussi : c(0) = 0 et c(1) = C ; la différence est
que le signal ne reste pas constant sur la durée du temps bit, mais revient à zéro (d’où
l’appellation RZ) ; on utilise typiquement une impulsion gaussienne, dont le spectre a
donc également la forme d’une gaussienne, occupant une bande plus large qu’un signal
NRZ de même débit puisque l’impulsion est plus courte que le temps bit.
Ce format est donc moins économe en bande passante, il est plus complexe à mettre en
œuvre, et est plus vulnérable aux effets non-linéaires à puissance moyenne égale car sa
puissance crête est plus élevée. En revanche, il possède une raie spectrale à sa fréquence
d’horloge, et se prête mieux au multiplexage temporel optique.

B.1.3 Techniques de modulation

La réalisation de ces signaux passe par une action rapide sur l’intensité d’un faisceau lumineux.
Si celui-ci provient d’un laser à semi-conducteurs, il est possible de moduler directement son
courant ; sinon, on peut recourir à un modulateur externe électro-optique, ou à électroabsorp-
tion.

La modulation directe a l’avantage d’être simple, mais la bande passante électrique des
lasers limite généralement cette technique à 2,5 voire 10 Gbps en NRZ ; de plus, on obtient un
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F. B.1 – Allure et spectre de signaux modulés en intensité, NRZ et RZ à 10 GHz.

chirp important, ce qui peut être un handicap. On peut toutefois l’utiliser pour créer des trains
d’impulsions par commutation de gain, dont on fait un signal RZ via un modulateur externe.

Lesdits modulateurs externes peuvent donc, au choix, agir sur un faisceau continu pour
donner un signal NRZ, ou sur un train d’impulsions — généré typiquement par commutation
de gain d’un laser à semi-conducteurs, ou par blocage de modes d’un laser à fibre — pour un
signal RZ. Ils fonctionnent actuellement jusqu’à environ 40 GHz ; au-delà, on doit recourir à
du multiplexage temporel optique (Optical Time-Division Multiplexing, OTDM) en mélangeant
plusieurs signaux RZ décalés dans le temps (par exemple à l’aide de lignes à retard), pourvu
que les impulsions soient plus brèves que le temps bit du signal multiplexé.

B.2 Réception

Les signaux modulés obtenus ci-dessus sont destinés à être transmis sur une grande longueur de
fibre, comprenant éventuellement des étages d’amplification, avant d’être convertis en signaux
électriques par un photodétecteur puis en séquence binaire par une bascule de décision. Au
final, la séquence reçue doit idéalement être identique à celle qui a été transmise, mais il
est possible que des erreurs s’y glissent car le signal, non content d’être atténué, subit des
dégradations. Celles-ci seront abordées sections B.3 et B.4 ; nous nous intéresserons à présent à
leurs conséquences.

B.2.1 Photodétecteurs

Pour effectuer la conversion optique-électrique, on utilise généralement une photodiode PIN
précédée d’un filtre optique et éventuellement suivie d’un amplificateur électrique. Ce dispositif
émet un photocourant i proportionnel à la puissance optique Popt ; si la fréquence centrale du
signal optique est ν, alors :

i =
ηe
hν

Popt = RPopt (η ' 1) (B.4)
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R étant typiquement de l’ordre de l’ampère par watt pour les systèmes fonctionnant à 1,55µm.
Les bandes passantes des filtres optique et électrique seront notées respectivement Bo et Be,
reliées dans le cas idéal par : Bo = 2Be.

Comme on l’a signalé plus haut, ce type de récepteur (dit « quadratique ») n’est sensible qu’à
la puissance du signal ; la phase n’en est accessible qu’en utilisant des systèmes de détection
cohérente, et de toute façon se conserve mal sur de grandes distances. Ainsi le bruit ne sera
généralement pas additif et donnera lieu à des battements avec le signal, comme nous le verrons
plus loin.

B.2.2 Taux d’erreur, pénalité

On évalue généralement les performances d’un système de transmission numérique sur la base
du taux d’erreur binaire (bit error ratio, BER), i.e. la probabilité Pe de détecter un bit différent de
celui qui a été émis.

Les hypothèses habituelles sont que la détection se fait par seuil sur le photocourant ; que les
bits 0 ou 1 sont équiprobables ; que la synchronisation entre émetteur et récepteur est parfaite ; et
que la dégradation du signal peut être décrite par un bruit blanc additif gaussien. Cette dernière
hypothèse, du fait que la photodétection est quadratique, est généralement fausse pour les
systèmes optiques, mais il se trouve qu’elle est adaptée ([Gallion02, Gallion03] et section B.3.5)
au cas d’un signal préamplifié, façon courante de concevoir une chaîne de transmission. Sous
ces hypothèses, ce taux est donné par [Joindot96a] :

Pe =
1
2

erfc

(

Q√
2

)

(B.5)

où la fonction d’erreur erfc et le facteur Q s’écrivent :

erfc(x) =
2√
π

∫ +∞

x
e−u2

du (B.6)

Q =
ī1 − ī0
σ1 + σ0

(B.7)

ī0 et σ0 (resp. ī1 et σ1) étant l’espérance et l’écart-type (toutes sources de bruit comprises) du
photocourant pour un bit émis égal à 0 (resp. 1). ∗

Plutôt qu’en facteur Q, on préfère raisonner en termes de rapport signal à bruit (signal to noise
ratio, SNR), habituellement défini comme le rapport entre la puissance moyenne de signal et
celle de bruit. Pour des signaux optiques, cette valeur peut être définie avant le photodétecteur,
dans le domaine optique, ou après celui-ci, dans le domaine électrique. Dans le premier cas —
on parlera de rapport signal à bruit optique (optical signal to noise ratio, OSNR) — on écrit :

OSNR =
Popt

mNoptBo
(B.8a)

où Nopt est la densité spectrale de bruit optique par mode de polarisation au niveau du photo-
détecteur et m le nombre de modes de polarisation (habituellement 2).

Dans le domaine électrique — rapport signal à bruit électrique (electrical signal to noise ratio,
ESNR) — une définition commune est :

ESNR =
ī2

σ2
(B.8b)

∗On retient souvent une valeur mnémotechnique : un taux d’erreur de 10−9 correspond à un facteur Q de 6.
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où σ2 est la variance du photocourant. Tous les auteurs ne s’accordent pas sur cette définition,
certains préférant prendre Q pour base et définissant : ESNR = Q2 [Joindot96a]. Or il se trouve
(cf. section B.3.5) qu’en fin de chaîne de transmission, derrière un préamplificateur optique où
le rapport signal à bruit sera élevé (Popt � mNoptBo), on pourra tout de même écrire :

Q2

2
' ESNR ' mBo

4Be
×OSNR (B.9)

En jouant sur un équivalent de la fonction d’erreur, toujours à rapport signal à bruit élevé,
on peut ainsi relier celui-ci au taux d’erreur :

erfc(x) ' 1

x
√
π

e−x2
(B.10a)

− ln(erfc(x)) ' x2 + ln(x
√
π) ' x2 (B.10b)

d’où :

− ln Pe '
Q2

2
' ESNR ∝ OSNR (B.11a)

10 log(− ln Pe) ' ESNR dB + cte ' OSNR dB + cte′ (B.11b)

On obtient une relation linéaire entre le logarithme du taux d’erreur et le rapport signal à
bruit.

Pour comparer les performances de deux systèmes de transmission — par exemple un
émetteur relié directement à un récepteur d’une part, et les mêmes reliés par quelques dizaines
de kilomètres de fibre optique suivis d’un préamplificateur d’autre part — on utilise la notion
de « pénalité » : pour un taux d’erreur donné, on mesure le rapport signal à bruit nécessaire à
chacun des deux systèmes ; la pénalité est alors le rapport entre les deux SNR (ou la différence
en dB). On peut la visualiser en mesurant le taux d’erreur pour les deux systèmes en faisant
varier la puissance de l’émetteur (figure B.2) : les courbes correspondant à {− ln Pe = f (Popt)}
en échelle logarithmique doivent être des droites dans le cadre d’un modèle simple de bruit
additif et d’après l’équation (B.11a) ci-dessus. Le décalage entre les deux droites sur l’axe des
abscisses est la pénalité.

B.2.3 Pénalité due à la gigue

Les relations ci-dessus supposent une synchronisation parfaite : l’instant où est prise la décision
sur la valeur du bit courant est supposé fixé par rapport à l’intervalle de temps bit, et tel que le
facteur Q y soit maximal. Or il peut fluctuer autour de l’instant idéal, par exemple si l’horloge
qui déclenche la bascule à seuil présente du bruit de phase.

On définit la gigue temporelle j comme étant l’écart-type de cette fluctuation x ; si ãk est la
valeur mesurée du bit k, ith la détection au seuil ith et τ l’instant optimal, on peut l’écrire :

ãk = ith(i(kTb + τ + x)) (B.12)

j =
√

x2 (B.13)

En modélisant, en première approximation, le canal de transmission par un filtre linéaire,
sachant que le signal émis était :

A(t) =
∑

k∈Z
c(ak)g(t − kTb) (B.2–bis)
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10−9
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10−7
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10−5

10−4

10−3

Pe

Pin (dBm)

Pénalité

−8 −7 −6 −5 −4 −3 −1 0

EDFA

−2

Raman

F. B.2 – Simulation du taux d’erreur d’une liaison optique de 70 km sur fibre dispersive standard, modu-
lation RZ (impulsions RC), préamplificateur EDFA (gain 20 dB) d’une part, et Raman (longueur 10 km,
pompe 20 dBm) d’autre part.

on peut écrire le signal reçu sous la forme :

i(t) =
∑

k∈Z
c̃(ak)h(t − kTb) (B.14)

Dans ces conditions, en appliquant la méthode décrite par [Meyr98a] à une PAM2 (non
centrée : l’espérance des c(ak) et a fortiori des c̃(ak) est non nulle), pour une gigue faible devant
le temps bit, on obtient une pénalité DdB :

DdB =
10

ln 10

(

A +
B
σ2

)

j2 (B.15a)

A = −h
′′
(τ)

h(τ)
− c̃(ak)

∑

k,0 h
′′
(τ + kTb)

c̃(1) h(τ)
(B.15b)

B = c̃(ak)2
∑

k∈Z

(

h
′
(τ + kTb)

)2
(B.15c)

où σ2 est la puissance (électrique) moyenne de bruit. Généralement, pour des systèmes optiques,
les termes d’interférences entre symboles (en h(τ + kTb), k , 0) sont négligeables, de même que
h
′
(τ) puisque τ est choisi optimal. Donc :

DdB '
10

ln 10

(

−h
′′
(τ)

h(τ)

)

j2 (B.16)

On notera que, comme l’on pouvait s’y attendre, les signaux NRZ ne seront que peu influen-
cés par la gigue tant que celle-ci reste faible devant le temps bit. Les signaux RZ le seront en
fonction de la courbure au sommet de l’impulsion, laquelle dépend évidemment de la largeur
de cette dernière...
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B.3 Types de bruits

Après avoir vu comment son impact sur le taux d’erreur, passons en revue les principales causes
de bruit pour un signal optique. Plus spécifiquement, on peut recenser les bruits affectant le
signal lui-même : bruit quantique et gigue temporelle ; ceux liés au détecteur : essentiellement
le bruit thermique ; et ceux des amplificateurs.

Par ailleurs, comme nous l’avons mentionné, du fait de la nature quadratique des photo-
détecteurs, les bruits optiques ne sont pas additifs mais donnent lieu à des battements avec le
signal, ce que nous allons expliciter.

B.3.1 Battement du bruit dans un photodétecteur

Soit un photodétecteur ayant à son entrée un signal optique de puissance Popt et un bruit
optique blanc de densité spectrale de puissance Nopt par mode de polarisation sur la bande
[

ν − Bo
2 ; ν + Bo

2

]

.
Pour obtenir la puissance optique totale Ptot et isoler ses composantes de bruit, on doit

additionner les amplitudes du signal et du bruit avant d’élever la somme au carré. Pour ce
faire, on peut décomposer le bruit sur ses composantes en phase et en quadrature avec le
signal [Gallion02]. Au final, on obtient à la sortie du détecteur :

σ2 = 4R2PoptNoptBe
︸           ︷︷           ︸

σ2
S−N

+ 2mR2N2
opt

(

Bo −
Be

2

)

Be

︸                      ︷︷                      ︸

σ2
N−N

(B.17)

où m est le nombre de modes de polarisation du bruit optique. σ2
S−N est le terme de battement

signal-bruit, et σ2
N−N celui de battement bruit-bruit, avec : σ2

S−N � σ2
N−N si le signal domine le

bruit (Popt � NoptBo).

B.3.2 Bruit quantique

Le bruit quantique, ou bruit de grenaille, provient du fait qu’un signal optique est fait de
photons discrets. Ainsi, même à puissance optique constante, le flux de photons fluctue selon
une loi de Poisson, ce qui implique [Gallion02] :∆n2 = n, où les deux termes sont respectivement
la variance et l’espérance du nombre de photons reçus dans un certain intervalle de temps τ.
En termes de puissance optique, si l’on choisit τ = 1

2Be
pour dénoter le fait que la moyenne se

fait au niveau du détecteur, on obtient :

∆P2
opt =

hν
τ

Popt = 2hνPoptBe. (B.18a)

ou, en raisonnant sur la variance σ2
q du photocourant :

σ2
q = 2eRPopt Be = 2e i Be (B.18b)

= 2
hν
η
R2 Popt Be (B.18c)

= 4R2 Popt
hν
2η

Be (B.18d)

En comparant les équations (B.18d) et (B.17), on observe que cette relation est la même, au
rendement η près, que le résultat du battement entre le signal et un bruit additif de densité
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spectrale de puissance hν
2 sur la bande de fréquence [ν − Be; ν + Be]. On peut donc l’interpréter

comme telle [Gallion02], et considérer que le signal est accompagné de ce bruit (approché par
un bruit blanc sachant que : Be � ν), qui s’apparente aux fluctuations d’énergie du vide.

B.3.3 Gigue temporelle

On a vu section B.2.3 la pénalité qu’occasionnait une gigue temporelle. [Rutman78] donne
(entre autres) une expression de cette gigue pour une horloge en fonction de son spectre ;
en supposant le bruit d’amplitude négligeable, l’horloge centrée à la fréquence f0, de densité
spectrale de puissance unilatérale S :

S( f ) ' S0 ×
{

δ( f − f0) + S(TS)
ϕ ( f − f0)

}

(B.19)

où S(TS)
ϕ est la densité spectrale bilatérale de bruit de phase ; en termes de gigue :

S(TS)
x =

S(TS)
ϕ

4π2f 2
0

(B.20)

x2 = j2 =
∫ +∞

−∞

1
4π2f 2

0

S(TS)
ϕ d f (B.21)

j2 '
(

1
2π f0

)2 ∫ +∞

0

[

S( f )
S0
− δ( f − f0)

]

d f (B.22)

B.3.4 Bruit du détecteur

Le photodétecteur présente en lui-même un bruit thermique, habituellement modélisé par un
bruit additif blanc gaussien de densité spectrale de puissance 2kBT

R (en A2/Hz), où kB est la
constante de Boltzmann et R est la résistance de charge du détecteur. La variance du photocou-
rant due à ce bruit s’obtient en l’intégrant sur [−Be; Be] :

σ2
th =

4kBT
R

Be (B.23)

B.3.5 Rapport signal à bruit

Reprenant l’équation (B.8b) définissant le rapport signal à bruit électrique, et y injectant les
expressions des sources de bruit ci-dessus, nous pouvons maintenant préciser :

ESNR =
ī2

σ2
(B.8b–bis)

'
(RPopt)2

σ2
S−N + σ

2
N−N + σ

2
S−Nq

+ σ2
th

(B.24)

=
(RPopt)2

4R2PoptNoptBe + 2mR2N2
opt

(

Bo − Be
2

)

Be + 4R2 Popt
hν
2 Be +

4kBT
R Be

(B.25)
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et si le rapport signal à bruit est grand, et que les bruits thermique et quantique sont faibles
devant Nopt :

ESNR '
(RPopt)2

4R2PoptNoptBe
(B.26)

=
Popt

4NoptBe
(B.27)

=
mBo

4Be
×OSNR (B.28)

De même, en raisonnant sur le facteur Q, si ī0 = 0 :

Q =
ī1 − ī0
σ1 + σ0

(B.29)

=
2RPopt

√

σ2
S−N + σ

2
N−N + σ

2
S−Nq

+ σ2
th +

√

σ2
N−N + σ

2
th

(B.30)

'

√√

(2RPopt)2

4R2(2Popt)NoptBe
(B.31)

Q2

2
'

Popt

4NoptBe
(B.32)

' ESNR ' mBo

4Be
×OSNR (B.9–bis)

Ce qui justifie l’équation (B.9).

B.4 Bruit, atténuation et amplification

B.4.1 Bruit d’atténuation

On observe [Gallion03] qu’un dispositif optique présentant de l’atténuation dégrade le rapport
signal à bruit du fait de la nature corpusculaire de la lumière : éliminant aléatoirement une
certaine proportion des photons le traversant, il augmente les fluctuations du flux de photons
qui sont la nature du bruit quantique.

Tout se passe comme si, pour une atténuation α, le dispositif ajoutait un bruit optique de
densité spectrale de puissance égale à :

Natt = (1 − α)
hν
2

(B.33)

On remarquera qu’en atténuant un signal bruité :

Nin = N0 +
hν
2

OSNRin = SNR0 (B.34a)

⇒ Nout = αN0 +
hν
2

OSNRout = αOSNRin ×
N0 + hν/2
αN0 + hν/2

> αOSNRin (B.34b)

si le signal était limité par le bruit quantique (N0 = 0), la sortie l’est également et le rapport
signal à bruit optique est dégradé d’un facteur α−1 ; et si l’atténuation est forte (α� 1), la sortie
est limitée par le bruit quantique.
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B.4.2 Bruit d’amplification

De même, les amplificateurs optiques ajoutent obligatoirement du bruit [Joindot96c, Gallion02,
Gallion03], dégradant le rapport signal à bruit par rapport à leur entrée. Cela peut être interprété
de deux façons.

D’une part, on peut raisonner en termes d’émission spontanée amplifiée, qui pour un
amplificateur de gain G a une densité spectrale de puissance (par mode) de nsp(G − 1)hν, où
nsp > 1 est le facteur d’inversion de population, égal à : N2

N2−N1
pour un système classique à deux

niveaux, d’autant plus proche de 1 que l’inversion est complète. On la considère comme un
bruit additif au niveau optique, qui provoque un bruit de battement après le détecteur.

De façon plus générale, la relation d’incertitude entre énergie et phase du signal impose un
bruit supplémentaire de densité spectrale de puissance : K(G − 1) hν

2 , où K est caractéristique de
l’amplificateur (K > 1, avec égalité dans le cas d’un amplificateur idéal), auquel s’ajoutent les
fluctuations du vide amplifiées : G hν

2 .
Au final, pour tout amplificateur optique, si le bruit à l’entrée est minimal — égal au bruit

quantique associé au signal entrant — on a à la sortie un bruit de densité spectrale de puissance
égale à :

Namp = K(G − 1)
hν
2
+ G

hν
2

(B.35)

= nsp(G − 1)hν +
hν
2

si le bruit ajouté est sous forme
d’émission spontanée.

(B.36)

Si l’on s’intéresse au rapport signal à bruit optique à l’entrée et à la sortie, toujours pour un
bruit d’entrée minimal, on obtient :

OSNRin =
Pin

hν/2
(B.37a)

OSNRout =
G Pin

K(G − 1) hν/2 + G hν/2
=

G Pin

nsp(G − 1)hν + hν/2
(B.37b)

OSNRin

OSNRout
= K

G − 1
G
+ 1 = 2nsp

G − 1
G
+

1
G

(B.37c)

' K + 1 ' 2nsp (B.37d)

On notera que dans tous les cas, la dégradation du rapport signal à bruit optique par un
amplificateur à fort gain est au moins d’un facteur 2.

B.4.3 Facteur de bruit

Les performances d’un amplificateur optique — ou plus généralement d’un système optique
— sont souvent exprimées en termes de facteur de bruit (noise figure, NF), dont la définition
habituelle est le rapport entre les rapports signal à bruit en entrée et en sortie pour un signal
d’entrée limité par les sources de bruit fondamentales — i.e., en optique, le bruit quantique :

NF =
SNRin

SNRout
avec : Nin = Nq (B.38)

On recommande d’utiliser le rapport signal à bruit électrique, qui serait en rapport plus
direct avec le taux d’erreur, mais à niveau de signal élevé en sortie (ce qui est le cas, on l’espère,
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derrière un amplificateur), on obtient le même résultat avec le rapport signal à bruit optique
(équation (B.9), [Gallion03], et équation (28) de [Haus00] — lequel propose une autre définition
possible du facteur de bruit pour une détection quadratique, mais obtient le même résultat avec
l’ESNR).

L’équation (B.34) donne donc le facteur de bruit d’un atténuateur : α−1, et l’équation (B.37c)
celui d’un amplificateur optique, qui est toujours supérieur à 2.

La mesure du facteur de bruit peut se faire en mesurant les niveaux de signal et de bruit en
entrée et en sortie :

G =
Sout

Sin
(B.39a)

Nout = (NF − 1)G
hν
2
+ GNin avec : Nin = hν/2 si le signal d’entrée

est limité par le bruit quantique
(B.39b)

NF = 1 +
Nout − GNin

Ghν/2
(B.39c)

et l’on retrouve la formule bien connue pour le facteur de bruit de plusieurs amplificateurs à la
suite :

NF − 1 = NF1 − 1 +
NF2 − 1

G1
+

NF3 − 1
G1G2

+ . . . (B.40)





Annexe C

Bases d’optique non-linéaire

Cette annexe présente quelques rudiments d’électromagnétisme non-linéaire, présenté dans
le cadre de la propagation d’ondes optiques dans un guide diélectrique, de façon à poser le
formalisme employé et expliciter les hypothèses sous lesquelles nous travaillons.

C.1 Électromagnétisme linéaire en milieu diélectrique

Le champ électromagnétique est ici — comme ailleurs — régi par les équations de Maxwell.
Dans un milieu diélectrique, non magnétique, qui répond au champ localement (i.e. pas de
moment quadrupolaire ni d’ordre supérieur), celles-ci s’écrivent :





∇ ·
//

D = ρ` ∇ ×
//

E = −∂
//

B
∂t

//

D = ε0
//

E +
//

P

∇ ·
//

B = 0 ∇ ×
//

H = j` +
∂

//

D
∂t

//

B = µ0

//

H = 1
ε0c2

//

H
(C.1)

où
//

E,
//

D,
//

P,
//

H et
//

B sont respectivement le champ et l’induction électrique, la polarisation
électrique, et le champ et l’induction magnétique ; ρ` et j` sont les charges et courants libres. En
supposant l’absence desdits courants libres∗ ( j` = 0), on en déduit une équation de propagation
générale :

∇ × (∇ ×
//

E) = − 1
c2

∂2
//

E
∂t2
− 1
ε0c2

∂2
//

P
∂t2

(C.2)

Poursuivre plus avant nécessite de connaître la réponse du matériau au champ. En première
approximation, on la modélise par un filtrage :

//

P(t) =
∫

R(τ) ·
//

E(t − τ) dτ (C.3)

où R est un tenseur de rang 2 dans le cas général. Cette approximation est dite linéaire, car
si l’on raisonne dans le domaine spectral, i.e. sur les transformées de Fourier, on trouve une
polarisation dépendant linéairement du champ électrique :

//

P(ω) = χ(ω) ·
//

E(ω) (C.4)
∗Ce qui est faux dans certains des cas qui nous intéressent, mais c’est le terme en ∂ j`

∂t qui interviendrait ; nous serons
généralement en régime stationnaire pour le courant, donc nous n’aurons pas à nous en soucier.

115
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Si le milieu est uniforme et isotrope, la susceptibilitéχ est réduite à un scalaire qui ne dépend
pas de la position ; l’induction électrique

//

D est alors proportionnelle au champ
//

E, et l’on retrouve
les ondes planes monochromatiques en tant que modes propres de l’équation de propagation
familière : ∆

//

E + ( nω
c )2

//

E = 0, où n(ω)2 = ε0(1 + χ(ω)) est bien sûr l’indice du matériau considéré.

Si l’on étudie la propagation dans un guide d’ondes, le milieu ne peut pas être uniforme.
Supposons-le invariant suivant z ; le champ électrique peut typiquement se décomposer sur une
familleM(ω) de modes

//

–Lq,ω(x, y, z) =
//

Eq,ω(x, y) e−iβq,ωz satisfaisant individuellement l’équation
de propagation :

∇ × (∇ ×
//

–Lq,ω) − ω
2

c2
(1 + χ(ω))

//

–Lq,ω = 0 (C.5)

ce qui donne une solution générale sous forme de combinaison linéaire :





//

E(~r, ω) =
∑

q∈M(ω)

Aq,ω
//

Eq,ω(x, y) e−iβq,ωz

//

E(~r, t) =
∫

∑

q∈M(ω)

Aq,ω
//

Eq,ω(x, y) ei(ωt−βq,ωz) dω
(C.6)

en choisissant par exemple :
! ∣

∣
∣

//

Eq,ω

∣
∣
∣
2

dxdy = 1

Suivant la structure du guide, on peut déterminer l’expression de ses modes [Agrawal89,
Wu02], mais nous ne nous intéresserons qu’à leur existence et à l’influence des non-linéarités.

C.2 Prise en compte des effets non-linéaires

La réponse du matériau au champ électrique n’est pas nécessairement linéaire. Divers phéno-
mènes physiques peuvent avoir l’effet de la compliquer : par exemple, dans un modèle où les
électrons sont élastiquement liés aux atomes constituant le guide, des termes anharmoniques
peuvent apparaître à fort champ incident ; ou, comme décrit section 3.2 pour les amplificateurs
optiques à semi-conducteurs, le matériau peut présenter un gain saturable.

Plutôt qu’un simple filtrage, on décompose donc la polarisation en série de Volterra :

//

P(t) =
//

Plin(t) +

//

Pnl(t)
︷                   ︸︸                   ︷

//

P(2)(t) +
//

P(3)(t) + . . .

=

∫

R(τ) ·
//

E(t − τ) dτ

+

"

R(2)(τ1, τ2) :
//

E(t − τ1)
//

E(t − τ2) dτ1dτ2

+

$

R(3)(τ1, τ2, τ3)
...

//

E(t − τ1)
//

E(t − τ2)
//

E(t − τ3) dτ1dτ2dτ3

+ . . .

(C.7)
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et dans le domaine spectral :

//

P(ω) =
//

Plin(ω) +

//

Pnl(ω)
︷                     ︸︸                     ︷

//

P(2)(ω) +
//

P(3)(ω) + . . .

= χ(ω) ·
//

E(ω)

+

"

δ(ω1 + ω2 − ω)χ(2)(ω1, ω2) :
//

E(ω1)
//

E(ω2) dω1dω2

+

$

δ(ω1 + ω2 + ω3 − ω)χ(3)(ω1, ω2, ω3)
...

//

E(ω1)
//

E(ω2)
//

E(ω3) dω1dω2dω3

+ . . .

(C.8)

Il s’ajoute donc aux équations précédentes un terme de polarisation non-linéaire
//

Pnl(t) ou
//

Pnl(ω). Celui-ci peut être traité comme une perturbation susceptible de coupler entre eux les
modes de propagation linéaire du guide, notamment à des fréquences optiques différentes.

Nous nous intéresserons ici spécifiquement au couplage entre fréquences optiques. Pour
simplifier, nous considérerons que le guide est monomode, autrement dit que la familleM(ω)
contient, àω donnée, au plus un élément guidé, i.e. dont l’énergie soit confinée – et nous ne nous
occuperons que de ce mode. ∗∗

On écrit alors le champ sous la forme d’une combinaison linéaire des modes correspondant
aux différentes fréquences, avec des coefficients Aω lentement variables suivant z et t :

//

E(~r, t) =
∫

Aω(z, t)
//

Eω(x, y) ei(ωt−βωz) dω (C.9)

L’équation d’évolution des Aω s’obtient à partir de l’équation de propagation d’un mode.
Si le champ s’écrit :

//

Eω(~r, t) = Aω(z, t)
//

Eω(x, y) ei(ωt−βωz) = Aω(z, t)
//

–Lω(x, y, z) eiωt (C.10)

alors l’équation de propagation

∇ × (∇ ×
//

Eω) +
1
c2

∂2
//

Eω
∂t2

+
1
ε0c2

∂2
//

Plin

∂t2
= − 1
ε0c2

∂2
//

Pnl

∂t2
(C.11)

devient, en négligeant les dérivées secondes de Aω en z ou en t devant les termes de la forme
β∂Aω∂z et ω∂Aω∂t , ainsi que les variations de χ à l’échelle du spectre de Aω :

∇ × (∇ × (Aω
//

–Lω)) − Aω
ω2

c2
(1 + χ)

//

–Lω +
2iω
c2

∂Aω
∂t

(1 + χ)
//

–Lω =
ω2

ε0c2

//

Pnl(ω) (C.12)

∗∗Même dans les guides dits monomodes, il y a d’une part deux directions de propagation, et pour chacune
d’entre elles, généralement, au moins deux modes correspondant à deux polarisations ; ceux-ci peuvent bel et bien
présenter un couplage du fait d’effets non-linéaires, mais nous ne nous intéresserons pas à ce phénomène.
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puis, en développant le double rotationnel :

�
�
�

Aω∇ × (∇ ×
//

–Lω) +
∂Aω
∂z

' 2iβω
//

–Lω
︷                                      ︸︸                                      ︷



∇(

//

–Lω · êz) − 2
∂

//

–Lω
∂z
+ (∇ ·

//

–Lω) êz




−

�
�
��

Aω
ω2

c2
(1 + χ)

//

–Lω +
2iω
c2

∂Aω
∂t

(1 + χ)
//

–Lω

=
ω2

ε0c2

//

Pnl(ω) (C.13)

d’où :

βω
∂Aω
∂z

//

–Lω +
ω

c2

∂Aω
∂t

(1 + χ)
//

–Lω = −
iω2

2ε0c2

//

Pnl(ω) (C.14)

ce qui, si l’on pose : βω =
ωnω

c se résume à :

∂Aω
∂z

//

Eω +
1

cnω

∂Aω
∂t

(1 + χ)
//

Eω = −
iω

2nωε0c2

//

Pnl(ω) eiβωz

= − iω
2nωε0c

{ "

δ(ω1 + ω2 − ω)χ(2)(ω1, ω2) : Aω1

//

Eω1 Aω2

//

Eω2 e−i(βω1+βω2)z d2ωk

+

$

δ(ω1 + ω2 + ω3 − ω) χ(3)(ω1, ω2, ω3)
... Aω1

//

Eω1 Aω2

//

Eω2 Aω3

//

Eω3

e−i(βω1+βω2+βω3)z d3ωk

+ . . .

}

eiβωz

Enfin, pour se ramener à l’enveloppe Aω seule, on peut faire le produit scalaire avec
//

E∗ω et
intégrer sur le profil transversal du mode, et poser des valeurs « efficaces » des susceptibilités
et des indices. Alors :

∂Aω
∂z
+

neff
ω

c
∂Aω
∂t
= − iω

2nωε0c

{ "

χ(2)
eff (ω;ω1, ω2)Aω1Aω2 ei(βω−βω1−βω2)z d2ωk

+

$

χ(3)
eff (ω;ω1, ω2, ω3)Aω1Aω2Aω3 ei(βω−βω1−βω2−βω3)z d3ωk

+ . . .

}

(C.15)

où :
"

∣
∣
∣

//

Eω
∣
∣
∣
2

dxdy = 1

neff
ω =

1
nω

"

//

E∗ω · (1 + χ)
//

Eω dxdy

χ(2)
eff (ω;ω1, ω2) =

"

δ(ω1 + ω2 − ω)
//

E∗ω · χ(2)(ω1, ω2) :
//

Eω1

//

Eω2 dxdy

χ(3)
eff (ω;ω1, ω2, ω3) =

"

δ(ω1 + ω2 + ω3 − ω)
//

E∗ω · χ(2)(ω1, ω2, ω3) :
//

Eω1

//

Eω2

//

Eω3 dxdy

(C.16)
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On voit ainsi que des fréquences optiques différentes de celles qu’on injecte dans le guide
peuvent être obtenues. Pour être générées efficacement, elles doivent satisfaire aux critères
suivants :

– du fait des δ(ω1 + . . . + ωN − ω), correspondre à la somme de N fréquences pour un effet
non-linéaire d’ordre N — ou à des différences puisque, le champ électrique étant réel,
toute fréquence injectée est accompagnée de son opposée ;

– du fait des ei(βω−βω1−...−βωN )z, avoir un indice sensiblement égal aux fréquences originelles,
de façon à avoir : βω1 + . . . + βωN ' n

c (ω1 + . . . + ωN) ' βω à l’échelle de la longueur du
guide (condition d’accord de phase) ;

– se propager dans le guide — ce qui voudra dire, par exemple dans le cas d’un amplificateur
optique à semi-conducteurs, qu’elle devra être proche des fréquences originelles pour
rester dans la bande passante d’amplification.

– faire intervenir un ordre de non-linéarité faible, puisque a priori les grands ordres sont
moins efficaces.

Ce dernier point tendrait à favoriser les effets d’ordre 2. Néanmoins, ceux-ci se prêtent
rarement aux deux conditions précédentes — accord de phase et bande passante — et, de
plus, sont inexistants dans les matériaux centrosymétriques.*** Cela ne veut pas dire qu’ils sont
inexistants, témoin l’effet électro-optique à base duquel opèrent les modulateurs au niobate
de lithium, ou le doublement de fréquence permettant d’utiliser un laser Nd : YAG à 0,53µm
plutôt qu’à 1,06. Mais, travaillant dans les amplificateurs optiques à semi-conducteurs, nous
nous intéresserons plus volontiers aux effets non-linéaires du troisième ordre.

C.3 Exemple : le mélange à quatre ondes

Supposons que l’on injecte deux faisceaux monochromatiques, de pulsations ωa et ωb proches
l’une de l’autre, dans un guide présentant des effets non-linéaires d’ordre 3. En régime station-
naire, on aura ainsi :

//

E(z=0, t) = a0
//

Eωa eiωat + b0
//

Eωb eiωbt + c.c. (C.17a)

ou, spectralement :

//

E(z=0, ω) = a0
//

Eωa δ(ω − ωa) + a∗0
//

E∗ωa
δ(ω + ωa) + b0

//

Eωb δ(ω − ωb) + b∗0
//

E∗ωb
δ(ω + ωb) (C.17b)

en d’autres termes :

Aωa(z=0) = a0 = A∗−ωa
(z=0) (C.17c)

Aωb(z=0) = b0 = A∗−ωb
(z=0) (C.17d)

Aω(z=0) = 0 (C.17e)

***Considérons la susceptibilité d’ordre 2. Une transformation géométrique T change ce tenseur d’ordre 3 en :
χ(2)′
µαβ =

∑

m,a,b TµmTαaTβb χ
(2)
mab. Dans le cas d’une inversion (symétrie centrale), Ti j = −δi j et donc : χ(2)′

µαβ = −χ
(2)
µαβ. Si le

matériau est centrosymétrique, cette inversion ne doit pas changer la susceptibilité, donc : χ(2)′
µαβ = χ

(2)
µαβ = −χ

(2)
µαβ = 0.

Cette propriété s’étend naturellement aux autres susceptibilités d’ordre pair.
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Alors l’équation d’évolution de l’enveloppe pour une pulsation ω donnée s’écrit, près
de z = 0, en posant a = Aωa et b = Aωb :

∂Aω
∂z
+

neff
ω

c
∂Aω
∂t
= − iω

2nωε0c

$

χ(3)
eff (ω;ω1, ω2, ω3)Aω1Aω2Aω3 ei(βω−βω1−βω2−βω3)z d3ωk

∝ χ(3)
eff ( 3ωa ;ωa, ωa, ωa) a3 ei(β3ωa−3βωa)z + c.c.[ −3ωa ]

+ χ(3)
eff ( 3ωb ;ωb, ωb, ωb) b3 ei

(

β3ωb
−3βωb

)

z
+ c.c.[ −3ωb ]

+ 3χ(3)
eff ( 2ωa + ωb ;ωa, ωa, ωb) a2b ei

(

β2ωa+ωb
−2βωa−βωb

)

z
+ c.c.[ −2ωa − ωb ]

+ 3χ(3)
eff ( 2ωb + ωa ;ωb, ωb, ωa) b2a ei

(

β2ωb+ωa−2βωb−βωa

)

z
+ c.c.[ −2ωb − ωa ]

+ 3χ(3)
eff ( ωa ;ωa, ωa,−ωa) |a|2a + c.c.[ −ωa ]

+ 3χ(3)
eff ( ωb ;ωb, ωb,−ωb) |b|2b + c.c.[ −ωb ]

+ 3χ(3)
eff ( ωa ;ωa, ωb,−ωb) |b|2a + c.c.[ −ωa ]

+ 3χ(3)
eff ( ωb ;ωb, ωa,−ωa) |a|2b + c.c.[ −ωb ]

+ 3χ(3)
eff ( 2ωa − ωb ;ωa, ωa,−ωb) a2b∗ ei

(

β2ωa−ωb
−2βωa+βωb

)

z
+ c.c.[ −2ωa + ωb ]

+ 3χ(3)
eff ( 2ωb − ωa ;ωb, ωb,−ωa) b2a∗ ei

(

β2ωb−ωa−2βωb+βωa

)

z
+ c.c.[ −2ωb + ωa ]

(C.18)

Les pulsations excitées sont recensées (boîtes grisées). On retrouve :
– le triplement de fréquence (3ω[ab]) et la génération d’harmoniques sommes (2ω[ab]+ω[ba]),

qui peuvent être observés mais tombent généralement en-dehors du champ de fréquence
étudié voire de la bande passante du guide ;

– l’effet Kerr dynamique (àω[ab]), qui entraîne automodulation et intermodulation de phase
en perturbant la propagation linéaire des faisceaux incidents ;

– le mélange à quatre ondes (à 2ω[ab] − ω[ba]), qui génère des fréquences proches de celles
des faisceaux incidents donc ayant une chance de satisfaire à la condition d’accord de
phase et de rester dans la bande passante du guide — voire d’être amplifiées si le guide
est actif.

On remarque que dans le cas du mélange à quatre ondes, le terme d’excitation est propor-
tionnel au conjugué de l’un des faisceaux (b∗ pour le terme en 2ωa − ωb). Cet effet permet donc
la réalisation de miroirs à conjugaison de phase, ou de systèmes de gestion de la dispersion sur
fibre optique par inversion spectrale à mi-parcours (cf. section 3.3.4).

Cette situation peut naturellement être généralisée à plus de deux faisceaux incidents, auquel
cas le mélange à quatre ondes — que nous qualifierons alors de non dégénéré — recouvrira
tous les termes en χ(3)

eff (ωi + ω j − ωk;ωi, ω j,−ωk) AωiAω jA
∗
ωk

ei(βωi+ω j−ωk−βωi−βω j+βωk )z (avec ωk , ωi

et ωk , ω j ; le cas ωi = ω j, traité ci-dessus, sera appelé mélange à quatre ondes dégénéré).
Au-delà du recensement des fréquences générées, il n’est généralement pas simple de traiter

le problème de façon à obtenir l’évolution des différentes amplitudes le long du guide, ni même
leurs valeurs en sortie — sauf dans l’approximation paramétrique : si l’on considère les enveloppes
a et b constantes suivant z (les effets non-linéaires ne sont qu’une faible perturbation), en régime
stationnaire, on obtient :

A2ωa−ωb(z) ∝ a2b∗
e∆βz

∆β
où : ∆β = β2ωa−ωb − 2βωa + βωb . (C.19)



Annexe D

Modèle des composants de boucles

Nous rassemblons ici les divers modèles employés pour représenter le fonctionnement des
différents composants des boucles à verrouillage de phase, et notamment les boucles opto-
électroniques présentées chapitres 5 et 6.

Avant de poser les équations déterminant le fonctionnement d’une boucle, il est bon d’avoir
un modèle des sous-systèmes la composant. Nous aborderons donc sommairement le fonc-
tionnement des comparateurs de phase, des oscillateurs commandés en tension, et des filtres
électriques utilisés dans la boucle.

D.1 Comparateurs de phase

Un comparateur de phase est un dispositif capable de détecter le déphasage entre deux signaux
sinusoïdaux. Cette fonction est non-linéaire ; nous en citerons deux réalisations possibles : les
mélangeurs et les ponts de diodes.

D.1.1 Mélangeurs

Il est possible de réaliser très simplement un comparateur de phase à l’aide d’un mélangeur,
i.e. un dispositif non-linéaire qui à deux signaux d’entrée s1 et s2 fait correspondre la sortie :
v = κ · s1 · s2.

En effet, supposons que lesdits signaux d’entrée soient sinusoïdaux à des fréquences proches
l’une de l’autre∗ :

s1(t) = S(0)
1 sin(ω1t + ϕ1) (D.1a)

s2(t) = S(0)
2 cos(ω2t + ϕ2) (D.1b)

alors :

v(t) = κS(0)
1 S(0)

2 sin(ω1t + ϕ1) cos(ω2t + ϕ2)

=
κ

2
S(0)

1 S(0)
2

[

sin((ω1 − ω2)t + ϕ1 − ϕ2) +

�
�
��sin((ω1 + ω2)t + ϕ1 + ϕ2)

]

(D.1c)

∗On introduit généralement une quadrature de phase entre les signaux, cf. note ∗ page 19
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La partie haute fréquence est coupée soit par un filtre placé après le mélangeur, soit par le filtre
de boucle. On se peut alors se contenter de :

v(t) = K1(S(0)
1 ,S

(0)
2 ) sin

[
(ω1 − ω2)t + ϕ1 − ϕ2

]
(D.2a)

K1(S(0)
1 ,S

(0)
2 ) = κS(0)

1 S(0)
2 (D.2b)

K1 étant la sensibilité du comparateur de phase.

D.1.2 Ponts de diodes

Un comparateur à quatre diodes est représenté figure D.1 page suivante. Nous appelons à
nouveau les entrées s1 et s2 et la sortie v. Pour relier cette dernière aux premières, il est commode
d’étudier séparément les intervalles où s1(t) est positif — auquel cas, idéalement, les diodes
D1 et D2 conduisent et VB est nul — et ceux où il est négatif — et inversement D3 et D4 sont
passantes, et VD est nul. Dans chacun de ces cas, l’état des diodes restantes dépend des valeurs
relatives de VB ou VD, s1 et−s1. Le tableau D.2 page ci-contre résume les différentes possibilités.

Le cas général n’est pas évident à traiter, mais on peut supposer que les deux signaux sont à
la même fréquence, et que l’un d’entre eux a une amplitude grande devant l’autre. En reprenant
la même forme de signaux d’entrée que dans l’équation (D.1) avec : ω1 = ω2 = ω, on montre
que :

S(0)
1 � S(0)

2 ⇒ 〈v(t)〉 =
S(0)

2

π
sin(ϕ1 − ϕ2) (D.3a)

S(0)
1 � S(0)

2 ⇒ 〈v(t)〉 =
S(0)

1

2π
sin(ϕ1 − ϕ2) (D.3b)

où 〈v(t)〉 est la moyenne de v(t) sur une période.
Ce type de comparateur de phase est donc également sinusoïdal. Toutefois, à la différence

du simple mélangeur, sa sensibilité n’est pas forcément proportionnelle aux deux amplitudes
d’entrée mais peut ne dépendre que de la plus faible.

D.1.3 Système de comparaison de phase utilisé dans la boucle opto-électronique

La boucle à verrouillage de phase présentée chapitre 6 fonctionne grâce à un comparateur
de phase classique à quatre diodes, fonctionnant autour de 10 MHz. Il est utilisé en régime
asymétrique : le signal de référence est beaucoup plus puissant que le signal de mélange. Sa
tension de sortie est donc proportionnelle à l’amplitude dudit signal de mélange en sortie du
photodétecteur.

Pour un signal électrique de−20 dBm (qui correspond à une puissance moyenne de mélange
à quatre ondes égale à −27, 3 dBm pour un gain du photodétecteur de 12 V/mW), on observe
une sensibilité de :

K1(−20 dBm) = 0, 1 V/rad (D.4)

Par contre, la boucle du chapitre 5 utilise un système optique non-linéaire en guise de
comparateur de phase. Celui-ci a été étudié section 4.4.3 ; rappelons-en le résultat :

v1

PFWM
= (10,64 V/mW) ×

{

sinϕ(t − τ) − 0,22 cos 2ϕ(t − τ) − 0,047 sin 3ϕ(t − τ)
}

(4.7–bis)

τ = 240 ns (4.8–bis)
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D

A

B

D2D3

s1(t) s2(t)

v(t)

C

D4 D1

F. D.1 – Comparateur de phase à quatre diodes.

s1(t) > 0
D1 passe
D2 passe
VB(t) = 0

s2(t) >
s1(t)

2 −
s1(t)

2 < s2(t) <
s1(t)

2 s2(t) < −
s1(t)

2
D3 bloque D3 bloque D3 passe
D4 passe D4 bloque D4 bloque

VD(t) =
s1(t)

2
VD(t) = s2(t) VD(t) = −

s1(t)

2

v(t) =
s1(t)

4
v(t) =

s2(t)

2
v(t) =

s1(t)

4

s1(t) < 0
D3 passe
D4 passe
VD(t) = 0

VB(t) = −
s1(t)

2
VB(t) = −s2(t) VB(t) =

s1(t)

2

v(t) = −
s1(t)

4
v(t) = −

s2(t)

2
v(t) =

s1(t)

4

−s2(t) > −
s1(t)

2 −
s1(t)

2 < s2(t) <
s1(t)

2 −s2(t) <
s1(t)

2
D1 bloque D1 bloque D1 passe
D2 passe D2 bloque D2 bloque

T. D.2 – Fonctionnement du comparateur de phase à quatre diodes idéal.
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9, 998

10

10, 002

10, 004

GHz

7, 4 7, 6 7, 8 8V

10, 0MHz/V

Fréquence mesurée

F. D.3 – Fréquence générée par le bloc VCO en fonction de sa tension de commande

D.2 Oscillateurs commandés en tension

Un oscillateur commandé en tension, comme son nom l’indique, est un système générant un
signal sinusoïdal d’amplitude constante et de fréquence — donc de phase — dépendant d’une
tension de commande. Contrairement au comparateur de phase, il ne sera pas nécessaire d’en
détailler le fonctionnement ; nous nous contenterons donc d’un modèle simple :

u(t) = U0 sin(ωot + ϕo(t)) où :
dϕo

dt
= K3v(t) (D.5)

v étant l’entrée de commande du VCO,ωo sa pulsation naturelle d’oscillation, et K3 sa sensibilité.
Comme c’est lui qui fournira le signal de sortie pour les applications de récupération

d’horloge, on cherchera à ce que le VCO ait une grande pureté spectrale et une bonne stabilité.
Il est également intéressant qu’il puisse fonctionner sur une large plage de fréquences —
idéalement toute la gamme couverte par le gain de la boucle : [ωo − K;ωo + K], ce que nous
supposerons en général pour la modélisation.

D.2.1 Système oscillant utilisé dans la boucle opto-électronique

Nous avons vu chapitres 5 et 6 que le VCO utilisé doit fournir à la fois un signal autour
de 2 GHz et un signal à fréquence quintuple (autour de 10 GHz, on l’aura deviné). Le bloc
oscillateur est donc constitué d’un VCO fonctionnant autour de 2 GHz dont la sortie passe dans
un quintupleur de fréquence actif. Deux diviseurs de puissance permettent d’avoir accès aux
deux horloges.

Le signal obtenu a une pureté spectrale suffisamment grande pour être considéré comme un
simple VCO, de sensibilité globale quintuple de celle du VCO à 2 GHz. Nous avons mesuré la
première : la figure D.3 représente la fréquence de sortie en fonction de la tension de commande.
On obtient :

K3 = 10,0 MHz/V (D.6)
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D.3 Filtres électriques

Une boucle à verrouillage de phase comporte toujours une chaîne de filtrage ou d’amplification
entre le comparateur de phase et le VCO, que nous désignerons globalement sous le nom de
« filtre de boucle ». Ici encore, nous ne nous attacherons pas à en détailler le fonctionnement
mais nous contenterons d’utiliser le couple de sa réponse impulsionnelle f et de sa fonction de
transfert F (transformées de Laplace l’une de l’autre), que nous modéliserons généralement par
une fraction rationnelle de s. Par exemple, on peut utiliser un intégrateur :

F(s) =
1
s

(D.7)

ou un amplificateur et un filtre passe-bas :

F(s) = K2
1 + τ2s
1 + τ1s

(avec : τ1 > τ2) (D.8)

ou toute autre combinaison.

D.3.1 Systèmes de filtrage utilisés dans la boucle opto-électronique

Le filtre de boucle envisagé à l’origine était une paire de filtres passe-bas raides, de bande
passante 5 MHz, mis bout à bout. La fonction de transfert mesurée de l’ensemble est tracée
figure D.4(a) page suivante.

Or il se trouve que le décaleur de tension placé à l’entrée du bloc VCO afin d’en ajuster la
fréquence naturelle a une fréquence de coupure beaucoup plus basse, de l’ordre de 440 kHz.
C’est donc lui qui impose le fonctionnement de la boucle ; les filtres raides, ayant un gain
relativement plat sur tout ce domaine de fréquence, ne contribueront que par un retard de
propagation du signal.

La fonction de transfert du décaleur est représentée figure D.4(b), et l’on voit qu’elle est
caractéristique d’un filtre du premier ordre, donc sujette à un modèle très simple — alors que
les filtres raides s’y seraient nettement moins prêtés. ∗∗

Au final, on utilisera :

F(s) = K2 e−sτ′ 1 + τ2s
1 + τ1s

(D.9a)

τ′ ' 310 ns (D.9b)

τ1 ' 623 ns (D.9c)

τ2 ' 26,6 ns (D.9d)

De surcroît, la boucle hétérodyne du chapitre 6 fait intervenir deux filtres passe-bande
centrés à 10 MHz et 10,01 GHz, dont la fonction de transfert respective est tracée figures D.4(c)
et D.4(d) page suivante. Leur bande passante couvrant un domaine large devant les variations
de fréquence attendues, nous supposerons qu’ils ne contribuent qu’en éliminant les signaux
indésirables et en introduisant un délai supplémentaire, que l’on estime à 180 ns et 115 ns
respectivement.

∗∗Ce développement était bien sûr tout à fait inattendu ; la démarche effectivement suivie par l’auteur pour l’élabo-
ration de cette boucle, sans — tout de même — avoir été chaotique, fut encore moins bien organisée que le présent
manuscrit...
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(a) Deux filtres passe-bas raides à 5MHz (fonctionnant sur
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dance), et F (s) correspondant à un filtre d’ordre deux.

−100

−80

−60

−40

0 5 10
−π

−
π

2

0

+
π

2

+π

Retard

Phase

Gain

180 ns

15 MHz

dB

0

−20

(c) Filtre passe-bande à 10,7MHz (impédance 50 Ω)
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(d) Passe-bande raide à 10 010MHz (impédance 50Ω)

F. D.4 – Réponse des filtres utilisés dans les boucles opto-électroniques.

D.4 Atténuateurs électriques

Le gain de la boucle est ajusté, entre autres, au moyen d’atténuateurs électriques. Or ceux-ci
sont généralement spécifiés pour une impédance de charge de 50Ω, alors que certains des
composants placés à leur sortie ont une entrée de haute impédance (le VCO notamment). Il
convient donc d’estimer le rapport réel entre la tension à l’entrée de l’atténuateur et celle fournie
au composant.

La figure D.5(a) page ci-contre représente un modèle simple d’atténuateur à trois résistances
en T ; les valeurs de R1 et R2 sont déterminées par le comportement attendu lorsque la sortie
est chargée à l’impédance caractéristique habituelle Zc :

vout

vin
= α = 10−

AdB
20 (D.10a)

Zin = Zc (D.10b)
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(a) Schéma d’atténuateur modélisé par trois résistances
en T symétrique

Atténuation mesurée
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−20
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−10

dB

dB

30

0

(b) Atténuation mesurée en haute impédance, en fonction
de l’atténuation à 50Ω

F. D.5 – Fonctionnement en haute impédance d’un atténuateur.

On trouve alors les résistances, ainsi que l’atténuation lorsque la sortie n’est pas chargée :

R1 =
1 − α
1 + α

Zc (D.11a)

R2 =
2α

1 − α2
Zc (D.11b)

αh.i. =
2α

1 + α2
(D.11c)

Ce modèle simple est d’une part cohérent : un tel atténuateur est symétrique (par construc-
tion), et il est fastidieux mais aisé de vérifier que deux d’entre eux mis bout à bout sont bien
équivalents à un seul atténuateur d’atténuation égale au produit des deux premières ; et d’autre
part il reproduit les valeurs d’atténuation mesurées, comme en témoigne la figure D.5(b).
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de gain, 41
de phase, 42

detuning, 49, 55
désaccord en fréquence, voir detuning

échauffement de porteurs, 37, 39, 42, 54
ESNR, voir rapport signal à bruit électrique

fonction de transfert, 101

gigue, 10, 27, 107
mesure, 110
pénalité, 107–108

inversion de population, 33

lasers à semi-conducteurs
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matrice densité, 54
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de gain, 41, 42
de phase, 42

multiplexage
en longueur d’onde, voir WDM

mélange à quatre ondes, 3, 12, 14, 39, 42, 49, 55,
65, 67, 68, 78, 83, 119, 120

conversion de longueur d’onde par, voir
conversion de longueur d’onde

approximation paramétrique, 120
conjugaison de phase, 44
dégénéré, 49, 120
inversion spectrale par, 44
modélisation, 50–55
non dégénéré, 120
pompe, 49
régénération par, 44
sonde, 49
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OSNR, voir rapport signal à bruit optique

phase-locked loop, voir boucle à verrouillage
de phase

plage de capture, 72
PLL, voir boucle à verrouillage de phase
pompage, 33
pulsation de la densité de porteurs, 12, 38, 39
pénalité, 107

rapport signal à bruit, 106, 110–111
optique, 106
électrique, 106

récupération d’horloge, 2, 3, 7–15, 17, 28, 32,
44, 57, 65, 73

fractionnelle, 10, 28, 32, 82, 86
par paquets, 13, 71

régénération, 43–44
réponse impulsionnelle, 101

semiconductor optical amplifier, voir amplifi-
cateur optique à semi-conducteurs

SNR, voir rapport signal à bruit
SOA, voir amplificateur optique à semi-con-

ducteurs

trou spectral, 37, 39, 42, 54

wavelength division multiplexing, voir WDM
WDM, 1, 40, 42
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