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Introduction générale

La distinction fondamentale entre la vitesse de phase et la vitesse de groupe peut être
considérée comme une étape fondatrice de l’étude de la vitesse de propagation des ondes dans
les milieux dispersifs. Evoquée pour la première fois par Hamilton en 1839 [1], la notion de
vitesse de groupe fut formalisée par Lord Rayleigh afin d’expliquer la propagation des rides à
la surface de l’eau [2]. Elle fut très rapidement généralisée à la propagation du son [3], et de la
lumière [4, 5].

La dispersion associée aux résonances optiques a été théoriquement étudiée depuis le début
du siècle dernier [6], lorsque Lorentz publia les formules de l’indice de réfaction des vapeurs
atomiques au voisinage d’une raie d’absorption . Le calcul de la vitesse de groupe associée à ces
formules prévoit l’existence de lumière “lente” et “rapide”, c’est-à-dire que la vitesse de groupe
de la lumière pourrait atteindre des valeurs très petites ou très grandes devant la vitesse de la
lumière dans le vide, c. En particulier, la prédiction d’une lumière “rapide” déclencha nombre
de discussions dans la communauté scientifique à l’époque, car cette notion était en apparente
contradiction avec la théorie de la relativité d’Einstein. Les travaux théoriques de Brillouin
et Sommerfeld confirmèrent que la vitesse de groupe pouvait prendre des valeurs extrêmes au
voisinage d’une résonance optique ; en fait, seule la vitesse d’un signal ne peut dépasser c [7].
Les travaux de Kramers et Kronig montrèrent de façon plus générale qu’une variation rapide
de l’indice de réfraction en fonction de la longueur d’onde était associée à une résonance [8, 9].
Ainsi, la lumière devient “lente” et/ou “rapide” au voisinage de toute résonance optique !

La première confirmation expérimentale de ces prédictions ne vint que quelques dizaines
d’années après. Cela nécessitait en effet l’utilisation d’un laser et de techniques de mesures
perfectionnées. En se restreignant à l’optique au voisinage des résonances atomiques, mention-
nons l’expérience réalisée en 1982 par Steven Chu et ses collègues des Bell Laboratories, qui
ont observé une impulsion laser visible voyageant plus vite que la lumière dans un cristal de
phosphure de gallium d’une épaisseur de près de 100 micromètres [10]. Hau et al. montrèrent
quant à eux une vitesse de groupe réduite à 17 m.s−1 en utilisant le phénomène de transparence
induite électromagnétiquement dans un condensat d’atomes de sodium refroidi à 50 nK [11].

Après la publication de ces expériences, qui ont capté l’imagination du grand public, la
recherche sur la lumière lente et rapide s’est intensifiée. D’une part, il a été expérimentalement
mis en évidence que dans certains cas, la vitesse de groupe d’une sonde pouvait être contrôlée
continument, à une longueur d’onde donnée, en faisant varier l’intensité de la pompe créant la
résonance [11–13]. D’autre part, la lumière lente et rapide a été observée dans plusieurs maté-
riaux, en se plaçant au voisinage de résonances optiques de différentes natures. En particulier,
la démonstration expérimentale du contrôle de la vitesse de groupe de la lumière dans les solides
[12], les fibres optiques [14], puis les semi-conducteurs [15], à température ambiante, a permis
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d’envisager les applications potentielles de ce qui n’était alors qu’une curiosité de laboratoire.

Parallèlement à ces recherches, la mise au point de la fibre optique à faible atténuation et
du laser à semi-conducteur émettant en régime continu à température ambiante a permis de ré-
volutionner les systèmes de communications, en particulier les télécommunications numériques,
qui sont désormais déployées dans le monde entier.

La maturité et les performances des composants opto-électroniques sont telles aujourd’hui
qu’elles permettent aussi d’envisager la transmission et le traitement optique des signaux hy-
perfréquences analogiques. Les liaisons par fibres optiques se révèlent une alternative très inté-
ressante aux câbles coaxiaux pour répondre aux critères de performance des futures générations
de RADAR 1, en termes d’immunité aux perturbations électromagnétiques, de taille et de poids,
de faibles pertes de propagation et de grande dynamique [16].

En particulier, les faibles pertes de propagation dans les fibres optiques (0, 2 dB/km au
lieu de 1000 dB/km typiquement pour les câbles coaxiaux) autorisent le transport de signaux
analogiques sur de grandes distances, ce qui permet :

- le déport de signaux RADAR. Il peut s’agir d’un oscillateur local de grande pureté spec-
trale destiné à être distribué entre les éléments actifs de l’antenne RADAR, ou encore
d’un signal hyperfréquence qu’on souhaite détecter à la réception puis véhiculer vers la
base de traitement de données. La transmission se fait en bande étroite (quelques dizaines
à quelques centaines de MHz), mais à haute fréquence (0,1- 20 GHz).

- la création d’une longue cavité micro-onde très surtendue afin de générer des signaux
analogiques de très grande pureté spectrale (oscillateur opto-électronique).

Développer des dispositifs permettant de contrôler la propagation des signaux analogiques
transportés par voie optique est donc un enjeu important car cela apporterait un degré de liberté
supplémentaire dans les systèmes que nous venons de citer. Cela permettrait en particulier :

- de reconfigurer la distribution des signaux analogiques vers les éléments rayonnants de
l’antenne, et par conséquent de contrôler dynamiquement le diagramme de rayonnement
de l’antenne (antenne active) ;

- de rendre accordables les oscillateurs opto-électroniques.
Or, sous certaines conditions, la vitesse de propagation des signaux analogiques transpor-

tés par voie optique équivaut à la vitesse de groupe de la lumière. Ainsi il s’avère pertinent
d’étudier les dispositifs où la lumière lente et rapide a été observée pour réaliser des lignes à
retards accordables pour les signaux analogiques transportés par voie optique. En particulier,
les matériaux qui ont la maturité technologique pour être réellement utilisés dans les liaisons
opto-électroniques (fibre optique, semi-conducteurs) semblent être des candidats prometteurs.

L’objectif de ce travail de thèse est donc d’évaluer l’intérêt de la maîtrise de la vitesse de
groupe de la lumière au voisinage des résonances optiques pour contrôler la vitesse de propaga-
tion des signaux analogiques transportés par voie optique, pour des applications RADAR.

Ainsi ces travaux dépassent le cadre classique de l’étude de la lumière lente et rapide au
voisinage des résonances optiques. En se plaçant du point de vue applicatif, de nouvelles problé-
matiques doivent être abordées. Outre l’évaluation de l’amplitude des retards qu’il est possible
de contrôler, le dispositif étudié devra répondre aux exigences en terme de fréquence d’utilisa-
tion (0,1-20 GHz) et de bande passante instantanée (quelques centaines de MHz). De plus, il

1. Acronyme venant de l’anglais RAdio Detection And Ranging.
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nous sera impératif de distinguer les notions de retards, retards vrais, et déphasages accordables.
Enfin, rappelons que dans le cadre des applications RADAR, l’information utile est contenue à
la fois dans l’amplitude et la phase du signal analogique. Contrairement aux télécommunications
optiques, il ne s’agit pas donc pas uniquement de différentier des bits 1 ou 0 d’un état logique.
Pour répondre aux exigences des applications RADAR, les liaisons opto-hyperfréquences doivent
minimiser les pertes, les bruits additifs et les distorsions afin de conserver une grande fidélité
spectrale du signal à transmettre [17]. L’influence de la lumière lente et rapide sur ces facteurs
de mérite devra être évaluée.

Les études présentées dans ce mémoire sont à la fois théoriques et expérimentales. Notre
objectif est en effet triple :

- évaluer expérimentalement les facteurs de mérite d’une ligne à retards accordables réalisée
avec des composants commerciaux ;

- évaluer les limites théoriques du composant en mettant en évidence les mécanismes phy-
siques mis en jeu, puis essayer de les contourner ;

- mettre en place un outil de simulation précis permettant de modéliser les facteurs de
mérite de la ligne à retards accordables étudiée.

Ce mémoire de thèse s’articule autour de quatre chapitres.
Dans le premier chapitre, nous présentons en détail le contexte de notre travail. Tout d’abord,

nous préciserons les besoins et les critères de performance requis par l’application, et nous dé-
crirons les différentes techniques déjà explorées. Ensuite, nous introduirons la nouvelle approche
étudiée dans le cadre de cette thèse, à savoir la lumière lente et rapide au voisinage des réso-
nances optiques. Nous présenterons les différents mécanismes de lumière lente et rapide déjà
publiés dans la littérature et nous montrerons le fort potentiel des oscillations cohérentes de
population dans les semi-conducteurs pour les applications RADAR, qui font l’objet de cette
thèse.

Le deuxième chapitre présente théoriquement les oscillations cohérentes de population dans
les semi-conducteurs, et posent les bases de notre modèle théorique, permettant les simulations
numériques précises présentées au cours du manuscrit.

Enfin, dans les troisième et quatrième chapitres, nous étudions expérimentalement et théo-
riquement les différentes architectures permettant de contrôler la phase et le retard des signaux
hyperfréquences par voie optique, réalisées avec un amplificateur optique à semi-conducteur.
Cela nous permettra de conclure sur l’intérêt du contrôle de la dispersion au voisinage des
résonances optiques pour les applications RADAR.
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Chapitre I

Intérêt de la lumière lente et rapide

pour l’optique micro-onde
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La fonction la plus simple qu’offre l’optique aux applications hyperfréquences analogiques
est le transport à très faibles pertes des signaux électriques large bande, permettant le déport
du contrôle d’antennes, ainsi que la distribution des signaux analogiques. L’architecture usuelle
pour réaliser cette fonction est présentée sur la figure I.1. Le modulateur d’amplitude permet
de transposer le signal RF 1 sur un signal optique, nommée porteuse optique. Le signal RF ainsi
porté optiquement est transporté avec de très faibles pertes par fibre optique. Enfin le signal RF
est restitué dans le domaine électrique via une photodiode rapide. Dans la suite de ce manuscrit,
ce type de liaison hybride optique/électrique sera nommée “liaison opto-hyperfréquence”. Pour
répondre aux exigences des applications RADAR, les liaisons opto-hyperfréquences doivent mi-
nimiser les pertes, les bruits additifs et les distorsions afin de conserver une grande fidélité au
spectre du signal à transmettre [17].

En second lieu, à ce travail d’amélioration des liaisons, s’ajoute le développement en optique
d’un grand nombre de fonctions utiles en RADAR telles que le filtrage de fréquence, la commu-

1. Acronyme de RadioFréquence. Les ondes RF sont les ondes électromagnétiques dont la fréquence est par
convention inférieure à 3 000 GHz. Les signaux micro-ondes sont compris entre 0.1 GHz et 1000 GHz. La plupart
des signaux considérés dans ce manuscrit seront des signaux hyperfréquences, c’est-à-dire qu’ils seront compris
entre 1 et 100 GHz.
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MZM 
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Figure I.1 – Exemple de liaison opto-hyperfréquence pour le transport des signaux RF.
MZM désigne le modulateur d’amplitude (usuellement on utilise un Modulateur de Mach-
Zehnder (MZM)). Dans la suite de ce manuscrit, nous utiliserons la convention suivante :

les liaisons optiques seront en bleu, les liaisons électriques en noir.

tation rapide, la corrélation de signaux ou encore la génération de formes d’onde complexes...
Il ne s’agit pas de remplacer toutes les fonctions réalisées en hyperfréquence par des solutions
optiques, mais de cibler celles pour lesquelles l’électronique n’apporte pas de réponse. En parti-
culier, il paraît pertinent de développer par voie optique les fonctions nécessitant la réalisation
ou le contrôle de grands retards temporels afin de tirer profit des faibles pertes de propagation
des signaux optiquement portés.

Dans ce chapitre, nous donnerons tout d’abord dans une première partie des exemples de
fonctions RADAR où la réalisation ou le contrôle de retards est indispensable, et nous mon-
trerons que cela implique le développement de lignes à retard et déphaseurs accordables par
voie optique. Puis nous préciserons les besoins et les critères de performance requis pour ces
fonctions élémentaires. Enfin, nous décrirons les différentes techniques déjà explorées.

Dans une seconde partie, nous introduirons la nouvelle approche qui fait l’objet de cette
étude, à savoir la lumière lente et rapide au voisinage des résonances optiques. Nous expliquerons
le principe du contrôle de la dispersion des matériaux au voisinage d’une résonance optique,
et nous montrerons que cela permet de contrôler la vitesse de groupe de la lumière et ainsi la
propagation des signaux RF portés optiquement. Nous établirons les conditions nécessaires sur
la dispersion pour concevoir des lignes à retard et déphaseurs accordables pour les signaux RF.
Enfin, nous présenterons les différents mécanismes de lumière lente et rapide déjà étudiés dans
la littérature et nous montrerons le fort potentiel des oscillations cohérentes de population dans
les semi-conducteurs pour les applications RADAR.

I.1 Lignes à retards et déphaseurs accordables par voie optique

pour les RADAR

Nous allons tout d’abord définir les notions de déphasages et retards vrais. Puis nous décri-
rons quelques exemples d’applications RADAR où l’utilisation des lignes à retards et déphaseurs
accordables par voie optique serait avantageuse, ce qui nous permettra de mieux cerner les be-
soins et les facteurs de mérite requis. Enfin, nous présenterons un état de l’art des lignes à
retards accordables par voie optique.

I.1.a. Définitions

Un système micro-onde fonctionne autour d’une fréquence centrale f0 sur une bande passante
instantanée Binst. Le système peut être agile sur une plage de fréquence ∆f , c’est-à-dire que sa



19 CHAPITRE I. INTÉRÊT DE LA LUMIÈRE LENTE ET RAPIDE POUR L’OPTIQUE MICRO-ONDE

fréquence centrale f0 peut dans ce cas varier sur ∆f . Dès que la bande passante instantanée est
large, la phase introduite par le système sur le signal doit être large bande. Introduisons ainsi
la notion de déphasage large bande et de retard vrai.

Déphasage large bande

Un système introduit un déphasage sur une bande passante instantanée Binst autour de la
fréquence centrale f0, lorsqu’il déphase de ψ tout signal RF incident Sin de cette gamme de
fréquences sans distorsion et sans ajout de retard. Spectralement, le signal de sortie s’écrit donc :

Sout = e−iψ
∑

f

Sin(f), (I.1)

la somme s’appliquant sur toutes les composantes spectrales du signal. La phase spectrale φ(f)
que doit introduire le système sur une bande passante instantanée Binst autour de la fréquence
centrale f0 est donc :

φ(f) = ψ. (I.2)

On remarque que la phase φ doit donc être constante par rapport à la fréquence RF f . Nous
avons illustré cette définition sur la figure I.2(a).

(b) Retard vrai (a) Déphasage large bande 

f 
f0 0 

f 
f0 

Binst 

0 

φ
φ
 Binst 

ψ
 τ


Figure I.2 – Défintions. (a) Déphasage large bande accordable. (b) Retard vrai acordable.

Retard vrai

Un système introduit un retard vrai sur une bande passante instantanée Binst autour de
la fréquence centrale f0, lorsqu’il retarde de τ tout signal RF incident Sin de cette gamme de
fréquences sans distorsion et sans ajout de phase. Spectralement, le signal de sortie s’écrit donc :

Sout =
∑

f

Sin(f)e−i2πfτ , (I.3)

la somme s’appliquant sur toutes les composantes spectrales du signal. La phase φ que doit
introduire le système sur une bande passante instantanée Binst autour de la fréquence centrale
f0 est donc :

φ(f) = 2πτf. (I.4)
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On remarque que la phase φ doit donc être proportionnelle à la fréquence RF f . Nous avons
illustré cette définition sur la figure I.2(b).

Nous avons déjà évoqué le fait que la génération de retards vrais en technologie électrique
est délicate voire impossible dans certains cas car les pertes de propagation dans les câbles
coaxiaux sont élevées et dépendent de la fréquence du signal RF. Il est donc pertinent de
développer par voie optique les fonctions nécessitant la réalisation ou le contrôle de retards
vrais afin de tirer profit des faibles pertes de propagation dans les fibres optiques, qui sont de
surcroît indépendantes de la fréquence des signaux optiquement portés. Nous présentons dans le
paragraphe suivant quelques exemples de fonctions RADAR nécessitant la réalisation de retards
optiques. Nous allons voir que les architectures envisagées nécessitent des lignes à retards vrais
et des déphaseurs accordables.

I.1.b. Exemples de fonctions RADAR nécessitant la réalisation de retards

optiques

Nous présentons tout d’abord les commandes d’antenne active et les filtres micro-onde re-
configurables, puis les oscillateurs locaux de grande pureté spectrale.

Commande d’antenne active et filtre réjecteur micro-onde reconfigurable

MZM Laser 

Signal RF 

1xN a2 

a1 

a0 

aN-1 

τ


2τ


(N-1)τ


1xN 

Fréquence RF 

|H(f)| 
ISL 

Angle θ 

|F(θ)| 
θ0 

θ


Filtre RF reconfigurable 

Antenne active 
Eléments 

radiatifs 

Figure I.3 – Architectures génériques et fonctions de transfert associées d’un filtre RF
reconfigurable et d’une commande d’antenne active par voie optique.

Les commandes d’antenne active et les filtres réjecteurs micro-onde reconfigurables par voie
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optique sont conceptuellement très proches, comme nous l’avons illustré sur la figure I.3. En
effet, dans les deux systèmes, un signal RF incident module une porteuse optique. Le signal RF
sur porteuse optique est ensuite échantillonné dans le domaine temporel, en utilisant un coupleur
optique 1 x N et un réseau de lignes à retards vrais dans lequel le retard de la kième ligne est
kτ , où τ est le retard vrai incrémental. La ligne à retards vrais peut être un simple tronçon de
fibre optique. Les signaux échantillonnés sont ensuite pondérés en phase et en amplitude afin
de contrôler la réponse impulsionnelle du filtre ou le diagramme de rayonnement de l’antenne
en champ lointain.

Dans le cas des filtres réjecteurs micro-onde par voie optique, les signaux échantillonnés
sont recombinés puis restitués dans le domaine électrique via une photodiode rapide (voir la
figure I.3). La réponse électrique du processeur optique est donnée par [18] :

H(f) =
N∑

k=0

ake
−i(2πkτ), (I.5)

avec f la fréquence du signal RF, ak le coefficient complexe de pondération de la kième ligne.
Ces coefficients déterminent le rapport d’extinction du filtre réjecteur. L’expression (I.5) corres-
pond à une fonction de transfert de période spectrale nommée intervalle spectrale libre (ISL).
L’ISL est inversement proportionnel à l’incrément de retard entre deux canaux d’échantillonnage
(ISL = 1/τ).

Cette approche optique du filtre réjecteur apporte plusieurs avantages par rapport à l’ap-
proche électronique. En particulier, les très faibles pertes des lignes à retards optiques, indépen-
dantes de la fréquence du signal RF, et la bande passante instantanée RF, Binst, des composants
opto-électroniques, permettent des produits temps x bande passante (Nτ x Binst) très grands,
qui mesurent le nombre maximal d’échantillons qui peuvent être traités par le système. De plus,
la capacité de l’optique à générer des très petits retards incrémentaux τ , et donc une génération
de très grandes fréquences d’échantillonage pouvant aller jusqu’à 100 GHz, est un avantage par
rapport aux quelques GHz accessibles en technologie électronique.

Afin de rendre le filtre réjecteur accordable, il faut pouvoir modifier de façon dynamique la
position des résonances du filtre. Il est donc nécessaire de contrôler dynamiquement le retard vrai
incrémental τ . Afin de rendre le filtre réjecteur totalement reconfigurable, il est aussi nécessaire
de contrôler dynamiquement les coefficients complexes ak. Il faut donc sur chaque canal contrôler
dynamiquement le retard et le déphasage sur la bande passante instantanée Binst du filtre.

Dans le cas des commandes d’antenne active par voie optique, les N échantillons retardés
sont restitués dans le domaine électrique par N photodiodes qui alimentent N éléments radiatifs
(voir la figure I.3). Le diagramme de rayonnement angulaire normalisé de l’antenne en champ
lointain F (θ) est donné par la transformée de Fourier du champ électrique rayonné [19] :

F (θ) =
1
N

N−1∑

k=0

ake
−2iπfk(τ− d

c
sin θ), (I.6)

où θ est l’angle de balayage, d la distance entre les éléments rayonnants. Les coefficients com-
plexes ak sont utilisés ici pour réduire les lobes secondaires.

D’après l’expression (I.6), la direction de pointé θ0, qui correspond au maximum de l’énergie
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rayonnée, peut être ajustée en contrôlant le retard vrai incrémental τ selon la relation :

τ =
d

c
sin θ0. (I.7)

Cette relation ne dépend pas de la fréquence RF, et est donc valable sur toute la bande passante
instantanée de l’antenne. Cela constitue le principal avantage des commandes optiques des
antennes actives. En effet, comme nous l’avons déjà évoqué à plusieurs reprises, il est difficile
d’introduire des retards vrais sur des signaux RF en technologie purement électronique. Lorsque
la direction de pointé de l’antenne est contrôlée par l’introduction d’un déphasage large bande
accordable ψ, selon la relation :

ψ = 2πfτ = 2πf
d

c
sin θ0, (I.8)

ψ dépend alors de la fréquence. Ainsi, deux signaux décalés en fréquence ne vont pas avoir
la même direction de pointé, ce qui limite la bande instantanée finale de l’antenne active et
sa précision de pointé. Un tel contrôle à l’aide de déphaseurs est donc limité aux antennes à
bandes passantes instantanées très étroites (quelques pourcents de la fréquence centrale) ou aux
antennes de petites dimensions.

Les commandes optiques d’antenne active permettent donc d’augmenter la bande passante
instantanée, qui doit atteindre 10% à 30% de la fréquence centrale pour améliorer la résolution et
accroître la résistance aux systèmes de brouillage. L’excursion maximale en retard vrai qu’il est
nécessaire de générer, Nτ , dépend de la dimension de l’antenne Nd. Ainsi, pour les antennes de
très grandes dimensions, pour lesquelles on a besoin des retards de l’ordre de 10 nanosecondes,
le contrôle en retards vrais purs peut être difficile, même en optique. Néanmoins il est possible
d’augmenter la bande passante de l’antenne en ayant recours à une architecture mixte alliant
déphasages et retards vrais.

Oscillateurs locaux de grande pureté spectrale

La réduction du bruit des oscillateurs électroniques est généralement obtenue en associant
une source d’énergie à un résonateur avec un grand facteur de qualité. Le facteur de qualité
d’un résonateur est donné par [20] :

Q = 2πfτD, (I.9)

où f est la fréquence de l’oscillateur et τD est le temps de décroissance de l’énergie stockée dans
le résonateur. Le résonateur, utilisé en technologie hyperfréquence, ayant le plus grand facteur
de qualité à température ambiante est le quartz, mais il ne fonctionne qu’à basse fréquence, est
peu accordable et ne peut générer directement des hautes fréquences [21, 22].

Les oscillateurs opto-électroniques, dont la première et la plus simple architecture est présen-
tée sur la figure I.4(a), profitent des faibles pertes de propagation dans les fibres optiques afin de
réaliser une longue cavité micro-onde très surtendue, et donc un très long temps de décroissance
en énergie [20]. De façon très schématique ces oscillateurs sont constitués à partir d’une liaison
optoélectronique, allant de quelques m à quelques km, et qui est bouclée sur elle-même. Comme
illustré sur la figure I.4(a), la sortie de la photodiode est connectée, après amplification et fil-
trage, à l’entrée du modulateur. La finesse d’un tel oscillateur opto-électronique peut atteindre
105 − 106.
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Figure I.4 – (a) Architecture générique d’un oscillateur opto-électronique [20]. (b)
Spectre RF de sortie de l’oscillateur, montrant les différents modes spectraux pouvant os-
ciller aux fréquences fk, et la réponse du filtre RF (en rouge) qui permet de sélectionner un

des modes.

Le résonateur opto-électronique permet de générer des modes spectraux de grande pureté
spectrale, espacés de 1/τ , où τ peut être assimilé en première approximation au retard introduit
par la fibre optique. Le filtre RF permet de sélectionner un des modes. Ce principe est illustré sur
la figure I.4(b). Ainsi une variation de τ permet de rendre l’oscillateur accordable. Néanmoins,
si on se restreint à la configuration où un seul mode spectral oscille, un contrôle du déphasage
suffit pour obtenir une accordabilité continue en fréquence dans la bande passante du filtre
RF utilisé [20, 23]. La combinaison d’une architecture plus complexe, à plusieurs boucles, et
d’un déphaseur RF sur la plus petite boucle, permet d’accroître la plage d’accordabilité sans
pénalité de pureté spectrale. Par contre l’accordabilité est réalisée dans ce cas par pas discrets
[24, 25]. Les oscillateurs opto-électroniques accordables sont en particulier développés pour les
applications de lidar-radar où l’on recherche à réaliser très rapidement de grandes rampes de
fréquence [26, 27]. Les déphaseurs utilisés doivent donc être rapidement reconfigurables sur une
grande plage de fréquences. Les déphaseurs RF peuvent aussi être utilisés dans les oscillateurs
opto-élecroniques pour compenser les dérives en fréquence dues par exemple aux variations de
température.

Nous avons présenté trois applications différentes en photonique micro-onde qui requièrent
la génération de retards optiques pour les signaux RF. Nous avons mis en évidence que cela
implique conjointement un contrôle dynamique des retards et/ou déphasages de signaux RF afin
d’obtenir des systèmes reconfigurables. Il est donc nécessaire de développer des lignes à retards
et des déphaseurs RF accordables. Nous avons déjà montré que les lignes à retards doivent être
réalisées avec des technologies optiques, étant donné qu’elles sont très difficilement réalisables
dans la gamme des signaux hyperfréquences en électronique. Par contre, les déphaseurs RF sont
des composants existants en électronique. Néanmoins, il est aussi intéressant de les développer
par voie optique car nous avons montré que le contrôle dynamique du déphasage allait souvent
de pair avec l’utilisation de retards optiques. Ainsi, un déphaseur RF par voie optique pourrait
éviter des conversions optique / électrique et électrique / optique inutiles. De plus, les dépha-
seurs RF ainsi réalisés pourraient avoir des avantages sur leurs homologues électroniques, en
particulier en termes de plage de fréquences utilisable et de reconfiguration (contrôle continu
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des déphasages, temps de reconfiguration).
Bien évidemment, les lignes à retards et déphaseurs RF accordables par voie optique devront

répondre aux critères de performances des applications RADAR, que nous détaillons dans le
paragraphe suivant.

I.1.c. Dimensionnement des besoins. Facteurs de mérite.

Nous listons dans ce paragraphe les besoins en termes de lignes à retards et déphaseurs RF
accordables pour les applications en photonique micro-onde et les facteurs de mérite classiques
des composants utilisés dans ce domaine.

La fréquence centrale f0 doit être comprise entre 0, 1 GHz et 40 GHz suivant la bande RA-
DAR utilisée. Nous notons ∆f la plage d’accordabilité de la fréquence centrale.

La bande passante instantanée, que nous notons Binst, doit idéalement atteindre 10% à 30%
de la fréquence centrale pour améliorer la résolution et accroître la résistance aux systèmes de
brouillage. Pour un signal de fréquence centrale de 10 GHz, la bande passante instantanée devra
donc dépasser 1 GHz.

L’excursion totale et le pas des retards accordables nécessaires dépendent de l’application
(taille et nombre d’éléments radiatifs pour les commandes d’antennes actives), et de l’archi-
tecture utilisée (avec des sous-réseaux alimentés en phase etc...). L’ordre de grandeur à retenir
pour l’excursion totale est entre quelques centaines de picosecondes et dix nanosecondes. Plus
le pas du retard est petit, plus la fréquence d’échantillonnage des filtres RF et la précision des
antennes actives seront élevées.

L’excursion totale idéale des déphasages est évidemment 2π. Le contrôle continu des dépha-
sages est bien sûr préférable, sachant qu’une dizaine de bits est le minimum pour les applications
de commande d’antennes actives.

Le temps de reconfiguration entre deux retards ou déphasages est une donnée très impor-
tante. Le temps de reconfiguration est limité par la valeur du plus grand retard considéré. Il faut
ainsi que les autres contributions au temps de reconfiguration (temps de propagation intrinsèque
dans la structure etc...) se rapprochent de la valeur du plus petit retard introduit.

Comme pour tout composant RF, le rapport signal-à-bruit, la dynamique et le bruit de phase
sont des caractéristiques clés. En particulier, une grande dynamique est requise à la réception
des RADAR (100 à 110 dB/Hz2/3). Nous définirons les facteurs de mérite associés à ces notions
dans le chapitre 3 lorsque nous les étudierons.

Enfin, le poids, l’encombrement et la consommation énergétique sont des critères importants,
en particulier pour les systèmes embarqués dans l’aéronautique et le spatial.

Dans la suite de ce manuscrit, nous veillerons donc à évaluer ces différents facteurs de
mérite pour les lignes à retards et déphaseurs RF accordables que nous étudierons. Nous nous
efforcerons de comprendre l’origine physique des limitations que nous montrerons. Enfin, nous
essayerons d’améliorer les performances en proposant de nouvelles architectures.

I.1.d. Etat de l’art des lignes à retards accordables par voie optique

Nous venons de souligner l’importance des lignes à retards accordables par voie optique
et les critères de performance requis pour des applications RADAR. Cela fait à présent une
vingtaine d’années que des équipes de recherche travaillent sur ce problème. Dans un premier
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temps, les approches étudiées pour réaliser des lignes à retards accordables étaient basées sur une
modification du chemin géométrique le long duquel se propage la lumière, dans des architectures
à fibres optiques ou en espace libre. La commutation entre les différents chemins géométriques
est alors réalisée en utilisant des commutateurs fibrés ou des modulateurs spatiaux de lumière
en espace libre. Dans un second temps, les architectures utilisant la dispersion optique des
matériaux et structures ont été étudiées. Elles offrent l’avantage d’un contrôle continu des
retards. Nous présentons ici rapidement ces différentes méthodes, puis nous introduisons la
nouvelle approche que nous avons choisi d’étudier, basée sur la lumière lente ou rapide au
voisinage d’une résonance optique.

Architectures à lignes à retards commutées

La plupart des architectures à lignes à retards commutées sont basées sur des lignes à
retards programmables qui utilisent des segments de fibre optique disposés en série plutôt que
de façon parallèle [28]. Le principe est décrit sur la figure I.5. La commutation permet un
contrôle numérique des longueurs vues par le signal hyperfréquence. L’excursion en retard est
donc de (2N − 1)τ avec τ le retard du segment le plus court et N le nombre de commutateurs.

Contrôle numérique 

des commutateurs


Signal RF 

porté optiquement 

τ


2τ


4τ


Figure I.5 – Principe des architectures à lignes à retards commutées à base de fibres
optiques et de commutateurs fibrés.

Les points critiques de cette approche sont en particulier :
• pas d’accordabilité continue ;
• l’influence de la stabilité thermique à cause des grandes longueurs de fibre, engendrant

des erreurs sur les retards et des problèmes de stabilité de calibration ;
• l’influence de la commutation sur le rapport signal-à-bruit ;
• la sensibilité à l’environnement à cause de l’utilisation de lignes séparées ;
• le temps de reconfiguration qui est limité par le temps de commutation.

Architectures bi-dimensionnelles en espace libre

Des retards optiques bi-dimensionnels en espace libre ont été démontrés en utilisant la
commutation de la polarisation de la lumière incidente par des modulateurs spatiaux de lumière
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[29, 30]. La figure I.6 en illustre le principe. Selon l’état du pixel, ON ou OFF, la polarisation
de la lumière incidente va tourner de 0◦ ou 90◦ en sortie du modulateur spatial de lumière.
Lorsque la polarisation est inchangée le cube séparateur de polarisation ne dévie pas la lumière
et le faisceau n’est pas retardé. Lorsque la polarisation a tourné de 90◦, le cube agit comme un
miroir et envoie le signal traverser une ligne à retards composée de prismes. En cascadant N
dispositifs, le signal peut être ainsi retardé de 0 à (2N − 1)τ , avec τ le retard élémentaire de
chaque dispositif.

Signal RF 

porté optiquement 

τ

SLM


Contrôle de la 

polarisation


Signal RF 

porté optiquement 

Figure I.6 – Principe des architectures bi-dimensionnelles en espace libre, à base de
modulateurs spatiaux de lumière (SLM). On présente ici le dispositif élémentaire permettant

de réaliser un retard élémentaire τ .

Les points critiques de cette approche sont en particulier :
• pas d’accordabilité continue ;
• la fluctuation de la polarisation de la lumière en présence d’amplification optique ;
• la diffraction due à la taille des pixels ;
• le temps de reconfiguration qui est limité par le temps de reconfiguation des modulateurs

spatiaux de lumière (de l’ordre 10 − 100 ms pour les modulateurs spatiaux de lumière à
cristaux liquides).

Architectures codées en longueur d’onde

Contrairement à l’utilisation de la commutation entre différents chemins géométriques, les
architectures codées en longueur d’onde, utilisant la dispersion élevée de certains matériaux
ou structures, permettent un contrôle continu des retards. En effet, lorsqu’un matériau est
dispersif, la vitesse de groupe vg(λ) dépend de la longueur d’onde λ. On peut définir de manière
équivalente l’indice de groupe par ng = c/vg, avec c la célérité de la lumière dans le vide. Ainsi,
deux signaux portés par deux longueurs d’onde différentes seront retardés l’un par rapport à
l’autre par : τ = ∆ngL/c avec L la longueur (fixe) du matériau dispersif et ∆ng la différence
d’indice de groupe entre les deux longueurs d’onde. Nous reviendrons sur la validité de cette
expression au début de la section suivante.

Plusieurs matériaux et structures ont été étudiés pour cette application : les fibres dispersives
[31], les réseaux de Bragg inscrit dans les fibres [32–34]. Récemment, les micro- et nano-structures
dispersives ont été étudiées, telles que les cristaux photoniques [35] ou les guides d’onde optiques
combinés à des résonateurs en anneaux [36, 37].
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Signal RF 

porté optiquement à λ2 

Signal RF 

porté optiquement à λ1 

τ
Contrôle de la 

longueur d’onde λ


vg(λ1)

vg(λ2)

Figure I.7 – Principe des architectures codées en longueur d’onde.

Les points critiques communs de ces approches sont en particulier :
• la sensibilité à l’environnement, puisque la précision sur les retards est directement liée

à la stabilité en longueur d’onde de la source laser ;
• la nécessité de disposer d’une source laser accordable par canal pour obtenir un dia-

gramme de rayonnement programmable ou un filtre RF reconfigurable ;
• le temps de reconfiguration qui est limité par le temps de changement de longueur d’onde.

Architecture utilisant le contrôle de la dispersion des matériaux à une longueur

d’onde donnée

Pour profiter du contrôle continu des retards grâce à la dispersion des matériaux, mais en
s’affranchissant de l’utilisation d’une source accordable en longueur d’onde, il faudrait pouvoir
contrôler dynamiquement la dispersion des matériaux à une longueur d’onde donnée, comme
nous l’avons schématisé sur la figure I.8.

Contrôle de la 

dispersion à λ


Signal RF 

porté optiquement à λ 

Signal RF 

porté optiquement à λ 

τ


vg1(λ)

vg2(λ)

Figure I.8 – Principe des architectures utilisant le contrôle de la dispersion des matériaux
à une longueur d’onde donnée.

La dispersion de certaines structures que nous avons citées dans le cadre des architectures
codées en longueur d’onde est, ou peut potentiellement être, contrôlable par étirement mécanique
des fibres optiques ou par un contrôle thermique des structures. Le temps de reconfiguration
serait donc limité par le contrôle mécanique ou thermique.

Une nouvelle approche, basée sur la lumière lente et rapide au voisinage des résonances
optiques, a été récemment étudiée. La dispersion associée aux résonances optiques et ses consé-
quences sur la vitesse de groupe de la lumière ont été théoriquement étudiés depuis le début
du siècle dernier [6]. La première démonstration expérimentale de ces notions a été réalisée au
début des années 1980 [10]. Néanmoins, c’est à partir du début des années 2000 qu’il a été
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expérimentalement mis en évidence que dans certains cas, la vitesse de groupe d’une sonde
pouvait être contrôlée continûment, à une longueur d’onde donnée, en faisant varier l’intensité
de la pompe créant la résonance [11–13].

L’utilisation de la lumière lente et rapide au voisinage d’une résonance optique permettrait
ainsi de générer des retards contrôlés de manière continue en faisant varier l’intensité de la
pompe, et ainsi sans utilisation de source accordable. Le temps de reconfiguration ne serait
ainsi limité ni par l’utilisation de commutateurs ou de sources accordables, ni par un ajustement
mécanique ou thermique.

Nous avons ainsi choisi dans le cadre de cette thèse d’étudier la lumière lente et rapide au
voisinage d’une résonance optique, afin de contrôler la dispersion des matériaux à une longueur
d’onde donnée, et d’évaluer la possibilité de réaliser des lignes à retards accordables pour ré-
pondre aux besoins des applications RADAR. Nous prendrons soin au cours de cette étude
d’analyser la compatibilité de cette approche avec la réalisation de déphaseurs RF accordables
par voie optique, puisque nous avons mis en évidence qu’il est aussi intéressant de les développer
pour les futures applications en photonique micro-onde.

I.2 Lumière lente et rapide au voisinage des résonances optiques

L’objectif de cette partie est tout d’abord d’introduire le concept de lumière lente et rapide
au voisinage des résonances optiques. Nous rappellerons dans un premier temps les propriétés
de propagation d’un signal optique dans un milieu dispersif et les différentes vitesses qui lui
sont associées.

Dans un second temps, nous expliquerons le principe de la lumière lente et rapide au voisinage
d’une résonance optique, et nous mettrons en évidence la possibilité d’utiliser ce phénomène pour
concevoir des lignes à retards vrais accordables pour les signaux RF portés optiquement.

Enfin nous décrirons les différentes résonances optiques déjà étudiées dans la littérature
afin de mettre en évidence le potentiel des oscillations cohérentes de population dans les semi-
conducteurs pour les applications en photonique micro-onde.

I.2.a. Propagation d’un signal dans un milieu dispersif homogène

Afin de comprendre comment il est possible de contrôler la vitesse de la lumière, il nous
faut tout d’abord définir la vitesse d’une onde optique. La vitesse de la lumière a été décrite de
différentes manières au fur et à mesure de la compréhension de la propagation des ondes [1, 7, 38–
40]. Lorsqu’on considère un milieu dispersif, c’est-à-dire lorsque la vitesse de propagation dépend
fortement de la fréquence de l’onde qui se propage, on peut distinguer au moins trois vitesses de
propagation différentes : la vitesse de phase, la vitesse de groupe et la vitesse du signal. Dans ce
paragraphe, nous allons expliciter la signification de ces différentes terminologies. Enfin, nous
nous intéressons au cas particulier de la propagation d’un signal RF sur porteuse optique, qui
fait l’objet de cette thèse.

Considérons la propagation selon la direction (Oz) de la lumière dans un matériau dispersif,
linéaire, homogène et isotrope, qu’on suppose non conducteur et sans charge libre. Il est possible
de montrer à partir des équations de Maxwell que le champ électrique Ẽ se propageant selon la
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direction (Oz) vérifie l’équation d’onde scalaire suivante :

∂2

∂z2
Ẽ(z, t) =

ǫ

c2

∂2

∂t2
Ẽ(z, t), (I.10)

avec c la célérité de la lumière dans le vide et ǫ la permittivité linéaire du matériau. Une
solution bien connue de cette équation différentielle est l’onde plane monochromatique. On
définit l’enveloppe lentement variable E(ω) à la fréquence ω 1 :

Ẽ(z, t) = ℜ {E(z, t)} = ℜ
{∫

E(ω) ei(k̃(ω)z−ωt)dω

}
, (I.11)

où k̃(ω) représente la constante de propagation complexe associée. La somme est réalisée sur
l’ensemble des composantes du spectre du champ Ẽ . Dans la suite du manuscrit, nous nous
permettrons de désigner le champ électrique par sa représentation complexe E .

L’indice de réfraction complexe est définit par :

ñ(ω) =
√
ǫ(ω) = n(ω) + iκ(ω), (I.12)

où n est l’indice de réfraction réel et κ le coefficient d’extinction. L’indice de réfraction complexe
est relié à la constante de propagation complexe par la relation suivante :

k̃(ω) =
ω

c
ñ(ω). (I.13)

Ainsi le champ E peut s’écrire de manière équivalente par :

E(z, t) =
∫
E(ω) eg(ω)z ei(k(ω)z−ωt)dω, (I.14)

où g(ω) = −ω
c κ(ω) est le gain du matériau (gain net si g > 0, absorption si g < 0), et où

k(ω) = ω
c n(ω) est la constante de propagation réelle. Considérons à présent les différentes

vitesses de propagation associées au champ E(z, t).

Propagation d’une onde plane monochromatique : vitesse de phase

La vitesse de phase vp a été la première à être introduite. Elle correspond à la vitesse d’une
onde plane monochromatique dans un milieu homogène. Le spectre associé à une onde plane
monochromatique par transformation de Fourier est une distribution de Dirac à ω0 (Fig. I.9(a)).
La phase de l’onde s’écrit donc : φ = k0z−ω0t, avec k0 = k(ω0). Deux points de l’onde, repérés
par les coordonnées (z, t), ont la même phase si et seulement si : φ(z1, t1) = φ(z2, t2). On en
déduit alors la vitesse d’une onde plane monochromatique dans un milieu homogène, ou vitesse
de phase :

vp(ω0) =
z2 − z1

t2 − t1
=
ω0

k0
=

c

n(ω0)
. (I.15)

Nous avons illustré cette définition sur la figure I.9(a).
Rayleigh montre dès 1839 que la vitesse de phase ainsi définie ne correspond pas à la vitesse

1. Dans ce manuscrit, nous adoptons la convention suivante : nous notons ω ou Ω les pulsations, et f les
fréquences. Néanmoins, dans le texte, nous nous permettrons un abus de langage en appelant ces deux notions
“fréquence”.
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de propagation mesurée dans les milieux dispersifs, lorsque le champ E(z, t) doit être considéré
comme une somme d’ondes planes monochromatiques [1, 38, 39]. En effet, la vitesse de propa-
gation correspond à la vitesse de propagation de l’enveloppe. Il est ainsi nécessaire d’introduire
la notion de vitesse de groupe.

ω


(a) Vitesse de phase  

ω


k

ω0


ω0


ω


k

ω0


ω

ω0


∆ω


1/vp

1/vg

(b) Vitesse de groupe 

Figure I.9 – Illustration de la vitesse de phase et de groupe. (a) En haut, spectre d’une
onde monochromatique. En bas, illustration de la vitesse de phase dans l’espace (k, ω).
La vitesse de phase correspond à la vitesse de propagation d’une onde monochromatique.
(b) En haut, spectre d’un champ polychromatique E de largeur ∆ω au voisinage de ω0. En
bas, illustration de la vitesse de groupe dans l’espace (k, ω). La vitesse de groupe correspond
à la vitesse de propagation du champ E si la loi de dispersion k(ω) est linéaire au voisinage

de ω0, comme illustré sur cette figure.

Propagation dans un milieu sans distorsion : vitesse de groupe

Considérons à présent un champ polychromatique E dont le spectre est de largeur ∆ω au
voisinage de ω0 (Fig I.9(b)). Le milieu dispersif, décrit par la relation de dispersion k = f(ω),
est supposé linéaire au voisinage de ω0 : k(ω) = k(ω0) + dk

dω

∣∣∣
ω0

(ω − ω0). On suppose ainsi qu’il

n’y a pas de distorsion due à la dispersion. Etant donné que φ = k(ω)z − ωt, on a donc :

φ(z, t, ω) =

(
k0 − dk

dω

∣∣∣∣
ω0

ω0

)
z +

(
dk

dω

∣∣∣∣
ω0

z − t

)
ω. (I.16)

La vitesse de propagation de E correspond à la vitesse de propagation de l’ensemble des points
conservant la même relation de phase entre toutes les composantes spectrales du champ. Deux
points de l’onde conservent la même relation de phase pour toutes les composantes spectrales du
champ E(z, t) si et seulement si : φ(z1, t1, ω) = φ(z2, t2, ω) pour tout ω. D’après l’équation (I.16),
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cela implique que :
dk

dω

∣∣∣∣
ω0

z1 − t1 =
dk

dω

∣∣∣∣
ω0

z2 − t2. (I.17)

On en déduit alors la vitesse de propagation du champ E dans un milieu homogène sans distor-
sion, ou vitesse de groupe :

vg(ω0) =
z2 − z1

t2 − t1
=
dω

dk

∣∣∣∣
k0

=
c

n(ω0) + ω0
dn
dω

∣∣∣
ω0

. (I.18)

En réalité, les milieux optiques ne peuvent être considérés que localement sans distorsion.
Ainsi, comme nous l’avons illustré sur la figure I.9(b), la vitesse de groupe ainsi définie est la
vitesse de propagation du champ E seulement si la relation de dispersion k = f(ω) est linéaire
sur la largeur ∆ω du spectre du champ. Chu et Wong ont montré expérimentalement que sous
certaines conditions, en particulier lorsque la largeur spectrale du champ considéré est inférieure
à la largueur de la résonance (et donc lorsqu’on peut négliger les termes supérieurs de la relation
de dispersion), la vitesse de propagation mesurée du champ correspond à la vitesse de groupe
[10]. Lorsque les termes d’ordres supérieurs ne sont pas négligeables, il est nécessaire de modifier
l’écriture de la vitesse de propagation [41]. A l’inverse, on montre facilement que dans un milieu
non dispersif, où k ne dépend pas de ω, les vitesses de phase et de groupe sont égales.

La vitesse de groupe ainsi définie a soulevé des questions sur sa cohérence avec la théorie
de la relativité selon laquelle la vitesse d’un signal ne peut excéder c, la célérité de la lumière
dans le vide. Or d’après l’expression (I.18), la vitesse de groupe peut devenir supérieure à c,
voire négative si l’indice de réfraction varie fortement avec la fréquence ω. Nous montrerons
dans la section suivante que cela peut être le cas au voisinage d’une résonance optique. Ces
contradictions ont été levées en 1910, lorsque Sommerfeld définit proprement la notion de signal,
grâce à laquelle il montre que la vitesse d’un signal ne peut excéder c [40]. Brillouin reprit et
discuta en détails cette notion dans [7], où il la compara à ce qu’il appelle la vitesse du transfert
d’énergie. Ces discussions sont reprises par Milonni dans [42]. Ces considérations dépassant le
cadre de cette thèse, nous ne rentrerons pas plus dans les détails. Par contre, intéressons-nous
plus précisément au cas particulier de la propagation d’un signal RF sur porteuse optique.

Propagation d’un signal RF sur porteuse optique

Nous considérons un signal RF de fréquence centrale Ω, et de bande passante instantanée
∆ω/2π. Nous avons représenté son spectre RF sur la figure I.10 (a). Rappelons que dans ce
manuscrit, la fréquence de modulation sera typiquement comprise entre 100 kHz et 30 GHz et
la bande passante instantanée du signal modulant ∆ω/2π sera inférieure au GHz. Nous avons
mentionné précédemment que le signal RF pouvait être converti optiquement grâce à un mo-
dulateur d’intensité, supposé ici linéaire (voir le schéma d’une liaison opto-hyperfréquence sur
la figure I.1). Comme nous l’avons représenté sur les figures I.10 (b) et (c), le spectre optique
du champ électrique total E de ce signal RF sur porteuse optique est alors composé de :

• une porteuse optique, dont nous négligeons la largeur de raie, à la fréquence ω0 :

E0(z, t) = E0 e
i(k0z−ω0t). (I.19)

• une ou deux bandes latérales de modulation suivant le format de modulation (resp. Fig. I.9
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Figure I.10 – (a) Spectre RF du signal considéré, de fréquence centrale Ω, et de bande
passante instantanée ∆ω/2π. (b) Spectre optique du signal RF sur porteuse optique dans
le cadre d’une modulation à deux bandes latérales. (c) Spectre optique du signal RF sur
porteuse optique dans le cadre d’une modulation à une bande latérale unique. Nous avons
choisi sur ce spectre de conserver la bande latérale “bleue”, c’est-à-dire située à haute

fréquence.

(b) et (c)). Chaque bande latérale se situe à ω±1 = ω0 ± Ω, et a pour largeur ∆ω :

E1(z, t) =
∫

ω ∈ V(ω1)
E(ω) ei(k(ω)z−ωt) dω, (I.20)

E−1(z, t) =
∫

ω ∈ V(ω−1)
E(ω) ei(k(ω)z−ωt) dω, (I.21)

où V(ω) désigne le voisinage de ω. Nous avons omis les facteurs de gain pour alléger
l’écriture.

Après propagation dans le milieu dispersif homogène de longueur L, une conversion op-
tique/électrique via une photodiode rapide permet de restituer le signal RF dans le domaine
électrique (voir le schéma d’une liaison opto-hyperfréquence sur la figure I.1). Nous suppo-
sons ici que cette conversion est linéaire et d’efficacité maximale. Nous pouvons ainsi déduire
l’expression du signal RF restitué suivant son format de modulation avant la photodiode.

• Si le champ E avant la photodiode est constitué d’une bande latérale unique, le signal
RF s’écrit :

E1E∗
0 =

∫

ω ∈ V(ω1)
E∗

0E(ω) ei(k(ω)−k0)L e−i(ω−ω0)t dω. (I.22)

• Si le champ E avant la photodiode est constituée de deux bandes latérales, le signal RF
s’écrit :

E1E∗
0 + E0E∗

−1 =
∫

ω ∈ V(ω1)
E∗

0E(ω) ei(k(ω)−k0)L e−i(ω−ω0)t dω

+
∫

ω ∈ V(ω−1)
E0E

∗(ω) e−i(k(ω)−k0)L ei(ω−ω0)t dω. (I.23)

Ces expressions mettent en évidence le fait qu’un contrôle de la dispersion k(ω) en ω0 et au
voisinage de ω±1 = ω0 ± Ω permet le contrôle du retard ou du déphasage du signal RF.

En effet, si k(ω) − k0 peut être supposé linéaire au voisinage de ω±1 = ω0 ± Ω et vérifier :

k(ω) − k0 =
τ

L
(ω − ω0), (I.24)



33 CHAPITRE I. INTÉRÊT DE LA LUMIÈRE LENTE ET RAPIDE POUR L’OPTIQUE MICRO-ONDE

avec τ une constante réelle, le signal RF est alors retardé de τ sans distorsion. Il est possible
de faire le lien entre ce retard vrai τ et la vitesse de groupe vg précédemment introduite si
et seulement si k(ω) est linéaire sur l’ensemble du spectre optique du champ E , soit sur Ω ou
2Ω suivant le format de modulation. On montre facilement que la relation suivante est alors
vérifiée :

vg =
L

τ
. (I.25)

τ est ainsi interprété comme le retard de groupe optique.
Par contre, si k(ω)−k0 peut être supposé constant au voisinage de ω±1 = ω0 ±Ω et vérifier :

k(ω) − k0 = ψ
L , si ω ∈ V(ω1),

k(ω) − k0 = −ψ
L , si ω ∈ V(ω−1). (I.26)

avec ψ une constante réelle, le signal RF est alors déphasé de ψ sans distorsion.

(a) Retard vrai sans distorsion 

ω


∆k.L 

ω0


(b) Déphasage large bande 

ω
!1
 ω1


τ = L/vg

ω

ω0
ω

!1
 ω1


0
0

∆k.L 

ψ

−ψ

Figure I.11 – (a) Illustration de la condition d’un retard vrai sans distorsion dans l’espace
(∆k.L, ω) (équation (I.24)). (b) Illustration de la condition d’un déphasage large bande dans

l’espace (∆k.L, ω) (équation (I.26)). On définit ∆k = k(ω) − k0.

Nous avons illustré ces deux conditions sur la figure I.11. Lorsque le spectre optique ne
comporte qu’une bande latérale unique, ces conditions sont moins contraignantes. Mentionnons
en particulier la réalisation d’un déphaseur large bande dans le cas d’une modulation en bande
latérale unique : selon l’équation I.26, il suffit dans ces conditions de contrôler le déphasage
de la porteuse optique. Dans le cas d’une modulation classique, cela impose que la relation de
dispersion soit impaire au niveau de la fréquence de la porteuse. Enfin, n’oublions pas que le
but est d’obtenir des retards et déphasages accordables : τ et ψ devront de surcroît pouvoir être
contrôlés.

Nous venons de mettre en évidence que le contrôle de la dispersion k(ω) permet d’ajuster
la vitesse de propagation de la lumière, et que sous certaines conditions, il peut permettre de
réaliser soit des déphaseurs, soit des lignes à retards accordables pour les signaux RF portés
optiquement. Voyons à présent comment il est possible de contrôler la dispersion au voisinage
d’une résonance optique et comment il serait possible d’utiliser ce phénomène en photonique
micro-onde.
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I.2.b. Contrôle de la dispersion au voisinage d’une résonance optique

Principe

Les relations de Kramers-Kronig lient la partie réelle et la partie imaginaire des fonctions
complexes qui sont analytiques sur le demi-plan supérieur de la variable complexe. On peut
montrer que la susceptibilité d’un matériau, qui peut être interprétée comme la transformée
de Fourier d’un processus physique linéaire et causal, est une telle fonction. La susceptibilité χ
d’un milieu est définie par :

ǫ(ω) = ǫ0 (χ(ω) + 1) , (I.27)

avec ǫ0 la permittivité du vide. Les parties réelle χ
ℜ

et imaginaire χ
ℑ

de χ vérifient ainsi :

χ
ℜ

(ω) =
2
π

∫ ∞

0

ω′χ
ℑ

(ω′)
ω′2 − ω2

dω′. (I.28)

On en déduit la relation suivante entre l’indice réel n et le gain matériau g :

n(ω) = n̄

(
1 − c

π

∫ ∞

0

g(ω′)
ω′2 − ω2

dω′

)
, (I.29)

avec n̄ la contribution non résonnante de l’indice du matériau.
Ainsi, la résonance optique g(ω) est associée à une dispersion particulière k(ω) = ω

c n(ω) au
voisinage de cette résonance. Analysons les conséquences de ce phénomène sur le contrôle de la
vitesse de la lumière et le contrôle de la propagation d’un signal RF sur porteuse optique.

Contrôle de la vitesse de la lumière.

Au voisinage d’une résonance optique où le gain g(ω) dépend fortement de la fréquence, il en
sera de même pour l’indice n(ω). Notons ωr la fréquence centrale de la résonance. Au voisinage
de ωr, on considère que l’indice de réfraction peut s’écrire :

n(ω) = n(ωr) +
dn

dω

∣∣∣∣
ωr

(ω − ωr). (I.30)

D’après l’équation (I.18), le contrôle de la pente dn
dω

∣∣∣
ωr

va ainsi permettre le contrôle de la vitesse

de groupe de la lumière.
On définit ainsi la notion de “lumière lente” lorsque vg ≪ vp. La pente dn

dω

∣∣∣
ωr

est alors

positive. Lorsqu’on considère une résonance lorentzienne, on peut montrer grâce aux relations
de Kramers-Kronig que cela est associé à une augmentation relative du gain dans la fenêtre
spectrale considérée.

On a défini de même la notion de “lumière rapide” lorsque vg ≫ vp. La pente dn
dω

∣∣∣
ωr

est alors

négative. Lorsqu’on considère une résonance lorentzienne, on peut montrer grâce aux relations de
Kramers-Kronig que cela est associé à une diminution relative du gain dans la fenêtre spectrale
considérée.

A noter que ces phénomènes se produisent dans des milieux où il n’y a pas nécessairement de
“gain” net. Le terme de gain tel qu’il a été défini dans ce chapitre n’est autre que la transmission.

Nous avons illustré ce principe avec une résonance lorentzienne sur la figure I.12. La fi-
gure I.12(a) représente une augmentation relative du gain selon un profil lorentzien. La fi-
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gure I.12(b) représente la variation de l’indice associée. Le contrôle de l’amplitude de la réso-
nance permet de contrôler la pente dn

dω

∣∣∣
ωr

dans la bande passante de la résonance, et ainsi la

vitesse de groupe sur cette fenêtre spectrale. L’onde lumineuse qui sondera cette résonance est
ainsi plus ou moins ralentie selon l’amplitude de la résonance.
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Figure I.12 – (a) Augmentation relative du gain selon un profil lorentzien. (b) Variation
d’indice associée. Au voisinage de ωr, la pente dn

dω

∣∣
ωr

, qui est positive, correspond à de la
lumière lente. Le champ de faible intensité qui sonde cette résonance est plus ou moins

ralenti selon l’amplitude de la résonance.

Contrôle de la propagation d’un signal RF sur porteuse optique.

La relation donnée par l’équation (I.24) que doit vérifier la dispersion k(ω) pour générer un
retard vrai sans distorsion τ sur un signal RF sur porteuse optique peut s’écrire de manière
équivalente sur l’indice n. L’indice n doit vérifier au voisinage de ω±1 = ω0 ± Ω

n(ω) − n(ω0) =
dn

dω

∣∣∣∣
ω0

(ω − ω0). (I.31)

Dans le cadre d’une résonance lorenzienne, telle que nous l’avons représentée sur la fi-
gure I.12, cette relation est vérifiée lorsque la porteuse optique et ses bandes latérales de modula-
tion sont comprises dans la bande passante de la résonance, puisque si ωr = ω0, la relation (I.30)
et donc la relation (I.31) sont vérifiées. Cela est illustré sur la figure I.13(a). On constate que
dans ce cas là, la fréquence de modulation Ω/2π est limitée par la largeur de la résonance.

Une autre solution existe pour réaliser un retard vrai sans distorsion τ sur un signal RF
sur porteuse optique. Si le spectre optique ne comporte qu’une bande latérale de modulation
et que la résonance est centrée sur ω1, on a donc : ωr = ω1 et la relation (I.30). Afin que
l’équation (I.31) soit vérifiée, il faut que n(ω1) − n(ω0) vérifie aussi :

n(ω1) − n(ω0) =
dn

dω

∣∣∣∣
ω1

(ω1 − ω0). (I.32)

La situation est illustrée sur la figure I.13(b). On constate qu’il est alors possible de contrôler
le retard τ d’un signal RF sur porteuse optique dont la fréquence de modulation dépasse la
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largeur de la résonance. Seule la bande passante instantanée ∆ω/2π est limitée par la largeur
de la résonance. Par contre, nous avons montré que cette solution nécessite non seulement une
résonance optique contrôlable centrée sur la bande latérale de modulation, et non sur la porteuse
optique, mais aussi un ajustement de n(ω1)−n(ω0). Cet ajustement peut être facilement obtenu
en ajoutant un déphasage sur la porteuse optique, comme le décrivent Morton et Khurghin dans
[43].
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Figure I.13 – Illustration de la position relative du spectre optique d’un signal RF sur
porteuse optique (en haut) et de la résonance optique (en bas) afin que le signal RF soit
retardé sans distorsion de τ , (a) lorsque ωr=ω0 et (b) lorsque ωr=ω1. Sur les graphiques du

bas, on s’est placé dans l’espace (∆nL, ω), avec ∆n = n(ω) − n(ω0).

Pour conclure, nous avons montré qu’au voisinage d’une résonance optique, il était possible
de contrôler la dispersion, et que ce contrôle de la dispersion peut permettre de contrôler la
propagation d’un signal RF sur porteuse optique, et de concevoir ainsi des lignes à retards ou
déphaseurs RF accordables sur voie optique. Nous avons mis en évidence qu’il était nécessaire
que la largeur de la résonance soit au moins égale à la bande passante instantanée des signaux
RF considérés. Or nous avons expliqué dans la partie I.1 que la bande passante instantanée des
signaux RF doit idéalement atteindre le GHz. Il nous faut ainsi utiliser une résonance optique
dont la largeur atteint le GHz, et qui réponde au mieux aux contraintes du traitement des
signaux RADAR que nous avons énoncées dans la partie I.1. Pour mettre en perspective les
avantages de la résonance optique que nous avons choisie d’étudier dans le cadre de cette thèse,
les oscillations cohérentes de population dans les semi-conducteurs, nous allons tout d’abord
passer en revue les principaux mécanismes qui ont été étudiés dans la littérature.
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I.2.c. Historique du contrôle de la dispersion basé sur les résonances optiques

Durant cette dernière décennie, l’étude de la lumière lente et rapide au voisinage des réso-
nances optiques a été un sujet de recherche très prolifique. Nous allons présenter brièvement
les articles pionniers des trois mécanismes de lumière lente qui ont significativement jalonné la
progression de ce domaine vers des applications de plus en plus plausibles en traitement optique
des signaux RADAR, à savoir : la première expérience significative de lumière lente (par trans-
parence induite électromagnétiquement), la première expérience de lumière lente à température
ambiante (par oscillations cohérentes de population dans les cristaux dopés), et la première
expérience de lumière lente utilisant des composants télécoms à 1, 5µm (par diffusion Brillouin
stimulée dans les fibres optiques). Cela nous permettra de mettre en perspective le potentiel des
oscillations cohérentes de population dans les amplificateurs optiques à semi-conducteurs pour
le contrôle de la propagation des signaux RF portés optiquement.

La transparence induite électromagnétiquement : la première expérience de lumière

lente
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Figure I.14 – Principe de la lumière lente par EIT. (a) Spectre de la transmission de la
sonde en fonction de son écart en fréquence par rapport au champ de contrôle. (b) Spectre
de l’indice vu par la sonde en fonction de son écart en fréquence par rapport au champ
de contrôle. La bande passante du pic de transmission est proportionnelle à l’intensité du
champ de contrôle. L’intensité du champ contrôle ainsi la pente de l’indice de réfraction, et

donc la vitesse de groupe. Figure tirée de [11].

Le premier article le plus significatif dans le domaine de la lumière lente a été publié par
Hau et al. en 1999 [11]. Ils ont en effet ralenti la lumière jusqu’à 17 m.s−1, soit la vitesse d’un
cycliste. . . ce qui a fortement marqué les esprits, même au delà de la communauté scientifique.
Pour parvenir à cet exploit, les auteurs utilisent le phénomène de transparence induite élec-
tromagnétiquement (EIT 1) dans un condensat d’atomes de sodium refroidi à 50 nK. L’EIT est
un effet dû aux cohérences quantiques, dans des systèmes atomiques présentant des niveaux

1. Acronyme venant l’anglais Electromagnetically Induced Transparency
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Figure I.15 – Premiers résultats expérimentaux de lumière lente par EIT. L’impulsion
rouge est ralentie dans un nuage d’atomes de 200µm de long, refroidi à 50 nK. L’impulsion
bleue est enregistrée en l’absence d’atomes. Dans cette expérience, l’impulsion rouge a été
retardé de 7µs, ce qui correspond à une réduction de la vitesse de la lumière d’un facteur
de 107. L’insert montre les trois niveaux atomiques couplés par l’impulsion sonde et le laser

de contrôle. Figure tirée de [11].

tels qu’ils sont représentés en insert de la figure I.15. Lorsqu’un laser de contrôle couple les
états |2 > et |3 >, une étroite fenêtre de transparence apparait dans le spectre d’absorption
de l’impulsion qui sonde la transition entre les niveaux |1 > et |2 >. Cette fenêtre de transpa-
rence est représentée sur la figure I.14(a). Elle est associée à une variation rapide de l’indice
de réfraction, représenté sur la figure I.14(b). Cela correspond à une réduction de la vitesse de
groupe, comme nous l’avons déjà évoqué dans le précédent paragraphe. La bande passante du
pic de transmission est proportionnelle à l’intensité du champ de contrôle. L’intensité du champ
contrôle ainsi de même la pente de l’indice de réfraction, et donc la vitesse de groupe.

L’EIT est indispensable pour la réalisation d’une telle expérience, car même si la vitesse
de groupe peut être réduite en se rapprochant d’une résonance atomique, l’atténuation due à
l’absorption rend cette situation inexploitable. Des retards de 7µs sont atteints pour une bande
passante de l’ordre du MHz, comme on peut le voir sur la figure I.15. Depuis cette première
observation expérimentale, la recherche sur ce sujet de la lumière lente s’est très diversifiée,
comme nous allons le montrer.

Les oscillations cohérentes de population dans les cristaux dopés : la première

expérience de lumière lente à température ambiante

Bigelow et al. ont montré expérimentalement en 2003 la possibilité de ralentir la lumière
dans un solide à température ambiante jusqu’à 57, 5 m.s−1 [12]. Le mécanisme utilisé se base sur
les oscillations cohérentes de population (CPO 1) dans le rubis. Le rubis peut être assimilé à un
milieu à deux niveaux à élargissement homogène, caractérisé par la durée de vie des populations
T1 et la durée de vie des cohérences T2 (insert de la figure I.17(a)). En présence d’une pompe

1. Acronyme venant de l’anglais Coherent Population Oscillations.
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Figure I.16 – Principe de la lumière lente par CPO. Spectre de l’absorption de la sonde
en fonction de son écart en fréquence par rapport à la pompe située en ω0. La courbe A
représente l’absorption non saturée. Les courbes B et C représentent l’absorption de la sonde
en présence d’une pompe dont l’intensité est de plus en plus élevée. T1 désigne la durée de
vie des populations (voir insert dans la figure I.17(a)). L’intensité de la pompe contrôle le
creux observé dans le spectre d’absorption, donc la pente de l’indice de réfraction associé,

et ainsi la vitesse de groupe (non représentés ici). Figure tirée de [44].
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Figure I.17 – Premiers résultats expérimentaux de lumière lente par CPO dans les
milieux à deux niveaux. (a) Atténuation de la modulation en fonction de la fréquence
de modulation, pour deux puissances de pompe différentes. (b) Retard subi par le signal
modulé en fonction de sa fréquence, pour deux puissances de pompe différentes. En insert,

un oscillogramme d’un signal retardé. Figure tirée de [12]
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de forte intensité à la fréquence optique ν0, les CPO induisent un creux spectral dans le spectre
d’absorption d’une sonde d’intensité faible. Ce creux est centré en ν0, et de demi-largeur à mi-
hauteur T−1

1 , comme nous l’illustrons sur la figure I.16 [44]. Ce creux correspond à de la lumière
lente, comme nous l’avons expliqué précédemment. L’intensité de la pompe contrôle le creux
observé dans le spectre d’absorption, donc la pente de l’indice de réfraction associé, et ainsi la
vitesse de groupe. Bigelow et al. montrent ainsi que lorsqu’un laser modulé en intensité traverse
le rubis, le signal modulé est amplifié si sa fréquence est inférieure à T−1

1 , et subit alors un
retard pouvant atteindre 1, 2 ms (voir la figure I.17). Dans le rubis, la largeur du creux cohérent
induit par CPO est de 36 Hz (l’inverse de T1). Cette expérience, se déroulant à température
ambiante, a constitué un pas important vers une possible intégration d’un dispositif de lumière
lente dans un système réel.

Les CPO ont été depuis observées dans d’autres milieux tels que les cristaux d’alexandrite
[45], les fibres dopés erbium [46] et les semi-conducteurs [15]. Les ordres de grandeur des bandes
passantes intrinsèques atteintes par ces matériaux respectifs sont le kHz, le MHz et le GHz.
Les semi-conducteurs semblent donc être de bons candidats pour les applications en photonique
micro-onde, en termes de bande passante. Nous présenterons plus en détail un état de l’art
et les avantages des oscillations cohérentes de population dans les semi-conducteurs pour la
photonique micro-onde à la fin de cette partie.

La diffusion Brillouin stimulée : la première expérience utilisant des composants

télécoms à 1,5µm

Figure I.18 – Principe de la lumière lente par diffusion Brillouin stimulée. Spectres du
gain et de l’indice vus par la sonde en fonction de son écart en fréquence par rapport à
la pompe située en ν0. νB désigne la fréquence Brillouin de la fibre optique considérée.
L’intensité de la pompe contrôle le gain Brillouin observé à −νB, donc la pente de l’indice

de réfraction associée, et ainsi la vitesse de groupe. Figure tirée de [14].

L’équipe de L. Thévenaz et al. a fait la première démonstration expérimentale de lumière
lente générée par diffusion Brillouin stimulée dans une fibre optique, en utilisant les résonances
en gain et en pertes se produisant à la fréquence Brillouin de part et d’autre de la pompe (voir
la figure I.18). En effet, la diffusion Brillouin stimulée repose sur l’interaction de deux ondes
contrapropagatives, une onde pompe de fréquence ν0 et une onde dite de Stokes. Lorsque la
différence de fréquence entre ces deux ondes est égale à la fréquence Brillouin du matériau νB ,
la condition d’accord de phase est automatiquement vérifiée, et une onde acoustique est générée.
La pompe se diffracte sur ce réseau, amplifiant ainsi l’onde Stokes qui stimule le mécanisme. Le
gain optique de faible bande passante centré à la fréquence ν0 − νB est associé à une variation
rapide de l’indice en fonction de la fréquence, et induit donc à un ralentissement de la lumière,
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Figure I.19 – Premiers résultats expérimentaux de lumière lente par diffusion Brillouin
stimulée. (a) Chronogramme de l’impulsion sonde en sortie de la fibre, pour différents gains
Brillouin. (b) Retard obtenu et variation d’indice en fonction du gain Brilouin. Figure tirée

de [14].

comme nous l’avons déjà évoqué (figure I.18). L’intensité de la pompe contrôle le gain Brillouin
observé à −νB, donc la pente de l’indice de réfraction associée, et ainsi la vitesse de groupe.

Dans le premier article de Song et al. [13], des retards de 100 ns sont obtenus avec une
fibre optique standard de 11, 8 km de long pour une impulsion de largeur (FWHM) 100 ns. Les
retards sont contrôlés par le gain Brillouin, lui même maîtrisé par la puissance de la pompe.
Le gain Brillouin a une largeur de 30 MHz, correspondant à la bande passante Brillouin. Le
montage expérimental est entièrement fibré et utilise des composants télécom à 1, 5µm, ce qui
laisse présager un développement à moindre coût si les critères de performances sont atteints
pour une application donnée.

Pour les applications envisagées en photonique micro-onde, la bande passante intrinsèque
de ce mécanisme, de l’ordre de 30 MHz, est faible. Mais de nombreuses améliorations ont été
apportées à cette première démonstration expérimentale depuis 2005. Plusieurs solutions ont été
étudiées pour élargir la bande passante, en particulier en appliquant une ou des pompes ayant
un spectre maîtrisé afin de mettre à contribution les différentes résonances de gain et pertes
ainsi générées. Une bande passante instantanée atteignant 10 GHz a été ainsi montrée, mais
pour des retards générés fortement réduits (30 ps) [47]. Plus récemment, en 2010, nous avons
montré en collaboration avec l’EPFL et l’Universidad Politécnica de Valencia qu’il était possible
de réaliser des lignes à retards accordables de 0 à 10 ns, avec une bande passante instantanée
de 100 MHz, à une fréquence de 6 GHz par diffusion Brillouin stimulée dans une fibre DSF 1

de 21 km [48]. Ces résultats sont détaillés dans l’annexe A. Néanmoins deux inconvénients
majeurs sont à évoquer pour la conception de lignes à retards ou déphaseurs RF accordables
basés sur la diffusion Brillouin stimulée. D’une part, le temps de reconfiguration est limité par
le temps de propagation dans la fibre optique. Dans l’expérience décrite dans [48], le temps de
reconfiguration est ainsi limité à 100µs, pour des retards accordables jusqu’à 10 ns. D’autre part,
ce système ne présente aucune réduction de taille ou de poids par rapport aux architectures à
lignes à retards commutés par exemple. En effet, une ligne à retards commutés utilisant une fibre
optique de 21 km peut réaliser des retards accordables de 100µs. Ainsi, malgré les avantages
qu’elle procure, la diffusion Brillouin stimulée ne semble pas être adaptée aux applications
où le temps de reconfiguration, la taille et le poids sont des caractéristiques prioritaires. Par

1. DSF est un acronyme venant de l’anglais Dispersion Shifted Fiber.



Lumière lente et rapide au voisinage des résonances optiques 42

contre, nous allons voir que les oscillations cohérentes de population dans les semi-conducteurs
pourraient répondre à ces besoins spécifiques du traitement optique des signaux RADAR.

Les oscillations cohérentes de population dans les semi-conducteurs : état de l’art

et avantages pour la photonique micro-onde

Les premières démonstrations expérimentales de lumière lente par CPO dans des guides
semi-conducteurs datent de 2004-2005 [15, 49, 50]. Le but recherché était alors d’obtenir le
plus fort ralentissement de la lumière. Ainsi les expériences se faisaient en absorption dans
des structures semi-conductrices sans gain. Une vitesse de groupe atteignant 9600 m.s−1 a été
ainsi mesurée [49]. La durée de vie des porteurs dans les semi-conducteurs étant de l’ordre de
la nanoseconde, la bande passante intrinsèque de ces composants atteint donc le domaine des
GHz. Les retards peuvent être contrôlés électriquement (ou/et optiquement), ce qui ouvre aussi
des perspectives prometteuses pour de futures applications.

Dans un second temps, l’attention s’est portée sur les structures semi-conductrices présentant
du gain, telles que les SOAs. Elles sont utilisées soit en combinaison avec les modulateurs
à électro-absorption pour augmenter les déphasages jusqu’à 52 degrés à 10 GHz [51–53], soit
seules afin de générer de la lumière rapide, où des retards relatifs d’une centaine de picosecondes
sont obtenus à des fréquences inférieures au GHz, ce qui correspond à des déphasages d’une
cinquantaine de degrés à 1 GHz [54–56].

Plus récemment, Xue et al. ont démontré une augmentation du déphasage généré par le SOA
en filtrant optiquement après le SOA une des bandes de modulation [57], ce qui modifie ainsi le
format de modulation à la détection. Cela permet de briser la symétrie des bandes de modulation
qui, jusque là, annulait la contribution du couplage gain-indice dans le SOA [58]. Ils obtiennent
ainsi un déphasage de 150 degrés à 19 GHz. Si ces résultats sont prometteurs pour la génération
de filtres hyperfréquences par voie optique [59], ils le sont un peu moins pour les antennes actives,
car le déphasage en fonction de la fréquence RADAR atteint un palier constant de 5 à 19 GHz :
le retard est ainsi loin d’être constant sur une large bande passante. Néanmoins, comme nous
l’avons décrit dans la partie I.1, il est aussi intéressant de développer les déphaseurs rapidement
accordables, par voie optique, pour les futures applications en photonique micro-onde.

Il est assez difficile de comparer les performances atteintes dans ces différents papiers pour les
applications que nous visons en photonique micro-onde, car certains évoquent des déphasages à
une fréquence donnée (sur quelle bande passante instantanée ? cela correspond-t-il à des retards
ou des déphasages large bande ?), d’autres des retards (mais s’agit-il de retards vrais sans
distorsion, sur quelle bande passante instantanée ?), d’autres des vitesses de groupe ou encore
des facteurs de ralentissement. Nous nous intéresserons donc en particulier dans cette thèse
à évaluer les facteurs de mérite de ces architectures pour la conception de lignes à retards et
déphaseurs accordables.

Les oscillations cohérentes de population dans les semi-conducteurs présentent donc de nom-
breux avantages pour le traitement optique des signaux RADAR. En effet, la bande passante
intrinsèque atteignant le GHz, le contrôle continu des retards/du déphasage de manière élec-
trique et la compacité de ce composant y serait très appréciés. De plus les SOAs ont l’avantage
d’être potentiellement intégrables et de présenter un faible poids, une faible consommation
électrique, de faibles pertes d’insertion (et même du gain !) et de fonctionner à température
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ambiante ainsi qu’à plusieurs longueurs d’onde. Le contrôle des retards et déphasages par le
courant de biais dans un composant compact laisse présager un temps de reconfiguration limité
par le temps d’injection des porteurs, soit de l’ordre de la nanoseconde. Enfin, la maturité tech-
nologique des SOAs, issue de la recherche sur les diodes lasers et les amplificateurs optiques
pour les applications télécoms, est un gage de développement rapide à moindre coût et adapté
aux besoins de parallélisme, si les critères de performances sont atteints pour une application
donnée.

Néanmoins, aucune étude spécifiquement dédiée à l’application micro-onde n’est présentée
dans la littérature. Or nous avons montré dans la partie I.1 que les critères de performance
d’une ligne à retards ou déphaseur accordable pour les signaux RADAR sont nombreux. Jus-
qu’à récemment, les seules caractéristiques étudiées sont au mieux l’amplitude des retards ou
déphasages accordables et la plage de fréquence centrale de modulation. Les notions de retard
vrai sans distorsion et de bande passante instantanée ne sont pas évoquées.

De plus, le rapport signal-à-bruit et les non-linéarités sont des critères de performances
tout aussi importants en traitement des signaux RADAR. D’ailleurs, le creux dans le spectre
du gain associé aux CPO laisse présager une dégradation du rapport signal-à-bruit. D’autre
part, dans l’architecture proposée par Xue et al. [57], l’introduction d’un filtre optique avant la
photodiode risque d’avoir une incidence néfaste sur le bruit d’intensité et de phase. Un outil de
simulation incluant l’effet des CPO sur les facteurs de mérite d’une liaison opto-hyperfréquence
serait apprécié au delà du cadre de la conception de lignes à retards accordables.

Enfin, outre les deux architectures présentes dans la littérature, il semble intéressant d’ex-
plorer d’autres architectures qui permettraient d’améliorer les performances pour un composant
donné. En particulier, nous avons montré dans la partie I.2.b., qu’il était possible de réaliser
des retards vrais sans distorsion à des fréquences centrales de modulation au delà de la largueur
de la résonance optique utilisée, en décalant la fréquence de la résonance optique et celle de
la porteuse optique (voir la figure I.13(b) page 36). Néanmoins, lorsqu’on utilise les CPO, la
fréquence de la résonance et la fréquence de la porteuse optique sont par principe identiques.
Il ne semble donc pas évident de réaliser une telle architecture. De même, il serait intéressant
d’optimiser le matériau et le design du SOA pour ces applications spécifiques.

Ces questions ouvertes sont autant de pistes que seront abordées et étudiées dans cette thèse.

I.3 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons précisé le contexte dans lequel s’inscrit cette thèse, à savoir
la réalisation de lignes à retards et déphaseurs accordables pour les signaux RF optiquement
portés. Nous avons énoncé les différents critères de performances que doivent atteindre ces fonc-
tions élémentaires, et nous avons montré que les architectures utilisant la lumière lente et rapide
au voisinage d’une résonance optique permettraient ainsi de générer des retards contrôlés de
manière continue, sans utilisation de source accordable en longueur d’onde. Le temps de recon-
figuration serait ainsi non limité par l’utilisation de commutateurs ou de sources accordables,
ou par un ajustement mécanique ou thermique.

Parallèlement à ces développements en photonique micro-onde, les travaux sur la lumière
lente et rapide ont suscité beaucoup d’intérêt durant cette dernière décennie, tant pour l’étude
de la fascinante physique sous-jacente, que pour les excitantes applications potentielles de ce
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phénomène. Nous avons décrit comment contrôler la dispersion au voisinage d’une résonance
optique à une longueur d’onde donnée, et mis en évidence que cela permettait de contrôler la
vitesse de groupe de la lumière. Nous avons montré qu’il était possible d’utiliser ce contrôle de
la dispersion pour maîtriser la propagation d’un signal RF sur porteuse optique afin de réaliser
des déphaseurs ou des lignes à retards accordables.

En prenant en ligne de mire les applications potentielles de la lumière lente en photonique
micro-onde, nous avons retracé les découvertes importantes de ce domaine. Parmi toutes ces
différentes approches, deux candidats semblent plus prometteurs pour des applications poten-
tielles : la diffusion Brillouin stimulée dans les fibres optiques et les oscillations cohérentes de
population dans les amplificateurs à semi-conducteurs. Nous avons retenu ce dernier mécanisme
dans les SOAs car il permet un contrôle continu des retards et déphasages de manière électrique,
avec un temps de reconfiguration rapide, à des fréquences atteignant le GHz, le tout dans un
composant de faible taille et poids et à une longueur d’onde non précisément contrôlée.

Nous avons décrit les deux architectures de lumière lente et rapide déjà proposées dans la
littérature utilisant les oscillations cohérentes de population dans les semi-conducteurs, qui se
différencient uniquement sur le format de modulation à la détection, mais qui présentent des
propriétés très distinctes. Nous avons précisé les points qu’il restait à étudier pour essayer de
concevoir des lignes à retards et déphaseurs accordables pour les signaux RADAR. Au delà
de l’intérêt applicatif, ces problématiques soulèvent d’intéressants sujets de recherche sur la
physique des CPO dans les semi-conducteurs. En effet seule une compréhension fine des CPO
d’une part, et de la physique des semi-conducteurs d’autre part, nous permettra d’expliquer les
caractéristiques et les limitations des différentes architectures, et nous donnera les moyens de dé-
velopper un outil de simulation pertinent pour la modélisation de liaisons opto-hyperfréquences
contenant un SOA. De plus, l’influence des CPO sur le bruit d’intensité et les non-linéarités
reste à explorer.

Pour répondre à ces questions, nous allons tout d’abord étudier théoriquement les SOAs et
les CPO dans le chapitre 2. Nous mettrons l’accent sur les différences qu’il existe sur le gain et
la dispersion entre les semi-conducteurs et les systèmes à deux niveaux lorsqu’on s’intéresse aux
CPO, et des conséquences sur le contrôle de la propagation d’un signal RADAR porté optique-
ment. Ensuite, nous décrirons le modèle prédictif que nous avons développé. Nous montrerons
comment il nous a permis d’affiner nos expériences, et de prédire des comportements inattendus
dans les liaisons opto-hyperfréquences contenant un SOA.

Dans le chapitre 3, nous étudierons expérimentalement et théoriquement les deux architec-
tures déjà proposées dans la littérature. Nous proposerons une interprétation physique simple
qui nous permettra de dégager l’origine physique des limitations en terme de fréquence de mo-
dulation, bande passante instantanée, et plage d’accordabilité des retards et des déphasages.
Nous étudierons dans un deuxième et troisième temps l’influence des CPO sur le bruit d’inten-
sité et les non-linéarités, ce qui nous permettra d’évaluer les performances de ces architectures
en terme de rapport signal-à-bruit et de dynamique, et de compléter l’outil de simulation que
nous avons développé pour modéliser les liaisons opto-hyperfréquences incluant un SOA.

Enfin, dans le chapitre 4, nous proposerons deux architectures nouvelles pour contourner les
limitations des performances de celles déjà proposées dans la littérature et étudiées en détail
dans le chapitre 3. Nous montrerons en particulier qu’il est possible de réaliser des retards vrais
sans distorsion à des fréquences centrales de modulation au delà de l’inverse de la durée de vie
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de porteur, et ce bien que les CPOs imposent que la fréquence de la résonance et la fréquence
de la porteuse optique soient par principe identiques.
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Le but de ce chapitre est d’introduire les principes physiques et le modèle qui sont à la base
de toutes les discussions théoriques et les simulations numériques réalisées au cours de cette
thèse.

Pour cela, nous commencerons par brièvement rappeler la structure de base et le fonc-
tionnement d’un amplificateur optique à semi-conducteurs (SOA 1). Nous décrirons ensuite les
différents mécanismes de recombinaison des porteurs afin d’expliquer la dépendance de la durée
de vie des porteurs et du gain, en fonction de la densité de porteurs. Nous prêterons une atten-
tion particulière aux conséquences de l’asymétrie du gain des semi-conducteurs sur la valeur du
couplage gain-indice induit par les porteurs. Cette partie nous permettra ainsi de mettre en évi-
dence les spécificités des semi-conducteurs qui joueront un rôle central dans les interprétations
physiques présentées dans ce manuscrit.

Ces différents rappels théoriques nous permettront dans un second temps d’introduire le
concept d’oscillations cohérentes de population (CPO 2), et de mettre en place le modèle de
propagation en présence de CPO dans un SOA. L’originalité de la démarche réside dans la
volonté de développer un modèle valable quelles que soient les conditions d’utilisation (cou-
rant injecté, puissance optique incidente), tout en ayant un minimum de paramètres non issus
d’une mesure expérimentale. Le modèle ainsi développé sera à la base de toutes les simulations
numériques présentées au cours de cette thèse.

Enfin, nous analyserons les courbes de gain et de dispersion induits par CPO, en mettant
l’accent sur les différences entre celles résultantes de CPO dans un semi-conducteur, et celles
résultantes de CPO dans un système à deux niveaux. Nous distinguerons les cas d’un champ
sonde et d’un signal RF sur porteuse optique, avec une ou deux bandes latérales de modulation.

II.1 Structure et principe de fonctionnement d’un SOA

Les SOAs sont des amplificateurs optiques dont le milieu à gain est un semi-conducteur.
Lorsque le SOA est pompé, des porteurs (électrons de la bande de conduction et trous de la
bande de valence) sont injectés dans la zone active, où ils peuvent se recombiner de manière
radiative ou non-radiative. Durant une recombinaison radiative, l’énergie Eg libérée par la paire
électron-trou apparait sous la forme d’un photon dont la fréquence ω 3 satisfait la relation
suivante : Eg = ~ω, avec ~ la constante de Planck. Ce phénomène se produit au travers soit
d’une émission spontanée, soit d’une émission stimulée. Ces deux mécanismes sont illustrés sur
la Fig. II.1. Dans le cas de l’émission spontanée, le photon créé est émis dans n’importe quelle
direction, avec une phase aléatoire. Dans le cas de l’émission stimulée, la recombinaison radiative
est induite par un photon incident. Le photon créé est alors émis dans la même direction,
avec la même phase et la même énergie que le photon incident. Ce dernier mécanisme permet
l’amplification optique si la densité de porteurs (électrons et trous) est suffisamment élevée.
Ainsi, il est nécessaire de confiner à la fois les porteurs et les photons dans la zone active afin

1. Acronyme venant de l’anglais Semiconductor Optical Amplifier.

2. Acronyme venant de l’anglais Coherent Population Oscillations.

3. Nous rappelons que nous adoptons la convention suivante : nous notons ω ou Ω les pulsations, et f les
fréquences. Néanmoins, dans le texte, nous nous permettrons un abus de langage en appelant ces deux notions
“fréquence”.
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de réaliser un amplificateur efficace. Nous allons décrire brièvement dans un premier temps la
structure typique des SOAs que nous avons utilisés, et nous expliquerons dans un second temps
en quoi cette structure permet le confinement des porteurs et des photons dans la zone active,
et donc l’amplification optique. Ces descriptions simplifiées sont inspirées de celles présentées
dans les références [60] et [61].

BC 
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BV 

!"#$%&'((')*$(+)*,"*-.$ !/#$%&'((')*$(0&12-.$

!ω

!ω
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Figure II.1 – (a) Emission spontanée. (b) Emission stimulée. BV signifie bande de va-
lence, et BC bande de conduction.

II.1.a. Structure de base d’un SOA

Les SOAs à ondes progressives ont une structure similaire aux diodes lasers, mais avec des
conceptions spécifiques à leurs extrémités visant à réduire les réflexions, afin d’éviter l’émission
laser. Les SOAs actuels ont ainsi des facettes ayant un revêtement anti-réflexion, un guide d’onde
incliné par rapport aux facettes, et effilé aux extrémités (cf. Fig. II.2(a)). Cela permet de réduire
les réflexions à moins de 0, 001%.

Au cours de cette thèse, nous avons utilisé des SOAs constitués d’une double hétérojonction
InP/InGaAsP/InP. Cela signifie que la région active (InGaAsP) est prise en sandwich entre deux
matériaux semi-conducteurs plus épais, à bande interdite plus large (InP), l’un étant dopé n, et
l’autre p (cf. Fig. II.2(b)). Ces deux couches dopées entourant la zone active seront appelées par
la suite cladding. Cette double hétérojonction permet à la fois le confinement longitudinal des
photons et des porteurs, comme nous l’expliquerons dans la prochaine section. Le confinement
transversal est le plus souvent obtenu par une structure à ruban enterré, représentée sur la
Fig. II.2(c). On utilise pour la zone active de l’InGaAsP car sa bande interdite correspond
aux longueurs d’onde des télécommunications. De plus, sa bande interdite étant directe, la
probabilité de transition radiative entre les bandes de conduction et de valence est ainsi élevée.
InP est associé à InGaAsP car ces deux matériaux ont des paramètres de maille adaptés.

La zone active a une largeur typique de 1µm, et une longueur entre 0, 5 mm et 2 mm. Dans
les semi-conducteurs massifs, l’épaisseur de la zone active est de l’ordre de 100 nm. Lorsque
l’épaisseur de la zone active est proche de la longueur de De Broglie des électrons (< 200 Å),
la mobilité des porteurs, normale au plan de la zone active, est très réduite, ce qui induit une
quantification de l’énergie similaire à un puits de potentiel à une dimension. Ainsi, un SOA
ayant une zone active fine présente un puits quantique. Au cours de cette thèse, nous avons
utilisé un SOA commercial de marque COVEGA qui présente un seul puits quantique (chapitre
3), et un SOA massif modulable à haute fréquence fabriqué par nos collègues du laboratoire
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commun Alcatel-Thales III-V Lab (chapitre IV).
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Figure II.2 – (a) Structures anti-réflexion dans un SOA (vue de dessus). (b) Structure
de base d’un SOA (vue 3D). (c) Structure à ruban enterré (vue transversale).

II.1.b. Principe de fonctionnement d’un SOA

Nous allons décrire les propriétés principales de la structure décrite au paragraphe précédent
afin de mettre en évidence les principes de base du fonctionnement d’un SOA.

Confinement des trous et des électrons : hétérojonction p-n

Une double hétérojonction p-n permet à la fois d’injecter et de confiner les porteurs dans la
région active. La Fig. II.3(a) représente le diagramme des bandes d’énergie lorsque la jonction
n’est pas polarisée. Comme nous l’avons déjà évoqué, la zone active a une bande interdite plus
petite que celle des deux matériaux qui l’entourent, dont l’un est dopé n et l’autre p. La zone
active est souvent faiblement dopée p. Comme l’illustre la Fig. II.3(b), lorsque que l’hétéro-
jonction est polarisée, les électrons peuvent alors diffuser dans la zone active, dont la largeur
est inférieure à la longueur de diffusion des électrons afin d’obtenir une densité de porteurs
élevée. Les matériaux et le dopage sont choisis afin que les trous soient naturellement injectés
et confinés dans la zone active (Fig. II.3). La double hétérojonction p-n permet donc d’obtenir
une densité de porteurs élevée dans une zone active de largeur importante (typiquement 1µm).

Confinement et guidage des ondes optiques

Le guidage et le confinement des ondes optiques sont obtenus par une propriété fortuite
des semi-conducteurs. En effet plus la bande interdite du matériau est petite, plus son indice
optique est élevé. Ainsi une double hétérostructure est naturellement un guide d’onde, comme
l’illustre la Fig. II.3(c). La structure de ruban enterré, représentée sur la Fig. II.2(c), permet de
la même manière le confinement latéral des porteurs et de la lumière.

Le facteur de confinement du mode optique dans la zone active est une donnée importante
pour les propriétés optiques du SOA. Il est défini comme la fraction de l’aire du mode optique
dans la zone active. Le facteur de confinement Γ peut s’exprimer ainsi :

Γ = 2π2(n2
a − n2

c)S
2/λ2

0, (II.1)
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Figure II.3 – (a) Hétérojonction p-n non polarisée. (b) Hétérojonction p-n polarisée.
(c) Variation transverse de l’indice de réfraction autour de la zone active.
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avec na et nc les indices de réfraction de la zone active et des couches cladding, S la section de
la zone active et λ0 la longueur d’onde dans le vide.

Nous venons de rappeler comment les porteurs et les ondes optiques sont confinés dans la
région active du SOA. Les électrons et les trous peuvent alors se recombiner par émission stimulée
ou spontanée. Si le taux d’émission stimulée est suffisamment important, le SOA présente un
gain net. Dans la partie suivante, nous allons rappeler l’expression du gain d’un semi-conducteur
et l’origine du couplage gain-indice. Nous mettrons ainsi en évidence les spécificités des semi-
conducteurs, de par la répartition des états des porteurs en bandes d’énergie, qui joueront un
rôle important dans les interprétations physiques présentées dans ce manuscrit.

II.2 Gain et couplage gain-indice dans un SOA

Commençons par décrire les répartitions des états d’énergie dans un système à deux niveaux,
puis dans un semi-conducteur massif, qui sont illustrées dans la Fig. II.4 .

E (a) E (b) 

k 

1/T1 

Bande de 
conduction 

Bande de trous lourds 

Bande de trous légers 

Electrons 

Trous 

1/T2 

Ea 

Eb 

Figure II.4 – (a) Niveaux d’énergie dans un système à deux niveaux. (b) Diagramme
des bandes d’énergie dans un semi-conducteur massif.

Un système à deux niveaux est composé de deux états d’énergie discrets, a et b, d’énergies
respectives Ea et Eb. Le système est caractérisé par deux durées caractéristiques T1 et T2. T1 est
appelée la durée de vie des populations. Dans les semi-conducteurs, elle est équivalente à la durée
de vie spontanée interbande, et varie entre 200 ps et 1 ns. T2 est la durée de vie des cohérences.
Elle est limitée par le temps de relaxation intrabande des électrons dans les semi-conducteurs,
et sa valeur typique est 0, 1 ps.

Les semi-conducteurs ne sont pas des systèmes à états discrets, comme l’est un système à
deux niveaux. Les états des électrons et des trous dans un semi-conducteur sont répartis en
bandes d’énergie qu’on représente habituellement en fonction du vecteur d’onde k. La Fig. II.4
représente la répartition des états d’énergie dans un système à deux niveaux et dans un semi-
conducteur massif. Le diagramme de répartition des états d’énergie en fonction du vecteur
d’onde k est représenté sur la Fig. II.4(b) pour un semi-conducteur III-V massif, à bande
interdite directe. Trois bandes principales sont retenues dans cette description : la bande de
conduction est constituée d’une sous-bande (Ec), et la bande de valence de deux sous-bandes,
celle des trous légers (Elh) et celle des trous lourds (Ehh). Dans l’approximation parabolique,
ces trois bandes peuvent être décrites par :

Ei = E0
i ± ~

2

2mi
k2, (II.2)
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avec mi la masse effective des porteurs de la bande considérée, et E0
i l’énergie du sommet de la

parabole. Comme leur nom l’indique, les trous légers ont une masse effective plus faible que les
trous lourds (mlh < mhh).

Nous étudions dans cette partie les transitions interbandes sous l’effet d’une onde électro-
magnétique dans un semi-conducteur. Ces transitions correspondent donc à l’absorption et à
l’émission stimulée. Tout d’abord, nous rappellerons comment déduire la susceptibilité optique
associée à une transition interbande dans un semi-conducteur massif, à partir de la susceptibi-
lité optique d’un système à deux niveaux. Dans un second temps, nous pourrons ainsi mettre
en évidence l’influence de la répartition des états en bandes d’énergie sur le spectre du gain
et sur le couplage gain-indice induit par les porteurs. Cette démarche nous permettra de com-
prendre l’origine des différences entre la dispersion induite par CPO, dans des cristaux dopés
d’une part, qui a été la première démonstration de lumière lente par CPO [12], et dans les semi-
conducteurs d’autre part, qui constitue l’objet de cette thèse. De plus, nous mettrons en évidence
la nécessité d’apporter certains ajustements aux modèles d’amplificateurs à semi-conducteurs
habituellement utilisés par la communauté.

II.2.a. Susceptibilité optique associée à une transition interbande

Nous rappellons dans cette section comment déduire la susceptibilité optique associée à une
transition optique interbande d’un semi-conducteur massif à partir de celles d’un système à
deux niveaux. Cette démarche est classique et a été en particulier décrite dans les références
[62] et [63].

Nous considérons la susceptibilité optique associée à une transition optique interbande, c’est-
à-dire associée à une transition entre une bande de valence Ev et la bande de conduction Ec.
Compte tenu de l’extrêmement faible valeur de k pour un photon, les transitions optiques sont
verticales, c’est-à-dire que l’état initial et l’état final sont de même k : Ec(k) → Ev(k). Nous
considérons un cristal semi-conducteur de volume V , et utilisons des conditions aux limites
périodiques. L’énergie associée à cette transition est :

Ec(k) − Ev(k) =
~

2k2

2
1
mr

+ Eg, (II.3)

avec mr la masse réduite : 1
mr

= 1
mc

+ 1
mh

, et Eg l’énergie du gap.

Or la susceptibilité optique χ̂ associée à la transition entre les deux niveaux quasi-discrets
Ec(k) et Ev(k) est :

χ̂(k, ω) =
dvc(k)2q2T2

ǫ0~

(ω − ωvc(k))T2 − i

(ω − ωvc(k))2 T 2
2 + 1

(Nc(k) −Nv(k)) , (II.4)

où dvc(k) est l’élément de matrice de l’opérateur dipolaire dans la direction considérée. dvc(k)
est indépendant de la direction et supposé indépendant de k dans un semi-conducteur massif :
dvc(k) = dvc. Nc(k) et Nv(k) sont les densités de porteurs sur les niveaux Ec(k) et Ev(k).
ωvc(k) est la fréquence associée à la transition et vaut : Ec(k)−Ev(k)

~
.

La susceptibilité totale est obtenue en sommant sur tous les vecteurs k de la structure de
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bande. En prenant en compte les deux états de spin par vecteur k, on obtient :

χ(ω) =
2
V

∑

k

χ̂(k, ω). (II.5)

On suppose que le volume de la boîte fictive est si grand que la sommation sur k peut être
remplacée par une intégrale :

2
V

∑

k

↔ 2
V

∫
d3k

(2π3)/V
↔ 1

π2

∫
k2dk ↔

∫
ρ3D(ωvc)dωvc. (II.6)

On définit ainsi ρ3D(ωvc), qui est la densité d’états joints par un photon de fréquence ωvc, dans
un semi-conducteur massif. Les équations (II.3) et (II.6) impliquent que :

~ωvc =
~

2k2

2
1
mr

+ Eg, (II.7)

et ρ3D(ωvc)dωvc =
1
π2
k2dk, (II.8)

ce qui permet de déduire que :

ρ3D(ωvc) =
1

2π2

(
2mr

~

)3/2 (
ωvc − Eg

~

)1/2

. (II.9)

L’équation (II.7) permet d’effectuer le changement de variable entre k et ωvc.

Le nombre d’états joints par un photon de fréquence ωvc = Ec(k)−Ev(k)
~

est donc : ρ3Ddωvc.
Les densités de porteurs Nc(k) et Nv(k) correspondent au nombre d’états joints pondéré par
la probabilité que l’état joint de la sous-bande initiale soit plein, et par la probabilité que l’état
joint de la sous-bande finale soit vide. En introduisant les fonctions de Fermi-Dirac fc et fv, qui
décrivent la probabilité d’occupation des électrons sur les niveaux Ec(k) et Ev(k), on obtient
donc :

Nc(k) −Nv(k) = ρ3D(ωvc)dωvc [fc (1 − fv) − fv (1 − fc)] , (II.10)

= ρ3D(ωvc)dωvc [fc − fv] . (II.11)

Les fonctions de Fermi-Dirac fc et fv s’écrivent :

fc =
1

1 + exp {(Ec(k) − Fc)/kbT} , (II.12)

fv =
1

1 + exp {(Ev(k) − Fv)/kbT} , (II.13)

avec kb la constante de Boltzmann et T la température. Fc et Fv sont les quasi-niveaux de
Fermi pour les porteurs de la bande de conduction et de valence. Si la quantité de porteurs hors
équilibre est importante, les quasi-niveaux de Fermi sont donnés par :

Fc = E0
c + kbT F̃1/2(

N

Nc
), (II.14)

Fv = E0
v − kbT F̃1/2(

P

Nv
). (II.15)
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E0
c et E0

v sont les énergies des sommets des bandes d’énergie paraboliques. N et P sont les
densités hors équilibre d’électrons et de trous (P = N pour satisfaire la neutralité dans un
semi-conducteur intrinsèque), et Nc et Nv sont les densités effectives d’états dans la bande de
conduction et de valence. F̃1/2 est la fonction inverse de l’intégrale de Fermi-Dirac d’ordre 1/2,
F1/2, définie par :

F1/2(u) =
1

Γ(3/2)

∫ ∞

0

x1/2

1 + ex−u
dx. (II.16)

Or, les états Ec(k) et Ev(k), joints par un photon de fréquence ωvc, s’écrivent d’après les
équations (II.2) et (II.7), en effectuant le changement de variable entre k et ωvc :

Ec(~ωvc) = E0
c +

mr

4mc
(~ωvc −Eg), (II.17)

Ev(~ωvc) = E0
v − mr

4mv
(~ωvc − Eg). (II.18)

Ainsi les fonctions de Fermi fc et fv peuvent être considérées comme des fonctions des va-
riables ~ωvc et N .

En utilisant les équations (II.4), (II.5) et (II.11), on obtient la susceptibilité optique

associée à une transition interbande dans un semi-conducteur massif :

χ(ω,N) =
d2
vcq

2T2

ǫ0~

∫ ∞

Eg

~

ρ3D(ωvc) [fc(~ωvc, N) − fv(~ωvc, N)]
(ω − ωvc)T2 − i

(ω − ωvc)
2 T 2

2 + 1
dωvc.

(II.19)

II.2.b. Spectre de gain et d’absorption dans un semi-conducteur

Le gain matériau 1 g est relié à la partie imaginaire de la susceptibilité optique χ
ℑ

:

g = − ω0

c nop
χ

ℑ
, (II.20)

avec c la célérité de la lumière dans le vide, nop l’indice optique intrinsèque du semi-conducteur et
ω0 la pulsation de la lumière dans le vide. D’après l’équation (II.19), le gain matériau s’exprime
donc :

g(ω,N) =
π d2

vc q
2 ω0

ǫ0 ~ c nop

∫ ∞

Eg

~

ρ3D(ωvc) [fc(~ωvc, N) − fv(~ωvc, N)]
1/(πT2)

(ω − ωvc)
2 + (1/T2)2

dωvc.

(II.21)
Dans la majorité des calculs de gain, on considère que les variations des fonctions contenues
dans l’intégrale sont lentes vis-à-vis de la distribution lorentzienne. On peut ainsi les sortir
de l’intégrale, et l’intégrale restante étant alors égale à 1, le gain matériau d’un semi-

conducteur massif s’écrit alors :

g(ω,N) = K
√
~ω − Eg [fc(~ω,N) − fv(~ω,N)], (II.22)

1. Dans ce manuscrit, nous appellerons gain matériau le gain optique du matériau semi-conducteur, et gain
modal le gain optique vu par une onde guidée dans le matériau. Le gain matériau sera noté g. Le gain modal
s’exprimera donc : Γg, avec Γ le facteur de confinement.
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avec K une constante (en m−1J−1/2).
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Figure II.5 – Spectre du gain matériau de GaAs pour différentes densités de porteurs.
Les densités de porteurs sont affichées en cm−3. Les données utilisées pour cette simulation

sont regroupées dans le tableau II.1.

Table II.1 – Données pour GaAs

Eg 1.5 eV
mc 0.067 m0

mv 0.46 m0

m0 9.11 x10−31 kg
K 12000 cm−1eV−1/2

Nc 4.7 x1017 cm−3

Nv 7 x1018 cm−3

T2 0.2 ps

Le spectre de gain du semi-conducteur binaire de type GaAs est représenté sur la figure II.5
pour différentes densités de porteurs. Les données utilisées pour simuler ce spectre sont regrou-
pées dans le tableau II.1.

Nous mettons ainsi en évidence deux caractéristiques importantes du gain matériau des
semi-conducteurs massifs :

• le spectre du gain n’est pas symétrique par rapport à son gain maximum pour une densité
de porteurs donnée.

• le spectre du gain n’est pas homothétique : le gain maximum n’intervient pas à la même
fréquence selon la valeur de la densité de porteurs.

Nous verrons dans le paragraphe suivant que ces deux caractéristiques sont à l’origine d’un
couplage gain-indice induit par les porteurs. Intéressons-nous dans l’immédiat aux conséquences
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de la seconde propriété sur le modèle phénoménologique couramment utilisé pour modéliser le
gain matériau des semi-conducteurs. Ce modèle a été introduit car la théorie que nous venons de
présenter est relativement complexe et requiert la connaissance de beaucoup de paramètres pour
pouvoir l’appliquer dans une analyse réaliste. Cela nécessite en particulier de connaître les détails
des bandes d’énergie et de la répartition de la densité d’états. T2 est difficile à connaître car
les processus de diffusion intrabandes sont nombreux et difficiles à appréhender. Enfin, lorsque
la région active est très dopée, le gain matériau présente alors un effet de queue d’Urbach aux
basses énergies, non décrit par cette théorie. En revanche, le modèle phénoménologique, simple
et basé sur des observations expérimentales, se révèle pertinent pour reproduire et expliquer les
résultats de bon nombre d’expériences au voisinage d’une longueur d’onde. Nous avons donc
choisi d’utiliser ce modèle phénoménologique comme base pour les simulations que nous avons
développées au cours de cette thèse, et que nous détaillerons dans la partie suivante. Il est donc
important de cerner les conditions de validité de ce modèle, où le gain matériau est décrit par
une simple loi affine par rapport à la densité de porteurs.
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Figure II.6 – (a) Gain maximum en fonction de la densité de porteur pour un semi-
conducteur de type GaAs. (b) Gain matériau en fonction de la densité de porteurs à une
longueur d’onde donnée (à 1.535 eV) pour un semi-conducteur de type GaAs. Les données

utilisées pour cette simulation sont les mêmes que celles du graphe de la Fig. II.5.

Cela est justifié dans les lasers à semi-conducteurs. En effet, la longueur d’onde d’émission
du laser suit la longueur d’onde correspondant au gain maximum. Or, au dessus du seuil, le gain
maximum gmax suit une loi affine par rapport à la densité de porteurs N , comme nous l’avons
illustré sur la Fig. II.6(a) [60]. On peut ainsi écrire :

gmax(N) = a(N −N0), (II.23)

avec a une constante nommée "gain différentiel" et N0 la densité de porteurs à la transparence.

En revanche, dans le cas des amplificateurs à semi-conducteurs, on reste au voisinage d’une
longueur d’onde fixe. La Fig. II.6(b) illustre l’allure du gain en fonction de la densité de porteurs
à une longueur d’onde fixe. On constate que l’approximation affine du gain n’est alors valable
que localement. Le gain matériau des SOAs à une longueur d’onde donnée λ0 et au
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voisinage de la densité de porteurs N̄ s’écrit donc :

g(N) = g(N̄ ) + aN̄ (N − N̄), (II.24)

avec aN̄ = ∂g
∂N |N̄ . Cette relation sera utilisée dans le modèle présenté dans la partie suivante.

II.2.c. Couplage gain-indice induit par les porteurs

La densité de porteurs, via la susceptibilité optique χ, induit un fort couplage gain-indice
dans les semi-conducteurs. La susceptibilité optique χ induit une variation ∆ǫ de la permittivité
diélectrique, et donc une variation d’indice ∆n et de gain g :

χ = ∆ǫ = 2nop

(
∆n− i

c

2ω0
g

)
. (II.25)

Afin d’étudier le couplage gain-indice induit par les porteurs, le facteur α a été introduit 1 :

α =
∂χ

ℜ
/∂N

∂χ
ℑ
/∂N

, (II.26)

= −2ω0

c

∂∆n/∂N
∂g/∂N

, (II.27)

avec χ
ℜ

et χ
ℑ

les parties réelle et imaginaire de χ. L’importance de ce facteur pour les semi-
conducteurs a été progressivement mise en évidence dans les années 1970 pour expliquer le
glissement en longueur d’onde des lasers à semi-conducteurs induit par les porteurs (voir par
exemple [64–66]), le guidage des ondes optiques dans le plan des jonction p-n (voir par exemple
[67–69]), ou encore l’interaction entre les modes spectraux d’un laser à semi-conducteurs [70].
Néanmoins ce n’est qu’en 1982 que sa définition devient uniforme dans la littérature, lorsque
Henry explique l’élargissement de la raie des lasers à semi-conducteurs par rapport à la formule
usuelle de Schawlow-Townes par un facteur (1 + α2) [71]. Il est, à partir de ce moment là,
référencé sous le nom de facteur d’élargissement de raie, ou facteur α, ou encore facteur de
Henry. Nous l’appellerons dans la suite de ce manuscrit le facteur α. Une revue détaillée sur le
facteur α a été réalisée par Osinski et Buus [72]. Afin de mettre en évidence l’origine du fort
couplage gain-indice induit par les porteurs dans les semi-conducteurs, nous allons comparer le
couplage gain-indice dans les systèmes à deux niveaux et dans les semi-conducteurs.

La susceptibilité optique d’un système à deux niveaux est décrite par l’équation (II.4). Le
gain g est donc une lorentzienne en fonction de la fréquence. Comme nous l’avons illustré sur
la Fig. II.7(a), la courbe de gain est symétrique par rapport à son maximum et homothétique
par rapport à la densité de porteurs. Nous avons déjà évoqué dans le chapitre 1 que les parties
réelle et imaginaire de la susceptibilité sont liées par les relations de Kramers-Kronig. Les
propriétés de symétrie de ces relations impliquent qu’une courbe de gain symétrique par rapport
à son maximum va induire une courbe de dispersion impaire qui s’annule à la fréquence ωM
correspondant au gain maximum [73]. De plus, comme le gain est aussi homothétique par rapport
à la densité de porteurs, les courbes de dispersion le sont aussi. Ainsi, quelle que soit la valeur

1. La définition II.26 donne au facteur α un signe positif dans la bande passante des semi-conducteurs, avec
la convention e−iωt de la dépendance temporelle des champs complexes. Nous adoptons cette convention dans ce
manuscrit.
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de la densité de porteurs, toutes les courbes de dispersion s’annulent à la même fréquence ωM .
Ces propriétés sont bien vérifiées sur les courbes de dispersion représentées sur la figure II.7(b).
Elles impliquent que le facteur α2niv d’un système à deux niveaux s’annule à la fréquence ωM .
L’expression du facteur α2niv peut être déduite à partir la susceptibilité optique d’un système
à deux niveaux (Eq. (II.4)) :

α2niv(ω) = T2(ωM − ω). (II.28)

Le facteur α2niv est tracé sur la figure II.7(c). On retrouve bien que α2niv = 0 à la fréquence
correspondant au gain maximum. De plus, on constate que α2niv est inférieur à 1 dans la bande
passante (à -3 dB) du gain d’un système à deux niveaux (< 1/T2).

En revanche, nous avons rappelé que la répartition des états en bande d’énergie dans les
semi-conducteurs implique que le spectre du gain est asymétrique par rapport à son maximum,
et n’est pas homothétique par rapport à la densité de porteurs. Ainsi, on peut montrer que le
zéro de la courbe de dispersion de l’indice ne correspond pas au gain maximum. De plus, les
courbes de dispersion ne sont pas homothétiques par rapport à la densité de porteurs. Le facteur
αsc dans les semi-conducteurs prend ainsi des valeurs très différentes par rapport aux systèmes
à deux niveaux. L’expression du facteur α2niv peut être déduite à partir la susceptibilité optique
d’un semi-conducteur (Eq. (II.19)) :

αsc(ω) =

∫
ρ3D(ωvc) [f ′

c(~ωvc, N) − f ′
v(~ωvc, N)] (ωvc−ω)

(ω−ωvc)2+1/T 2
2

dωvc
∫
ρ3D(ωvc) [f ′

c(~ωvc, N) − f ′
v(~ωvc, N)] 1/T2

(ω−ωvc)2+1/T 2
2

dωvc
, (II.29)

où le prime (′) indique la dérivée par rapport à la densité de porteurs N . Sur le spectre du
facteur αsc tracé sur la Fig. II.7(f), on constate ainsi que le facteur αsc est toujours supérieur à
1 dans la bande passante du gain. Le facteur αsc est de l’ordre de 3 à la fréquence où le gain est
maximum. A noter que seule la contribution interbande du facteur α a été prise en compte dans
ce paragraphe. Cette contribution est dominante par rapport à celle due aux porteurs libres,
qui est de l’ordre de 0.8 pour GaAs [64].

Ainsi, la répartition des états en bande d’énergie dans les semi-conducteurs entraîne un fort
couplage gain-indice induit par les porteurs. Nous verrons dans la partie suivante que cela a une
grande incidence sur les propriétés optiques des semi-conducteurs, en particulier sur les courbes
de gain et de dispersion induites par oscillations cohérentes de population.

II.2.d. Conclusion : susceptibilité optique d’un SOA à une longueur d’onde

donnée

Dans cette partie, nous avons rappelé la théorie décrivant la susceptibilité optique interbande
d’un semi-conducteur. Même si on reste au voisinage d’une longueur d’onde, la formule obtenue
requiert la connaissance de la densité de porteurs et des bandes d’énergie à toutes les longueurs
d’onde. Par conséquent, pour une analyse réaliste au voisinage d’une longueur d’onde donnée, il
est fort utile de mettre en place un modèle phénoménologique pour le gain matériau des semi-
conducteurs. Nous avons conclu que pour un SOA l’approximation linéaire du gain matériau à
une longueur d’onde donnée par rapport à la densité de porteurs n’est valable que localement.
On rappelle que le gain matériau d’un semi-conducteur à une longueur d’onde donnée
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Figure II.7 – Spectres respectifs du gain g, de la variation d’indice associée ∆n − 1,
et du facteur α pour un système à deux niveaux (a-c) et pour un semi-conducteur massif
(d-e). Nous avons surligné en gras la portion des courbes se trouvant dans la bande passante
du gain. Nous avons tracé les courbes en bleu (–) à N = 2.3x1018 cm−3 et les courbes en
rouge (–) à N + ∆N = 2.8x1018 cm−3. Les courbes de gain et d’indice sont normalisées par
la valeur maximale. Nous avons indiqué la plage de valeurs prises par le facteur α dans la
bande passante (à -3 dB) d’un système à deux niveaux sur le spectre du facteur α dans les
semiconducteurs massifs (- -). Les données utilisées sont regroupées dans le tableau II.1.
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et au voisinage de N̄ s’exprime alors :

g(N) = g(N̄ ) + aN̄ (N − N̄), (II.30)

avec aN̄ = ∂g
∂N |N̄ . De plus nous avons mis en évidence l’existence d’un fort couplage gain-indice

induit par les porteurs dans les semi-conducteurs, et nous avons rappelé que l’origine de ce
fort couplage réside dans l’asymétrie du spectre de gain dans les semi-conducteurs. Nous avons
à présent tous les éléments théoriques pour déduire la susceptibilité optique d’un SOA à une
longueur d’onde donnée dans le cadre du modèle phénoménologique. Le facteur α est supposé
constant par rapport à la densité de porteurs, à une longueur d’onde donnée [60, 71, 74]. On
admet alors que :

χ
ℜ

= αχ
ℑ
. (II.31)

En utilisant l’Eq.II.20, on obtient ainsi la susceptibilité optique d’un SOA à une longueur

d’onde λ donnée dans le cadre du modèle phénoménologique :

χ(N) = −nopλ

2π
(α+ i)g(N). (II.32)

Ces deux équations sont la base du modèle que nous développons dans la partie suivante.
Elles ont été déduites pour les semi-conducteurs massifs mais elles restent valables pour les
semi-conducteurs à puits quantique.

II.3 Emission spontanée et recombinaisons non-radiatives

Nous nous intéressons à présent aux autres types de recombinaisons, à savoir spontanées et
non-radiatives.

II.3.a. Emission spontanée

On désigne par Rsp le taux de recombinaisons spontanées des paires électron-trou. Le taux
peut s’écrire [62] :

Rsp = BPN, (II.33)

où B est la probabilité de recombinaisons spontanées bimoléculaires dans le semi-conducteur,
N la densité d’électrons et P la densité de trous. Pour un matériau peu dopé, on a N = P et
donc [62] :

Rsp = BN2. (II.34)

Pour la famille de matériaux InGaAsP, B est de l’ordre de 10−10 cm−3s−1 [61].

II.3.b. Recombinaisons non radiatives

On peut distinguer deux types principaux de recombinaisons non radiatives pour les semi-
conducteurs à grandes longueurs d’onde (> 1µm) [60] :

• les recombinaisons de type Auger, qui sont généralement prédominantes. Durant une
recombinaison Auger, l’énergie libérée par la recombinaison électron-trou est transférée
à une autre particule (électron ou trou), qui est alors dans un état excité haut en énergie
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dans sa bande. Cette particule se désexcite ensuite pour atteindre l’équilibre thermique en
donnant son énergie aux phonons. Le taux de recombinaison associé peut ainsi s’exprimer
dans un matériau peu dopé [62] :

RAu = CN3, (II.35)

où C est une constante de l’ordre de 3.10−29 cm−6s−1 [61].
• les recombinaisons de type Shockley-Read-Hall font intervenir des défauts situés dans

la bande interdite. Le taux de recombinaisons associé est proportionnel à la densité de
porteurs et peut s’exprimer ainsi [62] :

RSRH = AN, (II.36)

où A est une constante de l’ordre de 2.108 s−1 [61].

II.3.c. Conclusion : durée de vie spontanée des porteurs

Nous avons passé en revue les principaux types de recombinaisons spontanées et non radia-
tives. On appelle τs la durée de vie spontanée des porteurs. On a donc par définition :

N

τs
= Rsp +RSRH +RAu. (II.37)

La durée de vie spontanée des porteurs s’exprime donc ainsi :

1
τs

= A+BN + CN2. (II.38)

Cette équation sera utilisée dans le modèle que nous développons dans la partie suivante.
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II.4 Equations de propagation en présence de CPO dans un

SOA

Les différents rappels théoriques de la partie précédente vont nous permettre d’introduire
le concept d’oscillations cohérentes de population (CPO 1), et de mettre en place le modèle de
propagation en présence de CPO dans un SOA. L’originalité de la démarche réside dans notre
volonté de développer un modèle valable quelles que soient les conditions d’utilisation (courant
injecté, puissance optique incidente), tout en ayant un minimum de paramètres non issus d’une
mesure expérimentale. Le modèle ainsi développé sera à la base de toutes les simulations numé-
riques présentées au cours de cette thèse. Nous conclurons en analysant les courbes de gain et
de dispersion induites par les CPO dans un SOA.

II.4.a. Saturation optique et oscillations cohérentes de population

Dans les systèmes à 2 niveaux

Les oscillations cohérentes de population 2 ont été initialement étudiées dans le cadre de la
théorie du fonctionnement multimode des lasers à gaz [75, 76], où il a été mis en évidence que
des “pulsations de population” sont générées aux multiples de l’intervalle spectral libre du laser,
induisant une contribution à la saturation croisée entre modes. La première étude théorique
dédiée spécifiquement aux CPO dans les systèmes à 2 niveaux remonte à 1967 [44]. Schwarz
et Tan ont montré qu’en présence d’une pompe de forte intensité à la fréquence ω0, le spectre
d’absorption d’un milieu absorbant à élargissement homogène, pour une sonde d’intensité faible,
présente un creux spectral centré à ω0, et de demi-largeur à mi-hauteur T−1

1 . Cette étude a été
reprise dans un cadre plus général par Sargent dans [77], qui en donne une interprétation simple
sous le nom de “creux cohérent” (coherent dip en anglais).

Ce phénomène peut effectivement s’expliquer assez simplement : considérons un milieu à
gain, assimilé à un système à deux niveaux, en présence d’une pompe à la fréquence ω0, et
d’une sonde à ω0 + Ω. L’intensité optique totale est alors modulée en amplitude à Ω. Dans
un premier temps, considérons que Ω est très inférieur à T−1

1 . Comme nous l’avons illustré
sur la Fig. II.8(a), l’intensité de la pompe étant élevée, l’intensité optique totale va plus ou
moins saturer le milieu : l’inversion de population est donc modulée en opposition de phase
par rapport à l’intensité optique incidente. Cela implique que le gain est lui aussi modulée en
opposition de phase. On observe alors en sortie une réduction de la profondeur de modulation
de l’intensité optique. En revanche, lorsque Ω est très supérieur à T−1

1 , la population du niveau
excité a une dynamique trop lente pour percevoir la modulation rapide de l’intensité optique.
Ainsi, l’inversion de population et le gain ne sont pas modulés, et la profondeur de modulation
de l’intensité optique n’est pas réduite à la sortie du milieu (Fig. II.8(b)). Ainsi, le spectre du
gain optique de la sonde présente un creux spectral centré à ω0 et de demi-largeur à mi-hauteur
T−1

1 (Fig. II.9(a)). Un raisonnement similaire peut être conduit pour le spectre d’absorption
d’un milieu absorbant.

Les premières observations expérimentales du creux spectral induit par CPO ont été rappor-
tées au début des années 1980 dans le cas de Sm+2 : CaF2 [78] et dans le rubis [79]. La courbe de

1. Acronyme venant de l’anglais Coherent Population Oscillations.

2. L’origine historique et la signification du terme “oscillations cohérentes de population” sont proposées dans
la note 2 située en bas de la page 67.
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Figure II.8 – Principe des oscillations cohérentes de population (CPO), illustré dans un
milieu à gain à deux niveaux. Nous avons représenté l’évolution temporelle de l’intensité
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Figure II.9 – (a) Variation du gain vu par la sonde dans un milieu à gain assimilé à
un système à deux niveaux, en présence de CPO, en fonction de son écart en fréquence Ω
avec la pompe. (b) Variation d’indice vue par la sonde dans un milieu à gain assimilé à un
système à deux niveaux, en présence de CPO, en fonction de son écart en fréquence Ω avec

la pompe.

dispersion associée par les relations de Kramers-Konig à ce creux spectral a été théoriquement
étudiée dans [80]. Nous l’avons représentée sur la Fig. II.9(b) : sur une fenêtre centrée à ω0 et
de largeur 2T−1

1 , la dispersion présente une variation rapide en fonction de la fréquence. Nous
avons montré, dans le chapitre I, que cela est associé à de la lumière dite “lente” ou “rapide”,
selon le signe de la pente de la courbe de dispersion. Dans le cas décrit sur la Fig. II.9, le creux
spectral dans le gain est associé à de la lumière rapide. Rappelons qu’en 2003, Bigelow et al.
ont expérimentalement montré qu’il était possible d’utiliser cette dispersion due aux CPO dans
le rubis pour ralentir la lumière jusqu’à 57, 5 ms−1 à température ambiante [12]. Néanmoins, la
bande passante était limitée à T−1

1 soit 36 Hz.

Dans les semi-conducteurs

La durée équivalente de T1 dans les semi-conducteurs est la durée de vie spontanée des
porteurs τs, qui est proche de la nanoseconde. Ainsi, comme nous l’avons évoqué au chapitre
I, l’un des avantages d’utiliser les CPO dans les semi-conducteurs est de contrôler la vitesse de
groupe de la lumière sur une bande passante proche du GHz.

Les CPO dans les semi-conducteurs ont aussi été initialement étudiées dans le cadre du
fonctionnement multimode des lasers à semi-conducteurs. Bogatov et al. ont été les premiers
à observer en 1975 que les CPO conduisent à une interaction asymétrique entre les modes
spectraux d’un laser à semi-conducteurs, ce qui favorise le mode qui est à la plus grande longueur
d’onde lorsque le courant d’injection est suffisamment élevé. Ils ont qualifié cette asymétrie
“d’anormale”, car elle est spécifique aux lasers à semi-conducteurs, et donc non observée dans
les autres types de lasers. Ils ont montré théoriquement que l’existence de cette interaction
asymétrique est liée à la valeur non nulle du facteur α dans les lasers à semi-conducteurs.
Agrawal a étudié théoriquement en 1988 les CPO dans un amplificateur à semi-conducteurs
[74]. Son étude confirme que la courbe de gain de la sonde est asymétrique à cause du facteur
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α, et diffère ainsi de la réponse classique des systèmes à deux niveaux.

Ainsi, afin d’étudier les CPO dans les amplificateurs à semi-conducteurs et de mettre en
évidence les différences entre les CPO dans les semi-conducteurs et les systèmes à deux niveaux,
nous allons établir dans les paragraphes suivants les équations de propagation dans un SOA en
présence de CPO, dans le cadre du modèle phénoménologique que nous avons introduit dans
la partie II.2. Le but étant d’utiliser ce modèle pour les simulations des expériences que nous
présenterons dans les chapitres III et IV, nous veillerons à développer un modèle valable quelles
que soient les conditions d’utilisation (courant injecté, puissance optique incidente), tout en
ayant un minimum de paramètres non issus d’une mesure expérimentale. Une fois ce modèle
établi, nous analyserons dans la partie II.5 les courbes de gain et de dispersion induites par les
CPO dans un SOA.

II.4.b. Modèle phénoménologique des CPO dans les SOAs

Le but de ce paragraphe est d’établir les équations de propagation du champ électroma-
gnétique dans un SOA en présence de CPO. Nous considérons que tous les champs ont des
polarisations colinéaires. Nous supposons que le SOA ne guide que le mode TE, dont le profil
transversal est noté U(x, y). Le champs se propagent selon la direction longitudinale du SOA
orientée selon l’axe z. Dans le cas où tous les champs gardent la même polarisation linéaire, il
est possible de montrer à partir des équations de Maxwell que le champ électromagnétique total
E vérifie l’équation d’onde scalaire suivante :

∇2E −
n2
op

c2

∂2E
∂2t

=
1
ǫ0c2

∂2P
∂2t

, (II.39)

où P est la polarisation non linéaire. Nous rappelons que nop est l’indice de réfraction du SOA,
ǫ0 la permittivité du vide et c la célérité de la lumière dans le vide. Le champ électromagnétique
total E peut s’écrire :

E(x, y, z, t) = U(x, y)
∑

p=−1,0,1

Ep(z)ei(kpz−ωpt), (II.40)

avec kp la norme du vecteur d’onde. Dans ce chapitre, nous considérons seulement trois champs
copropagatifs : une porteuse optique de fréquence ω0, dont l’amplitude lentement variable est
notée E0 ; et les deux bandes latérales de modulation, de fréquences ω±1 = ω0 ± Ω, dont les
amplitudes lentement variables sont notées E±1. On décompose de même la polarisation liée au
milieu à gain P :

P(x, y, z, t) = U(x, y)
∑

p=−1,0,1

Pp(z)e
i(kpz−ωpt). (II.41)

Ces trois équations nous permettent de déduire l’équation d’onde scalaire à une dimension dans
le cadre de l’approximation de l’enveloppe lentement variable, en multipliant l’équation (II.39)
par le conjugué de U(x, y), et en intégrant sur les dimensions transverses x et y :

dEj
dz

=
i ωj Γ
ǫ0 c nop

Pj , (II.42)
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où nop est l’indice effectif du mode considéré. Le facteur de confinement Γ prend en compte le
fait que Pj = 0 en dehors de la zone active. Comme nous l’avons expliqué dans la partie II.1.b.,
il est défini comme la fraction de l’aire du mode optique dans la zone active.

Nous nous plaçons au voisinage de la fréquence de la porteuse E0, c’est-à-dire que nous
considérons que l’écart en fréquence entre les champs est inférieur ou comparable à la durée de
vie spontanée des porteurs τs : Ωτs . 1. La polarisation totale P liée au SOA peut s’écrire :

P = ǫ0χ(N)E, (II.43)

avec χ(N) la susceptibilité optique du SOA au voisinage de ω0. Nous avons montré dans la
partie II.2 qu’il était alors possible de se placer dans le cadre du modèle phénoménologique, et
que la susceptibilité χ(N) était donnée dans ce cas par l’équation (II.32) :

χ(N) = −nopc

ω0
(α+ i)g(N), (II.44)

où le gain matériau g(N) est supposé linéaire au voisinage de la densité de porteurs moyenne
N̄ (Eq.(II.31)).

Pour décrire le milieu à gain, nous nous plaçons dans le cadre de l’équation de bilan 1, c’est-
à-dire que nous ne considérons que les effets de population, et que nous négligeons la dynamique
propre des cohérences. Cela est justifié car T2 ≪ τs et T−1

2 ≫ Ω, étant donné que le temps de
relaxation des cohérences T2 est de l’ordre de 0, 1 ps (soit T−1

2 /(2π) = 1500 GHz). 2 L’équation
de bilan décrit les mécanismes par lesquels les porteurs sont générés ou perdus dans la région
active [60] :

∂N

∂t
=

I

qV
− N

τs
− g(N)|E|2

~ω0
+D∇2N, (II.45)

Le premier terme correspond à l’injection de porteurs par le courant de biais du SOA, noté I.
Le second terme correspond aux recombinaisons non radiatives et à l’émission spontanée. Le
troisième terme correspond à l’émission stimulée, et enfin le dernier terme décrit la diffusion des
porteurs. q est la charge de l’électron, V est le volume de la zone active, et D est le coefficient

1. en anglais rate equation.

2. Il est intéressant de remarquer que ces mêmes hypothèses ont été faites pour analyser les CPO dans les
milieux atomiques à niveaux discrets, que ce soit lors de la première observation des CPO [78] ou les premières
observations de lumière lente dans les cristaux dopés [12]. Le formalisme de la matrice densité qu’introduisent
les différents auteurs se réduit de même à une équation de bilan. Ainsi, cela met en évidence que le terme
"cohérent" des "oscillations cohérentes de population" peut être trompeur car il ne se réfère pas aux "cohérences"
atomiques mais au fait que, comme Sargent l’a décrit dans [77], le battement entre une pompe et une sonde
décalés en fréquence par Ω crée des pulsations de population à la fréquence Ω si Ωτs ≪ 1, qui interférent de
manière "cohérente" avec la sonde. Cela est à comprendre au sens premier du terme, à savoir que les pulsations
de population donnent naissance à des interférences avec la sonde incidente, du fait de l’existence d’une relation
de phase définie. En effet nous avons expliqué que le gain vu par la sonde et induit par pulsations de population,
est à basse fréquence en opposition de phase avec le battement engendré par la sonde et la pompe (voir la
Fig. II.8). Nous avons montré que cela génère un creux spectral dans le gain vu par la sonde, que Sargent nomme
alors "creux cohérent" (voir la Fig. II.9). Quelques années plus tard, les pulsations de population générées par ce
mécanisme sont nommées “oscillations cohérentes de population” ou CPO. Le premier papier y faisant référence
sous ce vocable semble être Lee et al. en 1980 [78]. Le formalisme de la matrice densité, et donc la prise en
compte de la dynamique des cohérences atomiques, n’est nécessaire pour étudier les pulsations de population que
lorsque l’écart en fréquence Ω entre les différents champs est supérieur ou comparable à T2, ou lorsque l’hypothèse
T2 ≪ T1 n’est plus valable. Cependant les mécanismes en jeu sont alors très différents de celui impliqué dans les
CPO. Ils impliquent des processus intrabandes tels que le spectral hole burning. Ces cas sont traités par exemple
dans les semi-conducteurs par Agrawal dans [74], et dans les milieux à niveaux discrets par Boyd dans [80].
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de diffusion. Le gain g(N) peut être supposé identique pour tous les champs puisque l’écart
en fréquence entre les différents champs, Ω, est bien inférieur à la bande passante du gain :
ΩT2 ≪ 1. La longueur de diffusion

√
Dτs est de l’ordre de 2 − 3µm, et donc bien supérieure à

la demi-longueur d’onde λ/nop. De plus la diffusion des porteurs dans la dimension transverse
est limitée car la largeur de zone active est en générale plus petite que la longueur de diffusion.
Ainsi, la densité de porteurs peut être considérée comme spatialement homogène (même en
présence d’ondes stationnaires). L’équation de bilan peut donc s’écrire :

dN

dt
=

I

qV
− N

τs
− g(N) < |E| >2

~ω0
, (II.46)

où < . > correspond à une moyenne sur le volume de la zone active. Afin d’alléger la notation,
nous omettrons cette moyenne dans la suite du manuscrit.

Nous considérons à présent que la porteuse optique E0 a une puissance grande par rapport
aux bandes latérales de modulation E±1. Ainsi l’intensité optique peut s’écrire :

|E|2 = M0(z) +M1(z)e−iΩt + c.c. (II.47)

M0 est la composante continue de l’intensité, et M1 = E0E
∗
−1 +E1E

∗
0 est le terme de battement

entre les champs à la fréquence Ω. (∗) désigne le complexe conjugué. Notons que la fréquence de
modulation Ω est typiquement comprise entre 100 kHz à 30 GHz dans ce manuscrit. Comme nous
l’avons déjà expliqué, la modulation de l’intensité optique induit des CPO, soit une modulation
de la densité de porteurs. Cela est visible directement à partir de l’équation de bilan (II.46). La
densité de porteurs s’écrit donc :

N(z, t) = N̄(z) +N1(z)e−iΩt + c.c. (II.48)

De plus, étant donné que nous supposons le gain matériau g(N) linéaire autour de N̄ (Eq. (II.31)),
nous pouvons écrire :

g(z, t) = ḡ(z) + g1(z)e−iΩt + c.c., (II.49)

avec :

ḡ(z) = g(N̄ (z)),

g1(z) = aN1(z).

Nous avons allégé la notation du gain différentiel par rapport à l’équation (II.31) en remplaçant
aN̄ par a, mais gardons à l’esprit que nous avons montré que a dépend de la densité de porteurs
moyenne N̄ dans un SOA. En réinjectant les équations (II.47), (II.48) et (II.49) dans l’équation
de bilan (II.46), nous obtenons la variation de la densité de porteurs N1 et donc la variation du
gain g1 à la fréquence Ω :

g1 = aN1 =
−ḡM1/Is

1 +M0/Is − iΩτs
, (II.50)

où Is est l’intensité de saturation définie par :

Is =
~ω0

aτs
. (II.51)
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Nous avons ainsi l’expression du gain matériau, ce qui va nous permettre de déduire les équations
de propagation dans le SOA.

A partir de l’équation (II.42) et de l’expression du gain matériau déduite de l’équation de
bilan (II.46), nous obtenons aisément les équations de propagation pour les composantes E0,
E1 et E−1 du champ :

dE0

dz
= −1

2
γE0 +

1 − iα

2
ΓḡE0,

dE1

dz
= −1

2
γE1 +

1 − iα

2
(ΓḡE1 + Γg1E0) ,

dE−1

dz
= −1

2
γE−1 +

1 − iα

2
(ΓḡE1 + Γg∗

1E0) . (II.52)

Nous avons introduit le coefficient γ afin de prendre en compte les pertes linéiques du SOA,
que nous supposons être les mêmes pour les trois composantes du champ compte tenu de leur
proximité spectrale.

Il est important de se rappeler que les paramètres suivants dépendent de la densité de
porteurs moyenne N̄ :

• le gain différentiel a et le gain matériau moyen ḡ : nous avons en effet montré que l’ap-
proximation linéaire du gain matériau par rapport à la densité de porteurs N n’est valable
que localement dans un SOA (Eq. (II.31), voir la partie II.2),

• la durée de vie spontanée des porteurs τs : nous avons montré sa dépendance par rapport
à la densité de porteurs moyenne N̄ dans l’équation (II.38) (voir le paragraphe II.3),

• l’intensité de saturation Is, puisqu’elle dépend de a et τs par définition (Eq.(II.51)).

Ainsi, via la densité de porteurs moyenne N̄ , ces paramètres dépendent de z, du courant
de biais I et de la puissance optique incidente Pin. Or le courant de biais I et la puissance
optique incidente Pin vont varier sur une large gamme dans les expériences que nous décrirons
dans la suite de ce manuscrit, puisque ce sont les deux paramètres permettant de contrôler le
retard ou le déphasage introduit par CPO. De plus, nous allons utiliser des SOAs fortement
saturés, avec de forts gains, ce qui implique de grandes variations longitudinales de la densité de
porteurs moyenne. Or, dans la littérature, la plupart des modèles considèrent a, τs et Is comme
constants, ce qui limite d’une part la précision du modèle à un courant et une puissance optique
incidente donnés, et ce qui limite drastiquement d’autre part les plages de courant de biais et
de puissance optique incidente pour lesquelles le modèle est valable. Ainsi, pour développer un
modèle valable pour une large plage de courants et de puissances optiques incidentes, il est
nécessaire de développer une méthode permettant de connaître a priori les dépendances de la
densité de porteurs moyenne N̄ , et donc de a, τs, ḡ et Is, en fonction de z, du courant de biais
I et de la puissance optique incidente Pin. Le parti pris n’est évidemment pas de revenir à des
modèles plus compliqués tels que celui issu du formalisme de la matrice densité, mais d’essayer
de déduire un maximum d’informations grâce à des caractérisations expérimentales préalables
facilement réalisables. Le paragraphe suivant explique les méthodes que nous avons mises en
œuvre.
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II.4.c. Modèle développé pour les simulations

Nous allons présenter dans ce paragraphe le modèle que nous avons développé pour nos
simulations. Le but recherché est de limiter au maximum les paramètres non géométriques
inconnus, c’est-à-dire non issus d’une mesure expérimentale. En particulier, nous souhaitons
développer une méthode permettant de connaître a priori les dépendances de la densité de
porteurs moyenne N̄ , et donc de a, τs, ḡ et Is, en fonction de z, du courant de biais I, et de la
puissance optique incidente Pin.

Notre idée principale est que N̄ , et donc a, τs, ḡ et Is, peuvent être déterminés à partir du
comportement de la composante continue de l’intensité optique M0, ce qui permet de déduire
leur dépendance par une simple mesure de gain petit signal, comme nous allons le montrer.

Supposons que la puissance optique incidente Pin est très faible. Dans ce cas, l’émission
stimulée est négligeable devant l’émission spontanée. Ainsi l’équation de bilan (II.46) s’écrit en
régime permanent non saturé :

I

q L S
=
N̄

τs
, (II.53)

où L est la longueur du SOA, S la surface transversale de la zone active (on a donc V = S L).
De plus, nous supposons aussi que dans ce cas, la densité de porteurs moyenne N̄ est constante
le long du SOA, ce qui impose que l’ASE doit être négligeable dans le SOA considéré. Ces hypo-
thèses signifient que l’émission spontanée amplifiée ne sature pas le gain. Dans ces conditions,
une mesure du gain petit signal Γg0 en fonction de I est équivalente, d’après l’équation (II.53)
à une détermination de la dépendance du gain modal moyen Γḡ avec N̄/τs.

Il nous manque alors une dernière relation entre N̄
τs

et M0, afin de déterminer la dépendance

du gain modal moyen Γḡ avec M0. En substituant Γg( N̄τs
) dans l’équation de bilan (II.46) en

régime permanent saturé, on obtient :

I

q L S
− N̄

τs
−

Γḡ( N̄τs
)

~ω

M0

Γ
= 0, (II.54)

où I est à présent le courant de biais fixé dans les conditions de l’expérience.

Nous avons donc deux équations différentes entre Γḡ et N̄
τs

, celle issue de la mesure du gain
petit signal en fonction de I et de l’équation (II.53), et celle correspondant à l’équation (II.54).
Ainsi Γḡ(z) et N̄

τs
(z) peuvent être extraits en fonction de l’intensité locale M0(z)

Γ et du courant
de biais I.

Il nous reste à exprimer N̄ en fonction de M0(z)
Γ et I. Cela est équivalent à exprimer N̄

en fonction de N̄
τs

, puisque N̄
τs

est connu en fonction de M0(z)
Γ et I. Or nous avons vu dans le

paragraphe II.3.c. que :
N̄

τs
= AN̄ +BN̄2 + CN̄3. (II.55)

Nous rappelons que A, B, et C, sont respectivement les coefficients de recombinaisons non-
radiatif dus à des défauts, radiatif spontanée et Auger.

En utilisant l’équation (II.55) et le fait que nous avons montré que Γḡ et N̄
τs

peuvent être

exprimés en fonction de M0(z)
Γ et I seulement, nous pouvons donc conclure que N̄ , Γa = Γ ∂g

∂N̄
,

et Is

Γ = ~ω0

Γaτs
peuvent aussi être écrits comme des fonctions de M0(z)

Γ et I seulement.

Ainsi, en faisant une mesure préalable, à la longueur d’onde d’utilisation, du gain petit
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signal en fonction du courant de biais, il est possible de réduire considérablement les paramètres
inconnus des équation de propagation (II.52) et de l’équation de bilan (II.46). Les conditions
initiales, le courant de bias I et la puissance d’entrée Pin, sont supposées connues. A noter qu’il
est aussi nécessaire de mesurer les pertes du composant afin de connaître l’intensité optique
dans la première tranche du composant et en sortie du composant, ainsi que le coefficient γ.
Ainsi, il ne nous reste plus que des paramètres géométriques (L, S), qui sont connus par le
fabricant, et des paramètres indépendants des conditions initiales, à savoir les coefficients de
recombinaison A, B et C et le facteur α. Ces quatre derniers paramètres, une fois ajustés avec
une série de mesures (voir chapitre III), sont fixés pour toutes les simulations qui suivent dans
le manuscrit.

Pour conclure, l’apport de ce modèle, issu du modèle phénoménologique, est de prendre en
compte la saturation au cours de la propagation et de répercuter “automatiquement” l’effet
de cette saturation sur des paramètres clés tels que la densité de porteurs moyenne N̄(z), le
gain différentiel Γa(z), la durée de vie spontanée des porteurs τs(z), le gain modal moyen Γḡ(z)
et l’intensité de saturation Is(z). De plus, l’adaptation “automatique” de ces paramètres en
fonction de la saturation est obtenue par une simple mesure préalable du gain modal petit signal
en fonction du courant de biais à la longueur d’onde d’utilisation. Enfin, le troisième avantage
de ce modèle est que les paramètres inconnus restant sont peu nombreux, et indépendants du
courant de biais I et de la puissance optique incidente Pin : les paramètres géométriques (L,
S) sont connus par les fabricants ; les coefficients de recombinaison A, B 1 et C et le facteur α 2

sont donc les seuls réels paramètres d’ajustement. Une fois les paramètres d’ajustement déduits
d’une série de mesures, ce modèle est donc valable pour une large plage de conditions initiales
(courant de biais I et puissance optique incidente Pin). Un modèle généralisé prenant en compte
la présence d’harmoniques (générées par un forte modulation ou des non-linéarités) est présenté
dans la partie III.5. Dans le chapitre III, nous mettrons en évidence la pertinence de notre
modèle pour simuler de nos expériences.

Dans la dernière partie de ce chapitre théorique, nous allons utiliser les équations de propa-
gation dans un SOA, que nous venons d’établir, afin d’étudier le gain et la dispersion induits
par CPO dans un SOA. En quoi ces spectres de gain et de dispersion sont-ils “anormaux” dans
un semi-conducteur, comme les qualifiait Bogatov [70] ?

II.5 Gain et dispersion induits par CPO dans un SOA

Nous allons dans un premier temps mettre en évidence les différences entre le gain et la
dispersion induits par CPO dans un SOA et ceux induits par un système à deux niveaux. Cela
nous permettra dans un second temps d’interpréter les différences des propriétés de propagation
d’un signal RF sur porteuse optique selon son format de modulation.

1. B n’est pas rigoureusement indépendant de N̄ . Il est connu que le coefficient bimoléculaire B peut être
considéré comme linéairement dépendant de N̄ : B ≃ B0 − B1N̄ [60]. Cependant cette dépendance est automati-
quement intégrée dans les valeurs effectives du couple (B, C) déduits par ajustement des simulations à une série
de mesures.

2. α n’est pas rigoureusement indépendant de N̄ (soit du courant de biais I) [72, 81–84]. Néanmoins l’hypothèse
centrale du modèle phénoménologique, sur lequel on se base, est qu’il est constant. En effet, il faut partir de cette
hypothèse pour obtenir la susceptibilité donnée par l’équation (II.32) : χ(N) = −

nopc

ω0
(α + i)g(N). On négligera

donc cette dépendance.
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II.5.a. Effet des CPO sur le gain et la dispersion d’un champ sonde

Dans cette partie, nous allons analyser comment l’indice de réfraction et le gain vus par une
sonde E1 de faible intensité sont modifiés en présence d’une pompe E0 de forte intensité, en
prenant en compte les CPO. Nous allons dans un premier temps obtenir les variations de gain
et d’indice dans un matériau semi-conducteur en utilisant les équations de propagation établies
dans la partie II.4. Puis nous allons énoncer les variations de gain et d’indice dans un matériau
assimilé à un système à deux niveaux. Enfin, nous serons en mesure de comparer la réponse des
deux types de matériau.

Dans un semi-conducteur

La polarisation induite à la fréquence de la sonde E1 peut être obtenue à partir des équa-
tions (II.43), (II.44), (II.50) et (II.49), et mise sous la forme suivante [74] :

P1 = ǫ0 χs E1 + ǫ0 χFWM E∗
−1, (II.56)

avec

χs = −nop c

ω0
(α+ i)ḡ

(
1 − S0

1 + S0 − iΩτs

)
, (II.57)

χFWM = −nop c

ω0
(α+ i)ḡ

(
−E2

0/Is
1 + S0 − iΩτs

)
, (II.58)

où S0 = M0/Is a été introduit pour alléger les notations. Le terme χFWM est responsable du
mélange à quatre ondes (FWM 1). Dans ce paragraphe, nous ne nous intéressons qu’au terme χs.
χs induit une variation ∆ǫ de la permittivité diélectrique, ce qui peut être utilisé pour calculer
la variation d’indice ∆n et le gain gs de la sonde :

χs = ∆ǫ = 2nop

(
∆n− i

c

2ω0
gs

)
. (II.59)

En utilisant les équations (II.58) et (II.59), nous obtenons la variation d’indice et le gain de la
sonde en présence d’une pompe de forte intensité dans un matériau semi-conducteur [74] :

∆nSOA = ∆n0

(
1 − S0

α(1 + S0) − Ωτs
(1 + S0)2 + (Ωτs)2

)
, (II.60)

gSOA
s = ḡ

(
1 − S0

(1 + S0) − αΩτs
(1 + S0)2 + (Ωτs)2

)
, (II.61)

où ∆n0 = −ḡc
2ω0

est le changement d’indice associé au gain ḡ 2. Le second terme de chacune de
ces équations est induit par la présence de CPO. ∆nSOA et gSOA

s sont tracés en rouge sur la
figure II.10. Il est intéressant de remarquer que l’amplitude du terme lié aux CPO est contrôlée
par ḡ et S0, soit par le courant de biais et l’intensité optique de la pompe.

1. Acronyme venant de l’anglais Four-Wave Mixing.

2. Les spectres du gain moyen ḡ et de la variation d’indice moyenne ∆n0 sont étudiés dans la partie II.2.c. et
tracés sur les figures II.7(d)(e) page 60
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Comparaison entre les semi-conducteurs et les systèmes à deux niveaux

On peut de même obtenir la variation d’indice et le gain de la sonde en présence d’une
pompe de forte intensité dans un matériau assimilé à un système à deux niveaux. On considère
que la fréquence de la pompe est égale à la fréquence de la transition. On obtient à partir des
équations présentées dans [12] :

∆n2niv = ∆n0

(
1 + S0

ΩT1

(1 + S0)2 + (ΩT1)2

)
, (II.62)

g2niv
s = ḡ

(
1 − S0

(1 + S0)
(1 + S0)2 + (ΩT1)2

)
, (II.63)

avec S0 ≡ ΩRabiT1T2 l’intensité de la pompe normalisée, ΩRabi la fréquence de Rabi, T1 la durée
de vie des populations et T2 la durée de vie des cohérences. ∆n2niv et g2niv

s sont tracés en bleu
sur la figure II.10.
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Figure II.10 – (a) Gain de la sonde normalisé gs/ḡ. (b) Variation d’indice normalisée
∆n/∆n0. En bleu pour un système à deux niveaux (α = 0). En rouge pour un semi-

conducteur (α = 5). On a supposé τs = T1.

On constate que l’on passe des expressions (II.60) et (II.61) valables dans un semi-conducteur
aux expressions (II.62) et (II.63) valables dans un système à deux niveaux en remplaçant τs par
T1 et en annulant le facteur α. Cela est cohérent puisque comme nous l’avons mis en évidence
dans la partie II.2.c., le facteur α est nul à la fréquence de la résonance d’un système à deux
niveaux, alors que le facteur α est supérieur à 1 dans la bande passante du gain d’un semi-
conducteur (voir la figure II.7 page 60).

La valeur élevée du facteur α dans les semi-conducteurs induit des changements impor-
tants sur les spectres de l’indice et du gain de la sonde par rapport à celles d’un système à
deux niveaux, comme nous l’illustrons sur la figure II.10. En effet dans les équations (II.60)
et (II.61), la contribution pondérée par la facteur α est dominante par rapport au second terme
qui correspond à la réponse classique d’un système à deux niveaux. Ainsi le gain de la sonde
est asymétrique dans les semi-conducteurs, comme l’avait mis en évidence Bogatov lors de son
analyse des interactions des modes spectraux des lasers à semi-conducteurs [70]. De même, la
dispersion induite par les CPO dans les SOAs a des propriétés très différentes de celles d’un
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système à deux niveaux.
Analysons l’effet de cette spécificité des CPO dans les semi-conducteurs sur la propagation

d’un signal RF sur porteuse optique.

II.5.b. Effet des CPO dans un SOA sur la propagation d’un signal RF sur

porteuse optique

Dans cette partie, nous allons analyser successivement la propagation d’un signal RF sur
porteuse optique dans un SOA en présence de CPO dans le cas d’une modulation à deux bandes
latérales, et dans le cas d’une modulation en bande latérale unique. Il est important de noter
qu’il s’agit des bandes latérales détectées. L’analyse qui suit est indépendante du nombre réel
de bandes latérales de modulation à l’entrée ou se propageant dans le SOA.

Cas d’une modulation à deux bandes latérales

Considérons dans un premier temps la propagation d’un signal RF sur porteuse optique
dans un SOA, dans le cadre d’une modulation à deux bandes latérales. L’intensité modulée à
la fréquence RF, que nous appelerons par la suite signal RF, s’écrit alors :

M1 = E1E
∗
0 + E0E

∗
−1. (II.64)

Les équations de propagation (II.52) nous permettent de déduire que le signal RF M1 se propage
selon l’équation :

dM1

dz
=
{

−γ + Γḡ
(

1 − S0

1 + S0 − iΩτs

)}
M1. (II.65)

Il est remarquable et inattendu que cette équation de propagation ne dépende pas du fac-
teur α, qui est pourtant non nul dans un semi-conducteur ! Dans le cadre d’une modulation à
deux bandes latérales, un signal RF sur porteuse optique dans un SOA se propage de manière
identique que dans un milieu à deux niveaux où le facteur α est nul. En effet, lorsque les deux
bandes latérales sont détectées, la contribution due à la présence d’un facteur α non nul s’annule
puisque son effet est opposé sur les deux bandes latérales. Nous montrerons comment en tirer
profit pour concevoir une ligne à retards accordables pour les signaux RF portés optiquement
dans le chapitre suivant.

Cas d’une modulation à bande latérale unique

Considérons à présent la propagation d’un signal RF sur porteuse optique dans un SOA,
dans le cadre d’une modulation avec une seule bande latérale. Le signal RF s’écrit alors soit :

MB
1 = E1E

∗
0 , (II.66)

ou bien
MR

1 = E0E
∗
−1, (II.67)

suivant la bande latérale de modulation qui est supprimée. B désigne la bande latérale décalée
vers les hautes fréquences (“bleu”), alors que R désigne la bande latérale décalée vers les basses
fréquences (“rouge”). Les équations de propagation (II.52) nous permettent de déduire que le



75
CHAPITRE II. OSCILLATIONS COHÉRENTES DE POPULATION DANS LES AMPLIFICATEURS À

SEMI-CONDUCTEURS : PRINCIPE ET ÉLÉMENTS THÉORIQUES

signal RF MB
1 ou MR

1 se propage selon l’équation :

dMB
1

dz
=

{
Γḡ − γ +

1 − iα
2

−Γḡ S0

1 + S0 − iΩτs

}
MB

1 +
{

1 − iα
2

−Γḡ S0

1 + S0 − iΩτs

}
MR

1 , (II.68)

dMR
1

dz
=

{
Γḡ − γ +

1 + iα
2

−Γḡ S0

1 + S0 − iΩτs

}
MR

1 +
{

1 + iα
2

−Γḡ S0

1 + S0 − iΩτs

}
MB

1 . (II.69)

On constate que dans ce cas là, l’équation de propagation dépend du facteur α. Elle comporte
un terme supplémentaire dû au mélange à quatre ondes (le dernier terme). Enfin, les équations
de propagation sont différentes suivant la bande latérale de modulation qui est conservée à
la détection. Les caractéristiques de propagation seront donc très différentes de celles obtenues
dans le cadre d’une modulation avec deux bandes latérales. Nous les analyserons dans le chapitre
suivant, et nous montrerons que l’on peut dans ce cas concevoir un déphaseur accordable pour
les signaux RF portés optiquement.

II.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons tout d’abord décrit le principe de fonctionnement des am-
plificateurs optiques à semi-conducteurs (SOA). Dans le cadre de l’étude des recombinaisons
radiatives, nous avons déduit la susceptibilité optique des semi-conducteurs à partir de l’expres-
sion de la susceptibilité des systèmes à deux niveaux issue du formalisme de la matrice densité.
Cela nous a permis de mettre en évidence l’origine et l’importance du couplage gain-indice dans
les semi-conducteurs, et d’introduire le facteur α. Nous avons ensuite déduit les expressions du
gain matériau et de la susceptibilité optique d’un SOA au voisinage d’une longueur d’onde don-
née, dans le cadre du modèle phénoménologique. Cette démarche nous a permis de déterminer
les conditions de validité de ce modèle approché. En particulier nous avons mis en évidence la
dépendance du gain différentiel a et du gain matériau g avec la densité de porteurs N̄ . Dans le
cadre de l’étude des recombinaisons radiatives spontanées et non radiatives, nous avons établi
la dépendance de la durée de vie spontanée τs avec la densité de porteurs N̄ .

Dans un second temps, nous avons introduit le concept d’oscillations cohérentes de popula-
tion (CPO). Nous avons établi les équations de propagation dans un SOA en présence de CPO.
Nous avons mis en évidence que les CPO étaient présentes lorsque le SOA est en régime saturé.
La densité de porteurs N̄ varie au cours de la propagation dans le SOA. De plus elle dépend du
courant de biais I et de la puissance optique incidente Pin, deux paramètres qui vont varier sur
une large gamme dans nos expériences. Pour développer un modèle valable pour une large plage
de courants et de puissances optiques incidentes, il a été nécessaire de développer une méthode
permettant de connaître a priori les dépendances de la densité de porteurs moyenne N̄ , et donc
de a, τs, ḡ et Is en fonction de z, du courant de biais I et de la puissance optique incidente Pin.
Nous avons alors proposé une nouvelle démarche qui permet de prendre en compte la saturation
au cours de la propagation et de répercuter “automatiquement” l’effet de cette saturation sur
des paramètres clés de la propagation. De plus, l’adaptation “automatique” de ces paramètres
en fonction de la saturation est obtenue par une simple mesure du gain modal petit signal en
fonction du courant de biais à la longueur d’onde d’utilisation. Enfin, le troisième avantage de
ce nouveau modèle est que les paramètres inconnus restants sont peu nombreux, et indépen-
dants du courant de biais I et de la puissance optique incidente Pin. Une fois les paramètres
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d’ajustement déduits d’une série de mesures, notre modèle est donc valable pour une large plage
de conditions initiales (courant de biais I et puissance optique incidente Pin). Dans le chapitre
suivant, nous mettrons en évidence la pertinence de ce modèle pour simuler nos expériences.

Enfin, nous avons analysé le gain et la dispersion induits par CPO dans les SOAs. Nous avons
montré que la valeur élevée du facteur α dans les semi-conducteurs change radicalement l’allure
des courbes de gain et de dispersion par rapport à celles induites par CPO dans un système
à deux niveaux. Nous avons montré que cela n’a pas de conséquence sur la propagation d’un
signal RF sur porteuse optique si les deux bandes latérales de modulation sont détectées, car, de
manière surprenante, l’équation de propagation ne dépend pas alors du facteur α. Par contre,
lorsqu’une seule bande latérale de modulation est détectée, la propagation d’un signal RF sur
porteuse optique dépend fortement du facteur α. Dans le chapitre suivant, nous allons étudier
de près ces deux situations et montrer qu’il est possible de les exploiter pour concevoir des lignes
à retards et déphaseurs accordables pour les signaux RF sur porteuse optique. Nous analyserons
alors les performances de ces lignes à retards et déphaseurs accordables, non seulement en termes
d’accordabilité des retards et déphasages, mais aussi de bande passante, de rapport signal-sur-
bruit, ou encore de dynamique. Nous serons ainsi amenés à explorer et à comprendre l’influence
des CPO sur le bruit d’intensité et les non-linéarités, et à compléter le modèle que nous avons
introduit dans ce chapitre afin d’obtenir un outil de simulation complet pour la modélisation
des liaisons opto-hyperfréquences contenant un SOA.
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Dans les chapitres I et II, nous avons vu que le contrôle des retards et des déphasages in-
troduits sur les signaux hyperfréquence sur porteuse optique est nécessaire pour de nombreuses
applications en optique micro-onde. Nous avons présenté les avantages d’utiliser les CPO dans
les semi-conducteurs pour répondre à ces besoins, et nous avons introduit les deux architectures
déjà proposées dans la littérature. Néanmoins, nous avons mis en évidence que de nombreux
points restaient à étudier pour évaluer leurs performances dans le cadre des applications RA-
DAR. Cela nous amènera à étudier expérimentalement et théoriquement les CPO dans les
semi-conducteurs. En effet, seule une compréhension de la physique sous-jacente nous permet-
tra de déterminer et de comprendre les limitations de ces architectures en termes de retards,
déphasages et bandes passantes associées, mais aussi en termes de bruit, de non-linéarités et
de dynamique. Nous veillerons aussi à valider et à compléter l’outil de simulation que nous
avons introduit dans le chapitre précédent. Ce travail de modélisation, rappelons-le, nous per-
mettra de simuler nos expériences, et constituera un outil pour la conception d’une liaison
opto-hyperfréquence incluant un SOA.

Dans ce chapitre, nous commencerons ainsi par décrire les étapes de caractérisation des
SOAs qui sont nécessaires pour pouvoir appliquer le modèle que nous avons présenté dans le
chapitre précédent. Nous en profiterons ensuite pour mettre en évidence les points forts de ce
modèle.

Puis nous étudierons expérimentalement et théoriquement les deux architectures déjà pro-
posées dans la littérature. Nous proposerons pour chacune une interprétation physique simple
qui nous permettra de dégager les limitations de ces montages en termes de fréquence de mo-
dulation, bande passante instantanée et plage d’accordabilité des retards et des déphasages.

Enfin nous étudierons l’influence des CPO sur le bruit d’intensité et les non-linéarités, afin
d’évaluer les performances de ces architectures en termes de rapport signal-sur-bruit et de
dynamique, deux caractéristiques clés pour les radaristes. D’une part, cela nous amènera à
introduire les CPO dans le modèle semi-classique du bruit dans les amplificateurs optiques.
D’autre part, nous développerons un modèle capable de prédire le niveau de puissance des
harmoniques et des produits d’intermodulation.

III.1 Caractérisation du SOA

Nous présentons ici les étapes de caractérisation préliminaires réalisées avec les différents
SOAs que nous avons utilisés. L’objectif est d’obtenir expérimentalement les données nécessaires
pour pouvoir appliquer le modèle que nous avons développé pour les simulations. Nous rappelons
que ce modèle permet de prendre en compte la saturation au cours de la propagation et de
répercuter automatiquement l’effet de cette saturation sur des paramètres clés tels que la densité
de porteurs moyenne, le gain différentiel, la durée de vie spontanée des porteurs, le gain modal
moyen, et la puissance de saturation.

Ces différentes étapes de caractérisation sont illustrées pour le SOA utilisé dans ce chapitre.
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Il s’agit d’un SOA commercial de la marque COVEGA 1. Le SOA est packagé par le fabricant,
et nous l’utilisons donc tel un composant fibré. Ce SOA est composé d’un puits quantique réalisé
en InP/InGaAsP/InP. La longueur L du SOA est de 1, 5 mm, et la section de la région active
composée du puits quantique est de 0, 06µm2.

III.1.a. Mesure des pertes totales fibre à fibre

Les pertes totales fibre à fibre font partie des paramètres a priori inconnus que l’on peut
déduire d’une expérience. Il suffit pour cela de mesurer le gain fibre à fibre, G, en fonction de
la puissance incidente Pin, pour différents courants de biais du SOA. En effet, le gain fibre à
fibre, G, vérifie :

Pout = GPin + PASE , (III.1)

avec PASE la puissance optique d’émission spontanée amplifiée en sortie du SOA. Lorsque la
puissance d’entrée est suffisamment élevée et/ou que le courant de biais I est faible, le gain fibre
à fibre s’écrit simplement :

G =
Pout
Pin

. (III.2)

Dans l’expérience présentée ici, la puissance d’entrée est élevée (de 10 à 16 dBm) et le courant
est faible (de 38 à 42 mA). Une simple mesure de Pin et Pout nous permet donc de déduire le
gain fibre à fibre G, et donc les pertes totales fibre à fibre.

Lorsque le courant est suffisamment faible, le SOA est en régime d’absorption : ainsi le gain
G est une fonction croissante de la puissance optique incidente (saturation de l’absorption).
Lorsque le courant est supérieur au courant de transparence, le gain G est une fonction décrois-
sante de la puissance optique incidente (saturation du gain). Entre les deux régimes, le SOA
est à la transparence. Le gain fibre à fibre correspond alors aux pertes totales fibre à fibre. Ces
pertes totales sont égales à : γi exp(−γL), avec γi les pertes d’insertion, et γ les pertes linéiques.

Nous avons représenté sur la figure III.1(a) le montage utilisé et sur la figure III.1(b) les
résultats expérimentaux pour le SOA que nous utilisons dans ce chapitre. Les pertes totales
γi exp(−γL) sont évaluées à −16.4 ± 0.1 dB, et le courant de transparence à 40 ± 1 mA. Nous
pouvons alors fixer les pertes d’insertion γi et les pertes linéiques γ. Pour cela, nous avons utilisé
un ratio γi

exp(−γL) usuel dans les SOAs. Les valeurs utilisées pour le SOA de ce chapitre sont
regroupées dans le tableau III.1.

Table III.1 – Paramètres des pertes du SOA COVEGA

γi 0, 220
γ 1, 37 x103 m−1

III.1.b. Mesure du gain petit signal

Nous allons ici détailler la mesure du gain petit signal Γg0 en fonction du courant I, et la
méthode permettant d’en déduire le gain modal moyen local Γḡ(z) en fonction de l’intensité

1. COVEGA BOA - 2394 - 1004-0-0-S-P-A-A.
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Figure III.1 – Mesure des pertes totales fibre à fibre. (a) Montage utilisé. La puissance
optique incidente Pin est contrôlée par un atténuateur optique variable. (b) Résultats expé-
rimentaux pour le SOA COVEGA utilisé dans ce chapitre : gain fibre à fibre G en fonction

de la puissance incidente Pin, pour trois courants de biais I.

optique locale M0(z)/Γ dans le SOA. Nous avons vu dans le chapitre II que cela est une étape
nécessaire afin que le modèle prenne en compte l’effet de la saturation au cours de la propagation
sur un certain nombre de paramètres clés (densité de porteurs moyenne N̄ , gain différentiel Γa,
durée de vie spontanée des porteurs τs, gain modal moyen Γḡ et intensité de saturation Is).

Le gain petit signal Γg0 se déduit du gain fibre à fibre G non saturé :

G = γi exp(−γL) exp(Γg0L), (III.3)

lorsque le gain n’est pas saturé. Le gain petit signal doit donc être mesuré pour de faibles
puissances optiques incidentes, c’est-à-dire qui ne saturent pas le gain). De plus, les mesures
sont réalisées jusqu’à des courants de biais élevés (600 mA). Ainsi, la puissance de l’émission
spontanée amplifiée PASE n’est pas négligeable par rapport à GPin. Le gain fibre à fibre G ne
peut pas être mesuré par une simple comparaison des puissances optiques en entrée et en sortie
du SOA (cf. équation (III.1)).

Nous avons donc choisi d’évaluer le gain optique fibre à fibre G à partir du gain RF du SOA
GRF . Le gain RF GRF est égal à G2 à haute fréquence, lorsque la saturation du gain RF due aux
CPO est négligleable (c’est-à-dire lorsque la fréquence du signal RF est très supérieure à 1/τs).
Dans notre expérience, nous nous plaçons ainsi à 20 GHz. Le montage utilisé est représenté
sur la figure III.2. L’analyseur vectoriel de réseau (VNA 1) permet ici de mesurer le gain RF
introduit par le SOA. L’utilisation de cet instrument est expliquée dans l’annexe B. Deux
précautions sont à prendre pour réaliser cette mesure. Premièrement, la puissance incidente Pin
choisie pour réaliser l’expérience ne doit pas saturer le gain : lorsqu’on augmente légèrement
la puissance incidente Pin choisie, le gain doit rester constant. Dans l’expérience présentée ici,
la puissance optique incidente Pin utilisée est comprise entre 10 et 80µW. Deuxièmement,
l’émission spontanée amplifiée ne doit pas saturer le gain, en particulier à fort courant. Il est

1. Acronyme venant de l’anglais Vectoriel Network Analyser.
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Figure III.2 – Montage pour la mesure du gain petit signal. La puissance optique in-
cidente Pin est contrôlée par un atténuateur optique variable. Nous rappelons que MZM
désigne un modulateur de Mach-Zehnder, et que VNA désigne un analyseur de réseau vec-

toriel (son fonctionnement est décrit en annexe B).

possible de vérifier ce point en mesurant le gain G en fonction de la puissance de sortie Pout,
à un courant donné (cf. figure III.3(a)). La puissance d’émission spontanée amplifiée en sortie
du SOA doit correspondre à des valeurs de puissance de sortie pour lesquelles le gain n’est
pas saturé. Dans notre expérience, la puissance d’émission spontanée de sortie maximale est de
1, 54 dBm, ce qui est très inférieur à la puissance de saturation de sortie (14, 2 dBm à −3 dB à
I = 500 mA). Ces conditions étant réunies, la mesure du gain RF GRF , et la donnée des pertes
totales fibre à fibre (cf. paragaphe III.1.a.) permettent de déduire le gain petit signal Γg0 en
fonction du courant de biais I (cf. équation (III.3)). Les points expérimentaux obtenus (voir la
figure III.3(b)) ont été empiriquement interpolés par la fonction suivante :

Γg0 = C1 − C2

I
, (III.4)

avec pour l’expérience décrite ici : C1 = 5588, 7 m−1 et C2 = 306, 1 Am−1. Comme nous l’avons
expliqué dans le chapitre II, nous pouvons alors en déduire le gain modal moyen local Γḡ en
fonction de l’intensité optique locale M0/Γ dans le SOA (cf. figure III.4).

III.1.c. Conclusion : influence de la saturation sur les paramètres clés du

SOA

Nous avons vu dans le chapitre II que les caractérisations précédentes permettent de conce-
voir un modèle qui prend en compte l’effet de la saturation au cours de la propagation sur un
certain nombre de paramètres clés. Afin de mettre en évidence la pertinence de cette démarche,
nous allons dans cette partie simuler les variations au cours de la propagation de ces paramètres,
à savoir la densité de porteurs moyenne N̄ , le gain différentiel Γa, la durée de vie spontanée des
porteurs τs, le gain modal moyen Γḡ et la puissance de saturation locale Ps. Pour cela l’outil
de modélisation décrit dans le chapitre précédent est utilisé avec les coefficients extraits de la
caractérisation du SOA COVEGA.

La figure III.5 représente la saturation de la densité de porteurs moyenne N̄ au cours de la
propagation pour différentes valeurs de conditions initiales (Pin, I). On voit que N̄ prend, bien
évidemment, des valeurs très différentes au début du SOA en fonction de I. On constate aussi
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Figure III.3 – Mesure du gain petit signal. (a) Gain fibre à fibre G en fonction de la
puissance de sortie Pout à fort courant (500 mA). La double flèche indique les valeurs de la
puissance d’émission spontanée amplifiée mesurée en sortie de SOA. (b) Gain petit signal
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empirique par Γg0 = C1 − C2

I
, avec C1 = 5588, 7 m−1 et C2 = 306, 1 A−1m−1.

que la saturation au cours de la propagation est importante lorsque Pin et/ou I prennent des
valeurs élevées. Or on peut voir sur la figure III.6 que ces variations de N̄ sont associées à de
grandes variations des paramètres clés, tels que le gain différentiel Γa, la durée de vie spontanée
des porteurs τs, le gain modal moyen Γḡ et la puissance de saturation Ps. Ces paramètres varient
ainsi au moins d’un ordre de grandeur selon la saturation au cours de la propagation ou suivant la
valeur des conditions initiales (Pin, I). Ces paramètres sont toutefois souvent considérés comme
constants dans les modèles phénoménologiques [58, 74, 85, 86]. Cette approximation est vérifiée
seulement à bas courant (< 150 mA dans notre cas), ou à haut courant mais à faible puissance
optique. Cette brève analyse met donc en évidence le fait que considérer Ps, τs et a constants,
et donc Γḡ linéaire avec N̄ , limite drastiquement la plage des conditions initiales (Pin, I) sur
laquelle le modèle est pertinent. Par conséquent, il est nécessaire d’ajuster constamment les
paramètres en fonction du courant I ou de la puissance optique incidente Pin, ce qui limite le
caractère prédictif de ces modèles.

Nous avons ainsi décrit dans cette section les étapes de caractérisation nécessaires pour
extraire les coefficients utiles à la compilation du modèle qui a été décrit dans le chapitre
précédent. Une simple mesure du gain modal petit signal en fonction du courant de biais à
la longueur d’onde d’utilisation, et des pertes fibre à fibre à la transparence, permettent de
réaliser un modèle pertinent. En effet, ce modèle prend en compte la saturation au cours de
la propagation et permet de répercuter “automatiquement” l’effet de cette saturation sur des
paramètres clés de la propagation. De plus, ces paramètres sont aussi “automatiquement” ajustés
aux conditions initiales (Pin, I). Enfin, nous avons illustré l’importance de cette démarche en
simulant les variations des paramètres clés (a, τs, Γḡ et Ps) en fonction de la saturation au
cours de la propagation et des conditions initiales (Pin, I). Dans la suite de ce manuscrit, nous
utiliserons ce modèle pour simuler nos expériences.
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dans le SOA, pour le SOA COVEGA à 1535 nm.
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III.2 Architecture de base

Avant le début de cette thèse, deux architectures ont été proposées dans la littérature pour
exploiter les effets de la lumière lente et rapide pour le traitement optique des signaux ana-
logiques. La seule différence entre ces deux architectures est le nombre de bandes latérales de
modulation détectées par la photodiode en fin de liaison opto-hyperfréquence. Dans la pre-
mière implémentation proposée, les équipes de Mørk [15] et Chang-Hasnain [55] ont introduit
un simple SOA dans une liaison opto-hyperfréquence classique (cf. figure III.7). Nous avons vu
dans le chapitre précédent que les caractéristiques de propagation du signal RF sur porteuse
optique dans le semi-conducteurs sont alors similaires à celles d’un système à deux niveaux.
Dans cette partie, nous vérifierons cela expérimentalement. Nous pourrons alors comparer les
résultats expérimentaux aux simulations issues du modèle précédemment introduit. Enfin, nous
évaluerons les performances de cette architecture pour le contrôle de la phase des signaux RF.

SOA Laser
 

I 

MZM 

Signal RF IN 

Signal RF OUT  

Figure III.7 – Architecture de base. Un SOA est introduit dans une liaison opto-
hyperfréquence classique.

III.2.a. Résultats expérimentaux et validation du modèle

Afin d’étudier expérimentalement l’impact du SOA sur le signal RF, nous avons caractérisé
l’architecture de base telle un composant RF à deux ports. Pour cela, nous avons utilisé un
VNA, qui permet de mesurer le paramètre S21 en fonction de la fréquence RF, ce qui permet
d’avoir accès au gain RF GRF = 20 log(|S21|) et au déphasage RF φRF = arg(S21) introduit par
le SOA en fonction de la fréquence RF (voir annexe B pour la définition des paramètres S).

Les résultats expérimentaux sont présentés sur les figures III.8 et III.9 pour une large gamme
de conditions initiales (Pin, I). Les résultats de simulation sont tracés en traits pleins. Les
coefficients de recombinaison A, B et C sont utilisés comme des paramètres d’ajustement du
modèle. Dans la suite de ce manuscrit, pour toutes les simulations relatives au SOA COVEGA,
ils sont fixés aux valeurs présentées dans le tableau III.2, qui sont typiques de celles rencontrées
dans la littérature [87–90].

Table III.2 – Coefficients de recombinaison du SOA COVEGA

A 2 x109 s−1

B 1, 2 x10−10 cm3s−1

C 1, 8 x10−31 cm6s−1
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points expérimentaux (◦), obtenus grâce à un VNA, et les simulations numériques (–)

issues de notre modèle.
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On constate un très bon accord entre les simulations numériques et les résultats expérimen-
taux, et ce sur une large gamme de conditions initiales (Pin, I). Le gain RF présente un creux
aux fréquences inférieures à quelques GHz. Ce creux est d’autant plus prononcé que le courant
I et/ou la puissance optique incidente Pin sont élevés. Un déphasage de quelques dizaines de
degrés est associé à ce creux. Ces caractéristiques correspondent à celles attendue par CPO dans
un système à deux niveaux, comme nous allons le détailler dans le paragraphe suivant. De plus
on constate que le déphasage RF introduit par le SOA est linéaire par rapport à la fréquence
RF aux basses fréquences, et la pente est accordable via les conditions initiales (Pin, I). Nous
verrons dans le paragraphe III.2.c. que cela permet de réaliser une ligne à retards accordables,
dont nous évaluerons les performances en termes de retards et bandes passantes.

III.2.b. Interprétation physique

Nous avons établi dans le chapitre précédent (page 74) que l’équation régissant la propaga-
tion d’un signal RF sur porteuse optique est :

dM1

dz
=
{

−γ + Γḡ
(

1 − S0

1 + S0 − iΩτs

)}
M1, (III.5)

avec M1 = E1E
∗
0 +E0E

∗
−1 le signal RF issu du battement entre la porteuse optique et les deux

bandes latérales de modulation.
Afin de mettre en évidence les différentes contributions, nous nous plaçons sur une petite

tranche dz. La longueur de cette petite tranche dz sera notée L, car cette analyse locale va
nous permettre, dans un second temps, d’évaluer approximativement l’ordre de grandeur des
performances d’un SOA de longueur L. L’intégration de l’équation (III.5) sur une petite tranche
dz permet de déduire une approximation analytique de la fonction de transfert RF S21 = M1(L)

M1(0) :

M1(L)
M1(0)

= Ḡ + GCPO. (III.6)

Le premier terme Ḡ= 1 − γL + ΓḡL correspond au gain RF sans CPO. Le second terme
GCPO représente la contribution due aux CPO :

GCPO = Γg1L M0(0)/M1(0) =
− ΓḡL S0

1 + S0 − iΩτs
. (III.7)

L’amplitude et la phase des différentes contributions sont représentées sur la figure III.10.
Essayons de comprendre physiquement leur comportement.

Le gain RF moyen Ḡ est en phase avec le signal incident et son amplitude constante quelle
que soit la fréquence RF. En effet, il s’agit simplement du terme d’amplification optique, qui
est donc très large bande dans le domaine RF.

Le comportement du terme GCPO s’explique facilement grâce à l’interprétation des CPO que
nous avons déjà rappelé dans le chapitre précédent. A basse fréquence Ωτs ≪ 1, la modulation
de l’intensité optique incidente engendre un gain modulé en opposition de phase par rapport à
l’intensité optique incidente, puisque la densité de porteurs est alors modulée. A haute fréquence
Ωτs ≫ 1, les porteurs ont une dynamique trop lente pour percevoir la modulation rapide de
l’intensité optique. L’amplitude du terme dû aux CPO est alors de plus en plus faible lorsque
la fréquence RF augmente. Le terme dû aux CPO GCPO a donc un comportement de filtre
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Ḡ
← Total

(a)

5 10 15 20

−180

−90

0

90

180

Ωτs
P

h
a
se

R
F

(d
e
g
)

GCPO

Ḡ
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Figure III.10 – Les différentes contributions et la réponse RF totale du SOA lorsque
les deux bandes latérales sont détectées par la photodiode. (a) Gain RF en fonction de la

fréquence normalisée. (b) Phase RF en fonction de la fréquence normalisée.
Paramètres : ΓḡL = 7, γL = 2, S0 = 1.

passe-bas de fréquence de coupure 1/τs, comme on peut le constater à la fois en amplitude et en
phase sur la figure III.10. Il est intéressant de remarquer que ce terme est purement un réseau
temporel de gain à basse fréquence (GCPO est un réel), et purement un réseau temporel d’indice
à haute fréquence (GCPO est un imaginaire pur).

Sur la figure III.10(a), on constate que l’amplification optique Ḡ est dominante quelle que
soit la fréquence. Néanmoins à basse fréquence Ωτs ≪ 1, le terme dû aux CPO GCPO n’est pas
négligeable et interfère de manière destructive avec le terme Ḡ : les deux effets sont en effet en
opposition de phase comme nous l’avons rappelé. Le gain RF total qui en résulte présente donc
un creux aux basses fréquences, et cela va de pair avec un petit déphasage autour de Ωτs ∼ 1
(figure III.10(b)). Nous allons analyser ce déphasage dans le paragraphe suivant.

III.2.c. Evaluation de l’amplitude des retards accordables et de leurs bandes

passantes

Nous avons vu que le déphasage introduit par le SOA présente une partie qui est linéaire en
fonction de la fréquence RF aux basses fréquences. Comme nous l’avons rappelé au chapitre I,
cela correspond à un retard vrai (voir figure I.2(b) page 19). De plus, la pente de cette partie
linéaire varie avec le courant I ou la puissance optique incidente Pin. A basse fréquence, le SOA
se comporte donc comme une ligne à retards accordables. Nous nous proposons ici d’évaluer
théoriquement l’ordre de grandeur des performances limites de cette architecture et d’en dé-
terminer les conditions expérimentales correspondantes. Pour cela, nous nous plaçons dans le
cadre de l’approximation d’une onde plane. Le signal RF M1 peut alors s’écrire :

M1(z)e−iΩt = M̃1e
i(β̃z−Ωt). (III.8)
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L’équation (III.5) nous permet de déduire la constante de propagation complexe β̃ :

β̃ = −i
(

−γ + Γḡ − ΓḡS0

1 + S0 − iΩτs

)
. (III.9)

Nous considérons ici que β̃ est indépendant de z. A la sortie du SOA, le signal RF s’écrit donc
GRF M̃1e

−iΩ(t−τ), avec :

τ(Ω) = − ΓḡL S0

(1 + S0)2 + (Ωτs)2
τs (III.10)

≃ − ΓḡL S0

(1 + S0)2
τs à basse fréquence Ωτs ≪ 1 + S0. (III.11)

GRF (Ω) = exp
(

−γL+ ΓḡL− ΓḡL S0(1 + S0)
(1 + S0)2 + (Ωτs)2

)
(III.12)

≃ exp
(

−γL+ ΓḡL− ΓḡL S0

(1 + S0)

)
à basse fréquence Ωτs ≪ 1 + S0.(III.13)

Par conséquent, à basse fréquence, les CPO génèrent une “avance” vraie. En effet, τ est alors
indépendant de la fréquence Ω, et négatif. Le courant I permet de contrôler le retard τ via le
gain ΓḡL. Les retards ne pourront dépasser :

|τ | < 1
4

ΓḡL τs. (III.14)

Les deux paramètres qui gouvernent le retard maximal sont donc le gain ΓḡL et la durée de
vie des porteurs τs. Il est important de noter que S0 doit être proche de 1 pour optimiser le
retard maximal. Puisque S0 = M0

Is
, cela impose une puissance optique incidente assez élevée.

Par exemple, pour le SOA COVEGA que nous utilisons, en prenant les valeurs du gain ΓḡL et
de la durée de vie des porteurs τs, évaluées à l’issue de la caractérisation, on obtient des retards
maximaux de 570 ps.

Evaluons à présent l’ordre de grandeur de la bande passante des CPO. La première définition
qui vient naturellement à l’esprit est de prendre la bande passante à 3 dB du creux dans le gain,
notée B3 dB

CPO. La fréquence Ω appartient à la bande passante B3 dB
CPO si et seulement si :

GRF (Ω) < GRF (0) × 2, (III.15)

soit en utilisant les équations (III.12) et (III.13) :

B3 dB
CPO <

1
2πτs

√√√√ ln 2 (1 + S0)2

ΓḡS0

1+S0
− ln 2

. (III.16)

Sur cette bande passante, B3 dB
CPO, on peut calculer le retard vrai moyen τm, et l’erreur relative

en retard τ(Ω)−τm

τm
, pour un gain ΓḡL et S0 donnés. Pour le SOA COVEGA que nous utilisons,

la bande passante B3 dB
CPO est de 450 MHz, sur laquelle on obtient des retards vrais maximaux de

460 ps, avec une erreur relative maximale en retard de 30%.

L’erreur relative en retard sur la bande passante B3 dB
CPO peut être trop élevée pour certaines

applications en opto-hyperfréquence, qui peuvent nécessiter un contrôle précis des retards sur
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toute la bande instantanée considérée. Aucune définition de la bande passante instantanée d’une
ligne à retards accordables n’est donnée dans la littérature. En réduisant la bande passante
instantanée considérée, le retard moyen sur la bande passante considérée tend vers le retard
τ(0) et l’erreur relative théorique vers zéro. Dans la pratique, l’erreur relative en retard est
limitée par le bruit de phase. Par exemple, en considérant une bande passante instantanée de
100 MHz pour le SOA COVEGA, on obtient un retard vrai maximal de 570 ps avec une erreur
relative en retard maximale théorique de 2, 4%.

On indiquera dans la suite du manuscrit la bande passante des CPO,B3 dB
CPO. Cette définition a

le mérite d’être générale et indépendante des applications. Néanmoins, il faut garder en mémoire
que pour certaines applications la bande passante instantanée réelle sera plus faible. Il faut aussi
retenir de cette analyse que le produit retard × bande passante est contrôlé par la valeur du
gain ΓḡL. Le retard maximum est de quelques fois la durée de vie des porteurs τs.

L’obtention de retards élevés va de pair avec un creux dans le gain RF aux basses fréquences,
dû aux CPO. Ainsi, il y a une pénalité dans le gain RF par rapport à un amplificateur optique
de même gain sans CPO. D’après l’équation (III.13), la différence entre le gain RF avec et sans
CPO est égale à :

∆GRF ( dB) ≈ 10 log
[
exp

(−ΓḡL
2

)]
. (III.17)

Plus le retard est grand, plus la pénalité en terme de gain RF est importante. Néanmoins,
c’est avant tout le rapport-signal-sur-bruit qui doit être pris en compte. Il est donc nécessaire
d’étudier l’influence des CPO sur le bruit d’intensité, ce qui fera l’objet de la partie III.4. Pour
le SOA COVEGA, le retard maximum s’accompagne d’une pénalité en termes de gain RF de
l’ordre de −16 dB.

Toutes ces évaluations sont issues de nombreuses approximations, et en particulier, ne
prennent pas en compte la saturation au cours de la propagation. Néanmoins, elles donnent
tout de même un ordre de grandeur de l’amplitude des retards accordables et de la bande
passante instantanée associée. Afin de confirmer expérimentalement ces performances, nous
avons réalisé une ligne à retards accordables avec une puissance optique incidente de 10 dBm.
Les résultats expérimentaux sont représentés sur la figure III.11(a-b), et les simulations sur la
figure III.11(c-d). La bande passante des CPO B3 dB

CPO est évaluée à 350 MHz. Sur cette bande
passante, on montre expérimentalement la possibilité d’accorder un retard vrai entre 0 et 380 ps.
Ces retards s’accompagnent d’une pénalité maximale de −15 dB.

III.2.d. Conclusion : apports et limitations de cette architecture

Nous avons ainsi mis en évidence qu’un SOA inséré dans une liaison opto-hyperfréquence
n’introduit pas un grand déphasage accordable, mais par contre, il se comporte à basse fréquence
comme une ligne à retards accordables. Un modèle analytique nous a permis d’expliciter les
paramètres clés qui limitent les performances de cette ligne à retards, et d’évaluer les conditions
expérimentales favorables. Les composants où le gain ΓḡL et la durée de vie des porteurs τs
sont élevés seront d’excellents candidats pour réaliser des lignes à retards accordables basse
fréquence performantes.

Avec un composant commercial non optimisé, nous avons obtenu des retards accordables
d’environ 380 ps sur une bande passante B3 dB

CPO de 350 MHz. L’accordabilité est continue et
contrôlée électriquement par le courant du SOA (ou optiquement par la puissance d’entrée



91 CHAPITRE III. RETARDS VRAIS ET DÉPHASAGES RF DANS UN SOA

incidente).
L’inconvénient majeur de cette ligne à retards est qu’elle n’est pas agile en fréquence : la

fréquence centrale d’utilisation est contrainte d’être à zéro. De plus la pénalité en gain RF
associée à l’obtention de grands retards pourraient limiter les performances de la liaison opto-
hyperfréquence en termes de rapport signal-sur-bruit et de dynamique. Ces deux problèmes
seront étudiées plus en détail dans la suite de ce manuscrit.
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Figure III.11 – Ligne à retards accordables basse fréquence. La puissance optique inci-
dente est de 10 dBm. Les retards sont contrôlés électriquement. Résultats expérimentaux :
(a) Gain RF en fonction de la fréquence RF. (b) Phase RF en fonction de la fréquence
RF. Nous avons tracé en noir la courbe de phase représentant un retard vrai de 380 ps.
Simulations : (c) Gain RF en fonction de la fréquence RF. (d) Phase RF en fonction de la

fréquence RF.
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III.3 Architecture utilisant le couplage gain-indice

Dans le chapitre précédent, nous avons mis en évidence le fait que lorsqu’une seule bande
latérale de modulation est détectée par la photodiode, la propagation d’un signal RF sur por-
teuse optique dans un SOA dépend fortement du facteur α, contrairement au cas que nous
venons d’étudier dans la partie III.2. En 2008, Xue et al. ont ainsi montré une augmentation du
déphasage généré par le SOA en filtrant optiquement après le SOA une des bandes de modu-
lation [57]. Le filtrage optique après le SOA est nécessaire : en effet, même si la modulation en
entrée du SOA est en bande latérale unique, une seconde bande latérale sera automatiquement
générée au sein du SOA par CPO. Le montage utilisé est représenté sur la figure III.12. Un filtre
optique est introduit entre le SOA et la photodiode. Il permet de supprimer la bande latérale
de modulation dite “rouge”, c’est-à-dire de plus basse fréquence, comme nous l’avons illustré
sur la figure III.13.

SOA Laser 

I 

MZM 

Signal RF IN 

Signal RF OUT 
filtre 
optique 

(b) (c) (a) 

Figure III.12 – Architecture utilisant le couplage gain-indice. Un SOA suivi d’un filtre
optique, qui supprime la bande latérale de modulation rouge, sont introduits avant la pho-
todiode dans une liaison opto-hyperfréquence. Les repères (a), (b) et (c) indiquent la loca-

lisation des spectres optiques représentés sur la figure III.13.
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Figure III.13 – Spectres optiques de la porteuse optique modulée par un signal hyper-
fréquence à divers endroits du montage. (a) Après le Mach-Zehnder. (b) Après le SOA. Il est
intéressant de remarquer le déséquilibre des bandes latérales rouge et bleue après le SOA,

qui est la conséquence du facteur α élevé dans les semi-conducteurs.
(c) Après le filtre optique.

Nous avons réalisé expérimentalement cette architecture particulière. Nous présenterons tout
d’abord les résultats obtenus. Puis nous proposerons une interprétation physique simple qui
permet de facilement comprendre pourquoi cette architecture permet de réaliser un déphaseur
RF et quels sont les mécanismes physiques sous-jacents.
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III.3.a. Résultats expérimentaux et validation du modèle

La différence en longueur d’onde entre la porteuse optique et une bande latérale de modu-
lation à 10 GHz est de seulement 0, 075 nm. Ainsi, afin de supprimer une des bandes latérales
de modulation sans filtrer la porteuse optique, le filtre optique utilisé doit avoir des flancs très
raides. Nous avons utilisé pour les résultats présentés ici un filtre constitué d’un isolateur suivi
d’un réseau de Bragg inscrit sur une fibre optique. La réponse du filtre, en amplitude et en phase,
est représentée sur la figure III.14. Ce filtre a la particularité fortuite de présenter un saut de
phase en son centre, ce qui n’a pas de conséquence sur les résultats de l’expérience. En effet,
aucun signal ne se trouvera dans cette région. Afin d’étudier la réponse RF de cette architecture
en fonction du degré de filtrage de la bande latérale rouge, nous avons utilisé un laser accordable
qui permet de modifier la longueur d’onde λ0 de la porteuse optique. Ces différentes longueurs
d’ondes (de 1557, 640 nm à 1557, 771 nm) sont indiquées sur la figure III.14, et correspondent
à une atténuation respective de la bande latérale rouge à 10 GHz de −0, 5 dB à −24 dB. On a
pu ainsi étudier la réponse RF du SOA avec et sans un filtrage de la bande latérale rouge. Les
différents spectres optiques avant la photodiode sont représentés sur la figure III.15.
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Figure III.14 – Réponse du filtre optique. (a) Amplitude (dB) (b) Phase (deg). Les
repères indiquent les longueurs d’onde utilisées pour la porteuse optique et leurs bandes
latérales associées pour une fréquence de modulation de 10 GHz. La réponse en amplitude
a été mesurée expérimentalement. La réponse en phase a été numériquement déduite de la

réponse en amplitude en utilisant les relations de Kramers-Kronig.

Le montage expérimental est illustré sur la figure III.16. Nous utilisons un VNA comme
précédemment pour caractériser la réponse RF de cette architecture en fonction du degré de
filtrage. Nous nous plaçons à 10 GHz. En effet une étude en fonction de la fréquence est ici plus
délicate car l’atténuation de la bande latérale rouge varie en fonction de la fréquence. Le gain
RF et la phase RF introduits par le SOA sont représentés sur la figure III.17 pour une puissance
optique d’entrée Pin = 0 dBm et pour différents courants de biais I. On constate que seulement
un petit déphasage négatif est introduit sur le signal RF sans filtrage, comme nous l’avons vu
lors de l’étude de l’architecture de base. Par contre, dès qu’on filtre la bande latérale rouge, un
déphasage positif, accordable de 0 à plus de 120 degrés, est introduit par le SOA sur le signal
RF. Ce grand déphasage s’accompagne d’un creux dans le gain RF.
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Figure III.15 – Spectres optiques après le filtre en fonction de la longueur d’onde de la
porteuse optique, et donc en fonction du degré de filtrage de la bande latérale rouge.
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Figure III.16 – Montage expérimental. PC = Contrôleur de polarisation. FBG = Réseau
de Bragg inscrit dans une fibre optique.

Les résultats de nos simulations sont représentés sur la figure III.17 et sont en bon accord
avec les résultats expérimentaux. Pour les obtenir, nous avons utilisé le modèle que nous avons
décrit dans le chapitre précédent, en incluant la réponse en phase et en amplitude du filtre
optique utilisé [91]. Le facteur α est le seul paramètre d’ajustement supplémentaire par rapport
à l’expérience précédente. Il est fixé pour la suite du manuscrit à α = 4, 5.

III.3.b. Interprétation physique

Nous présentons ici une interprétation simple afin de comprendre la différence de la réponse
RF du SOA avec ou sans filtrage d’une des bandes latérales avant la photodétection. Dans cette
partie, nous considérons un filtrage idéal : lorsque la bande latérale rouge est filtrée, toutes les
composantes dont la fréquence est inférieure à la fréquence de la porteuse optique sont annulées ;
lorsque la bande latérale bleue est filtrée, toutes les composantes dont la fréquence est supérieure
à la fréquence de la porteuse optique sont annulées. Nous avons établi dans le chapitre précédent



95 CHAPITRE III. RETARDS VRAIS ET DÉPHASAGES RF DANS UN SOA

100 200 300 400 500 600
−60

−50

−40

−30

−20

−10

P
u
is
sa

n
ce

R
F

(d
B

m
)

Courant I (mA)

(a)

100 200 300 400 500 600
−50

0

50

100

150

P
h
as

e
R

F
(d

eg
)

Courant I (mA)

(b)

 −  0.5 dB

 −14.4 dB

 −20.0 dB

 −24.0 dB

Figure III.17 – (a) Puissance du signal RF en sortie de liaison, et (b) phase RF introduite
par le SOA pour une puissance optique d’entrée Pin = 10 dBm, pour différents courants
de biais I. Sont représentés les points expérimentaux (◦), obtenus grâce à un VNA,
et les simulations numériques (–) issues de notre modèle. Les différentes courbes
correspondent à différentes valeurs de λ0 qui introduisent les atténuations de la

bande latérale rouge repérées à droite des graphes.

(page 75) que l’équation régissant la propagation d’un signal RF sur porteuse optique est :

dMB
1

dz
= {Γḡ − γ}MB

1 +
1 − iα

2
−Γḡ S0

1 + S0 − iΩτs
(MB

1 +MR
1 ), (III.18)

dMR
1

dz
= {Γḡ − γ}MR

1 +
1 + iα

2
−Γḡ S0

1 + S0 − iΩτs
(MB

1 +MR
1 ), (III.19)

avec MB
1 = E1E

∗
0 et MR

1 = E0E
∗
−1 les signaux RF respectivement issus du battement entre la

porteuse optique et la bande latérale bleue ou rouge.
Afin de mettre en évidence les différentes contributions, nous intégrons comme précédem-

ment les équations (III.18) et (III.19) sur une petite tranche dz, de longueur L. Nous présentons

ci-dessous l’approximation analytique ainsi obtenue de la fonction de transfert RF SR21 = MR
1 (L)

MR
1

(0)
:

MR
1 (L)

MR
1 (0)

= Ḡ + GCPO + GαCPO. (III.20)

Comme précédemment, le premier terme Ḡ= 1 − γL+ ΓḡL correspond au gain RF moyen.
Le second terme GCPO représente la contribution due aux CPO :

GCPO =
1
2

Γg1L M0(0)/MR
1 (0) =

−1
2 ΓḡL S0

1 + S0 − iΩτs
, (III.21)

en supposant que les bandes latérales sont équilibrées à l’entrée du SOA. Enfin le dernier terme
GαCPO correspond aux CPO exacerbés par le couplage gain-indice :

GαCPO =
iα
2

Γg1L M0(0)/MR
1 (0) =

−iα2 ΓḡL S0

1 + S0 − iΩτs
, (III.22)
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Figure III.18 – Illustration du comportement RF des contributions dues aux CPO
(CPO) et dues aux CPO exacerbées par le couplage gain-indice (αCPO).

Les différentes contributions pourMB
1 se retrouvent à partir de celles deMR

1 en changeant α en −α.

Or nous avons vu que la contribution due aux CPO, GCPO, a un comportement de filtre passe-
bas de fréquence de coupure 1/τs. A basse fréquence Ωτs ≪ 1, GCPO peut s’interpréter comme un
réseau temporel de gain pur, alors qu’à haute fréquence Ωτs ≫ 1, GCPO peut s’interpréter comme
un réseau temporel d’indice pur. Nous avons illustré ces caractéristiques sur la figure III.18. Le
terme GαCPO provient du couplage gain-indice présent dans les semi-conducteurs : à tout réseau
de gain correspond un réseau d’indice et vice-versa. Ainsi à basse fréquence Ωτs ≪ 1, GαCPO

peut s’interpréter comme un réseau temporel d’indice pur à basse fréquence, alors qu’à haute
fréquence Ωτs ≫ 1, GαCPO peut s’interpréter comme un réseau temporel de gain pur. Le couplage
gain-indice étant élevé dans les semi-conducteurs (α ≈ 5), l’amplitude des CPO exacerbées par
le couplage gain-indice est multipliée par le facteur α par rapport à celle des CPO. On peut
donc négliger GCPO dans la suite de la discussion. Ces caractéristiques sont illustrées sur la
figure III.18.

Sur la figure III.19, nous avons tracé le gain et la phase des différentes contributions Ḡ, GCPO

et GαCPO, lorsque la bande latérale rouge est filtrée avant la photodétection. On retrouve bien
que GCPO et GαCPO ont un comportement de filtre passe-bas de fréquence de coupure 1/τs, et
qu’à basse fréquence, GCPO est un réseau temporel de gain en opposition de phase, alors que
c’est à haute fréquence que GαCPO l’est. Du fait de l’importance du couplage gain-indice dans les
semi-conducteurs, les CPO exacerbées par le couplage gain-indice (GαCPO) ont une amplitude
importante, de sorte que ce terme est dominant à basse fréquence par rapport à Ḡ et GCPO. A
hautes fréquences, l’amplification optique moyenne, Ḡ, devient le phénomène dominant. Il existe
donc une transition entre GαCPO et Ḡ à une fréquence normalisée notée xT . Ainsi, lorsque la
bande latérale rouge est filtrée avant la photodétection, la réponse RF totale du SOA suit GαCPO

à basse fréquence (Ωτs < xT ), et Ḡ à haute fréquence (Ωτs > xT ), comme on peut le constater
sur la figure III.19, où le gain RF et la phase RF introduits par le SOA sont représentés en noir.
A la transition, les deux termes dominants sont quasiment en opposition de phase : ainsi, la
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Figure III.19 – Les différentes contributions et la réponse RF totale du SOA lorsque
la bande latérale rouge est filtrée avant la photodétection. (a) Gain RF en fonction de la

fréquence normalisée. (b) Phase RF en fonction de la fréquence normalisée.
Paramètres : ΓḡL = 7, γL = 2, S0 = 1, α = 4, 5.

réponse RF totale du SOA présente un saut de phase proche de 180 degrés, et le gain présente
un creux dû aux interférences destructives de GαCPO et Ḡ .

Nous avons représenté sur la figure III.20(a) un agrandissement de la zone encadrée du
graphe III.19(b). On retrouve la phase des contributions GαCPO et Ḡ. Nous avons ajouté la
phase de la réponse RF total du SOA pour différentes valeurs du gain modal ΓḡL. On constate
que la fréquence de la transition varie selon la valeur du gain modal ΓḡL. Ainsi, en se plaçant
à une fréquence donnée, par exemple Ωτs = 7, le SOA se comporte alors tel un déphaseur RF
accordable, comme l’illustre la figure III.20(b).

Grâce à cette interprétation physique simple, nous avons ainsi dégagé les trois caractéris-
tiques qui permettent au SOA, lorsque la bande latérale rouge est filtrée avant la photodétection,
de réaliser des déphasages accordables importants (proches de 180 degrés) :

1. Il existe une transition entre deux phénomènes à la fréquence normalisée xT .

2. Ces deux phénomènes sont en quasi-opposition de phase à cette fréquence xT .

3. La fréquence de cette transition est accordable par le gain modal ΓḡL, et donc par le
courant I et/ou la puissance optique incidente Pin.

Cela permet ainsi, en se plaçant à une fréquence donnée, de passer d’un phénomène à l’autre
en modifiant le courant I du SOA ou la puissance optique incidente (Pin), et d’introduire ainsi
des déphasages accordables de 0 à presque 180 degrés.

Xue et al. ont montré dès leur premier article qu’un déphasage accordable important était
obtenu uniquement si la bande latérale rouge, et non la bleue, était filtrée [57]. Afin de com-
prendre ce phénomène, analysons à présent la situation lorsque la bande latérale bleue est filtrée
avant la photodétection. Les différentes contributions sont représentées sur la figure III.21. On
constate que les différentes contributions ont les mêmes caractéristiques que lorsque la bande
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Figure III.20 – (a) Agrandissement de la zone encadrée du graphe III.19(b). La réponse
RF totale du SOA a été tracée pour différentes valeurs du gain modal ΓḡL. (b) Phase RF
introduite en fonction du gain modal à la fréquence Ωτs = 7. Les points repérés sur le

graphe (a) sont reportés sur le graphe (b).
Paramètres : γL = 2, S0 = 1, α = 4, 5.

latérale rouge est filtrée, à l’exception du signe de GαCPO
1 : la phase de GαCPO est translatée de

π par rapport à celle vue lorsque la bande latérale rouge est filtrée. Par conséquent, il existe bien
une transition entre deux phénomènes à la fréquence normalisée xT . Mais ces deux phénomènes,
GαCPO et Ḡ, sont en phase. Ainsi, il n’y a pas de saut de phase à la transition, ni de creux dans
le gain. Il est alors impossible de réaliser un déphaseur RF accordable efficace.

III.3.c. Evaluation de l’amplitude des déphasages accordables et de leurs

bandes passantes

L’interprétation physique précédente permet de facilement évaluer l’amplitude des dépha-
sages accordables pour un composant donné par cette méthode, basée sur une transition entre
deux phénomènes en quasi opposition de phase. Le déphasage maximal correspond à la diffé-
rence de phase, à la fréquence d’utilisation, entre les deux termes GαCPO et Ḡ. L’amplitude des
déphasages ne pourra ainsi excéder 180 degrés.

Etant donné que ce déphaseur RF repose sur le principe d’une transition entre deux phé-
nomènes, la bande passante instantanée est nécessairement étroite et dépend fortement de la
précision souhaitée en phase.

Par contre, ce déphaseur RF est très agile en fréquence d’utilisation. La plage de fréquence
d’utilisation ∆f correspond à la plage sur laquelle la fréquence de transition peut être accordée.
La transition est définie par |GαCPO| = |Ḡ|, et elle est apparait à haute fréquence (Ωτs ≫ 1+S0).

1. Le fait que les bandes latérales bleue et rouge voient les CPO exaltées par le couplage gain-indice avec un
signe opposé explique pourquoi les bandes latérales en sortie du SOA sont déséquilibrés (cf. figure III.13). De
plus, cela explique aussi pourquoi l’effet des CPO exaltées par le couplage gain-indice n’est pas visible dans le
domaine électrique lorsque les deux bandes latérales sont détectées : leurs contributions s’annulent.
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Figure III.21 – Les différentes contributions et la réponse RF totale du SOA lorsque la
bande latérale bleue est filtrée avant la photodétection. (a) Gain (b) Phase.

Paramètres : ΓḡL = 7, γL = 2, S0 = 1, α = 4, 5.

D’après l’ équation (III.22), on peut approcher la fréquence normalisée xT par :

xT ≈ αΓḡLS0

1 + ΓḡL− γL
. (III.23)

Pour le SOA COVEGA, on trouve que xT est compris entre 7 et 100. Cela correspond à une
plage de fréquence d’utilisation ∆f entre 5 GHz et 40 GHz. A noter qu’à basse fréquence, la
suppression de la bande latérale par le filtre optique est difficile. La limite des 40 GHz a été
théoriquement et expérimentalement montrée dans [92] (figure 6(a) de [92]).

III.3.d. Conclusion : apports et limitations de cette architecture

Cette architecture permet de réaliser des déphasages accordables importants, entre 130° et
180°, sur une large gamme de fréquences (5 à 40 GHz). L’accordabilité est continue et contrôlée
électriquement par le courant du SOA (ou optiquement par la puissance d’entrée incidente).

Néanmoins la bande passante instantanée est faible, et ces déphaseurs RF ne pourront être
utilisés que dans des applications à bande passante étroite (par exemple les oscillateurs opto-
électroniques).

D’un point de vue opérationnel, cette architecture est assez difficile à mettre en œuvre
à cause de l’utilisation du filtre optique, dont le flanc abrupt doit être situé très près de la
longueur d’onde de la porteuse optique afin de supprimer efficacement la bande latérale rouge
de modulation. Cela impose que la différence de longueur d’onde entre le centre du filtre optique
et le laser soit fixe et contrôlée. Cette contrainte est difficilement compatible avec des systèmes
aussi complexes que des RADAR où des centaines de voies opto-hyperfréquences pourraient être
nécessaires, et où l’environnement en termes d’excursion de température et de vibrations n’est
pas adapté. Nous verrons dans le chapitre suivant comment s’affranchir de ce problème.

Enfin, le déphasage important est associé à un creux important dans le gain, ce qui laisse
présager de graves pénalités dans le rapport signal-sur-bruit et la dynamique de la liaison. Afin
d’évaluer cet aspect, nous allons tout d’abord étudier l’effet des CPO sur le bruit d’intensité.
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III.4 Bruit d’intensité et Rapport Signal-sur-Bruit

Nous venons d’expliciter le fait que les retards et déphasages accordables réalisés par CPO
dans un SOA sont associés à une baisse du gain RF par rapport à celui qu’aurait un amplificateur
de même gain optique sans CPO. Or pour les applications RADAR, le rapport signal-sur-bruit
des signaux analogiques est crucial. En effet, la portée d’un RADAR, ou le domaine à l’intérieur
duquel il est capable de discerner la présence d’un objet, est, entre autres, limitée par le rapport
signal-sur-bruit. Nous étudions ainsi dans cette partie l’impact des CPO sur le bruit d’intensité
additif du SOA, afin d’évaluer le rapport signal-sur-bruit des deux architectures que nous venons
d’analyser.

Nous rappelons en guise d’introduction les différentes sources de bruit dégradant le photo-
courant mesuré en sortie de la liaison opto-hyperfréquence.

Considérons un photocourant iph(t) présentant de petites fluctuations δi(t) autour de sa
valeur moyenne Iph :

iph(t) = Iph + δi(t). (III.24)

Nous supposons que les bruits considérés sont des processus aléatoires stationnaires et ergo-
diques. Dans la pratique, les signaux étant bornés temporellement, la densité spectrale de bruit
Sδi, associée aux fluctuations δi(t), et s’étalant sur les fréquences positives, s’écrit :

Sδi(Ω) = 2 < δ̃i(Ω) δ̃i(Ω)∗ > . (III.25)

δ̃i(Ω) désigne la transformée de Fourier de δi(t). < > indique la moyenne, et ∗ le complexe
conjugué. Les densités spectrales de bruit considérées dans ce manuscrit s’étalent uniquement
sur les fréquences positives du spectre électrique.

Les fluctuations du photocourant δi(t) proviennent de trois sources de bruit principales :
le bruit thermique, le bruit de grenaille et le bruit provenant des fluctuations de la puissance
optique détectée.

Le bruit thermique

Le bruit thermique est une composante inhérente à tout système électrique. Il est attribué
à l’agitation thermique induisant des variations permanentes du courant électrique circulant
dans la résistance de charge de la photodiode, notée R. Nous noterons δith(t) la contribution du
bruit thermique aux fluctuations totales, δi(t). Imaginons que nous disposons d’une résistance
de mesure Re dépourvue de bruit et égale à la résistance R. Dans ce cas, la densité spectrale de
puissance associée au bruit thermique circulant dans Re est :

Sδith
=
kb T

R
, (III.26)

où kb est la constante de Boltzman et T est la température ambiante. La densité spectrale Sδith

s’étale uniquement sur les fréquences positives du spectre. Le bruit thermique est un bruit blanc,
et donc indépendant de la fréquence d’analyse.
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Le bruit de grenaille

Le bruit de grenaille ou “shot noise” provient de la nature discrète des charges qui portent le
courant. Ce dernier est donc la superposition de courants impulsionnels générés à des instants
aléatoires dans le temps et indépendants les uns des autres. Le bruit de courant induit, δishot(t),
est décrit par une statistique de Poisson. La densité spectrale de puissance associée au bruit de
grenaille est liée au photocourant moyen Iph par la relation suivante :

Sδishot
= 2eIph, (III.27)

où e est la charge élémentaire d’un électron. Le bruit de grenaille est aussi un bruit blanc.

Le bruit provenant des fluctuations de la puissance optique détectée

Outre le signal de modulation utile, la détection restitue également une image électrique des
fluctuations d’intensité de l’onde optique détectée, qui viennent s’ajouter au bruit thermique et
au bruit de grenaille.

Considérons le rendement de la photodétection Rph. Il représente le coefficient de propor-
tionnalité entre le photocourant détecté moyen Iph et la puissance optique incidente moyenne
Popt :

Iph = RphPopt. (III.28)

Le rendement de la photodétection Rph inclut le rendement quantique interne de la photodiode,
ηph, c’est-à-dire, le rapport entre le nombre de photons incidents et le nombre de paires électrons
trous générées. En tenant compte de l’efficacité de couplage du mode de la fibre optique à la
surface absorbante du détecteur, noté Cph, le rendement de la photodétection s’écrit :

Rph = Cph
eλ

hc
ηph. (III.29)

On suppose que la photodiode est en régime linéaire, non saturée. Ainsi le rendement Rph est
indépendant de la puissance optique détectée. Les fluctuations de la puissance optique et du
photocourant vérifient :

δiopt(t) = Rph δPopt(t). (III.30)

Le bruit de la puissance optique détectée est usuellement décrit par le bruit d’intensité
relatif, noté RIN 1. Le RIN peut être défini de manière équivalente à partir des fluctuations
du photocourant mesuré ou à partir des fluctuations de la puissance optique incidente sur la
photodiode (équations (III.28) et (III.30)) :

RIN(Ω) =
Sδiopt

(Ω)

I2
ph

=
SδPopt

(Ω)

P 2
opt

. (III.31)

Sδiopt
et SδPopt

sont les densités spectrales de bruit (s’étalant sur les fréquences positives uni-
quement) des fluctuations δiopt(t) et δPopt(t).

L’origine des fluctuations de la puissance optique est variée. Les composants actifs, tels
que les sources laser et les amplificateurs optiques contribuent au bruit d’intensité. De plus,

1. Acronyme venant de l’anglais “Relative Intensity Noise”
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les fluctuations δPopt sont continuellement alimentées par des perturbations extérieures, telles
que les fluctuations thermiques ou les instabilités mécaniques. Enfin la présence de cavités
indésirables dans le montage peut aussi constituer une source de bruit pour la puissance optique.

Nous avons rappelé dans cette introduction que la densité spectrale de bruit du photocourant
se compose de trois termes, le bruit thermique, le bruit de grenaille et le terme provenant des
fluctuations de la puissance optique détectée :

Sδi(Ω) =
kb T

R
+ 2eIph + RIN(Ω) I2

ph. (III.32)

Dans les liaisons opto-hyperfréquence, la puissance optique détectée par la photodiode, et donc
le photocourant Iph, est élevée afin de garantir une bonne dynamique de la liaison. Ainsi le bruit
provenant des fluctuations de la puissance optique détectée, en particulier celui des composants
actifs, est souvent la source de bruit dominant. Or la ligne à retards accordables et le déphaseur
RF que nous venons d’étudier introduisent un composant actif supplémentaire dans la liaison
opto-hyperfréquence, le SOA. Il est donc nécessaire d’étudier le bruit d’intensité introduit par le
SOA. Nous veillerons en particulier à étudier sa distribution spectrale sur la bande de fréquences
utile pour les applications RADAR, et à la comparer au spectre du gain RF que nous venons
d’étudier afin d’analyser le rapport signal-sur-bruit.

III.4.a. Principe du modèle semi-classique du bruit additif d’un amplifica-

teur optique

Afin d’étudier le bruit d’intensité additif d’un amplificateur optique, nous avons choisi de
considérer le modèle semi-classique du bruit. Dans le cadre de ce modèle, le bruit est considéré
comme une somme de faibles signaux monochromatiques et incohérents. Cela nous permettra
en particulier de réutiliser le modèle du gain RF précédemment décrit.

Les bruits additifs d’amplificateur optique ont diverses origines : l’émission spontanée, les
fluctuations thermiques du milieu à gain, les instabilités mécaniques du couplage entre la fibre
optique et le composant ou encore la réinjection optique. Nous considérons dans cette partie
uniquement l’émission spontanée, qui est la source de bruit d’intensité principale.

La désexcitation des porteurs par émission spontanée produit des photons dans toutes les
directions, avec une phase aléatoire. Seuls les photons émis dans le sens de propagation du signal
contribuent au bruit additif de l’amplificateur. Les photons produits par émission spontanée,
dans une tranche donnée de l’amplificateur, sont ensuite amplifiés par émission stimulée lors de
leur propagation jusqu’à la sortie de l’amplificateur. En sortie de l’amplificateur, le bruit additif
dû à l’émission spontanée amplifiée est usuellement dénommé ASE 1. L’allure et la largeur du
spectre optique de l’ASE dépendent du type d’amplificateur optique. Dans le cas des amplifi-
cateurs optiques à semi-conducteurs, la largeur à −3 dB du spectre de l’ASE est de quelques
dizaines de nm. Par exemple, pour le SOA que nous utilisons, la largueur du spectre de l’ASE à
−3 dB varie de 30 nm à 90 nm suivant le courant et la puissance optique injectés. Cette largueur
de spectre est très proche de la bande passante Bopt du gain de l’amplificateur.

1. Acronyme venant de l’anglais Amplified Spontaneous Emission.
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Dans le modèle semi-classique du bruit additif d’un amplificateur optique, le spectre optique
de l’ASE est approché par celui d’un bruit blanc dans la bande passante Bopt du gain de
l’amplificateur optique. L’amplificateur optique est décomposé en deux éléments : une source
de bruit quantique et un amplificateur idéal, sans bruit, de gain G. Cela est illustré sur la
figure III.22. La source de bruit quantique génère un bruit blanc, de largeur Bopt, qui correspond
à l’émission spontanée nécessaire à l’entrée de l’amplificateur idéal afin de retrouver le spectre
de l’ASE en sortie de l’amplificateur (figure III.23). On traite ce bruit telle une somme de faibles
signaux monochromatiques et incohérents. On montre que la densité spectrale de puissance de
cette émission spontanée “incidente” doit être égale à [93] :

ρSE
in =

~ω

2

(
F − 1

G

)
, (III.33)

avec F le facteur de bruit optique de l’amplificateur (F > 1) et G le gain de l’amplificateur
optique. On note P laser

in la puissance optique de la porteuse optique à l’entrée de l’amplificateur
optique.

Source de bruit 
quantique 

Laser 
(sans bruit) 

(a) 

Amplificateur optique 

(b) 

Figure III.22 – Ilustration du modèle semi-classique d’un amplificateur optique. L’am-
plificateur optique est décomposé en deux éléments : une source de bruit quantique et un
amplificateur idéal, sans bruit, de gain G. Les repères (a) et (b) correspondent aux spectres

optiques représentés sur les figure III.23.
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Figure III.23 – Illustration des spectres optiques situés aux repères de la figure III.22 :
(a) après la source de bruit quantique, et (b) après l’amplificateur. “SE” correspond à
“émission spontanée” et “ASE” à émission spontanée amplifiée. Pour cette illustration, le

gain G a été supposé uniforme sur toute la bande passante Bopt.

La figure III.23(b) nous montre que le spectre optique après l’amplificateur optique est donc
composé de la porteuse optique amplifiée et de l’ASE. Ainsi, d’après la définition (III.25), la
densité spectrale de puissance de bruit Sδiampli

(Ω), associée aux fluctuations introduites par
l’amplificateur optique, est composée de trois termes [94] :
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1. le battement spontané-spontané, noté “Sp-Sp” : la densité spectrale de bruit SSp−Sp(Ω)
associée à ce terme correspond à la somme de tous les battements entre les composantes
spectrales de l’ASE de même polarisation espacées de la fréquence Ω. Le spectre électrique
de ce battement est représenté sur le graphe de droite de la figure III.24(a). L’annexe C
détaille le calcul de ce terme dans le cas où le gain est uniforme sur toute la bande passante
optique Bopt :

SSp−Sp(Ω) = 2G2
(
ρSE
in

)2
Bopt (1 − Ω/Bopt) . (III.34)

Dans les SOAs, Bopt est de l’ordre de 50 nm, soit 6600 GHz. Les fréquences auxquelles
nous nous intéressons dans ce manuscrit varient de 1 MHz à 40 GHz. Ainsi, sur la plage de
fréquence que nous considérons, le battement “Sp-Sp” est presque constant en fréquence.

2. le battement porteuse-spontané, noté “P-Sp” : la densité spectrale de bruit SP−Sp(Ω)
associée à ce terme correspond à la somme du battement entre la porteuse et la composante
spectrale situé à ω0−Ω et du battement entre la porteuse et la composante spectrale située
à ω0 + Ω. Le spectre électrique de ce battement est représenté sur le graphe de droite de
la figure III.24(b). L’annexe C détaille le calcul de ce terme dans le cas où le gain est
uniforme sur toute la bande passante optique. On montre en particulier que puisque les
deux battements qui contribuent à SP−Sp(Ω) sont incohérents, on a :

SP−Sp(Ω) = 2(G2 +G2)ρSE
in P

laser
in , (III.35)

= 4G2ρSE
in P

laser
in . (III.36)

3. le battement porteuse-porteuse, noté “P-P” : ce terme provient de la conversion du bruit
de phase de la porteuse optique en bruit d’intensité, dû majoritairement aux réflexions
parasites dans l’amplificateur optique [93]. Ce terme n’est donc significatif qu’à très basse
fréquence. Nous ne l’étudierons pas dans cette partie.

Ces expressions de SP−Sp et SSp−Sp sont celles couramment utilisées dans la littérature
[61, 93–95]. Elles sont en particulier adaptées aux amplificateurs EDFA, dont le gain peut être
considéré comme uniforme dans les conditions expérimentales utilisées pour les télécommunica-
tions. Néanmoins, l’hypothèse du gain uniforme n’est pas valable dans le cas des SOAs saturés
tels que nous les avons utilisés. En effet, nous avons vu que le gain des SOAs dépend alors
fortement de la fréquence due à la présence de CPO et du couplage gain-indice (voir figure II.10
page 73, ou figure III.8 page 86).

Il nous est donc nécessaire de considérer un modèle semi-classique du bruit incluant la
dépendance du gain en fréquence due aux CPO et au couplage gain-indice.

III.4.b. Modèle semi-classique du bruit incluant la présence de CPO et du

couplage gain-indice

Impact des CPO et du couplage gain-indice sur le battement Sp-Sp

La densité spectrale de bruit SSp−Sp(Ω) associée au battement Sp-Sp correspond à la somme
de tous les battements entre les composantes spectrales de l’ASE espacées de la fréquence Ω,
comme nous l’avons illustré sur la figure III.24(a). Or nous avons vu que le gain est affecté
par les CPO et le couplage gain-indice uniquement au voisinage de la porteuse optique, sur au
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Figure III.24 – Illustration (a) du battement spontané-spontané et (b) du battement
porteuse-spontané à la fréquence Ω. A gauche, nous avons représenté le spectre de puissance
optique avant la photodiode, tel qu’on pourrait le mesurer avec un analyseur de spectre op-
tique. A droite, nous avons représenté le spectre d’intensité optique, tel qu’on pourrait
l’observer après une photodiode et avec un analyseur de spectre électrique. Ces deux ins-
truments sont supposés ici idéaux (avec une bande passante infinie). Pour cette illustration,
le gain G a été supposé uniforme sur toute la bande passante Bopt. Dans les SOAs, Bopt est
de l’ordre de 50 nm, soit 6600 GHz. La plage maximale en fréquence à laquelle nous nous

intéressons dans ce manuscrit va de 1 MHz à 40 GHz.

maximum quelques dizaines de GHz. En dehors de cette zone limitée, le gain est uniforme et
est égal à G, sur toute la bande passante de l’amplificateur (de l’ordre de 6600 GHz). Ainsi
la non-uniformité du gain dû aux CPO et au couplage gain-indice affecte moins de 1% des
composantes spectrales de l’ASE. Ainsi on peut considérer que les composantes spectrales de
l’ASE espacées de la fréquence Ω voient un gain moyen G.

Les CPO et le couplage gain-indice n’affectent donc pas le battement Sp-Sp qui s’écrit alors :

SSp−Sp(Ω) = 2G2
(
ρSE
in

)2
Bopt (1 − Ω/Bopt) . (III.37)

Impact des CPO et du couplage gain-indice sur le battement P-Sp

La densité spectrale de bruit SP−Sp(Ω) associée au battement P-Sp correspond à la somme
du battement entre la porteuse et la composante spectrale situé à ω0 − Ω et du battement
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entre la porteuse et la composante spectrale située à ω0 + Ω, comme nous l’avons illustré sur la
figure III.24(b). Or les composantes de l’ASE à ω0 + Ω ont deux origines :

1. l’amplification de l’émission spontanée (SE) issue de la source de bruit quantique de fré-
quence ω0 + Ω.

2. la création de photons par mélanges d’ondes dus à la présence de CPO : en effet le
battement entre la porteuse et la composante spectrale de l’émission spontanée issue de
la source de bruit quantique vont créer des CPO à Ω. Par mélange d’ondes, des photons
sont créés à ω0 + Ω et ω0 − Ω.

Comme le spectre SE est considéré comme une somme de signaux faibles monochromatiques
incohérents, il nous faut donc étudier de manière indépendante les contributions respectives à
l’ASE des photons SE “rouges” et des photons SE “bleus” situés à Ω de la porteuse.

Contribution des photons SE “rouges” situés à −Ω de la porteuse au battement

P-Sp

On considère le battement entre la porteuse et la composante spectrale de l’émission spontanée
issue de la source de bruit quantique situé à ω0 − Ω. On le nomme battement “porteuse - SE
rouge” et on le note :

|MSE
R | e−i(Ωt+φR), (III.38)

où φR est une phase aléatoire. Afin d’établir la contribution de ce battement à l’ASE, nous
utilisons les approximations analytiques des équations (III.18) et (III.19), comme nous l’avons
déjà fait page 95. Dans ce paragraphe, nous considérons qu’à l’entrée du SOA, seuls les photons
“rouges” sont présents. Un photon rouge crée par amplification une contribution MASE

R→R au
battement “porteuse - ASE rouge”. Ce même photon crée également par mélange d’onde une
contribution MASE

R→B au battement ‘porteuse - ASE bleue”. MASE
R→R et MASE

R→B sont donnés par :

MASE
R→R(Ω) = GR→R(Ω)|MSE

R |e−iφR , (III.39)

MASE
R→B(Ω) = GR→B(Ω)|MSE

R |e−iφR , (III.40)

avec

GR→R(Ω) = Ḡ +
1 + iα

2
− ΓḡL S0

1 + S0 − iΩτs
, (III.41)

GR→B(Ω) =
1 − iα

2
− ΓḡL S0

1 + S0 − iΩτs
. (III.42)

Contribution des photons SE “bleus” situés à +Ω de la porteuse au battement

P-Sp

De même, on obtient ainsi les contributions MASE
B→R et MASE

B→B du battement “porteuse - SE
bleue” MSE

B aux battements respectifs “porteuse - ASE rouge” et “porteuse - ASE bleue” :

MASE
B→R(Ω) = GB→R(Ω)|MSE

B |e−iφB , (III.43)

MASE
B→B(Ω) = GB→B(Ω)|MSE

B |e−iφB , (III.44)
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Figure III.25 – Spectre de l’amplitude des gains |GX→Y | intervenant dans le battement
P-Sp. Nous avons utilisé la convention suivante : les gains relatifs aux battements “porteuse
- ASE rouge” (|GX→R|) sont représentés avec Ωτs négatif (puisqu’ils s’appliquent en ω0−Ω) ;
les gains relatifs aux battements “porteuse - ASE bleue” (|GX→B |) sont représentés avec
Ωτs positif. (a) Gains créés par le battement “porteuse - SE bleue”. (b) Gains créés par le

battement “porteuse - SE rouge”.
Paramètres : ΓḡL = 7, γL = 2, S0 = 1, α = 4, 5.

avec φB une phase aléatoire et :

GB→B(Ω) = Ḡ +
1 − iα

2
− ΓḡL S0

1 + S0 − iΩτs
, (III.45)

GB→R(Ω) =
1 + iα

2
− ΓḡL S0

1 + S0 − iΩτs
. (III.46)

Nous avons représenté sur la figure III.25 le spectre de l’amplitude des gains |GX→Y |. Le
spectre III.25(a) (respectivement (b)) correspond au spectre de l’ASE créé par un photon SE
bleu (respectivement rouge). On constate que ces gains varient fortement sur la plage de fré-
quence normalisée considérée, ce qui montre bien la nécessité de prendre en compte la non-
uniformité du gain dû aux CPO et au couplage gain-indice.

Expression du battement P-Sp

La densité spectrale de puissance de bruit SP−Sp(Ω) à Ω comporte donc quatre contributions,
MASE
R→R(Ω), MASE

R→B(Ω), MASE
B→B(Ω) et MASE

B→R(Ω).
Les contributions issues de la même composante spectrale SE (rouge ou bleue), respective-

ment MASE
R→R(Ω) et MASE

R→B(Ω), et MASE
B→B(Ω) et MASE

B→R(Ω), sont cohérentes entre elles (même
phase Φi). Par contre, les contributions non issues de la même composante spectrale SE sont
incohérentes entre elles (ΦR 6= ΦB).

Ainsi la densité spectrale de bruit SP−Sp(Ω) incluant les effets de CPO et de couplage gain-
indice s’écrit :

SP−Sp(Ω) = 2
(
|GB→B + GB→R|2 + |GR→B + GR→R|2

)
ρSE
in P

laser
in , (III.47)
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Figure III.26 – Densité spectrale de bruit SP−Sp en fonction de Ωτs (en trait continu
noir). (a) Sans filtre optique entre le SOA et la photodiode. (b) avec un filtre optique idéal
entre le SOA et la photodiode, qui supprime toutes les composantes rouges de l’ASE. Nous

avons tracé en traits pointillés les deux contributions |GB→B |2 et |GR→B |2.
Paramètres : ΓḡL = 7, γL = 2, S0 = 1, α = 4, 5.

Rappelons que les gains GX→Y dépendent de la fréquence Ω.

Cette expression est valable lorsqu’il n’y a pas de filtre optique entre l’amplificateur et la
photodiode. Dans ce cas, les gains se simplifient :

GX→B + GX→R = Ḡ +
− ΓḡL S0

1 + S0 − iΩτs
, (III.48)

= Ḡ + GCPO

= S21,

avec X pouvant être substitué par B ou R. D’après l’équation (IV.21), GX→B + GX→R est donc
égal à la fonction de transfert S21. La densité spectrale de bruit SP−Sp(Ω) incluant les

effets de CPO et de couplage gain-indice, lorsqu’aucun filtre optique n’est introduit

entre le SOA et la photodiode, s’écrit donc :

SP−Sp(Ω) = 4 |S21(Ω)|2 ρSE
in P

laser
in . (III.49)

Nous utiliserons cette expression dans la suite du manuscrit en utilisant pour |S21(Ω)| la fonction
de transfert issue des simulations numériques basées sur le modèle décrit à la fin du chapitre II.

La densité spectrale de bruit SP−Sp dépend donc de la fréquence Ω lorsqu’on prend en
compte l’effet des CPO sur le bruit d’intensité. De plus, SP−Sp est proportionnelle au gain du
signal RF |S21(Ω)|2. Comme nous l’avons illustré sur la figure III.26(a), le battement SP−Sp

présente donc un creux aux basses fréquences dû aux CPO. Ainsi, si le battement P-Sp est
le bruit dominant, cette propriété fortuite va rendre le rapport signal-sur-bruit constant en
fonction de la fréquence, malgré le creux à basse fréquence dans le spectre du signal RF dû aux
CPO. Nous discuterons plus en détail du rapport signal-sur-bruit dans l’architecture classique
dans la partie III.4.d..
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Considérons à présent un filtrage idéal de la bande latérale rouge de l’ASE avant la pho-
todiode. La densité spectrale de bruit SBP−Sp(Ω) incluant les effets de CPO et de

couplage gain-indice, lorsque la bande latérale rouge est idéalement filtrée, s’écrit
alors :

SBP−Sp(Ω) = 2
(
|GB→B|2 + |GR→B |2

)
ρSE
in P

laser
in . (III.50)

Comme nous l’avons vu pour la fonction de transfert du signal, le filtrage d’une des bandes
latérales avant la photodétection révèle l’effet du couplage gain-indice dans le domaine électrique.
Comme nous l’avons illustré sur la figure III.26(b), le densité spectrale de bruit a une allure
très différente lorsqu’on filtre ou pas. Par contre, lorsqu’on filtre, la densité spectrale de bruit
n’est pas proportionnelle au gain du signal RF |SB21(Ω)|2, qui s’écrit :

|SB21|2 = |GB→B + GR→B |2 . (III.51)

Il est possible de comparer le gain RF |SB21(Ω)|2 et la densité spectrale de bruit SBP−Sp en
comparant les figures III.19(a) et III.26(b).

Dans le cas pratique d’un filtre optique réel, la bande passante du filtre est limitée, et ses
flancs non verticaux ne permettent pas de filtrer les bandes latérales situées à basse fréquence.
Ainsi, comme l’illustre la figure III.27, la densité spectrale de bruit SP−Sp correspond à celle
du filtrage idéal dans la bande passante du filtre, et à celle obtenue sans filtrage aux basses
et hautes fréquences. En particulier, on n’observera pas en pratique la remontée de bruit à
basse fréquence observée dans le cas d’un filtrage idéal. Enfin, le filtre peut introduire du bruit
supplémentaire dû à la conversion du bruit de phase en bruit d’amplitude.
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Figure III.27 – Nous avons représenté en noir la simulation de la densité spectrale de
bruit SP−Sp en fonction de Ωτs lorsqu’un filtre optique de bande passante limitée filtre
une partie de la bande latérale rouge. L’allure du filtre utilisé ici est celle du filtre dont
la transmission est présentée sur la figure III.32. La bande passante du filtre est indiquée
par la double flèche. Nous avons représenté en pointillés la densité spectrale de bruit SP−Sp

lorsqu’il n’y a pas de filtre optique entre le SOA et la photodiode, et lorsqu’on considère un
filtrage idéal de la bande latérale rouge.

Paramètres : ΓḡL = 7, γL = 2, S0 = 1, α = 4, 5.
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Densité spectrale de puissance totale de bruit

La densité spectrale de puissance totale de bruit mesurée dans une bande passante électrique
d’analyse Be est donnée par :

PSDbruit =
1
2

(
kb T

R
+ 2eIph + RIN(Ω) I2

ph

)
RBe, (III.52)

avec R la résistance de charge de la photodiode. On néglige ici le courant d’obscurité et on
suppose que la résistance interne de la photodiode est de plusieurs kΩ. On suppose que la
contribution dominante au RIN est le RIN additif du SOA. Résumons les formules issues de
notre modèle semi-classique du bruit du SOA incluant les effets de CPO et de couplage gain-
indice. Le bruit d’intensité relatif de l’amplificateur est donné par :

RIN(Ω) =
SP−Sp(Ω) + SSp−Sp

I2
ph

. (III.53)

On néglige ici les contributions des battements entre l’ASE et les éventuelles bandes latérales
de modulation. La densité spectrale de puissance SSp−Sp est donné par :

SSp−Sp(Ω) = 2G2
(
ρSE
in

)2
Bopt (1 − Ω/Bopt) . (III.54)

Enfin la densité de bruit SP−Sp est obtenue grâce à la formule suivante :

SP−Sp(Ω) = 2
(∣∣∣TBf GB→B + TRf GB→R

∣∣∣
2

+
∣∣∣TBf GR→B + TRf GR→R

∣∣∣
2
)
ρSE
in P

laser
in . (III.55)

Rappelons que les gains GX→Y et que les coefficients complexes de transmission du filtre TXf
dépendent de la fréquence Ω. Nous avons défini : TRf (Ω) = Tf (ω0 − Ω) et TBf (Ω) = Tf (ω0 + Ω),
avec Tf (ω) le coefficient de transmission complexe du filtre optique éventuellement introduit
avant la photodiode. Nous rappelons que pour simuler les densités spectrales de bruit SP−Sp

dans les conditions expérimentales réelles et en prenant en compte la saturation dans le SOA,
nous utilisons le modèle décrit à la fin du chapitre II afin de simuler les gains GX→Y .

On a ainsi développé un modèle semi-classique du bruit simple à mettre en œuvre, basé sur
le modèle de la fonction de transfert RF décrit à la fin du chapitre II. Nous allons à présent
évaluer sa pertinence par rapport à un modèle plus complet et aux résultats expérimentaux.

III.4.c. Comparaison entre notre modèle et un modèle de la littérature

Afin d’évaluer la pertinence du modèle semi-classique du bruit incluant les effets de CPO
que nous venons de développer, nous l’avons comparé aux résultats d’un modèle plus complet
(et donc plus complexe) réalisé par l’équipe du professeur Gadi Eisenstein (Technion, Haifa,
Israel). Ils utilisent la méthode de “Split-Step Fourier” pour résoudre l’équation de propagation
en régime transitoire, en prenant en compte l’émission spontanée au cours de la propagation
dans le SOA [96]. Les signaux sont échantillonnés à 204, 8 GHz et 2048 spectres sont accumulés.
Les temps de calculs sont ainsi relativement longs. Dans le cadre du projet européen GOSPEL,
nous avons pu définir des conditions expérimentales communes (courant, puissance d’entrée,
transmission du filtre optique avant la photodétection), afin de comparer les deux modèles.

Les résultats des simulations sont présentés sur la figure III.28. A gauche, nous présentons
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les résultats issus de notre modèle semi-classique du bruit incluant les effets de CPO. A droite,
nous présentons les résultats du modèle réalisé par l’équipe du professeur Gadi Eisenstein. Les
différentes courbes correspondent à différents degrés de filtrage de la bande latérale rouge (pour
(a) et (b)) ou bleue (pour (c) et (d)).

On constate un très bon accord entre les résultats numériques des deux modèles, ce qui
montre la pertinence de notre approche très simple à mettre en œuvre. Nous pouvons aussi en
déduire que l’ASE en sortie du SOA provient essentiellement de l’émission spontanée amplifiée
au cours de sa propagation dans le SOA.

(a) Filtrage de la bande latérale rouge.Notre modèle.
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(b) Filtrage de la bande latérale rouge.
Modèle de [96].

(c) Filtrage de la bande latérale bleue.
Notre modèle.

13
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50

-10

-8

-6

-4

-2

0

2

Electrical frequency GHz

N
o
rm
a
lis
e
d
 n
o
is
e
  
d
B

 

 

ref

6

10

14

17

21

26

(d) Filtrage de la bande latérale bleue.
Modèle de [96].

Figure III.28 – Comparaison entre notre modèle et le modèle de [96]. En bleu, nous
avons représenté la densité spectrale de bruit totale lorsqu’aucun filtre n’est introduit entre
le SOA et la photodiode. Les autres courbes correspondent à différents degrés de filtrage de

la bande latérale rouge (pour (a) et (b)) ou bleue (pour (c) et (d)).
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III.4.d. Comparaison entre notre modèle et les résultats expérimentaux

Nous présentons dans cette partie les mesures du bruit d’intensité additif d’un SOA. Nous
nous intéressons en particulier à évaluer le rapport signal-sur-bruit dans l’architecture classique
et dans celle utilisant le couplage gain-indice. De plus, cela nous permettra de comparer notre
modèle aux résultats expérimentaux.

Emission spontanée émise par la source de bruit quantique et facteur de bruit

Afin de pouvoir comparer notre modèle aux résultats expérimentaux, il nous faut tout
d’abord caractériser l’ASE du SOA afin de déterminer l’émission spontanée émise par la source
de bruit quantique. Pour cela, nous mesurons le facteur de bruit optique du SOA par la méthode
de la soustraction de la source, présentée dans [93].

Un exemple de mesure du facteur de bruit optique est présenté sur la figure III.29 en fonc-
tion de la puissance optique. Cela nous permet de connaître la densité spectrale de puissance
d’émission spontanée ρSE

in émise par la source de bruit quantique grâce à la relation (III.33). Il
est important de remarquer que le facteur de bruit optique, en fonction des conditions expéri-
mentales, est la seule donnée supplémentaire à rajouter au modèle de la fonction de transfert
RF décrit dans le chapitre II afin de simuler le bruit d’intensité additif du SOA. Il n’y a pas de
paramètres d’ajustement supplémentaires.
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Figure III.29 – Facteur de bruit optique du SOA COVEGA en fonction de la puissance
incidente Pin. Les points expérimentaux (représentés par +) sont interpolés empiriquement

par : Fopt = 12, 3 ∗ [1 + (0, 072 ∗ Pin( mW))]0,57.

Rapport signal-sur-bruit dans l’architecture classique

L’objet de cette étude expérimentale étant le bruit additif du SOA, il nous est impératif de
nous affranchir du bruit d’intensité additif de la source laser dans nos mesures. Pour cela, nous
avons utilisé un laser solide (Er,Yb). En effet le bruit d’intensité en excès d’un laser solide, dû
aux oscillations de relaxation, est situé aux basses fréquences. Le bruit d’intensité relatif du laser
est donc limité au bruit de grenaille sur une large bande passante, typiquement de 100 MHz à
18 GHz. Nous détaillons la méthode de mesure du RIN additif d’un amplificateur optique dans
l’annexe D.
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La mesure du RIN additif du SOA dans l’architecture classique est présentée sur la fi-
gure III.30. Les résultats de la simulation y sont représentés en traits pointillés noirs. On constate
un excellent accord entre le modèle et les résultats expérimentaux.
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Figure III.30 – Spectre du RIN additif du SOA COVEGA pour diverses puissances
optiques incidentes. Les résultats de la simulation sont représentés en traits pointillées noirs.

Conditions expérimentales : I = 500 mA.
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Figure III.31 – Rapport signal-sur-bruit en fonction de la fréquence RF pour diverses
puissances optiques incidentes. Les résultats de la simulation sont représentés en traits

pointillées noirs. Conditions expérimentales : I = 500 mA.

On remarque que le RIN présente un creux aux basses fréquences similaires à celui du gain
RF. Ainsi, le RIN semble être dominé par le battement “P-Sp”, qui est, comme nous l’avons
montré, proportionnel au gain RF (équation (III.49)). Afin de comparer le RIN et le gain RF,
nous avons représenté sur la figure III.31 le rapport signal-sur-bruit, qui est défini par :

SNR =
Psignal
PSDbruit

=
R2
phm

2P 2
in|S21|2

1
2

(
kb T
R + 2eIph + RIN(Ω) I2

ph

)
Be
, (III.56)
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avec m la profondeur de modulation à l’entrée du SOA. On constate que le rapport signal-sur-
bruit est quasiment constant, ce qui met en évidence que le battement P-Sp du RIN est bien le
terme dominant du bruit à la sortie la liaison opto-hyperfréquence. Pour Pin = 0, 77 dBm, on
remarque une diminution du rapport signal-sur-bruit de −3 dB : il est dû à la faible valeur du
RIN aux basses fréquences, qui est alors très proche de la valeur du bruit de grenaille.

Le fait que le rapport signal-sur-bruit est constant en fonction de la fréquence RF met en
évidence deux résultats importants. Tout d’abord, le même rapport signal-sur-bruit est maintenu
sur toute la bande instantanée de la ligne à retards accordables. Deuxièmement, malgré le creux
dans le gain RF engendré par les CPO, les CPO n’altèrent pas le rapport signal-sur-bruit du
SOA. La ligne à retards accordables basse fréquence a donc le même rapport signal-sur-bruit
qu’un amplificateur de même gain et de même facteur de bruit.

Bruit additif du SOA dans l’architecture utilisant le couplage gain-indice

Le laser solide (Er,Yb) que nous avons utilisé pour les mesures de bruit est très peu accor-
dable. Ainsi nous avons dû utiliser un filtre optique accordable afin de réaliser la mesure du
RIN additif du SOA dans l’architecture utilisant le couplage gain-indice. La réponse du filtre
accordable utilisé est représentée sur la figure III.32. Durant la mesure, il est réglé afin que la
porteuse optique ne soit pas filtrée, mais qu’une partie des bandes latérales bleue ou rouge soit
filtrée.
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Figure III.32 – Réponse du filtre optique accordable utilisé. (a) Transmission (dB)
(b) Phase (deg). Le trait rouge (resp. bleu) correspond à la position de la porteuse optique
lorsque la mesure du RIN est effectuée en filtrant une partie de la bande latérale rouge
(resp. bleue). La réponse en phase a été numériquement déduite de la réponse en amplitude

en utilisant les relations de Kramers-Kronig.

La mesure du RIN additif du SOA dans l’architecture classique est présentée sur la fi-
gure III.33(a). On constate un excellent accord entre les résultats expérimentaux et les simu-
lations (présentées sur la figure III.33(b)), bien que nous ayons négligé la conversion entre le
bruit d’amplitude et le bruit de phase dans notre modèle. On suppose que la stabilité du la-
ser utilisé et la réponse du filtre permettent de façon fortuite de minimiser cet excès de bruit.
Néanmoins, il faut garder à l’esprit que suivant les conditions expérimentales, un excès de bruit
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peut apparaître [97].
Dans cette architecture, le RIN n’est pas proportionnel au gain RF. Ainsi, les CPO induisent

une pénalité dans le rapport signal-sur-bruit du déphaseur RF basé sur un SOA suivi d’un filtre
optique. Néanmoins, afin de conclure sur l’impact des CPO sur la dynamique du système,
nous allons voir qu’il est nécessaire de prendre en compte les non-linéarités introduites par le
composant.
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Figure III.33 – (a) Mesure du RIN additif du SOA sans filtre optique (en noir), en
filtrant une partie de la bande latérale rouge (en rouge), en filtrant une partie de la bande
latérale bleue (en bleu). (b) Simulations numériques correspondantes. La position relative du
filtre et de la porteuse optique est indiquée sur la figure III.32. Conditions expérimentales :

I = 300 mA, Pin = 10 mW.
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III.5 Non linéarités et Dynamique

Dans un RADAR, il est important que les composants utilisés ne génèrent pas de signaux
parasites par mélange non-linéaire, afin d’éviter la distorsion des formes d’ondes émises et détec-
tées, et afin de baisser le nombre de fausses alarmes dans le cas d’un RADAR monofréquence.
Afin d’illustrer ce propos, supposons qu’un RADAR reçoive un signal d’intérêt à Ω1 et qu’un
brouilleur émette à Ω2, avec Ω2 proche de Ω1. Les deux signaux détectés par l’antenne vont alors
être transférés sur la même porteuse optique via un modulateur électro-optique. Les composants
non linéaires de la liaison vont générer les harmoniques et les produits d’intermodulation asso-
ciés à ces deux signaux. En particulier, les produits d’intermodulation d’ordre 3, notés IMD3

1,
(2 Ω2 − Ω1 ou 2 Ω1 − Ω2) sont en général les plus critiques car leur fréquence peut être très
proche de celle des signaux d’intérêt. Par exemple, si Ω1 est égal à 10 GHz et Ω2 à 10, 01 GHz, les
fréquences des produits d’intermodulation d’ordre 3, 2 Ω2 − Ω1 et 2 Ω1 − Ω2, valent 10, 02 GHz
et 9, 99 GHz.

Ainsi le rapport signal-sur-bruit seul ne permet pas de conclure sur la dynamique du sys-
tème. Le facteur de mérite utilisé est la dynamique “libre de parasites”, notée SFDR 2 [98]. La
SFDR correspond à la plage de puissances RF en sortie de liaison, à une fréquence donnée,
pour laquelle tous les signaux parasites, qui correspondent aux harmoniques et aux produits
d’intermodulation, ont une puissance inférieure au plancher de bruit en sortie de liaison.
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Figure III.34 – Illustration de la définition de la SFDR. Nous avons représenté en
fonction de la puissance RF en entrée de la liaison PRF

in : en bleu, la puissance du signal RF
en sortie de liaison, PRF

out ; en rouge, la puissance de l’IMD3 en sortie de liaison P IMD3

out ; en
vert, la densité spectrale de bruit intégrée sur 1 Hz Pbruit ; en orange, le point d’interception
d’ordre 3, IP3. Les traits pointillés représentent une extrapolation linéaire des valeurs réelles

(illustrées en traits pleins). Nous avons indiqué le coefficient directeur des droites.

1. IMD est un acronyme venant de l’anglais InterModulation Distortion.

2. Acronyme venant de l’anglais Spurious Free Dynamic Range.
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Nous avons illustré cette définition sur la figure III.34, où nous avons représenté en fonction
de la puissance RF en entrée de la liaison PRFin :

- la puissance du signal RF en sortie de liaison PRFout , qui en régime linéaire s’écrit :

PRFout = GPRFin , (III.57)

avec G le gain de la liaison. En échelle log-log, la pente de la puissance du signal RF
en sortie en fonction de la puissance du signal RF en entrée est donc de 1 (10 dB/dec),
comme représenté sur la figure III.34.

- la puissance de l’IMD3 en sortie de liaison P IMD3
out , qui s’écrit en se limitant au premier

ordre du développement en série de Taylor [99] :

P IMD3
out = K

(
PRFin

)3
, (III.58)

avec K un coefficient de proportionnalité (dont l’unité est le W−2). En échelle log-log,
la pente de la puissance de l’IMD3 en sortie en fonction de la puissance du signal RF en
entrée est donc de 3 (30 dB/dec), comme représenté sur la figure III.34.

- la puissance du plancher de bruit Pbruit, définie dans une bande passante électrique d’ana-
lyse Be :

Pbruit = ρbruitBe, (III.59)

avec ρbruit la densité spectrale de puissance de bruit.

La SFDR est définie par le rapport entre la puissance du signal RF en sortie de liaison PRFout
et la puissance de l’IMD3 en sortie de liaison P IMD3

out :

SFDR(dB) = 10 log

(
PRFout

P IMD3
out

)
, (III.60)

lorsque P IMD3
out = ρbruitBe. En utilisant les équations III.57 et III.58, cette définition est équiva-

lente à :

SFDR(dB) = 10 log

(
G

K
K2/3 1

(ρbruitBe)
2/3

)
. (III.61)

On définit le point d’interception d’ordre 3, IP3, de coordonnées (P IP3

in , P IP3
out ), par :

P IP3
out = PRFout (P IP3

in ) = P IMD3
out (P IP3

in ). (III.62)

En utilisant cette définition et les équations III.57, III.58 et III.61, on montre que la SFDR peut
s’écrire :

SFDR(dB) = 10 log



[

P IP3
out

ρbruitBe

]2/3

 . (III.63)

La SFDR définie ainsi s’exprime en dB. Néanmoins, afin de s’affranchir de la bande passante
électrique d’analyse Be, on définit usuellement la SFDR dans une bande passante électrique
d’analyse Be de 1 Hz. La SFDR s’exprime alors en dB/Hz2/3.

La SFDR requise pour les liaisons opto-hyperfréquences est plus ou moins élevée suivant les
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applications, mais est typiquement comprise entre 105 dB/Hz2/3 (RADAR sol) et 115 dB/Hz2/3

(RADAR embarqué). Dans la partie précédente, nous avons étudié le rapport signal-sur-bruit.
Pour évaluer l’impact des CPO sur la SFDR d’une liaison opto-hyperfréquence, il nous faut
donc étudier les harmoniques et les produits d’intermodulation en sortie du SOA en présence
de CPO.

Le SOA étant un milieu non-linéaire, il est propice à la génération d’harmoniques et de
produits d’intermodulation, qui sont indésirables pour les liaisons opto-hyperfréquence. En effet,
nous avons vu que si l’intensité optique incidente est modulée à la fréquence RF Ω, des CPO
sont créées, ce qui crée un gain g1 à la fréquence Ω. Pour l’instant, nous avons uniquement
pris en compte les termes liés à l’interaction entre la porteuse optique E0 et le gain g1. Mais
l’interaction de ce gain g1 à la fréquence Ω avec par exemple les bandes latérales de modulation,
E1 et E−1, peut générer des signaux RF parasites à 2Ω et ainsi de suite...

La plupart des travaux parus dans la littérature sur les mélanges non-linéaires de signaux
analogiques dans les SOAs ont été réalisé pour des applications en radio-sur-fibre, ou pour
la photodétection directe par SOA [100–102]. Le contexte expérimental et opérationnel de ces
études n’est pas le même que pour des applications RADAR. Par exemple, dans [100], le SOA est
utilisé pour la montée en fréquence simultanée de signaux de plusieurs fréquences, qui sont distri-
bués sur des canaux mono-fréquences incohérents. A l’inverse, une liaison opto-hyperfréquence
typique n’utilise qu’un seul modulateur électro-optique. Ce dernier transfère, sur la porteuse
optique, toutes les composantes spectrales du signal RF détecté (incluant potentiellement un
brouilleur par exemple). Les battements cohérents entre les composantes spectrales doivent
donc être impérativement pris en compte pour les applications RADAR. Les mesures de SFDR
présentées dans [100] ne peuvent donc pas être utilisées dans le cadre de notre étude.

Dans cette partie, nous présentons le modèle que nous avons développé pour le calcul d’har-
moniques et de produits d’intermodulation en sortie de SOA. Nous avons suivi la même dé-
marche que pour le modèle de la fonction de transfert du signal, présenté dans le chapitre II :
nous avons veillé à prendre en compte la saturation au cours de la propagation du SOA et de sa
répercussion sur les valeurs de la durée de vie des porteurs, de l’intensité de saturation etc... Nous
utiliserons ensuite ce modèle pour évaluer la dynamique des deux architectures précédemment
étudiées et nous le confronterons aux mesures expérimentales.

III.5.a. Principe du calcul des harmoniques

Nous décrivons dans cette partie le principe du calcul des harmoniques. Nous considérons
que l’intensité optique en entrée du SOA est modulée à la fréquence Ω. L’intensité du champ,
|E(z, t)|2, la densité de porteurs N(z, t) et le gain g(z, t) sont donc des fonctions temporellement
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périodiques de fréquence fondamentale Ω. Leur décomposition en série de Fourier s’écrit donc :

|E(z, t)|2 =
+∞∑

k=−∞

Mk(z)e
−ikΩt, (III.64)

N(z, t) = N̄(z) +
+∞∑

k=−∞
k 6=0

Nk(z)e
−ikΩt, (III.65)

g(z, t) = ḡ(z) + a(z)
+∞∑

k=−∞
k 6=0

Nk(z)e
−ikΩt. (III.66)

Nous rappelons que le gain différentiel est défini par a(z) = ∂ḡ
∂N̄

.
Nous avons vu dans la chapitre II que l’équation de bilan régissant la densité de porteurs

est donnée par :

dN(z, t)
dt

=
I

qV
− N(z, t)

τs(z)
− g(z, t) |E(z, t)|2

~ω
. (III.67)

Dans un premier temps, nous souhaitons déterminer l’expression des composantes gk du gain en
fonction des composantes Mk de l’intensité optique, et de ḡ, Is et τs. Si on considère un nombre
fini K d’harmoniques, l’équation de bilan (III.67) s’écrit en utilisant l’équation (III.66) de la
manière suivante :
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,

(III.68)

avec αk = Is(1+M0/Is−ikΩτs), et où α0 = M0 est la composante continue de l’intensité optique.
On rappelle que Is est l’intensité de saturation. Il est important de mentionner que αk correspond
au terme du premier ordre de l’équation (III.67), lorsque les termes de mélange ne sont pas pris
en compte. On peut aussi remarquer que g∗

k = g−k. Par souci de clarté, nous n’écrivons pas
la dépendance en fonction de z dans l’équation (III.68). Il est néanmoins important de garder
en mémoire que N̄ , ḡ, a, τs, Is, et par conséquent αk sont en réalité des fonctions de z. Afin
de prendre en compte cette dépendance, et ne pas utiliser des valeurs effectives comme dans
certains modèles [15, 74, 85], il nous faut dans un premier temps étudier le cas du régime de
petit signal.

Formulation en régime de petit signal RF

L’objectif de ce paragraphe est double. D’une part, nous voulons établir l’équation (III.68)
en régime de petit signal afin de comparer notre modèle à ceux présentés dans [86, 103, 104].
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La comparaison en elle même sera réalisée dans un paragraphe suivant. D’autre part, nous
souhaitons établir la dépendance de N̄ , ḡ, a, τs, Is, en fonction de z en régime de petit signal.
Nous verrons que c’est une étape nécessaire pour établir cette dépendance en régime de fort
signal.

On se place dans le cas où le signal RF en entrée est petit. On considère donc que |Mk−1| ≫ |Mk|
pour k > 0 (et |Mk−1| ≪ |Mk| pour k < 0). Néanmoins, les termes intervenant dans l’inversion
de l’équation (III.68) sont les termes |Mk−p × gp|, et non les termes |Mk|. Or les composantes
gp du gain vérifient aussi |gp−1| ≫ |gp|. Par conséquent, l’hypothèse |Mk−1| ≫ |Mk| conduit à
négliger uniquement les termes pour lesquels |p| + |k− p| > |k|, les autres étant du même ordre.
Ainsi, l’équation (III.68) s’écrit en régime de petit signal :
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(III.69)

On constate alors qu’en régime de petit signal, le gain modal moyen ḡ vérifie :

ḡ = ~ω(I/qV − N̄/τs)/M0 , (III.70)

puisque α0 = M0. Cette équation est la même que celle utilisée dans le chapitre II 1. Ainsi, nous
pouvons utiliser la même méthode que celle décrite dans la partie II.4.c., page 70, afin d’établir
la dépendance de N̄ , ḡ, a, τs et Is en fonction du courant I et de M0(z). Nous rappelons que
cette démarche nécessite une simple mesure préalable du gain modal petit signal non saturé en
fonction du courant I.

Formulation en régime de fort signal RF

En régime de fort signal, l’hypothèse |Mk−1| ≫ |Mk| n’est plus vérifiée, et nous devons donc
résoudre l’équation (III.68) rigoureusement afin de déterminer l’expression des composantes gk
du gain. En particulier, l’équation (III.70) n’est plus valable, et il nous est donc impossible d’ap-
pliquer la même méthode que celle décrite dans la partie II.4.c. pour déterminer la dépendance
de N̄ , ḡ, a, τs et Is en fonction de z.

Il est donc nécessaire d’utiliser la méthode itérative suivante : dans un premier temps, nous
substituons N̄/τs, Is et τs dans l’équation (III.68) par leur valeur en régime de petit signal
N̄/τ

(0)
s , I(0)

s et τ (0)
s , qui peut être obtenue par la méthode décrite dans la partie II.4.c., comme

nous venons de le montrer. La matrice centrale de (III.68), que nous appelons D, peut donc
être inversée. Les coefficients de D−1 sont notés (δk,p). Les composantes spectrales gk du gain g

1. Nous rappelons que dans le chapitre II, nous avions considéré que trois composantes spectrales pour le gain
g (ḡ, g1, g−1), et nous nous étions limités au régime de petit signal.
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vérifient donc :

ḡ = ~ω(I/qV − N̄/τs)δ0,0 , (III.71)

gk = ḡ
δk,0
δ0,0

. (III.72)

Ainsi, de la manière manière que dans le régime de petit signal, en remplaçant uniquement
l’équation (III.70) par l’équation (III.71), on obtient à présent N̄/τ (1)

s , I(1)
s et τ (1)

s en fonction
de I et de Mk(z). La procédure est répétée jusqu’à la convergence de N̄/τ (n)

s , I(n)
s et τ (n)

s , qui
est typiquement atteinte après une dizaine d’itérations.

L’équation de propagation (II.42) peut à présent être écrite de la même manière que [86] et
résolue numériquement :
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dz




E−K

...
E0

...
EK




=




−γ
2

Id +
1 − iα

2




Γḡ Γg−1 . . . Γg−K 0 0
Γg1

... 0
ΓgK Γg−K

0
...

Γg−1

0 0 ΓgK . . . Γg1 Γḡ










E−K

...
E0

...
EK




.

(III.73)

Id représente la matrice identité. On peut écrire de manière similaire l’équation de propagation
pour les composante Mk de l’intensité optique :
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


M−K
...
M0

...
MK




=




−γ + Γḡ Γg−1 . . . Γg−K 0 0
Γg1

... 0
ΓgK Γg−K

0
...

Γg−1

0 0 ΓgK . . . Γg1 −γ + Γḡ




×




M−K
...
M0

...
MK




.

(III.74)

Nous avons donc développé un modèle valable en fort signal, prenant en compte les harmo-
niques éventuelles à l’entrée du SOA, et permettant de calculer la puissance des harmoniques
en sortie du SOA. Le point fort de ce modèle est de prendre en compte la saturation au cours
de la propagation et de répercuter “automatiquement” l’effet de cette saturation sur des para-
mètres clés tels que la densité de porteurs moyenne N̄(z), le gain différentiel Γa(z), la durée
de vie spontanée des porteurs τs(z), le gain modal moyen Γḡ(z) et l’intensité de saturation
Is(z). De plus, l’adaptation “automatique” de ces paramètres en fonction de la saturation est
obtenue par une simple mesure préalable du gain modal petit signal en fonction du courant
de biais à la longueur d’onde d’utilisation. Aucun paramètre supplémentaire n’est nécessaire
par rapport au modèle présenté à la fin du chapitre II. Enfin, nous avons consciencieusement
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déterminé les termes négligeables dans le régime de petit signal. Nous allons voir l’importance
de cette démarche dans la paragraphe suivant, où nous comparons notre modèle petit signal à
ceux présentés dans [86, 103, 104].

Comparaison de notre modèle petit signal avec les modèles de la littérature [86,

103, 104]

En se plaçant dans le régime de petit signal RF, on suppose que |Mk−1| ≫ |Mk| pour k > 0
(et |Mk−1| ≪ |Mk| pour k < 0). L’expression usuellement déduite de cette hypothèse pour les
coefficients gk est [86, 103, 104] :

gk = ḡ
−Mk/Is

1 +M0/Is + jkΩτs
, (III.75)

avec ḡ vérifiant l’équation (III.70). Autrement dit, ces modèles considèrent uniquement les
termes de la diagonale et la colonne centrale de la matrice de l’équation (III.68) comme non
nuls. Ils négligent ainsi un grand nombre de termes que nous avons retenu dans notre modèle
petit signal (équation (III.69)). Les expressions de ḡ, g1 et g−1 sont néanmoins identiques dans
tous les modèles. Par contre, pour |k| > 1, des termes supplémentaires sont pris en compte dans
notre modèle. En particulier g2 and g3 ont pour expression :

g2 = ḡ

(
−M2/Is

1 +M0/Is + 2jΩτs
+

(M1/Is)2

(1 +M0/Is + jΩτs)(1 +M0/Is + 2jΩτs)

)
, (III.76)

g3 = ḡ

(
−M3/Is

1 +M0/Is + 3jΩτs
+

M1M2/I
2
s

(1 +M0/Is + jΩτs)(1 +M0/Is + 3jΩτs)

+
M1M2/I

2
s

(1 +M0/Is + 2jΩτs)(1 +M0/Is + 3jΩτs)

− (M1/Is)3

(1 +M0/Is + jΩτs)(1 +M0/Is + 2jΩτs)(1 +M0/Is + 3jΩτs)

)
. (III.77)

Afin de montrer l’importance de ces termes supplémentaires, nous calculons la puissance de
la troisième harmonique H3 à la sortie du SOA COVEGA. La porteuse optique est modulée
en utilisant un modulateur de Mach-Zehnder. Les conditions initiales pour la résolution de
l’équation (III.74) sont [105] :





M0,in = Pin
M1,in = −Pin × J1(m)
M2,in = 0
M3,in = Pin × J3(m)
M−k,in = Mk,in

, (III.78)

avec m l’indice de modulation, et Jk le kième ordre de la fonction de Bessel de première espèce.
Pour cet exemple, nous avons choisi un indice de modulation de 0, 01. L’hypothèse du régime
de petit signal RF est donc bien vérifiée. Les paramètres utilisés sont toujours ceux du SOA
COVEGA, comme pour toutes les simulations de ce chapitre. La puissance d’entrée est fixée à
10 dBm. L’équation (III.74) est résolue numériquement en utilisant l’expression des coefficients
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gk des modèles de [86, 103, 104] (équation (III.75)), puis en utilisant l’expression issue de notre
modèle petit signal (équations (III.76) et (III.77)). Puis nous en avons déduit la puissance de
la troisième harmonique en sortie du SOA par :

H3 = 2 R R2
ph|M3,out × S|2, (III.79)

avec R = 50Ω et Rph = 0, 8 A/W. S représente l’aire de la surface active du SOA. Nous avons
aussi mesuré expérimentalement la puissance de la troisième harmonique à l’entrée et à la sortie
du SOA COVEGA dans les mêmes conditions initiales que nos simulations.
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Figure III.35 – (a) Génération de la troisième harmonique en fonction de la fréquence
RF. Le résultat de la simulation utilisant les expressions de gk utilisées dans [86, 103, 104]
(équation (III.75)) est représenté en trait plein vert. Le résultat de la simulation utilisant les
expressions de gk issues de notre modèle (équations (III.76) et (III.77)) est représenté en trait
plein rouge. Les cercles rouges représente les mesures. (b) Cas asymptotiques quand Ω → 0 :
évolution des termes A et B au cours de la propagation dans le SOA, et le niveau de la
troisième harmonique calculés selon l’équation (III.80) (en rouge) et selon l’équation (III.81)

(en vert).
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La figure III.35(a) montre les résultats expérimentaux (cercles rouges) et théoriques (trait
plein) de la puissance de la troisième harmonique détectée après le SOA, normalisée par la
puissance de la troisième harmonique avant le SOA. On constate que les deux modèles sont
équivalent lorsque la fréquence de modulation est supérieure à 4 GHz. De plus, la puissance
de la troisième harmonique tend naturellement vers la valeur en l’absence de CPO (c’est-à-dire
M3,out est égale à M3,in multiplié par le gain optique G). Cependant, à basses fréquences, la
différence entre les deux modèles atteint 20 dB. Notre modèle montre un très bon accord avec
les résultats expérimentaux, ce qui montre sa pertinence.

L’inadéquation des modèles utilisés dans [86, 103, 104] à basse fréquence peut être quali-
tativement comprise en considérant le cas asymptotique où Ω tend vers zéro. En utilisant les
équations (III.76) et (III.77) dans l’équation de propagation (III.74), on obtient pour Ωτs ≪ 1 :

dM3

dz
= −γiM3 + ḡ

Is
M0 + Is


M3 −2

M1M2

Is
+

M3
1

Is (M0 + Is)︸ ︷︷ ︸
A


 , (III.80)

alors qu’en utilisant les modèles communément utilisés, basés sur l’équation (III.75), on obtient :

dM3

dz
= −γiM3 + ḡ

Is
M0 + Is


M3 −2

M1M2

Is︸ ︷︷ ︸
B


 . (III.81)

Le membre de droite de ces deux équations est composé de trois termes. Les deux premiers
décrivent respectivement les pertes linéaires et l’amplification de M3. Le troisième terme, noté
respectivement A et B dans les équations (III.80) et (III.81), décrit le transfert d’énergie de M0,
M1 et M2 à M3, via les CPO. Les termes A et B sont négatifs, ce qui est bien en accord avec le
fait que les CPO sont en opposition de phase par rapport au signal modulé incident. Nous avons
représenté sur la figure III.35(b) l’évolution le long de l’axe de propagation dans le SOA des
termes A, B, et deM3, calculée selon l’équation (III.80) (en rouge) et selon l’équation (III.81) (en
vert). On constate que M3,eq(III.81) devient très négatif en sortie du SOA alors que M3,eq(III.80)

reste proche de zéro, et que |B| prend des valeurs très supérieures à |A|. Ainsi, le modèle de
[86, 103, 104] surestime la génération de la troisième harmonique par CPO, au point que ce terme
devient dominant par rapport à l’amplification (M3,eq(III.81) devient très négatif). Au contraire,
dans notre modèle, le terme associé à la génération de la troisième harmonique par CPO est
plus faible, de valeur proche de celle du terme de l’amplification optique. Ces deux termes
s’inhibent par interférences destructives, ce qui réduit la puissance de la troisième harmonique
en sortie du SOA, qui peut même devenir inférieure à sa valeur en entrée, comme le montre la
figure III.35(a).

Nous venons de montrer l’importance de prendre en compte les termes adéquats pour l’ex-
pression des coefficients gk, même lorsque le signal RF est petit, en particulier pour les basses
fréquences où les termes de CPO jouent un rôle prédominant. Cette analyse ne remet pas en
cause les résultats en particulier présentés dans [104], puisqu’ils ont été obtenus à 10 GHz, c’est
à dire à une fréquence où les deux modèles donnent les mêmes résultats. Cependant, notre
modèle petit signal devient pertinent pour les fréquences plus basses, en particulier entre 1 et 3
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Figure III.36 – Composantes spectrales de |E|2, N et g prises en compte dans le calcul
des produits d’intermodulation IMD2 et IMD3. k correspond à l’indice dans les décomposi-

tions en série de Fourier. n est défini comme Ω1 = nδΩ.

GHz, où la plupart des RADAR sol fonctionnent. Les mesures expérimentales que nous avons
réalisées confirment la validité de notre modèle.

III.5.b. Principe du calcul des produits d’intermodulation

Nous avons rappelé au début de ce chapitre comment les produits d’intermodulation limitent
la dynamique des RADAR. En particulier les produits d’intermodulation d’ordre 3 IMD3 (2 Ω2−
Ω1 ou 2 Ω1 − Ω2) sont les plus critiques car leur fréquence peut être très proche de celle des
signaux d’intérêt. Par exemple, si deux fréquences proches sont détectées par le RADAR, Ω1

(égale à 10 GHz) et Ω2 (égale à 10, 01 GHz), les fréquences des produits d’intermodulation
d’ordre 3, 2 Ω2 − Ω1 et 2 Ω1 − Ω2, valent 10, 02 GHz et 9, 99 GHz, respectivement.

Le calcul des produits d’intermodulation est assez proche de celui des harmoniques, mais
le nombre de termes de mélange à prendre en compte est plus important. En effet, l’intensité
optique |E(z, t)|2, la densité de porteurs N(z, t) et le gain g(z, t) ne sont plus des fonctions
périodiques de fréquence Ω, mais de fréquence δΩ = Ω2 − Ω1 :

|E(z, t)|2 =
+∞∑

k=−∞

Mk(z)e
−ikδΩt , (III.82)

N(z, t) = N̄(z) +
+∞∑

k=−∞
k 6=0

Nk(z)e
−ikδΩt , (III.83)

g(z, t) = ḡ(z) +
+∞∑

k=−∞
k 6=0

gk(z)e
−ikδΩt . (III.84)

On suppose ici que seules les composantes à Ω1,2, 2Ω1,2 et leurs produits du premier ordre
contribuent à la génération des IMD2 et IMD3, comme nous l’avons illustré sur la figure III.36.
Le nombre de composantes Mk et gk est donc réduit à 19 quelles que soient les fréquences Ω1

et Ω2
1. On peut les rassembler en blocs notés Mblock,j et gblock,j. Le jième bloc contient les

1. Sans cette hypothèse, si Ω1 est égal à 10 GHz et Ω2 à 10, 01 GHz, il faudrait prendre en compte 1000
composantes.
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produits de mélange de fréquence proche de j× Ω1. En prenant les notations de la figure III.36,
l’équation de bilan et l’équation de propagation s’écrivent :




0
0

~ω
(
I/qV − N̄/τs

)

0
0




=




D−2,−2 D−2,−1 D−2,0 0 0
D−1,−2 D−1,−1 D−1,0 D−1,1 0
D0,−2 D0,−1 D0,0 D0,1 D0,2

0 D1,−1 D1,0 D1,1 D1,2

0 0 D2,0 D2,1 D2,2




×




gblock,−2

gblock,−1

gblock,0
gblock,1
gblock,2



,

(III.85)

d

dz




Mblock,−2

Mblock,−1

Mblock,0

Mblock,1

Mblock,2




=




H−2,−2 H−2,−1 H−2,0 0 0
H−1,−2 H−1,−1 H−1,0 H−1,1 0
H0,−2 H0,−1 H0,0 H0,1 H0,2

0 H1,−1 H1,0 H1,1 H1,2

0 0 H2,0 H2,1 H2,2




×




Mblock,−2

Mblock,−1

Mblock,0

Mblock,1

Mblock,2



, (III.86)

où Di,j et Hi,j sont les sous-blocs des matrices complètes des équations respectives (III.68) et
(III.74). Ils correspondent au mélange des composantes spectrales autour de la iième et de la jième

harmoniques. La méthode itérative décrite dans le paragraphe précédent peut être appliquée
afin de déterminer les composantes gk, ainsi que Is et τs, ce qui permet ensuite de résoudre
numériquement l’équation (III.86). La puissance RF détectée par la photodiode à 2Ω2 − Ω1 est
ensuite calculée par :

IMD3 = 2R R2
ph|Mout

2Ω2−Ω1
× S|2 . (III.87)

Nous avons donc développé un modèle permettant le calcul des produits d’intermodulation
en sortie du SOA. Ce dernier prend en compte la saturation le long du SOA, et répercute son
effet sur la valeur des paramètres clés tels que la densité de porteurs moyenne N̄(z), le gain
différentiel Γa(z), la durée de vie spontanée des porteurs τs(z), le gain modal moyen Γḡ(z) et
l’intensité de saturation Is(z). Aucun paramètre d’ajustement ni de données supplémentaires
ne sont nécessaires par rapport au modèle de la fonction de transfert du signal RF que nous
avons décrit à la fin du chapitre II. Nous allons à présent utiliser ce modèle pour étudier les
non-linéarités et la dynamique des deux architectures étudiées au début de ce chapitre.

III.5.c. Non-linéarités et dynamique de l’architecture classique

Nous étudions dans cette partie les non-linéarités et la dynamique de l’architecture classique,
que nous avons introduite dans la partie III.2. Nous rappelons le montage sur la figure III.37.

SOA Laser
 

I 

MZM 

Signal RF IN 

Signal RF OUT  

Figure III.37 – Montage expérimental de l’architecture de base. Un SOA est introduit
dans une liaison opto-hyperfréquence classique.



127 CHAPITRE III. RETARDS VRAIS ET DÉPHASAGES RF DANS UN SOA

Produits d’intermodulation

Etude des produits d’intermodulation d’ordre 3 (IMD3) par simulations

Comme on peut le voir sur la matrice de l’équation de propagation (III.74), le signal RF en
sortie du SOA provient d’une part de l’amplification de ses composantes spectrales (les termes
diagonaux de la matrice), et d’autre part des mélanges non-linéaires dus aux CPO (les termes
non-diagonaux de la matrice). Afin de mieux comprendre la combinaison de ces effets dans le cas
de la propagation des IMD3, nous avons effectué des simulations avec deux conditions initiales
différentes : avec et sans IMDin

3 à l’entrée du SOA 1.

On considère tout d’abord qu’il n’y a pas de IMD3 à l’entrée du SOA (IMDin
3 = 0). Par

exemple, on peut rencontrer cette situation en radio-sur-fibre [100], lorsque les deux fréquences
RF sont transposées dans le domaine optique par deux modulateurs distincts sur deux porteuses
optiques incohérentes. Il est aussi possible d’éviter les IMDin

3 à l’entrée du SOA en utilisant un
modulateur à bande latérale unique [106, 107].

Considérons à présent un modulateur de Mach-Zehnder qui ne présente pas de chirp. Dans
ce cas, l’intensité optique à l’entrée du SOA est de la forme [105] :

Iopt,in = I0

{
1 + cos

[
m
(

cos(Ω1t) + cos(Ω2t)
)

+ φ
]}
, (III.88)

où m est l’indice de modulation et φ le biais angulaire du modulateur. En développant cette
expression en fonctions de Bessel de première espèce, et en suivant les notations de la fi-
gure III.36, les coefficients Mk à l’entrée du SOA s’écrivent lorsque le modulateur est en qua-
drature (φ = π/2) :

Mblock,0 =

∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣

0
0
1
0
0

; Mblock,1 =

∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣

J1(m)J2(m)
−J0(m)J1(m)
−J0(m)J1(m)
J1(m)J2(m)

; Mblock,2 =

∣∣∣∣∣∣∣

0
0
0

; Mblock,−j = Mblock,j. (III.89)

En particulier, le terme à 2Ω1,2 − Ω2,1, noté IMDin
3 , est non nul et égal à IMDin

3 = J1(m)J2(m).

Nous considérons que δΩ = Ω2 − Ω1 = 10 MHz. Les résultats des simulations sont présentés
sur la figure III.38. La figure III.38(a) représente la puissance des IMD3 en sortie de liaison,
pour différentes valeurs du courant I. On a choisi de normaliser la puissance des IMD3 par
m6 : en effet, la puissance des IMD3 est proportionnelle au cube de la puissance RF appliqué
au modulateur

(
P inRF

)3 ; et P inRF est proportionnelle au carré de l’indice de modultion m2. Nous
avons tracé les courbes pour m = 0, 01 et m = 0, 5 sur la figure III.38(a). Comme nous l’avons
anticipé, les deux réseaux de courbes (m = 0, 01 et m = 0, 5) coïncident parfaitement. Sur la
figure III.38(b), nous avons tracé la phase de Mout

2Ω2−Ω1
en sortie du SOA, en fixant arbitrairement

la phase de M in
2Ω2−Ω1

en entrée du SOA à zéro.

Les courbes en pointillés correspondent à la condition initiale IMDin
3 = 0. Les IMD3 en

sortie de liaison sont donc uniquement dus aux mélanges non-linéaires par CPO dans le SOA.
On retrouve bien sur les courbes d’IMD3 le comportement passe-bas des CPO avec une fréquence

1. Vu le nombre des termes impliqués, l’étude de l’IMD3 ne peut se faire que par analyse des simulations ; il
n’est pas possible de dériver un modèle analytique simple.
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Figure III.38 – Résultats des simulations pour δΩ = 10 MHz, Pin = 10 mW, en fonction
de la fréquence de modulation Ω1/(2π). (a) Puissance des IMD3 en sortie de liaison pour

différents courants. (b) Phase correspondante pour Mout
2Ω2−Ω1

.

de coupure proche de 1/τs. De plus, la phase de Mout
2Ω2−Ω1

est alors proche de −π, ce qui est
encore une fois caractéristique des CPO, qui génèrent un gain en opposition de phase avec la
modulation, comme nous l’avons déjà évoqué plusieurs fois.

Les courbes en trait plein correspondent à la condition initiale IMDin
3 = J1(m)J2(m). Dans

ce cas, les IMD3 en sortie de liaison correspondent à la fois à l’amplification des produits
d’intermodulation présents en entrée du SOA, IMDin

3 , et à la génération des IMD3 par CPO
dans le SOA. A haute fréquence, on constate que les IMD3 en sortie de liaison correspondent
à l’amplification des IMDin

3 en entrée du SOA : IMD3 = G2 × IMDin
3 , avec G le gain optique

du SOA (sans CPO). De plus, la phase de Mout
2Ω2−Ω1

est alors proche de 0 [2π], ce qui est
caractéristique de l’amplification optique habituelle (sans CPO). A basse fréquence, on constate
que les IMD3 en sortie de liaison correspondent à la génération des IMD3 par CPO : la phase de
Mout

2Ω2−Ω1
est alors proche de −π. On peut remarquer qu’à bas courant (I = 75 mA), les IMD3

en sortie de liaison sont uniquement dus à l’amplification des IMDin
3 (la phase de Mout

2Ω2−Ω1
est

proche de 0 [2π] quelle que soit la fréquence).

Nous avons tracé sur la figure III.39, les deux contributions des IMD3 en sortie de liaison
pour un courant donné. La courbe en pointillés rouges représente la puissance des IMD3 en sortie
de liaison pour IMDin

3 = 0, ce qui correspond donc aux IMD3 générés par CPO. La courbe en
pointillés bleus représente GRF × IMDin

3 pour IMDin
3 = J1(m)J2(m), ce qui correspond donc

aux IMDin
3 amplifiés. La courbe noire représente la puissance des IMD3 en sortie de liaison

pour IMDin
3 = J1(m)J2(m), ce qui correspond à la puissance totale des IMD3. On retrouve

bien que les IMD3 générés par CPO sont dominants à basse fréquence, ce qui explique que la
phase de Mout

2Ω2−Ω1
est alors proche de −π. A haute fréquence, les IMD3 amplifiés dominent,

ce qui explique que la phase de Mout
2Ω2−Ω1

est alors proche de 0 [2π]. A basse fréquence, les
IMDin

3 amplifiés et les IMD3 générés par CPO interagissent destructivement. A la fréquence où
les IMD3 générés par CPO et les IMD3 amplifiés sont égaux (mais toujours en opposition de
phase), il y a ainsi un creux dans la puissance totale des IMD3. Pour conclure, il est important
de constater que sur la plage de fréquence où le CPO permet de générer des retards (Ω < 1/τs),
le niveau des IMD3 est inférieur à celui qu’aurait un amplificateur de même gain optique sans
CPO (G2 × IMDin

3 ) : dans ce cas particulier, la différence atteint 30 dB.
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Figure III.39 – Simulation de la puissance des IMD3 pour I = 250 mA, en fonction de
la fréquence de modulation Ω1/(2π). La courbe en pointillés rouges représente la puissance
des IMD3 en sortie de liaison pour IMDin

3 = 0 (ce qui correspond aux IMD3 générés par
CPO). La courbe en pointillés bleus représente GRF IMDin

3 pour IMDin
3 = J1(m)J2(m) (ce

qui correspond aux IMDin
3 amplifiés). La courbe noire représente la puissance des IMD3 en

sortie de liaison pour IMDin
3 = J1(m)J2(m) (ce qui correspond à la puissance totale des

IMD3). La droite bleue représente les IMDin
3 amplifiés par un amplificateur de même gain

optique G, mais sans CPO (G2 × IMDin
3 ).

Vérification expérimentale

Nous avons vérifié la pertinence de notre modèle en mesurant la puissance des IMD3 en sortie
de la liaison présentée sur la figure III.37. Le principe de la mesure est simple. Deux signaux
RF de fréquences Ω1 (3 GHz) et Ω2 (3.01 GHz) sont envoyés à l’entrée du Mach-Zehnder. δΩ est
donc égal à 10 MHz. En sortie de liaison, on mesure grâce à un analyseur de spectre électrique la
puissance du signal à 2Ω2 − Ω1 (3.02 GHz) et 2Ω1 − Ω2 (2.98 GHz). Une atténuation de 12, 5 dB
a été introduite avant la photodiode afin d’éviter toute non-linéarité du photodétecteur. Les
mesures suivantes ont été obtenues en utilisant un banc de mesure automatisé sous Labview qui
a été développé par le laboratoire III-V lab.

La figure III.40 représente la puissance des IMD3 mesurée en sortie de liaison en fonction
du courant I, ainsi que les résultats de la simulation correspondante. On constate une bonne
adéquation entre le modèle et les valeurs expérimentales. Le creux mis en évidence par ces
mesures correspond au courant où les IMD3 générés par CPO et les IMD3 amplifiés sont égaux
(mais en opposition de phase). En effet, la figure III.38(a) montre que la fréquence du creux
dans la puissance totale des IMD3 varie avec le courant, et qu’à 3 GHz le creux est aux alentours
de I = 250 mA.

SFDR

Nous avons à présent tous les éléments pour étudier la SFDR de l’architecture classique.
Nous rappelons que la SFDR est déterminée par le plancher de bruit Pbruit et la puissance en
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Figure III.40 – Puissance des IMD3 mesurée à 3.02 GHz (o) et simulée (trait plein) en
sortie de liaison en fonction du courant I. Deux signaux RF de fréquence Ω1 (3 GHz) et
Ω2 (3.01 GHz) sont envoyés à l’entrée du Mach-Zehnder. δΩ est donc égal à 10 MHz. La
puissance RF à l’entrée du Mach-Zehnder est PRF,in = 0 dBm, et la puissance optique à

l’entrée du SOA est Pin = 8, 5 dBm.

sortie P IP3
out du point d’interception d’ordre 3 IP3 :

SFDR(dB/Hz2/3) = 10 log



[
P IP3
out

ρbruit

]2/3

 , (III.90)

et correspond à la situation où les signaux parasites (ici les IMD3) ont la même puissance
que le plancher de bruit (cf. figure III.41). Le plancher de bruit ρbruit correspond à la densité
spectrale de bruit. P IP3

out est la puissance extrapolée du signal en sortie de liaison telle que la
puissance des IMD3 en sortie de liaison est égale à la puissance du signal en sortie de liaison.
Sur la figure III.41, trois situations sont représentées : à haute fréquence (Ωτs ≫ 1), ce qui
correspond à un amplificateur sans CPO ; à basse fréquence (Ωτs ≪ 1), ce qui correspond à la
plage de fréquence d’utilisation de la ligne à retards accordables ; à la fréquence du creux dans
la puissance des IMD3 (cf. figure III.38(a)), ce qui correspond à la fréquence où la dynamique
est la plus élevée. Sur cette figure, on retrouve le résultat de la partie précédente, à savoir que le
rapport signal-sur-bruit est constant quelle que soit la fréquence. Ainsi, les CPO n’altèrent pas
le rapport signal-sur-bruit de la ligne à retards accordables. De plus, on vient de montrer que
la puissance des IMD3 en sortie de liaison est plus faible à basse fréquence qu’à haute fréquence
lorsqu’on considère un modulateur de Mach-Zehnder réel. Ainsi, la SFDR d’une ligne à retards
accordables est supérieure à celle qui aurait été obtenue avec un amplificateur de même gain
optique et de même facteur de bruit.

Nous avons calculé la SFDR et P IP3
out pour une fréquence de modulation allant de 40 kHz à

30 GHz, et pour plusieurs courants. Nous comparons la situation d’un modulateur parfaitement
linéaire (pas d’intermodulation à l’entrée du SOA), et le cas d’un modulateur de Mach-Zehnder
réel (avec des produits d’intermodulation à l’entrée du SOA donnés par le développement en
série de Bessel). Ces deux situations sont représentées sur la figure III.42.

La première conclusion est que dans les deux cas, sur la plage de fréquence d’utilisation
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Figure III.41 – Détermination de la SFDR pour Ibias = 250 mA, Pin = 10 mW, et
IMDin
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modulation RF haute fréquence (≫ 1/τs) ; en vert : modulation RF de fréquence proche de

celle du creux dans la puissance des IMD3 (≈ 1/τs).

de la ligne à retards accordables (Ω < 1/τs), la SFDR varie de 105 à 115 dB/Hz2/3 (de 107
à 115 dB/Hz2/3 en prenant en compte un modulateur de Mach-Zehnder réaliste). Ces valeurs
correspondent raisonnablement aux valeurs requises dans les systèmes RADAR.

De plus, sur cette même plage de fréquence, en présence d’IMD3 en entrée du SOA, les
CPO améliorent la dynamique de la liaison, à la fois par rapport au cas d’un modulateur
parfaitement linéaire, et dans le cas d’un modulateur de Mach-Zehnder suivi d’un amplificateur
de même gain et de même facteur de bruit, mais sans CPO. Ce mécanisme a déjà été utilisé par la
communauté travaillant sur les transmissions optiques de signaux analogiques, afin de linéariser
un modulateur de Mach-Zehnder grâce à un SOA à basse fréquence [108, 109]. Cependant, notre
analyse théorique de la génération de produits d’intermodulation, et l’interprétation simple que
les IMD3 générés par CPO sont en opposition de phase par rapport aux IMD3

in en entrée de
SOA, amène un nouvel éclairage sur ce phénomène.
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pointillé) et dans la configuration d’un modulateur de Mach-Zehnder réel (en trait plein).
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III.5.d. Influence du filtrage sur les non-linéarités et la dynamique

Nous étudions dans cette partie les non-linéarités et la dynamique de l’architecture utilisant
le couplage gain-indice, que nous avons introduit dans la partie III.3. Nous rappelons le montage
expérimental sur la figure III.43.

SOA 
Laser 

accordable 

I 

MZM 

(Fig. III.15) 

EDFA 
PC FBG 

Filtre optique 

Signal RF IN 

Signal 
RF OUT 

Figure III.43 – Montage expérimental de l’architecture utilisant le couplage gain-indice.
PC = Contrôleur de polarisation. FBG = Réseau de Bragg inscrit dans une fibre optique.
Selon la longueur d’onde utilisée, le filtre optique atténue plus ou moins la bande latérale

rouge (cf. figure III.15 page 94).

Produits d’intermodulation

Etude des produits d’intermodulation d’ordre 3 (IMD3) par simulations

Nous avons tracé sur la figure III.44, les deux contributions des IMD3 en sortie de liaison
dans les mêmes conditions expérimentales que la figure III.39, mais en ajoutant un filtre idéal
entre le SOA et la photodiode, ce qui permet d’annuler les composantes rouges avant la pho-
todiode. La courbe en pointillés rouges représente la puissance des IMD3 en sortie de liaison
pour IMDin

3 = 0, ce qui correspond donc aux IMD3 générés par CPO. La courbe en pointillés
bleus représente GRF × IMDin

3 pour IMDin
3 = J1(m)J2(m), ce qui correspond donc aux IMDin

3

amplifiés. La courbe noire représente les IMD3 en sortie de liaison pour IMDin
3 = J1(m)J2(m),

ce qui correspond à la puissance totale des IMD3.
Nous avons déjà mis en évidence le fait que le filtrage des composantes rouges permet de ré-

véler le couplage gain-indice dans le domaine électrique, et que le mécanisme de CPO dominant
est alors les CPO exacerbées par le couplage gain-indice (αCPO). Les produits d’intermodula-
tion générés dans le SOA le sont donc par αCPO. La puissance des IMD3 générés par CPO est
donc plus élevée avec filtrage. De plus à basse fréquence, la différence de phase entre les IMD3

générés par αCPO et les IMD3 amplifiés est de 90 degrés, alors qu’à haute fréquence cette
différence est de 180 degrés (cf. figure III.19). Ainsi les deux contributions interférent construc-
tivement à basse fréquence, et destructivement à haute fréquence, ce qui explique l’allure de la
courbe de la puissance totale des IMD3, et en particulier le creux observé à haute fréquence.

Deux propriétés doivent être retenues de cette analyse : tout d’abord, la puissance des
IMD3 avec filtrage est de manière générale plus élevée que lorsqu’il n’y a pas de filtre avant
la photodiode. Mais à haute fréquence, un creux dans la puissance des IMD3 peut apparaître.
Comme l’architecture utilisant le couplage gain-indice est utilisée en tant que déphaseur RF,
notamment aux fréquences élevées, nous allons étudier ce cas plus en détail dans le paragraphe
suivant.
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Figure III.44 – Simulation de la puissance des IMD3 pour I = 250 mA, en fonction de la
fréquence de modulation Ω1/(2π), avec un filtre idéal annulant les composantes rouges avant
la photodiode. La courbe en pointillés rouges représente les IMD3 en sortie de liaison pour
IMDin

3 = 0 (ce qui correspond aux IMD3 générés par CPO). La courbe en pointillés bleus
représente GRF IMDin

3 pour IMDin
3 = J1(m)J2(m) (ce qui correspond aux IMDin

3 amplifiés).
La courbe noire représente les IMD3 en sortie de liaison pour IMDin

3 = J1(m)J2(m) (ce qui
correspond à la puissance totale des IMD3). La droite bleue représente les IMDin

3 amplifiés
par un amplificateur de même gain optique G, mais sans CPO (G2 × IMDin

3 ).

IMD3 en sortie du déphaseur RF

Nous avons mesuré la puissance des IMD3 en sortie de la liaison présentée sur la figure III.43.
Ces mesures ont été réalisées dans les mêmes conditions expérimentales que celles qui donnent
la puissance du signal et de phase présentées page 95. La seule différence est que cette fois-ci,
nous envoyons deux signaux RF de fréquence Ω1 (10 GHz) et Ω2 (10, 01 GHz). δΩ est donc égal à
10 MHz. Les mesures de la puissance des IMD3 ont été obtenues en utilisant un banc de mesure
automatisé sous Labview développé par le laboratoire III-V lab. Une atténuation de 12, 5 dB a été
introduite avant la photodiode afin d’éviter toute non-linéarité du photodétecteur. La puissance
RF à l’entrée du SOA est de P inRF = 9 dBm, ce qui correspond à un taux de modulationm = 0, 17.
La puissance optique d’entrée dans le SOA est Pin = 10 dBm. Les résultats sont présentés
en fonction du courant de biais I. Les différentes courbes de la figure III.45 correspondent à
différentes valeurs de la longueur d’onde du laser λ0. Chacune correspond à une atténuation
donnée de la bande latérale rouge repérées à droite des graphes (cf. figure III.15 page 94). Les
points expérimentaux sont représentés par (◦), et les simulations numériques sont en trait plein.
Les simulations numériques sont obtenues en utilisant le modèle que nous avons présenté au
début de cette partie, et nous avons pris en compte la fonction de transfert complexe du filtre
optique utilisé.

Tout d’abord, nous constatons un très bon accord entre les résultats expérimentaux et les
simulations. Nous constatons que même à une fréquence aussi élevée (10 GHz), il y a bien un
creux dans la puissance des IMD3 pour un courant donné, comme nous l’avions prédit. On
constate que le creux dans la puissance des IMD3 n’apparait pas au même courant que le creux
dans le signal. Autrement dit, la dynamique de la liaison peut varier fortement en changeant le
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Figure III.45 – (a) Puissance du signal RF (à 10 GHz) et des produits d’intermodulation
IMD3 (à 10, 02 GHz) en sortie de liaison, et (b) phase RF introduit par le SOA sur le signal
(à 10 GHz), pour une puissance optique d’entrée dans le SOA Pin = 10 dBm, et pour
différents courants de biais I. La puissance RF à l’entrée du SOA est de P in

RF = 9 dBm,
ce qui correspond à un taux de modulation m = 0, 17. Nous avons représenté les points
expérimentaux (◦), et les simulations numériques (–) issues de notre modèle. Les
différentes courbes correspondent à différentes valeurs de la longueur d’onde du laser
λ0 qui introduisent les atténuations de la bande latérale rouge repérées à droite des

graphes (cf. figure III.15 page 94).

courant de biais. A noter que la courbe bleue, qui correspond à un degré de filtrage très faible,
peut être interprétée comme la réponse d’un amplificateur optique sans CPO : en effet à 10
GHz, sans filtrage optique avant la photodiode, la réponse du SOA est similaire à celle d’un
amplificateur optique classique (cf. figure III.38).

Ainsi, la dynamique minimale du déphaseur RF est inférieure à celle d’un amplificateur
standard de même gain et de même facteur de bruit. Un compromis entre déphasage accordable
accessible et SFDR devra être trouvé, comme nous allons l’expliciter dans la partie suivante.

Il est tout de même intéressant de retenir qu’un creux de la puissance des IMD3 peut
apparaître à haute fréquence en sortie de liaison incluant un SOA, dû à aux interférences
destructives des IMD3 générés par αCPO et des IMD3 amplifiés. Ainsi, de la même manière que
les interférences destructives des IMD3 générés par CPO et des IMD3 amplifiés ont été utilisées
à basse fréquence pour linéariser un modulateur de Mach-Zehnder grâce à un SOA [108, 109],
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on pourrait envisager d’utiliser un SOA suivi d’un filtre optique pour linéariser un modulateur
de Mach-Zehnder à haute fréquence.

SFDR en sortie du déphaseur RF

Nous avons illustré sur la figure III.46 la détermination de la SFDR pour les courants
correspondant aux creux du signal et des IMD3 pour le degré de filtrage maximum, ce qui
correspond respectivement au minimum et au maximum de la SFDR. On obtient que la SFDR
varie de 80 à 103 dB/Hz2/3 . Il est intéressant de remarquer que la pente expérimentale de la
puissance des IMD3, au courant correspondant au creux dans la puissance des IMD3, a une
pente 4 en échelle log-log en fonction de la puissance RF en entrée. A très faible puissance RF
en entrée, la pente est de 3. Pour des puissances RF en entrée élevées, la pente est de 5. Cela
peut être expliqué en analysant le développement en série de Taylor de la puissance RF de la
liaison opto-hyperfréquence en fonction de la tension appliquée au modulateur [99].
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Figure III.46 – Illustration de la détermination de la SFDR à deux courants distincts
au maximum du filtrage : à 110 mA, ce qui correspond au creux dans la puissance des IMD3

(en rouge) ; à 200 mA, ce qui correspond au creux du signal (en bleu). On a considéré un
plancher de bruit à −145 dB/Hz, ce qui correspond à un plancher à −170 dB/Hz en prenant
en compte l’atténuation que nous avons expérimentalement introduit avant la photodiode.

Les conditions expérimentales correspondent à celles des mesures précédentes.

La dynamique du déphaseur RF basé sur l’architecture utilisant le couplage gain-indice est
donc un peu limitée pour certaines applications RADAR. Un compromis peut être néanmoins
trouvé entre le déphasage accordable accessible et la SFDR en jouant sur le degré de filtrage de
la bande latérale rouge. Cela est illustré sur la figure III.47.
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Figure III.47 – SDFR minimale et déphasage accordable accessible en fonction du degré
de filtrage de la bande latérale rouge à 10 GHz. Résultats simulés en utilisant les modèles
de la fonction de transfert du signal, le modèle semi-classique du bruit et le modèle des
produits d’intermodulation. Les conditions expérimentales correspondent à celle des mesures

précédentes.
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III.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié les deux architectures de lumière lente et rapide contrôlée
par CPO qui avaient été proposées dans la littérature. Nous avons identifié les effets physiques
en jeu, à savoir l’amplification optique, les CPO et les CPO exacerbées par le couplage gain-
indice. Cela nous a permis de comprendre la réponse RF en amplitude et en phase de chacune de
ces architectures. Nous avons identifié la fonction élémentaire à laquelle pourraient répondre ces
architectures (retards vrais / déphasages), et nous avons évalué leurs performances. Enfin, dans
un deuxième et troisième temps, nous avons étudié l’impact des CPO et du couplage gain-indice
sur le bruit d’intensité et les non-linéarités d’un amplificateur optique, ce qui nous a permis de
conclure sur la dynamique de la liaison opto-hyperfréquence incluant ces architectures. Nous
résumons dans les paragraphes suivants les principaux résultats de ce chapitre.

III.6.a. Architecture classique : ligne à retards accordables basse fréquence

L’architecture classique permet de réaliser des retards vrais. Les performances et limitations
sont résumées dans le tableau III.3. On entend par parallélisme la facilité, d’un point de vue
opérationnel et de coût, qu’on aurait à mettre en place de nombreuses architectures dans un
système réel.

Paramètres clés Mesuré Limite théorique / Commentaires

Retards vrais accordables 0 à 350 ps |τ | < 1
4 ΓḡL τs, ce qui correspond à 570 ps

pour le SOA étudié.

Bande passante instantanée 350 MHz B3 dB
CPO < 1

2πτs

√
ln 2 (1+S0)2

ΓḡS0
1+S0

−ln 2
, ce qui corres-

pond à 450 MHz pour le SOA étudié.
Fréquence centrale 0 l’agilité de la ligne à retards est limi-

tée par la durée de vie des porteurs :
[0 Binst] soit Ωτs < 1

Dynamique SFDR 107 à 115 dB/Hz2/3 Supérieure à la dynamique d’un amplifica-
teur optique de même gain et de même fac-
teur de bruit optique.

Parallélisme Indépendant de la longueur d’onde du laser.

Table III.3 – Architecture classique : ligne à retards accordables basse fré-
quence. La valeur de la SFDR est simulée, les modèles utilisés ayant été validés expéri-

mentalement.

La principale limitation de cette architecture est qu’elle n’est pas agile en fréquence. En
effet, la plage de fréquence RF utile est limitée par l’inverse de la durée de vie des porteurs.
Nous verrons dans le chapitre suivant comment lever cette contrainte.
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III.6.b. Architecture utilisant le couplage gain-indice : déphaseur RF accor-

dable

L’architecture utilisant le couplage gain-indice permet de réaliser des déphasages RF. Les
performances et limitations sont résumées dans le tableau III.4.

Paramètres clés Mesuré Limite théorique / Commentaires

Déphasages accordables 148 degrés Différence de phase des contributions dues
à l’amplification optique et aux CPO exa-
cerbées par le couplage gain-indice (αCPO).
Cela correspond à 180 degrés par composant
à haute fréquence.

Bande passante instantanée - Pour des applications à bande passante
étroite, idéalement monofréquence.

Fréquence centrale 10 GHz 5−40 GHz . A noter qu’à basse fréquence, la
suppression de la bande latérale rouge par
le filtre optique est difficile.

Dynamique SFDR 80 dB/Hz2/3 Strictement inférieure à la dynamique d’un
amplificateur optique de même gain et
de même facteur de bruit optique. Le
filtre optique peut introduire du bruit
supplémentaire dû aux conversions
AM/FM.

Parallélisme Sensible à la longueur d’onde du laser.

Table III.4 – Architecture utilisant le couplage gain-indice : déphaseur RF
accordable. La valeur de la SFDR est simulée, les modèles utilisés ayant été validés expé-

rimentalement.

La principale limitation de cette architecture est l’utilisation d’un filtre optique pour filtrer
une des bandes latérales de modulation. Cela entraîne de grandes contraintes d’un point de vue
opérationnel. En particulier la différence entre la longueur d’onde du laser et celle du filtre doit
être fixe et contrôlée. Ainsi, on perd un des avantages du contrôle de la vitesse de groupe par
CPO, à savoir que cet effet est indépendant de la longueur d’onde. Nous verrons dans le chapitre
suivant comment contourner cette limitation.

De plus nous avons mis en évidence que ces déphaseurs RF ne peuvent être utilisés dans des
liaisons opto-hyperfréquences nécessitant une grande dynamique, et donc en particulier dans la
chaîne de réception des RADAR. Par contre, nous verrons dans le chapitre suivant que ce genre
d’architecture peut être utilisé pour rendre accordable des oscillateurs opto-électroniques [110].

III.6.c. Outil de simulation d’une liaison opto-hyperféquence incluant un

SOA

Ce chapitre a permis de mettre en évidence la justesse du modèle de la fonction de transfert
RF d’un SOA (suivi ou non suivi d’un filtre optique) développé à la fin du chapitre II en le
comparant à de nombreuses mesures expérimentales. De plus, nous avons utilisé ce modèle
dans un modèle semi-classique du bruit d’intensité additif du SOA qui prend en compte la
non-uniformité spectrale du gain. Enfin, nous avons mis en place un modèle large signal qui



Conclusion 140

permet entre autres le calcul des harmoniques et des produits d’intermodulation en sortie du
SOA. Tous ces modèles prennent en compte la saturation au cours de la propagation du SOA
en fonction des conditions initiales (I, Pin) et l’adaptation “automatique” des paramètres a, τs,
ḡ et Is en fonction de la saturation. Nous avons montré que cette adaptation est obtenue par
une simple mesure du gain modal petit signal en fonction du courant de biais à la longueur
d’onde d’utilisation. Enfin, le peu de paramètres inconnus restants (A, B, C, α) ont été fixés
au début du chapitre en ajustant le modèle de la fonction de transfert à une série de mesures.
Les modèles ainsi obtenus ont montré un excellent accord avec les résultats expérimentaux pour
une large plage de courants I et de puissances optiques incidentes Pin.
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Nous avons décrit dans le chapitre III les performances et les limitations des deux architec-
tures qui ont été proposées dans la littérature avant le début de cette thèse, ainsi que les effets
physiques sur lesquels elles se basent. Nous proposons dans ce chapitre deux nouvelles architec-
tures, qui permettent de contourner certaines des limitations intrinsèques que nous avons mises
en évidence.

Tout d’abord, nous nous intéresserons à l’architecture classique qui permet de réaliser une
ligne à retards vrais accordables. Nous avons vu que cette architecture n’est pas agile en fré-
quence et qu’elle est limitée aux basses fréquences par l’inverse de la durée de vie de porteurs.
Nous présenterons dans une première partie comment rendre cette ligne à retards accordables
agile en fréquence, en utilisant la saturation croisée du gain.
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Ensuite, nous nous intéresserons à l’architecture utilisant le couplage gain-indice qui permet
de réaliser un déphaseur RF accordable. Nous avons vu que l’utilisation d’un filtre optique
pour supprimer une des bandes latérales de modulation engendre de fortes contraintes d’un
point de vue opérationnel. Nous verrons dans la seconde partie de ce chapitre comment réaliser
un déphaseur RF avec des caractéristiques équivalentes, sans utiliser de filtre optique. Enfin
nous montrerons aussi que ce type d’architecture peut être utilisé pour rendre accordable un
oscillateur opto-électronique.

IV.1 Montée en fréquence des CPO par modulation croisée de

gain pour le contrôle de retards accordables à haute fré-

quence

Nous nous intéressons dans cette partie à la génération de retards accordables à haute
fréquence, au delà de l’inverse de la durée de vie des porteurs. Dans le chapitre I, nous avons
vu qu’il est possible de contrôler le retard vrai d’un signal RF sur porteuse optique dont la
fréquence de modulation f0 dépasse la largeur de la résonance utilisée (cf. page 35). Nous avons
montré que cette solution nécessite non seulement une résonance optique contrôlable centrée
sur la fréquence de la bande latérale de modulation (ω0 + 2πf0), et non sur la fréquence de
la porteuse optique (ω0), mais aussi un ajustement de n(ω1) − n(ω0) (cf. équation (I.32)). La
bande passante instantanée Binst de cette ligne à retards accordables est par contre toujours
limitée par la largeur de la résonance. L’ajustement de n(ω1) − n(ω0) nécessite un déphaseur
RF accordable dont la bande passante instantanée est identique à celle de la ligne à retards
accordables.

Nous avons illustré cette situation sur la figure IV.1. Les retards accordables, obtenus en
utilisant une résonance optique centrée sur la fréquence de la bande latérale de modulation,
permettent de rendre la phase RF linéaire par rapport à la fréquence RF : φ = 2πτf + φ0

sur [f0 −Binst/2, f0 +Binst/2]. Quand τ est accordé, φ0 varie (figure IV.1(b)). Afin de réaliser
une ligne à retards vrais accordables, il est nécessaire d’utiliser le déphaseur RF accordable
pour ajuster le biais de phase φ0 (figure IV.1(c)) : pour un retard τ donné, une phase fixe −φ0

doit être introduite sur [f0 − Binst/2, f0 + Binst/2]. On obtient alors une ligne à retards vrais
accordables, où φ = 2πτf sur [f0 −Binst/2, f0 +Binst/2] (figure IV.1(a)).

Cependant nous avons vu que la résonance introduite par les CPO est centrée sur la fréquence
ω0 de la porteuse optique. Nous allons montrer dans le paragraphe suivant comment décaler
cette résonance à une fréquence ω0 + 2πf0, avec f0 une fréquence RF arbitrairement élevée.

IV.1.a. Principe de la montée en fréquence des CPO par modulation croisée

de gain (UpCPO)

L’idée pour générer par CPO des retards accordables à haute fréquence, c’est-à-dire au-delà
de la limite imposée par l’inverse de la durée de vie des porteurs, est de combiner les CPO
avec la modulation croisée du gain (XGM). La XGM est déjà utilisée en radio-sur-fibre pour
transposer des signaux analogiques sur des porteuses RF à haute fréquence [111]. La XGM va
nous permettre ici de transposer les CPO à haute fréquence, afin de générer un signal à haute
fréquence et de contrôler son retard.
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Figure IV.1 – Illustration de la génération de retards vrais accordables à une fréquence
f0 avec une résonance de largeur très inférieure à f0. (a) Retards vrais accordables à f0,
avec une bande passante instantanée Binst. (b) Retards accordables obtenus en utilisant une
résonance optique centrée sur la fréquence de la bande latérale de modulation (à ω0 +2πf0).

(c) Déphasages accordables nécessaires.

Le principe est décrit sur la figure IV.2. Avant le SOA, l’intensité optique est modulée par un
signal RF de fréquence fCPO, inférieure à l’inverse de la durée de vie des porteurs (figure IV.2(a)).
Ainsi, ce signal RF va induire des CPO dans le SOA. Le gain du SOA est donc modulé à fCPO.
Un deuxième signal RF sur porteuse optique se propage dans le SOA (figure IV.2(b)). Sa
fréquence, fop, est supérieure à l’inverse de la durée de vie des porteurs. Le gain modulé à
fCPO génère par modulation croisée de gain deux signaux RF portés optiquement à fop + fCPO

et fop − fCPO. Après la photodétection, le spectre électrique est donc composé des signaux à
fop, fCPO, fop + fCPO et fop − fCPO (voir la figure IV.2(c)). Cette montée en fréquence des
CPO par modulation croisée de gain, que nous notons “UpCPO” 1, crée une résonance optique
au voisinage de fop, à laquelle est associée une courbe de dispersion (voir la figure IV.2(d)).
L’objectif de cette partie est d’utiliser cette courbe de dispersion afin de contrôler les retards
introduits sur les signaux situés à fop ± fCPO.

Le modèle des UpCPO est très proche de celui des produits d’intermodulation que nous avons
présenté dans le chapitre précédent. Nous présentons ici uniquement le modèle du premier ordre,
afin de mettre en évidence les caractéristiques importantes de cet effet.

On considère un premier laser modulé en intensité par un signal de fréquence fCPO. En
régime de petit signal RF, le spectre optique associé est donc composé d’une porteuse optique
d’amplitude complexe E0, et de deux bandes latérales de modulation E1 et E−1. L’intensité
optique s’écrit donc : ME

0 +MCPOe
−i2πfCPOt+c.c.. ME

0 est la composante continue de l’intensité
optique et MCPO = E0E

∗
−1 + E1E

∗
0 est le terme oscillant à fCPO.

De la même façon, on définit les notations associées à un second laser, qui est modulé en
intensité par un signal RF dont la fréquence fop est supérieure à l’inverse de la durée de vie
des porteurs. En régime de petit signal RF, le spectre optique associé est donc composé d’une
porteuse optique d’amplitude complexe F0, et de deux bandes latérales de modulation F1 et
F−1. L’intesnité optique s’écrit donc : MF

0 +Mope
−i2πfopt+ c.c.. MF

0 est la composante continue

1. Acronyme venant de l’anglais Up-converted CPO.
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Figure IV.2 – Montée en fréquence par saturation croisée du gain. (a) Spectre RF de
la modulation incidente basse fréquence avant le SOA, qui correspond à la modulation des
porteurs dans le SOA à fCPO. (b) Spectre RF de la modulation incidente haute fréquence
avant le SOA. (c) Spectre RF après la photodétection. Les UpCPO sont créées par XGM
dans le SOA, générant deux signaux RF à fop +fCPO et fop −fCPO. (d) Phase RF introduite

par le SOA, associée aux CPO (en vert) et à l’UpCPO (en rouge).

de l’intensité optique et Mop = F0F
∗
−1 + F1F

∗
0 est le terme oscillant à fop.

On suppose que la fréquence fop est très supérieure à l’inverse de la durée de vie des por-
teurs. Ainsi, le gain modal n’est significativement modulé par CPO qu’à la fréquence fCPO. Par
conséquent, comme nous l’avons déjà montré page 68, le gain s’écrit :

g = ḡ + gCPOe
−i2πfCPOt + c.c., (IV.1)

avec :

gCPO =
−ḡMCPO/Is

1 +M0/Is − i2πfCPOτs
. (IV.2)

D’après l’équation (II.42), les équations de propagation des signaux d’intérêt à fop − fCPO

et fop + fCPO s’écrivent respectivement :

dM+
signal

dz
= (Γḡ − γ)M+

signal + ΓgCPO

[
1
2

(MR
op +MB

op) +
iα

2
(MR

op −MB
op)
]
, (IV.3)

dM−
signal

dz
= (Γḡ − γ)M−

signal + Γg∗
CPO

[
1
2

(MR
op +MB

op) +
iα

2
(MR

op −MB
op)
]
, (IV.4)

avec MR
op = F0F

∗
−1 (resp., MB

op = F1F
∗
0 ). M+

signal et M−
signal désignent les signaux créés par

UpCPO de fréquences respectives fop + fCPO et fop − fCPO. g∗
CPO est le complexe conjugué de

gCPO.

Afin de déduire une expression analytique simple du signal, nous intégrons l’équation (IV.3)
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sur une petite tranche dz, de longueur L. On suppose qu’il n’y a pas de produits d’intermo-
dulation entre MCPO et Mop en entrée du SOA, donc M+

signal(0) = 0. Si le modulateur utilisé
n’a pas de chirp, on peut considérer que MR

op(0) et MB
op(0) sont d’une part d’amplitudes égales,

et d’autre part en phase. Ainsi MR
op(0) − MB

op(0) = 0. Lorsque fCPO est inférieure à 1/τs, on
peut donc négliger les contributions des premier et troisième termes du second membre de
l’équation (IV.3). Cela permet de déduire une approximation analytique simple du signal RF
M+
signal(L), lorsque fCPO est inférieure à 1/τs :

M+
signal(L) =

1
2

ΓgCPOL (MR
op(0) +MB

op(0)). (IV.5)

En utilisant l’équation IV.2, on obtient :

M+
signal(L) =

1
2

−ΓḡL
1 +M0/Is − i2πfCPOτs

Mop(0)MCPO(0)/Is. (IV.6)

On en déduit que la phase RF de M+
signal(L) s’écrit :

arg(M+
signal(L)) = −π +

2πτs
1 +M0/Is

fCPO = −π +
2πτs

1 +M0/Is
(f − fop) . (IV.7)

La phase RF est donc bien une fonction affine de la fréquence du signal f . L’UpCPO permet
donc de générer des retards accordables à haute fréquence, qui seront au maximum de l’ordre de
τs. Ces retards ne dépendent pas du facteur α, ni de la fréquence fop. Néanmoins, au cours de la
propagation dans le SOA, la différence MR

op −MB
op augmente puisque le facteur α est élevé dans

les semi-conducteurs. Il s’en suit que le troisième terme du second membre de l’équation (IV.3)
n’est alors plus négligeable. Les retards obtenus diffèrent donc quelque peu de l’expression
analytique que nous venons d’établir. Néanmoins, nous allons voir grâce aux expériences et aux
simulations numériques, que notre approximation analytique produit des résultats satisfaisants.

IV.1.b. Mesure de retards accordables à haute fréquence par UpCPO

Le montage que nous avons mis en place pour la mesure de retards accordables à haute
fréquence par UpCPO est représenté sur la figure IV.3. Un premier laser, à λ1 = 1548, 59 nm,
est directement modulé à basse fréquence fCPO < 2, 5 GHz. Un second laser, à λ2 = 1547, 03 nm,
est modulé à plus haute fréquence fop. La résonance créée par UpCPO est centrée sur cette
fréquence fop. Nous avons choisi ces longueurs d’onde proches du maximum du gain du SOA.
La différence en longueur d’onde ∆λ des deux lasers correspond à 195 GHz, ce qui est très
supérieur à la plage utile de fréquence RF visée (maximum 40 GHz, limité par les modulateurs
utilisés), mais suffisamment faible pour que les deux canaux voient le même gain optique. Le
premier canal permet la conversion électrique-optique du signal RF à fop. Il est composé d’une
diode laser DFB et d’un modulateur de Mach-Zehnder. Le second canal est composé d’une diode
laser modulée en direct, qui permet la conversion électrique-optique du signal RF à fCPO. Ce
signal RF basse fréquence porté optiquement induit des CPO dans le SOA. La modulation du
gain du SOA qui en résulte est vue par le second canal. Les signaux M+

signal et M−
signal sont

créés par XGM à f = fop + fCPO et f = fop − fCPO. L’amplitude et la phase de ces signaux
sont analysées expérimentalement à l’aide d’un VNA. En réalité, dans le montage expérimental,
le VNA génère un signal à la fréquence f . Le signal RF de fréquence fop est produit par un
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Figure IV.3 – Montage expérimental pour mesurer les retards accordables à haute fré-
quence contrôlés par UpCPO.

synthétiseur RF indépendant. Le signal à fCPO est généré par différence entre f et fop. Après
la photodiode, le spectre électrique contient quatre fréquences (cf. figure IV.2(a)). Cependant
le VNA analyse uniquement la fréquence qu’il émet, c’est-à-dire f . Les résultats expérimentaux
que nous présentons sont obtenus lorsque la fréquence f est balayée. Nous prenons comme
références en gain et en phase celles obtenues à fort courant (I = 599 mA), la phase étant dans
ces conditions quasi-constante en fonction de la fréquence (la valeur de τs est alors petite et
celle de Is grande).

Nous avons tout d’abord utilisé un modulateur de Mach-Zehnder sans “chirp” pouvant
transposer sur voie optique des signaux analogiques dont la fréquence fop peut aller jusqu’à
20 GHz. Les résultats expérimentaux sont reproduits sur la figure IV.4 pour différentes valeurs
de fop : 5, 10 et 16 GHz, alors que la fréquence fCPO est balayée de 0 à 1 GHz. La puissance
optique d’entrée dans le SOA, Pin, est de 5, 8 dBm. Les puissances optiques des deux canaux
sont les mêmes. Les taux de modulation à l’entrée du SOA sont de 0, 30 pour le premier canal
et de 0, 33 pour le second. On constate sur la figure IV.4 que la phase RF est affine en fonction
de la fréquence au voisinage de fop. La pente de cette loi linéaire est contrôlée par la valeur du
courant I. Les UpCPO nous permettent donc, dans cette expérience, de contrôler des retards de
0 à 389 ps, avec une demi-bande passante 1 B3 dB

CPO de 360 MHz, quelles que soient les fréquences,
c’est-à-dire à 5, 10 et 16 GHz. Sur les figures IV.4(e-f), nous avons aussi tracé les résultats issus
de nos simulations, qui sont en bon accord avec les mesures.

Sur la figure IV.4, on constate que les réponses en amplitude et en phase ne dépendent pas
de la fréquence fop. En effet, nous avons vu que le modèle en régime de petit signal RF ne
dépend pas de fop, tant que fop ≫ 1

2πτs
. Afin de confirmer expérimentalement cette assertion à

plus haute fréquence, nous avons réalisé les mêmes expériences avec un modulateur permettant
de transposer sur voie optique des signaux analogiques dont la fréquence fop peut aller jusqu’à

1. Afin de pouvoir comparer facilement les bandes passantes par CPO et UpCPO, on considère ici la demi-
bande passante à 3dB.
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Figure IV.4 – Résultats obtenus avec un modulateur sans chirp. Nous avons reproduit
les résultats pour différentes valeurs de fop : (a-b) 5 GHz ; (c-d) 10 GHz ; (e-f) 16 GHz, alors
que la fréquence fCPO est balayée de 0 à 1 GHz. La puissance optique d’entrée dans le SOA,
Pin, est de 5, 8 dBm. Les puissances optiques des deux canaux sont les mêmes. Le courant
I du SOA varie de 80 à 590 mA. Une référence en gain et en phase est prise à fort courant

(I = 599 mA), la phase étant alors quasi-constante en fonction de la fréquence.
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40 GHz. En se plaçant à des fréquences supérieures à 20 GHz, on n’utilise plus les mêmes com-
posants RF ou opto-électroniques, ni les mêmes connecteurs et câbles RF. Le modulateur que
nous avons utilisé est un Mach-Zehnder en LiNbO3 (z-cut). Le chirp de ce modulateur a été
mesuré à 0, 72. La puissance optique d’entrée dans le SOA, Pin, est de 13, 3 dBm. Les puissances
optiques des deux canaux sont identiques. Les taux de modulation à l’entrée du SOA sont de
0, 14 pour le premier canal de 0, 33 pour le second. Les résultats expérimentaux sont représentés
sur la figure IV.5(b-c) pour différentes valeurs de fop : 16 et 35 GHz, alors que la fréquence fCPO

est balayée de 0 à 2, 5 GHz. Sur la figure IV.5(a), nous avons tracé les résultats issus de nos
simulations. Celles-ci sont en bon accord avec les mesures. Les UpCPO nous permettent, dans
cette expérience, de contrôler des retards de 0 à 89 ps, avec une demi-bande passante B3 dB

CPO

de 1, 2 GHz, à 16 et 35 GHz. On constate qu’on obtient bien, là encore, la même réponse en
amplitude et en phase quelle que soit la fréquence fop. On constate que la réponse du SOA
par UpCPO est différente en utilisant un modulateur avec et sans chirp. En effet, lorsque le
modulateur introduit du chirp, le troisième terme du second membre de l’équation (IV.3) n’est
plus négligeable à l’entrée du SOA. Pour obtenir de grands retards, il est donc important que
le modulateur de présente pas de chirp.

Nous avons montré expérimentalement que le contrôle des retards avec les UpCPO est une
solution agile en fréquence. La limite supérieure de la plage de fréquence utilisable, ∆fop, est
potentiellement supérieure à 100 GHz. En effet, les efficacités de la montée en fréquence par
XGM sont directement reliées au spectre du gain du SOA [100] : de grandes efficacités sont
obtenues tant que les longueurs d’onde en entrée du SOA sont dans la bande passante du gain
du SOA, qui est d’environ 80 nm, soit 9 THz.
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Figure IV.5 – Résultats obtenus avec un modulateur avec un chirp de 0, 72. Nous avons
représenté les résultats pour différentes valeurs de fop : (b) 16 GHz ; (c) 35 GHz, alors que
la fréquence fCPO est balayée de 0 à 2, 5 GHz. La figure (a) présente les résultats des
simulations. La puissance optique d’entrée dans le SOA, Pin, est de 13, 3 dBm. Les puissances
optiques des deux canaux sont les mêmes. Le courant I du SOA varie de 80 à 599 mA. Une
référence en gain et en phase est prise à fort courant (I = 599 mA), la phase étant alors

quasi-constante en fonction de la fréquence.
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IV.1.c. Obtention de retards vrais accordables à haute fréquence

Nous venons de montrer qu’il est possible de générer des retards accordables à haute fré-
quence par UpCPO. Afin de réaliser des retards vrais accordables, nous avons vu que ce dispositif
devait être associé à un déphaseur large bande (voir la figure IV.1).

Dans un premier temps, nous avons cherché à introduire un déphaseur large bande par
voie optique dans le montage que nous utilisé dans l’expérience précédente. Dans notre cas,
nous souhaitons introduire un déphasage large bande sur un signal RF déjà transposé sur une
porteuse optique, avec deux bandes latérales de modulation. Nous rappelons que la réalisation
de déphasages accordables large bande impose alors une relation de dispersion particulière entre
la porteuse optique et les bandes latérales, que nous avons illustrée sur la figure I.11 page 33,
et que nous rappelons ici :

k(ω) − k0 = ψ
L , si ω ∈ V(ω1),

k(ω) − k0 = −ψ
L , si ω ∈ V(ω−1), (IV.8)

où les indices 0, 1 et -1 correspondent respectivement à la porteuse optique, et aux deux bandes
latérales, et où ψ est le déphasage qu’on souhaite contrôler. Cette relation est difficilement réali-
sable par voie optique par des méthodes simples lorsque les deux bandes latérales de modulation
sont présentes.

Dans la littérature, les déphaseurs large bande par voie optique, continûment accordables,
sont réalisés dans le cadre d’une modulation à bande latérale unique. En effet, cela impose
que seule une équation de (IV.8) doit être vérifiée, ce qui simplifie énormément la réalisation
du déphaseur RF large bande. En effet, considérons un signal RF, Min, qui module en bande
latérale unique une porteuse optique, notée E0. L’unique bande latérale de modulation est notée
E1. On a donc Min = E∗

0E1. Si on introduit un déphasage φ uniquement sur la porteuse optique,
on obtient :

Mout = E∗
0E1e

−iφ = Mine
−iφ. (IV.9)

Le signal RF est donc déphasé de −φ. Théoriquement, le déphasage introduit ne dépend pas
de la fréquence RF. Il est donc large bande. Ainsi, le contrôle de la phase à la fréquence de la
porteuse optique (donc en bande très étroite) permet de réaliser facilement un déphaseur RF
large bande. Les auteurs de [43] ont nommé cette technique “Seperate Carrier Tuning”.

Avant d’envisager l’utilisation d’un tel déphaseur, il nous faut vérifier dans un premier temps
l’influence d’un éventuel filtrage d’une bande latérale après le SOA, sur les retards accordables
générés par UpCPO. Lorsqu’on filtre une des bandes latérales de modulation après le SOA,
l’équation (IV.3) est remplacée par :

dM+,R
signal

dz
= (Γḡ − γ)M+,R

signal +
1
2

ΓgCPOM
R
op +

iα
2

ΓgCPOM
R
op, (IV.10)

dM+,B
signal

dz
= (Γḡ − γ)M+,B

signal +
1
2

ΓgCPOM
B
op − iα

2
ΓgCPOM

B
op. (IV.11)

Intégrons l’équation (IV.3) sur une petite tranche dz, de longueur L. On suppose qu’il n’y
a pas de produits d’intermodulation entre MCPO et Mop en entrée du SOA. Lorsque fCPO est
inférieure à 1/τs, on peut donc négliger cette fois-ci les contributions des premier et deuxième
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termes du second membre de l’équation (IV.10) et (IV.11), du fait de la valeur élevée du facteur
α. Cela permet de déduire une approximation analytique simple des signaux RF M+,R

signal(L) et

M+,B
signal(L) :

M+,R
signal(L) =

iα
2

ΓgCPOL MR
op(0), (IV.12)

M+,B
signal(L) = − iα

2
ΓgCPOL MB

op(0) (IV.13)

lorsque fCPO est inférieure à 1/τs. En utilisant l’équation IV.2, on en déduit que la phase RF
de M+,R

signal(L) et M+,B
signal(L) s’écrit lorsque fCPO est inférieure à 1/τs :

arg(M+,R
signal(L)) = −π

2
+

2πτs
1 +M0/Is

fCPO = −π

2
+

2πτs
1 +M0/Is

(f − fop) , (IV.14)

arg(M+,B
signal(L)) =

π

2
+

2πτs
1 +M0/Is

fCPO =
π

2
+

2πτs
1 +M0/Is

(f − fop) . (IV.15)

Cette analyse qualitative nous permet de prédire qu’en filtrant la bande latérale rouge ou bleue,
on devrait obtenir des retards relatifs équivalent à ceux obtenus sans filtrage avec un modulateur
sans chirp.

Afin de confirmer ces prédictions, nous avons effectué une simulation numérique. Les condi-
tions expérimentales sont similaires à celles de la figure IV.4 (modulateur sans chirp, Pin est de
5, 8 dBm, les puissances optiques des deux canaux sont les mêmes). Nous avons inclus un filtre
optique après le SOA qui permet de supprimer une des bandes latérales de modulation, bleue
ou rouge. Nous présentons les résultats sur la figure IV.6. On constate qu’on obtient bien des
retards accordables, jusqu’à 220 ps, sur une demi-bande passante B3 dB

CPO de 540 MHz, à 35 GHz.
Les mêmes retards sont obtenus en supprimant la bande latérale bleue ou rouge. Il est donc
intéressant de supprimer la bande latérale bleue, puisque le signal M±,R

signal a une puissance de

sortie plus élevée que le signal M±,B
signal.

Essayons à présent de déterminer quel déphaseur RF large bande est compatible avec l’ap-
proche UpCPO. Le déphasage introduit sur la porteuse optique peut être contrôlé par des
moyens variés : par exemple en utilisant la dispersion associée à des résonances non-linéaires
[112], ou encore en utilisant des micro-résonateurs [43, 113].

Nous avons étudié expérimentalement la réalisation d’un déphaseur large bande par diffu-
sion Brillouin stimulée [48]. Ce travail a été réalisé au cours d’une collaboration avec l’EPFL et
l’Universidad Politécnica de Valencia. Nous avons montré qu’il était possible de contrôler des
déphasages de 0 à 2π sur une bande instantanée dépassant 100 MHz, en utilisant la diffusion
Brillouin stimulée dans une fibre de 21 km [48]. Ces résultats sont détaillés dans l’annexe A.
Néanmoins, l’encombrement et le temps de reconfiguration (100 ms) de ce dispositif sont incom-
patibles avec certaines applications RADAR, alors que l’approche de l’UpCPO dans les SOAs
permet justement de répondre à ces besoins spécifiques.

Pour répondre à ces contraintes, nous avons exploré la possibilité de réaliser un déphaseur
RF large bande à base de micro-anneaux. En effet, nos partenaires du projet européen GOSPEL,
de Denmark Technology University, ont montré qu’il était possible de réaliser un déphaseur RF
en utilisant des micro-anneaux en silicium [113]. Nous leur avons donc demandé de fabriquer sur
la même puce quatre micro-anneaux qui permettent d’une part de filtrer la bande latérale bleue
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Figure IV.6 – Simulation numérique des retards accordables obtenus par UpCPO in-
cluant un filtre après le SOA qui supprime la bande latérale bleue de modulation (M±,R

signal

est représenté en pointillés), ou qui supprime la bande latérale rouge (M±,B
signal est représenté

en trait plein). Le modulateur considéré est sans chirp. La fréquence fCPO est balayée de 0
à 2, 5 GHz. La puissance optique d’entrée dans le SOA, Pin, est de 5, 8 dBm. Les puissances

optiques des deux canaux sont les mêmes. Le courant I du SOA varie de 80 à 420 mA.

après le SOA, afin de se placer dans le cadre d’une modulation en bande latérale unique ; et
qui permettent d’autre part d’introduire un déphasage contrôlable sur la porteuse optique. Les
performances que nous avons obtenues avec ces micro-anneaux sont présentées dans l’annexe E.
Nous avons mis en évidence que cette puce, d’une longueur inférieure à 1 mm, permet de
contrôler des déphasages RF de 360 degrés, sur une bande passante instantanée supérieure à 3
GHz, à 35 GHz. La variation de transmission associée est inférieure à 5 dB. Ces performances
sont donc en accord avec les spécifications requises afin de réaliser une ligne à retards vrais
accordables à haute fréquence en associant ce déphaseur RF à base de micro-anneaux et la ligne
à retards accordables par UpCPO dans les SOAs.
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IV.1.d. Conclusion

En conclusion, nous avons montré qu’il était possible d’utiliser un SOA pour contrôler des
retards à haute fréquence, et ainsi dépasser la limitation imposée par l’inverse de la durée de vie
des porteurs. Nous avons mis en évidence expérimentalement un contrôle des retards jusqu’à
35 GHz. La montée en fréquence des CPO par XGM (UpCPO) permet d’ajuster facilement
la fréquence centrale de la résonance induite par CPO, qui pourrait atteindre les THz. Les
performances en termes d’amplitude des retards accordables et de bande passante par UpCPO
sont similaires à celles atteintes par CPO dans le même composant.

De plus nous avons montré que cette approche pouvait être associée à un déphaseur RF large
bande afin de réaliser une ligne à retards vrais accordables. Nous avons montré que l’UpCPO
dans les SOAs associé à un déphaseur RF large bande à base de micro-anneaux, permet de
réaliser une ligne à retards de très faible encombrement (2 mm au total), avec un temps de
reconfiguration rapide, à des fréquences de fonctionnement qui peuvent être arbitrairement
élevées (expérimentalement montré jusqu’à 35 GHz). Le déphaseur RF large bande à base de
micro-anneaux a l’inconvénient d’imposer la longueur d’onde d’un des lasers utilisés, et n’est
donc pas la solution optimale pour réaliser des lignes à retards vrais accordables par UpCPO
dans les SOAs. Toutefois cette approche semble le meilleur compromis actuel compatible avec
le montage présenté sur la figure IV.3.

Un montage plus performant pourrait être envisagé en remplaçant le laser et le modulateur
utilisés pour transposer la haute fréquence fop par un laser qui émet deux modes longitudinaux, à
deux fréquences distinctes et sur deux polarisations orthogonales (par exemple décrit dans [114]).
La génération de retards accordables par UpCPO serait alors inchangée, mais la réalisation du
déphaseur RF large bande serait grandement facilitée par l’utilisation d’un milieu biréfringent
accordable [26].
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IV.2 Excitation paramétrique des CPO

Dans le chapitre précédent, nous avons expliqué comment des oscillations de population
cohérentes de forte amplitude, car exacerbées par le couplage gain-indice, peuvent être utilisées
afin de réaliser un déphaseur RF. Néanmoins, un filtre optique après le SOA est nécessaire
pour révéler la contribution des CPO exacerbées par le couplage gain-indice dans le domaine
électrique, ce qui pose des contraintes supplémentaires d’un point de vue opérationnel.

Une autre méthode pour créer des oscillations de population dans un semi-conducteur serait
de moduler directement le courant. Afin que ces oscillations de population créées par modulation
du courant aient les mêmes propriétés que les CPO, la modulation RF de la voie électrique doit
pouvoir interagir destructivement avec la modulation RF de la voie optique, comme cela était le
cas pour les CPO “normaux”. La relation de phase entre les modulations électrique et optique
doit donc être définie, contrôlée et constante en particulier en fonction de la fréquence RF.
Dans cette partie, nous nous proposons de réaliser et d’étudier ces oscillations cohérentes de
population créées par modulation de courant, et de vérifier si cette nouvelle architecture permet
de concevoir un déphaseur RF.

IV.2.a. Principe

Nous rappelons que la densité de porteurs est régie par l’équation suivante :

dN

dt
=

I

qV
− N

τs
− g(N) < |E| >2

~ω0
. (IV.16)

Nous nous proposons ici d’étudier le cas où le courant du SOA I est modulé à la même fréquence
Ω que celle du signal RF porté optiquement à l’entrée du SOA :

I(t) = I0 + I1e
−iΩt + c.c. (IV.17)

Cela revient à moduler un paramètre supplémentaire de l’équation décrivant l’évolution de la
densité de porteurs. Nous désignerons ainsi la création de CPO supplémentaires par modulation
de courant sous le terme d’excitation paramétrique des CPO. A partir des équations IV.16
et IV.17, et de la décomposition de la densité de porteurs, du gain et de l’intensité optique (voir
page 68), on montre que la variation du gain g1 à la fréquence Ω s’écrit :

g1 =
aI1

qV − ḡM1

Is

1 +M0/Is − iΩτs
. (IV.18)

La modulation du courant crée donc un terme supplémentaire de modulation du gain. Les
oscillations de population ainsi générées ont des propriétés similaires aux CPO usuelles si et
seulement si la relation de phase entre la modulation RF de la voie électrique et la modulation RF
entrante de la voie optique est définie, contrôlée et constante quelle que soit la fréquence RF. I1

et M1(0) doivent donc être proportionnels, la constante de proportionnalité étant complexe. On
définit donc le complexe sans dimension ηeiφ tel que I1 et M1(0) vérifient pour toute fréquence
Ω :

I1 =
qV τs(0)
~ω0

ηeiφ M1(0). (IV.19)
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Nous avons établi page 74 que l’équation régissant la propagation d’un signal RF sur porteuse
optique est :

dM1

dz
= {−γ + Γḡ}M1 + g1M0, (IV.20)

avec M1 = E1E
∗
0 +E0E

∗
−1 le signal RF issu du battement entre la porteuse optique et les deux

bandes latérales de modulation.

Afin de mettre en évidence les différentes contributions, nous intégrons l’équation (IV.20)
sur une petite tranche dz, de longueur L. Cela permet de déduire une approximation analytique
simple de la fonction de transfert RF S21 = M1(L)

M1(0) :

M1(L)
M1(0)

= Ḡ + GCPO + GEP−CPO. (IV.21)

Nous retrouvons les termes de l’amplification optique, Ḡ= 1 − γL+ ΓḡL, et la contribution
classique des CPO, GCPO dont nous rappelons l’expression :

GCPO =
− ΓḡL S0

1 + S0 − iΩτs
, (IV.22)

avec S0 = M0/Is. Le terme supplémentaire, GEP−CPO, correspond à l’excitation paramétrique
des CPO et s’écrit :

GEP−CPO =
ηeiφ S0

1 + S0 − iΩτs
. (IV.23)

On constate que le paramètre η permet de contrôler l’amplitude du terme GEP−CPO. Ainsi, un
choix judicieux du rapport entre les amplitudes de la modulation RF de la voie optique à l’entrée
du SOA (M1) et celle de la voie électrique (I1), nous permettra de rendre ces CPO excitées
paramétriquement d’amplitude suffisante par rapport au terme de l’amplification optique Ḡ.
Notons qu’en fixant φ = π/2, le terme GEP−CPO a une forme identique au terme des CPO
exacerbées par le couplage gain-indice (voir l’équation (III.22) page 95).

L’amplitude et la phase des différentes contributions sont représentées sur les figures IV.7(a-
b). On constate que le terme GEP−CPO est bien dominant à basse fréquence (Ωτs < xT ) par
rapport à l’amplification optique Ḡ (et le terme de CPO classique GCPO). A haute fréquence
(Ωτs > xT ), l’amplification optique est dominante. Il existe donc une transition entre les deux
phénomènes à la fréquence normalisée xT . La différence de phase entre les deux phénomènes à la
transition dépend du déphasage φ. Suivant la fréquence de la transition voulue, φ doit être fixé
à une valeur comprise entre π/2 et π pour obtenir un déphasage suffisant (les deux phénomènes
doivent être en quasi-opposition de phase à la transition).

Le gain et la phase RF, introduits par le SOA lorsque le courant est directement modulé
de manière cohérente, sont représentés sur les figures IV.7(c-d). Ces simulations numériques,
réalisées pour différentes valeurs du déphasage φ, confirment qu’en fixant φ = π/2, la fonction
de transfert RF associée à l’excitation paramétrique des CPO est similaire à celle obtenue en
utilisant les CPO exacerbées par le couplage gain-indice (représentée sur la figure III.19 page
97).

Il nous reste à vérifier que la fréquence de la transition entre GEP−CPO et Ḡ est contrôlable
par un paramètre. La fréquence de la transition est obtenue pour la condition |GEP−CPO| = |Ḡ|.
Elle apparaît à haute fréquence (Ωτs ≫ 1 +S0). D’après l’ équation (IV.23), on peut approcher
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Figure IV.7 – (a) Amplitude et (b) phase des différentes contributions lorsque le courant
est modulé de manière cohérente, en fonction de la fréquence normalisée. (c) Gain RF total
et (d) phase RF introduits par le SOA, lorsque le courant est modulé de manière cohérente,

pour différentes valeurs de φ.
Paramètres : ΓḡL = 7, γL = 2, S0 = 1, η = 30.

la fréquence normalisée xT par :

xT ≈ ηS0

1 + ΓḡL− γL
. (IV.24)

Remarquons tout d’abord que ce modèle analytique prédit une plage de fréquence d’utilisation
théorique assez élevée, c’est-à-dire au delà de 16 GHz, pour une puissance optique d’entrée de
10 mW et un rapport η de 10. Néanmoins, dans la pratique, nous allons voir que la fréquence
d’utilisation sera limitée par le circuit d’accès électrique du SOA.

Le paramètre η permet donc de contrôler la fréquence normalisée de la transition xT . Nous
avons utilisé cette méthode pour démontrer la faisabilité d’un déphaseur RF basé sur l’excitation
paramétrique des CPO [115]. Nous avons choisi de présenter ici le contrôle de la fréquence de
transition par le courant de biais du SOA, qui modifie les valeurs du gain ḡ et de l’intensité de
saturation Is (S0 = M0/Is), ce qui est plus accessible d’un point de vue opérationnel.

IV.2.b. Montage expérimental

Le montage expérimental est représenté sur la figure IV.8. Le signal RF à déphaser est tout
d’abord divisé en deux par un coupleur RF hybride 50/50, qui déphase les deux sorties de
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90 degrés. Le signal RF issu de la première sortie est dirigé vers la voie optique. Celle-ci est
composée d’un atténuateur RF qui permet de contrôler le rapport η entre le signal RF de la
voie optique et celui de la voie électrique. Le signal RF est ensuite transposé sur une porteuse
optique via un modulateur de Mach-Zehnder, relié à l’entrée optique du SOA via un isolateur
optique. Le signal RF de la deuxième sortie est dirigé vers la voie électrique. La voie électrique
est constituée d’un Té de polarisation (bias tee), et d’une ligne à retards qui permet d’introduire
un retard fixe afin d’équilibrer les temps de propagation des signaux RF dans les voies optique
et électrique. Cette étape est essentielle afin que la relation IV.19 soit vérifiée et que la relation
de phase entre les oscillations de population induites par la modulation de courant et le signal
RF optiquement porté à l’entrée du SOA soit constante quelle soit la fréquence RF.

SOA Laser 

I
0 

MZM 

VNA 

Bias Tee 

Retard fixe 

0°  Coupleur RF  90° 

!"#$%"&'()$%

!"#$%*+$,-.#()$%

Figure IV.8 – Montage expérimental permettant de caractériser le déphaseur RF basé
sur l’excitation paramétrique des CPO. Nous avons indiqué en vert les éléments constituants

le déphaseur RF.

IV.2.c. Caractérisation du SOA modulable

Les SOA modulables à haute fréquence ne sont pas disponibles commercialement. Nous
avons eu la chance de pouvoir utiliser une puce modulable jusqu’à quelques GHz fabriquée par
nos collègues Guilhem de Valicourt et Romain Brenot du laboratoire commun Alcatel-Thales
(III-V lab). L’utilisation de cette puce nécessite la mise en place d’un banc de couplage que
nous présentons rapidement sur la figure IV.9.

Le SOA en question a une longueur de L = 750µm. Sa couche active est constituée d’un
matériau massif. Les étapes de caractérisation que nous avons présentées au début du chapitre III
nous permettent de déduire les paramètres caractéristiques utiles à la simulation, présentés dans
le tableau IV.1.

Nous avons caractérisé la fonction de transfert électrique du SOA pour un courant donné.
Nous avons pour cela utilisé le montage représenté sur la figure IV.8 en déconnectant la modu-
lation RF arrivant sur le modulateur de Mach-Zehnder. Le spectre RF mesuré est représenté
sur la figure IV.10. La bande passante à -3 dB est de 1, 4 GHz. Le résultat de la simulation
numérique est tracé en noir sur le même graphe. On constate que notre modèle est en bon
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!

Figure IV.9 – Photo du banc de couplage. Les fibres optiques d’entrée et de sortie sont
maintenues par des mandrins métalliques et fixées aux micro-positionneur XYZ à commande
piézoélectrique. Un microscope couplé à une caméra infrarouge permet de visualiser la
position des fibres par rapport au SOA. L’alimentation électrique du SOA est réalisée à

l’aide d’une pointe hyperfréquence sur micro-positionneur.

Table IV.1 – Paramètres du SOA modulable extraits de la caractérisation

γi 0, 283
γ 4, 29 x103 m−1

C1 10, 54 x103 m−1

C2 167, 9 A−1m−1

accord avec les résultats expérimentaux à basse fréquence, et indique en particulier une bande
passante à -3 dB similaire aux mesures. Cependant, il existe un désaccord sur la valeur de la
pente au delà de la fréquence de coupure. Le modèle donne en effet 10 dB/dec alors que l’ex-
périence donne 30 dB/dec. Etant donné que notre modèle a toujours été en bon accord avec les
expériences précédentes où le courant du SOA était constant (les porteurs étaient alors modulés
par voie optique), nous avons imputé ce désaccord à la fonction de transfert du circuit d’accès
électrique du SOA. Nous avons donc inclus dans notre modèle la fonction d’accès électrique
Félec. Nous avons pour cela choisi un filtre d’ordre 2 dont nous avons ajusté les paramètres de
façon empirique :

Félec =
1

1 + iX2 (f/X1) − (fX2)2 , (IV.25)

avec X1 = 8, 3 et X2 = 3, 9 ns. Le circuit d’accès électrique limite donc dans la pratique les
fréquences de transition accessibles. La limite d’utilisation du déphaseur RF dans la pratique
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est de 5, 5 GHz, alors que la limite théorique est de 16 GHz si le circuit d’accès électrique avait
été idéal.
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Figure IV.10 – Réponse RF de la modulation électrique du SOA. En bleu, les résultats
expérimentaux pour I=80 mA. En noir, le modèle classique. En rouge, le modèle incluant
une fonction d’accès électrique empirique. Les pointillés noirs indiquent la bande passante
à -3 dB. Les pointillés rouges indiquent la limite d’utilisation du déphaseur RF dans la
pratique, en comparaison avec la limite théorique, 16 GHz, qui aurait été obtenue avec un

circuit d’accès électrique idéal.

IV.2.d. Simulations numériques et résultats expérimentaux

Nous avons à présent tous les éléments pour réaliser les simulations numériques du déphaseur
RF. Les résultats sont présentés sur les figures IV.11 et IV.12, pour une puissance optique à
l’entrée du SOA Pin = 1 mW, et une puissance RF à l’entrée du coupleur RF hybride PRF,in =
10 dBm. On constate qu’entre 2 et 3 GHz, le courant de biais du SOA permet d’introduire
un déphasage variable d’amplitude proche de 150 degrés, comme nous l’avons explicité sur la
figure IV.12.

Les résultats expérimentaux sont obtenus en utilisant le montage de la figure IV.8. Ils sont
présentés sur les figures IV.13(a-b). Tout d’abord, on constate que les simulations numériques
sont en bon accord avec les mesures. En modulant le courant avec un signal RF qui a une
relation de phase définie et constante en fonction de la fréquence avec le signal RF de la voie
optique en entrée du SOA, nous avons réussi à générer des oscillations de population qui ont les
mêmes propriétés que les CPO exacerbées par le couplage gain-indice. Ce montage ne nécessite
pas la suppression d’une des bandes latérales de modulation : on s’affranchit donc de l’utilisation
d’un filtre optique, ce qui permet de réduire considérablement les contraintes techniques. En
effet, cette méthode est indépendante de la longueur d’onde du laser, à la différence de autres
techniques optiques, comme les micro-annneaux ou les déphaseurs basés sur les CPO exacerbées
par le couplage gain-indice dans les SOAs. La figure IV.13(b) montre qu’il est possible de
contrôler via le courant de biais des déphasages d’amplitude supérieure à 100 degrés entre 2 et 3
GHz. On peut décaler cette plage de fréquence jusqu’à 6 GHz en jouant sur la puissance optique
d’entrée Pin, et sur le coefficient de proportionnalité complexe ηeiφ qui est contrôlé d’une part
par le déphasage introduit par le coupleur, et d’autre part par l’atténuateur RF situé avant le
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Figure IV.11 – Simulations numériques. (a) Gain et (b) Phase RF introduits par le
déphaseur RF basé sur l’excitation paramétrique des CPO, pour différentes valeurs du
courant de biais du SOA. Il est important de noter que nous représentons ici le gain introduit
par le déphaseur RF (rapport entre le signal RF après le SOA détecté par le photodiode et
le signal RF à l’entrée du coupleur RF hybride). Le gain RF représenté ici inclut donc les

pertes du Mach-Zehnder et de la photodiode. Pin = 1 mW, PRF,in = 10 dBm.

modulateur (cf. figure IV.8).
Dans les conditions expérimentales de la figure IV.13, l’excitation paramétrique des CPO

permet donc de réaliser un déphaseur RF d’amplitude supérieure à 100 degrés entre 2 et 3 GHz,
contrôlé par le courant de biais. A titre d’exemple, nous avons obtenu à 2, 2 GHz, des déphasages
variables d’une amplitude de 162 degrés. Des performances similaires au déphaseur RF basé sur
les CPO exacerbées par le couplage gain-indice ont ainsi été obtenus, et ce sans utilisation de
filtre optique après le SOA. Néanmoins la fréquence d’utilisation maximale de ce déphaseur RF
est limitée à 6 GHz par le circuit d’accès électrique du composant que nous avons utilisé.
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Figure IV.12 – Simulations numériques. Déphasage relatif introduit par le déphaseur
RF basé sur l’excitation paramétrique des CPO, en fonction du courant de biais I0 du SOA,

à une fréquence RF donné (2, 23 GHz). Pin = 1 mW, PRF,in = 10 dBm.
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Figure IV.13 – Résultats expérimentaux. (a) Gain et (b) Phase RF introduits par
le déphaseur RF basé sur l’excitation paramétrique des CPO, pour différentes valeurs du
courant de biais du SOA. Il est important de noter que nous représentons ici le gain introduit
par le déphaseur RF (rapport entre le signal RF après le SOA détecté par le photodiode et
le signal RF à l’entrée du coupleur RF hybride). Le gain RF représenté ici inclut donc les

pertes du modulateur et de la photodiode. Pin = 1 mW, PRF,in = 10 dBm.
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IV.2.e. Utilisation de l’excitation paramétrique des CPO dans un oscillateur

opto-électronique

Nous avons déjà évoqué le fait que les déphaseurs RF par voie optique, de faible encombre-
ment et ayant un temps de reconfiguration rapide, peuvent être avantageusement utilisés pour
rendre un oscillateur opto-électronique (OEO) accordable (pour un rappel du principe de base
des OEO, voir partie I.1.b.). L’objectif de cette partie est d’introduire le déphaseur RF que
nous venons de présenter dans un OEO et d’évaluer les performances de l’OEO accordable ainsi
obtenu. Le travail présenté ici a été en partie réalisé au cours du stage de master 2 de Yida
Wen, sous la direction de Jérôme Bourderionnet et moi-même.

Choix de l’architecture de l’OEO

Dans la partie I.1.b., nous avons expliqué de façon très schématique que les OEOs sont
constitués d’une liaison optoélectronique, allant de quelques m à quelques km, et qui est bouclée
sur elle même. Nous avons reproduit sur la figure IV.14 cette architecture, dite “à simple boucle”,
qui a été la première à être étudiée et réalisée expérimentalement [20].
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Figure IV.14 – Architecture générique d’un oscillateur opto-électronique simple boucle
[20]. Nous avons représenté en vert l’emplacement du déphaseur RF que nous souhaiterons

ajouter dans cette architecture.

Rappelons brièvement la théorie de l’OEO à simple boucle. Nommons g1 le gain simple
passage RF (réel), et Φ1 la phase simple passage, introduits par la boucle de l’OEO. L’amplitude
complexe du champ (RF) circulant après le jième tour s’exprime :

Vj(Ω) =
(
g1e

iΦ1

)
Vj−1(Ω), (IV.26)

avec Vj−1 l’amplitude complexe du champ (RF) circulant après le j − 1ième tour. On se place
en régime stationnaire, et au dessus du seuil. Pour un mode oscillant de fréquence Ωosc, on a
Vj(Ωosc) = Vj−1(Ωosc) non nul, ce qui impose :

Φ1(Ωosc) = 2kπ, (IV.27)

avec k entier. Or, si on introduit un déphaseur RF accordable dans la boucle, la phase Φ1 s’écrit :

Φ1(Ω, C) = Ωτ1 + Φ0
1 + Φdéphaseur(Ω, C), (IV.28)
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avec τ1 le temps de propagation simple passage dans la boucle, Φ0
1 le déphasage fixe simple

passage introduit par la boucle, et Φdéphaseur(Ω, C) le déphasage introduit par le déphaseur RF
accordable, et contrôlé par le paramètre C.

Ainsi, comme nous l’avons illustré sur la figure IV.16(a), l’espacement des modes spectraux
de l’OEO à simple boucle est déterminé par le temps de propagation dans la boucle τ1. De plus,
l’introduction d’un déphasage accordable, d’amplitude maximale ∆Φdéphaseur, permet d’accorder
la fréquence d’oscillation sur une plage ∆fosc :

∆fosc = − 1
2π

∆Φdéphaseur
1
τ1
. (IV.29)

Afin d’obtenir une grande accordabilité, la boucle contenant le déphaseur RF accordable doit
donc être la plus courte possible. Néanmoins, plus le temps de propagation dans la boucle, τ1,
est faible, plus l’OEO sera fin spectralement. Si on introduit un déphaseur RF dans un OEO
à simple boucle, on doit faire un compromis entre la pureté spectrale et l’accordabilité, comme
l’ont souligné les auteurs de [110].
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Figure IV.15 – Architecture générique d’un oscillateur opto-électronique double boucle
[24]. Nous avons représenté en vert l’emplacement du déphaseur RF que nous souhaiterons

ajouter dans cette architecture.

L’OEO à double boucle, schématisé sur la figure IV.15, a été historiquement réalisé afin
d’augmenter la pureté spectrale de l’OEO, tout en relâchant la contrainte sur le filtre RF utilisé
[24]. Nous allons montrer que cette architecture peut être avantageusement utilisée lorsqu’on
souhaite rendre accordable un OEO avec un déphaseur RF.

La théorie de l’OEO à double boucle est similaire à celle de l’OEO à simple boucle que nous
venons de présenter. A chaque boucle est associé un gain simple passage RF (réel) gi et une
phase simple passage Φi. Nous désignons la petite boucle par l’indice 1 et la grande boucle par
l’indice 2. L’amplitude complexe du champ (RF) circulant après le jième tour s’exprime :

Vj(Ω) =
(
g1e

iΦ1 + g2e
iΦ2

)
Vj−1(Ω), (IV.30)

On se place en régime stationnaire, et au dessus du seuil. Pour un mode oscillant de fréquence
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Ωosc, on a Vj(Ωosc) = Vj−1(Ωosc) non nul, ce qui impose :

Φ1(Ωosc) = 2kπ, (IV.31)

Φ2(Ωosc) = 2mπ, (IV.32)

avec m et k des entiers.
Pour maximiser la plage d’accordabilité de l’OEO, nous avons vu que la boucle dans laquelle

on introduit le déphaseur doit être la plus courte possible. On introduit donc le déphaseur RF
sur la petite boucle (1). Les phases Φ1 et Φ2 vérifient donc :

Φ1(Ω, I0) = Ωτ1 + Φ0
1 + Φdéphaseur(Ω, C), (IV.33)

Φ2(Ω) = Ωτ2 + Φ0
2, (IV.34)

avec τi le temps de propagation simple passage dans la boucle i, Φ0
i le déphasage fixe simple

passage introduit par la boucle i.
Ainsi, comme nous l’avons illustré sur la figure IV.17(a-b), l’espacement des modes spec-

traux de l’OEO sur la petite et grande boucle est respectivement déterminé par les temps de
propagation τ1 et τ2. Le peigne de fréquence créé par la petite boucle peut être décalé en contrô-
lant le déphasage introduit par le déphaseur RF. Le spectre de sortie de l’OEO à double boucle
est reproduit sur la figure IV.17(c). L’espacement des modes spectraux est déterminé par le
temps de propagation dans la petite boucle, τ1. Par contre, la largeur spectrale des modes est
déterminée par la grande boucle, et donc par τ2. Ainsi, il est possible de raccourcir au maximum
la petite boucle pour optimiser la plage d’accordabilité, tout en conservant un OEO de grande
pureté spectrale. L’architecture à double boucle est donc particulièrement intéressante lorsqu’on
souhaite rendre l’OEO accordable sur une grande plage de fréquence, tout en conservant une
bonne pureté spectrale. Ce concept a déjà été mis à profit par exemple dans [116, 117].

Enfin rappelons qu’en régime stationnaire et au dessus du seuil, les oscillations apparaissent
à partir du bruit si et seulement si les gains g1 et g2 vérifient :

1 + g2
1 + g2

2 + 2g1g2 − 2g1 − 2g2 = 0. (IV.35)

Si g1 = g2, cette condition impose g1 = g2 = 0, 5 au seuil. Si on se place en dessous du seuil, le
champ RF en sortie de l’OEO s’écrit [24] :

Vout(Ω) =
V0

1 − g1eiΦ1 − g2eiΦ2
, (IV.36)

avec V0 fixé par saturation. La puissance RF de sortie est : P (Ω) = |Vout|2/2R, avec R la
résistance de charge.

Nous présentons dans le paragraphe suivant la réalisation d’un OEO à double boucle, dont
l’accordabilité est réalisée par le déphaseur RF basé sur l’excitation paramétrique des CPO.
Le déphasage maximal accessible par l’excitation paramétrique des CPO est de 180 degrés.
Ainsi, d’après l’équation IV.29, l’accordabilité maximale accessible sera la moitié de l’intervalle
spectrale libre (ISL1) de la petite boucle (rappelons que ISL1 = 1/τ1).
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Figure IV.16 – Principe de l’OEO à simple et double boucle. (a) Spectre RF de sortie
d’un OEO à simple boucle, dans laquelle on a introduit un déphaseur RF. Le peigne de
fréquence peut être décalé en contrôlant le déphasage introduit par le déphaseur RF. (b)
Spectre RF de sortie d’un OEO à simple boucle. Le temps de propagation τ2 dans la boucle
est supérieur à celui de la figure (a) (τ1). (c) Spectre RF de sortie de l’OEO à double
boucle, obtenu à partir de la petite boucle (ayant un déphaseur RF) et de la grande boucle
des figures (a) et (b). A noter que les réglages de l’OEO à double boucle sont tels que la
petite et la grande boucle ne peuvent osciller seules. Nous avons représenté sur chaque figure

la transmission du filtre RF qui permet de rendre l’OEO à double boucle monomode.
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Réalisation de l’OEO accordable

L’OEO à double boucle que nous avons réalisé est reproduit sur la figure IV.17. La longueur
de la première boucle est faible (9 mètres), tandis que la longueur de la deuxième atteint 4
km. Le déphaseur RF basé sur l’excitation paramétrique des CPO est introduit dans la petite
boucle.
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Figure IV.17 – Montage de l’OEO. Nous avons utilisé une architecture à double boucle.
Nous avons introduit le déphaseur RF basé sur l’excitation paramétrique des CPO (indiquée
en vert) dans la plus petite boucle (indiqué en mauve). La grande boucle est indiqué en

bleu. La sortie de l’OEO est visualisée sur un analyseur de spectre électrique (ESA).

Nous avons montré que le déphaseur RF basé sur l’excitation paramétrique des CPO dont
nous disposons fonctionne de 1, 4 GHz à 6 GHz. Nous avons choisi d’utiliser un filtre RF rectan-
gulaire de fréquence centrale 2, 26 GHz et de bande passante ±60 MHz. Les caractéristiques des
amplificateurs et atténuateurs RF ont été choisies de sorte que les deux derniers amplificateurs
soient saturés afin de compenser les variations de la puissance RF du déphaseur. L’amplificateur
situé après le filtre RF délivre une puissance de sortie de 18 dBm. La puissance optique d’entrée
Pin dans le SOA est de 1 mW. La longueur de propagation de la petite boucle est de 9 m, ce
qui correspond à un intervalle spectral libre ISL1 de 22 MHz. La longueur de propagation de
la grande boucle est d’environ 4 km, ce qui correspond à un intervalle spectral libre ISL2 de
50 kHz.



167
CHAPITRE IV. NOUVELLES ARCHITECTURES VISANT À DÉPASSER LES LIMITATIONS

INTRINSÈQUES DU COMPOSANT

Etude de l’accordabilité de l’OEO

Nous avons tout d’abord réalisé des simulations numériques de l’OEO. Nous avons pour cela
utilisé les équations IV.31 à IV.34, et IV.36, ainsi que le modèle du déphaseur RF basé sur
l’excitation paramétrique des CPO que nous avons développé dans la partie précédente. L’ob-
jectif est d’évaluer la valeur des fréquences d’oscillation afin de prédire l’accordabilité obtenue
grâce à l’excitation paramétrique des CPO. Nous avons effectué les simplifications suivantes :
nous avons supposé que g1 = g2, et nous avons fixé leurs valeurs juste en dessous du seuil pour
lequel g1 = g2 = 0, 5. On a fixé V0/2R = 1. Enfin, nous avons choisi la valeur des paramètres
suivants afin de se placer dans les mêmes conditions que l’expérience : Φ0

1 − Φ0
2 = 40 degrés,

Pin = 1 mW, ISL1 = 22 MHz et ISL2 = 50 kHz. Les résultats sont présentés sur la figure IV.18.
Les simulations montrent qu’on doit obtenir une accordabilité de 6 MHz. La variation de la
puissance de sortie est due à des artefacts de simulations (échantillonnage de la fréquence).
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Figure IV.18 – Simulations numériques. (a) Spectre RF de sortie de l’OEO pour dif-
férents courants de biais du SOA. (b) Fréquence d’oscillation en fonction du courant du

SOA.

Les résultats expérimentaux sont présentés sur la figure IV.19. On constate un bon accord
entre la théorie et les mesures, avec en particulier une plage d’accordabilité mesurée atteignant
6 MHz. La puissance de sortie est quasi-constante quelle que soit la fréquence d’oscillation, et
ce malgré la variation du gain du SOA en fonction du courant. Cela est principalement dû au
fait que les amplificateurs RF sont saturés.

L’accordabilité fine est réalisée par des sauts de modes espacés de l’intervalle spectral libre
de la grande boucle (ISL2). Cela est illustré sur la figure IV.20. On retrouve que l’intervalle
spectral libre de la grande boucle est de 50 kHz. Le nombre de fréquences accessibles est obtenu
par le rapport de l’accordabilié maximale (6 MHz) et l’intervalle spectral libre de la grande
boucle (50 kHz), soit 120 fréquences pour cet OEO.
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Figure IV.19 – Résultats expérimentaux : accordabilité totale. (a) Spectre RF de sortie
de l’OEO pour différents courants de biais du SOA. (b) Fréquence d’oscillation en fonction

du courant du SOA.
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Figure IV.20 – Résultats expérimentaux : accordabilité fine. (a) Spectre RF de sortie
de l’OEO pour différents courants de biais du SOA. (b) Fréquence d’oscillation en fonction

du courant du SOA.
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CHAPITRE IV. NOUVELLES ARCHITECTURES VISANT À DÉPASSER LES LIMITATIONS

INTRINSÈQUES DU COMPOSANT

Etude de la pureté spectrale de l’OEO

Pour détecter les fluctuations de la phase électrique, nous utilisons un banc de mesure
spécifique (Europtest PN9000). Le signal de sortie de l’OEO est mélangé avec un signal de très
grande pureté spectrale en quadrature. La tension électrique issue du mélangeur contient alors
une composante utile proportionnelle aux fluctuations de phase électrique. Le banc de mesure
calcule les fluctuations quadratiques de cette tension en fonction de l’écart à la fréquence du
signal à caractériser. Au final, il nous délivre le spectre de la pureté spectrale, L, dont nous
rappelons la définition dans l’équation suivante :

L (fe) =
K2
dét

R

SϕRF
(fe)

PRF
, (IV.37)

où fe est le décalage de fréquence par rapport à la fréquence f du signal de sortie de l’OEO.
SϕRF

(fe) est la densité spectrale de puissance de bruit de phase électrique à la fréquence fe.
SϕRF

s’exprime en rad2/Hz. Kdét est le facteur de conversion du mélangeur exprimé en V/rad.
R est la charge de la photodiode. PRF est la puissance électrique moyenne à la fréquence f .
L’unité de la pureté spectrale est le dBc/Hz.

Nous tenons à préciser que nous alimentons le modulateur d’intensité ainsi que la photodiode
avec des piles électriques. De cette manière, nous réduisons la contribution des bruits d’origine
technique dans le bruit de phase mesuré.

Les mesures de bruit de phase sont présentées sur la figure IV.21 pour différents courants de
biais du SOA, ainsi que sans SOA. On constate que la pénalité maximale due à l’introduction
du SOA est de 10 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse RF, lorsque le courant varie de 40 à 140 mA.
On retrouve les pics liés aux intervalles spectraux libres des deux boucles ainsi que leurs har-
moniques. On attribue les pics de bruit à basse fréquence aux perturbations environnementales
(thermiques, mécaniques...) en particulier dues au couplage optique manuel du SOA, puisque
ces fluctuations n’apparaissent pas sans le SOA (courbe bleue sur la figure IV.21).
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CHAPITRE IV. NOUVELLES ARCHITECTURES VISANT À DÉPASSER LES LIMITATIONS

INTRINSÈQUES DU COMPOSANT

IV.2.f. Conclusion

Nous avons rassemblé dans le tableau IV.2 les performances des OEO accordables utilisant un
modulateur de Mach-Zehnder. On constate que le bruit de phase de notre OEO est comparable
aux valeurs des OEOs accordables qui ont été publiées. A noter que notre OEO pourrait être
optimisé afin d’améliorer sa pureté spectrale.

Il est intéressant de comparer les performances entre les OEO accordables basés sur les CPO
dans les SOAs. Sans surprise, les CPO exacerbées par le couplage gain-indice et les CPO excités
paramétriquement, qui permettent d’obtenir un déphasage accordable important, offrent une
plus grande plage d’accordabilité. L’OEO basé sur l’excitation paramétrique des CPO présente
l’avantage de pouvoir être utilisé avec un laser de longueur d’onde quelconque, ce qui est un gage
de robustesse supplémentaire. La plage d’accordabilité pourrait être augmentée d’un facteur 2
ou 3 en réduisant la longueur de la boucle courte d’un même facteur.

Ref. Architecture Accordabilité fosc Plage
d’accordabilité
∆fosc

Bruit de phase

[23] Simple boucle
(2 km)

Déphaseur
électrique

≈ 10 GHz 100 kHz −100 dBc/Hz
à 10 kHz

[117] Triple boucle
(1,2 km - 3 km -
4,4 km)

Filtre YIG
(électrique)

6 à 10
GHz

4 GHz par
pas de 3 MHz

−128 dBc/Hz
à 10 kHz

[25] Double boucle
(15 m et 2 km)

Dispersion des
fibres
laser accordable

550 MHz
3 GHz
9 GHz

30 kHz
650 kHz
1, 9 MHz

−105 dBc/Hz
à 10 kHz

[116] Double boucle
(2 m, 2 km)

SOA
(CPO)

2, 117 GHz 500 kHz −108, 8 dBc/Hz
à 10 kHz

[110] Simple boucle SOA et
filtre optique
(CPO
exacerbées par
le couplage
gain-indice)

10 GHz 2, 8 MHz −90 dBc/Hz
à 100 kHz

Notre
travail

Double boucle
(9 m et 4 km)

SOA et
courant modulé
(excitation pa-
ramétrique des
CPO)

2, 23 GHz 6 MHz par
pas de 50 kHz

< −107 dBc/Hz
à 10 kHz
< −110 dBc/Hz
à 100 kHz

Table IV.2 – Comparaison entre les OEO accordables utilisant un modulateur de Mach-
Zehnder. Le bruit de phase à 100 kHz indiqué pour notre OEO est la valeur plancher sans

harmoniques afin de pouvoir être comparé à [110].
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Conclusion générale

L’objectif de ce travail de thèse était d’évaluer l’intérêt de la maîtrise de la vitesse de groupe
de la lumière au voisinage des résonances optiques pour contrôler la vitesse de propagation des
signaux analogiques transportés par voie optique, pour des applications RADAR.

L’analyse des besoins spécifiques des applications RADAR nous a permis de distinguer deux
applications distinctes, les lignes à retards accordables et le déphaseurs RF accordables par
voie optique. Les architectures utilisant la lumière lente et rapide au voisinage d’une résonance
optique ont l’avantage de générer des retards contrôlés de manière continue, sans avoir recours
à une source accordable en longueur d’onde. Le temps de reconfiguration n’est ainsi pas limité
par l’utilisation de commutateurs ou de sources accordables, ou par un ajustement mécanique
ou thermique.

Nous avons choisi d’étudier plus spécifiquement les oscillations cohérentes de population
dans les semi-conducteurs. En effet, ce mécanisme permet un contrôle continu des retards et
déphasages de manière électrique ou optique, avec un temps de reconfiguration rapide, à des
fréquences atteignant le GHz, le tout dans un composant de faibles taille et poids. De plus cette
approche ne nécessite aucun contrôle de la longueur d’onde de la source laser.

Ligne à retards vrais accordables

Lorsqu’un SOA est simplement introduit dans une liaison opto-hyperfréquence, les deux
bandes latérales de modulation sont simultanément détectées. Nous avons montré que dans le
domaine électrique, après la photodiode, la réponse RF du SOA est alors constituée du terme
classique des CPO, de faible amplitude, et du terme correspondant à l’amplification optique
sans CPO. Nous avons mis en évidence que cette architecture permet de réaliser une ligne à
retards accordables à basse fréquence. Les performances et limitations sont résumées dans le
tableau IV.3. Dans un SOA de longueur égale à 1, 5 mm, il nous est possible de contrôler des
retards vrais de 0 à −350 ps. A titre de comparaison, on peut remarquer qu’un retard relatif de
350 ps correspond à une variation de longueur de 10,5 cm en espace libre.

La principale limitation de cette architecture est qu’elle n’est que modérément accordable en
fréquence : la plage de fréquence RF utile est limitée par l’inverse de la durée de vie des porteurs.
Afin de lever cette contrainte, nous avons proposé une nouvelle architecture basée sur la montée
en fréquence des CPO par modulation croisée de gain (UpCPO). La bande passante instantanée
est toujours limitée par l’inverse de la durée de vie des porteurs, bien que cela permet de réaliser
des retards accordables au delà de la durée de vie des porteurs. En combinant cette approche
avec un déphaseur RF large bande utilisant des micro-anneaux, nous avons mis en évidence la
possibilité de réaliser des retards vrais accordables à haute fréquence, par un dispositif compact,
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commandé par les courants d’injection du SOA et des micro-anneaux (quelques centaines de mA
au maximum). Les performances et limitations sont résumées dans le tableau IV.3. Le temps
de reconfiguration est alors limité par les résistances thermiques contrôlant les micro-anneaux.

CPO UpCPO + micro-anneaux

Paramètres
clés

Mesuré Commentaires Mesuré Commentaires

Retards
vrais
accordables

0 à
−350 ps

|τ | < 1
4 ΓḡL τs

(SOA étudié : −570 ps)
0 à 389 ps
(0 à 89 ps)

Modulateur sans chirp
(modulateur avec chirp)
Avec filtrage :
|τ | < τs

1+M0/Is

(SOA étudié : 220 ps)
Bande
passante
instanta-
née

350 MHz
B3 dB

CPO < 1
2πτs

√
ln 2 (1+S0)2

ΓḡS0
1+S0

−ln 2

(SOA étudié : 450 MHz)

360 MHz
(1, 2 GHz)

Modulateur sans chirp
(modulateur avec chirp)
Avec filtrage :
SOA étudié : 540 MHz

Fréquence
centrale

0

L’agilité de la ligne à re-
tards est limitée par la du-
rée de vie des porteurs :
[0 B3 dB

CPO]

16 GHz
(35 GHz)

Modulateur sans chirp
(modulateur avec chirp)
Très agile en fréquence.
Pourrait théoriquement
dépasser 100 GHz.

Dynamique
SFDR

> 107
dB/Hz2/3

Supérieure à la dynamique
d’un amplificateur optique
de même gain et de même
facteur de bruit optique.

Parallélisme
Indépendant de la lon-
gueur d’onde du laser.

Les UpCPO sont indé-
pendantes de la longueur
d’onde du laser.
Néanmoins, le déphaseur
RF large bande basé sur
des micro-anneaux im-
pose la longueur d’onde
du laser.

Encom-
brement

< 1, 5 mm Longueur de la puce < 2, 5 mm
Longueur cumulée des
puces

Table IV.3 – Ligne à retards accordables basse fréquence. La valeur de la SFDR
est simulée, les modèles utilisés ayant été validés expérimentalement. A titre de comparaison,

le retard introduit par le SOA sans CPO est d’environ 15 ps.

Dans un vrai système ?...

Mise à part la fréquence centrale limitée par l’inverse de la durée de vie des porteurs, les
facteurs de mérite que nous avons étudiés pour la ligne à retards vrais accordables basée sur
les CPO dans les SOAs correspondent aux exigences minimales requises pour les applications
RADAR, en particulier pour la distribution ou la réception des signaux RF à bande étroite.
Les retards contrôlés étant limités, mais rapidement reconfigurables, les CPO dans les SOAs
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semblent être de bon candidats pour être associés à d’autres apporches qui permettent de réaliser
des grands retards mais peu précis.

L’approche combinant les UpCPO et le déphaseur RF large bande basé sur des micro-
anneaux permet de réaliser des retards vrais de la même amplitude sur des bandes passantes
instantanées équivalentes à ce qui a été obtenu avec l’architecture classique par CPO. Cepen-
dant elle permet d’accéder à de très hautes fréquences. L’agilité de ce dispositif est remarquable.
Néanmoins, une analyse plus poussée, en particulier en termes de dynamique et de bruit de
phase, sera nécessaire pour conclure quant à son utilisation potentielle dans les RADAR. Il est
important de remarquer que les retards accordables contrôlés par UpCPO pourraient être asso-
ciés avec d’autres types de déphaseurs RF large bande, qui pourraient se révéler plus intéressants
que les micro-anneaux.

Déphaseurs RF accordables

Nous avons mis en évidence le fait que lorsque l’amplitude des CPO est élevée par rapport au
terme d’amplification optique, les SOAs peuvent être utilisés, sous certaines conditions, comme
des déphaseurs RF accordables. L’accordabilité est continue et contrôlée électriquement par le
courant du SOA (ou optiquement par la puissance d’entrée incidente). Néanmoins la bande
passante instantanée est faible, et ces déphaseurs RF ne pourront être utilisés que dans des
applications à bande passante très étroite (par exemple les oscillateurs opto-électroniques).

Dans un premier temps, nous avons étudié les CPO exacerbées par le couplage gain-indice.
Les performances et limitations sont résumées dans le tableau IV.4. Nous avons montré que
ce dispositif permet de réaliser des déphasages accordables importants, entre 130° et 180°, sur
une large plage de fréquences (5 à 40 GHz). D’un point de vue opérationnel, cette architecture
est assez difficile à mettre en oeuvre à cause de l’utilisation du filtre optique, dont le flanc
abrupt doit être situé très près de la longueur d’onde de la porteuse optique afin de supprimer
efficacement la bande latérale rouge de modulation. Cela impose que la différence de longueur
d’onde entre le centre du filtre optique et le laser soit fixe et contrôlée.

Nous avons contourné ce problème en montrant qu’il était possible de générer des CPO
de forte amplitude en modulant le courant du SOA. Ces CPO excitées paramétriquement per-
mettent de réaliser des déphaseurs RF accordables ayant des performances similaires à l’archi-
tecture utilisant le couplage gain-indice. Néanmoins, la fréquence d’utilisation est dans notre cas
limitée par le circuit d’accès électrique du SOA. Les performances et limitations sont résumées
dans le tableau IV.4.

Dans un vrai système ?...

Un moyen efficace de rendre accordable un oscillateur opto-électronique est d’utiliser un
dispositif compact (i.e. introduisant un faible retard sur le signal RF), et permettant de contrôler
les déphasages RF. Les déphaseurs RF accordables utilisant les CPO dans les SOAs sont donc
des candidats prometteurs. Nous avons mis en place expérimentalement un oscillateur opto-
électronique à double boucle, dont la fréquence d’oscillation est contrôlée par un déphaseur RF
basé sur l’excitation paramétrique des CPO. Nous avons montré une accordabilité de 6 MHz
à 2, 23 GHz par pas de 50 kHz. Le bruit de phase à 10 kHz de la fréquence d’oscillation RF
est inférieur à −107 dBc/Hz. On constate que ce bruit de phase est comparable à ceux des
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CPO exacerbées par le couplage
gain-indice (SOA + filtre optique)

Excitation paramétrique des
CPO (SOA + courant modulé)

Paramètres
clés

Mesuré Commentaires Mesuré Commentaires

Déphasages
accordables

148 deg

Différence de phase des
contributions dues à l’am-
plification optique et aux
CPO exacerbées par le cou-
plage gain-indice (αCPO).
Cela correspond à 180 de-
grés par composant à haute
fréquence.

162 deg

Différence de phase des
contributions dues à l’am-
plification optique et aux
CPO excitées paramé-
triquement (EP − CPO).
Maximum 180 degrés par
composant.

Bande
passante
instanta-
née

-

Pour des applications à
bande passante étroite,
idéalement monofré-
quence.

-

Pour des applications à
bande passante étroite,
idéalement monofré-
quence.

Fréquence
centrale

10 GHz

5 − 40 GHz. A noter qu’à
basse fréquence, la sup-
pression de la bande laté-
rale rouge par le filtre op-
tique est difficile.

2, 22 GHz

0 − 5, 5 GHz, limité par le
circuit d’accès électrique
du SOA. Avec le même
SOA mais avec un circuit
d’accès idéal : 16 GHz.

Dynamique
SFDR

80
dB/Hz2/3

Strictement inférieure à la
dynamique d’un amplifica-
teur optique de même gain
et de même facteur de
bruit optique.

Parallélisme
Sensible à la longueur
d’onde du laser.

Indépendant de la lon-
gueur d’onde du laser.

Encom-
brement

1, 5 mm Longueur de la puce 0, 75 mm Longueur de la puce

Table IV.4 – Déphaseurs RF accordables. La valeur de la SFDR est simulée, les
modèles utilisés ayant été validés expérimentalement.

oscillateurs opto-électroniques accordables qui ont été publiés. Notre montage peut encore être
optimisé afin d’améliorer sa pureté spectrale. Parallèlement, la plage d’accordabilité pourrait
être augmentée d’un facteur 2 ou 3 en réduisant la boucle courte d’un même facteur.

De plus. . .

L’évaluation des facteurs de mérite des lignes à retards accordables et des déphaseurs RF
utilisant les CPO dans les SOAs nous a permis de mettre en évidence les différents mécanismes
des CPO dans les semi-conducteurs. Nous avons prêté une attention particulière au rôle du
couplage gain-indice et ses conséquences sur la fonction de transfert RF du SOA. De plus,
nous avons examiné l’impact des CPO sur le bruit d’intensité et les non-linéarités. L’ensemble
de ces analyses nous a conduit à mettre en place un modèle pour les facteurs de mérite des
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liaisons opto-hyperfréquences incluant un SOA. Cet outil de simulation est facile à utiliser avec
n’importe quel SOA puisqu’un grand nombre de paramètres sont déduits de caractérisations
expérimentales simples. Ce travail dépasse le cadre de l’étude des lignes à retards ou déphaseurs
RF accordables, et pourra être mis à profit dans d’autres situations, par exemple en radio-sur-
fibre.

Perspectives

A présent que nous avons mis en évidence les caractéristiques clés du SOA permettant
d’augmenter les retards et la bande passante instantanée (le gain ḡL et la durée de vie des
porteurs τs), il serait intéressant d’étudier quel design de SOA serait optimal pour cette appli-
cation. L’évolution de ces lignes à retards accordables devrait bénéficier des progrès futurs des
composants semi-conducteurs.

Les SOAs peuvent jouer un rôle clé dans le contrôle des petits retards ajustables. Néan-
moins il est alors indispensable que ces retards soient très précis. Pour cela, il serait intéressant
d’évaluer le bruit de phase RF (et donc la précision des retards générés par le SOA), d’identifier
les mécanismes en jeu et de comprendre les limites fondamentales. De plus, la conversion bruit
d’amplitude/bruit de phase mériterait d’être étudiée.

Nous avons montré que les déphaseurs RF basés sur les CPO de forte amplitude permettent
de réaliser des déphasages accordables jusqu’à 180 degrés, en utilisant une transition entre deux
phénomènes en opposition de phase. L’utilisation de deux transitions successives pourrait per-
mettre d’atteindre 360 degrés d’accordabilité dans le même composant. Ce principe vient d’être
démontré par nos partenaires du projet européen GOSPEL dans le cadre des CPO exacerbées
par le couplage gain-indice [118]. Différentes pistes peuvent être envisagées dans le cas des CPO
excités paramétriquement. L’utilisation en cascade de deux SOAs ayant une durée de vie des
porteurs très différente semble en particulier prometteuse.

Enfin, si la physique des CPO en système fermé semble désormais bien connue et maîtrisée,
les CPO peuvent encore nous réserver des surprises et de passionnantes études. En effet, l’ob-
servation récente par Thomas Lauprêtre, au laboratoire Aimé Cotton, d’un pic supplémentaire
dans un système en Λ présentant de l’EIT, pourrait avoir pour origine des CPO dans un sys-
tème ouvert, bien que la largeur de ce pic soit très inférieure à l’inverse de la durée de vie des
populations...





Annexe A

Ligne à retards basée sur la diffusion

Brillouin Stimulée

Dans cette annexe, nous présentons les résultats obtenus en collaboration avec l’EPFL et
l’Universidad Politecnica de Valencia. Nous avons montré qu’il était possible de réaliser des
lignes à retard accordables de 0 à 10 ns, avec une bande passante instantanée de 100 MHz, à
une fréquence de 6 GHz par diffusion Brillouin stimulée dans une fibre DSF de 21 km.
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bandwidth can be manipulated to correctly act as true time delay with a 
proper phase compensation introduced to the optical carrier. We completely 
analyzed the generated true time delay as a promising solution to feed 
phased array antenna for radar systems and to develop dynamically 
reconfigurable microwave photonic filters. 
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1. Introduction 

The development of dynamic photonic delay lines is of major importance for broadband 
digital and analogue signal processing in communication systems. In particular, optical delay 
lines are extensively studied for microwave systems such as phased array antennas (PAA), 
microwave photonic filters (MPF) and arbitrary waveform generators, due to their inherent 
advantages such as large bandwidth, capability of operation over entire RF frequency with 
low loss and high delay time-signal bandwidth product [1]. In a broadband PAA, the signal 
bandwidth reaches typically 10-30% of the microwave central frequency. In the classical 
phase steering scheme, the far-field pattern of the antenna is altered when the microwave 
frequency is scanned over such a wide range [2,3]. True-time delay (TTD) networks have thus 
to be introduced. Similarly, most MPFs rely on discrete-time signal processing using real 
valued coefficients, which requires the use of tunable optical true time delays. 
Among the wide diversity of optical delay line schemes that have been reported over the 

last few years [4%9], slow and fast light (SFL) has been devised as one potential approach to 
generate continuously tunable signal delays. However, the apparent perfect true time delay 
generated by slow light suffers from two major obstacles: nearly finite delay time-signal 
bandwidth product and strictly limited operating frequency. It means that only modest 
maximal time delay can be expected at high RF frequencies and the operating frequency is 
essentially limited by the bandwidth of the induced optical resonance, which prevent its 
complete implementations for practical applications in microwave photonics. 
To overcome these limitations, channelized slow light was theoretically studied to increase 

the maximal achievable delay for broadband digital signals [10]. But, its configuration is 
considerably complicated and essentially, it suffers from strict phase matching issues between 
channels. Recently, a new technique, named separate carrier tuning (SCT), was proposed and 
theoretically investigated. This architecture predicts that significant improvement for the 
generation of true time delay can be achieved by separately performing photonic microwave 
phase shifter and slow light in microresonators [11]. The reported TTD of 200 ps limits the 
applicability of the microresonators approach to high frequency antennas (typically higher 
than 50 GHz). However, numerous radar systems have a low operating frequency (down to 
few GHz for ground-based radars) and therefore require up to 10 ns of TTD. It is known that 
stimulated Brillouin scattering (SBS) gain resonance induces a dispersion, which corresponds 
to delays up to few tens of ns, but over a limited bandwidth [12]. SBS is therefore a good 
candidate for SCT technique when few ns of TTD are targeted. In a previous paper [13], we 
have experimentally verified the validity of the SCT approach transposed to a SBS delay line, 
using a fiber Bragg grating for optical carrier phase shifting, in a reconfigurable MPF. In this 
paper, we present a continuously tunable TTD line, in which both phase compensator and 
slow light systems are controlled by only stimulated Brillouin scattering in optical fibers. In 
this configuration, we &'()*" +,-*.)/" -&0.,1," 23" 40-5," 50.67" .8" 9-.8" '+" ,1,8" 7+-854-+,87"
regimes, so that the amplitude variation of RF output signal accompanied with phase shift 
could be significantly reduced. Also, the required phase shift could be more precisely 
adjustable in a continuous manner. A complete analysis of the performances of this tunable 
TTD line is presented for the development of phased array antenna systems and dynamic 
microwave photonic filters. In addition, the high flexibility of the system is discussed, in 
terms of operating frequency and signal bandwidth. 
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2. Principle 

A key to exert an optical control on the group velocity of light signals, namely slow and fast 
light is the presence of strong dispersion in materials, which can be readily induced by one or 
multiple complex optical resonances. The process of stimulated Brillouin scattering in optical 
fibers is the most widely used mechanism to generate spectral resonances since SBS has 
shown an unprecedented flexibility of spectral tailoring and large potential bandwidth and 
room-temperature operation at any desired wavelength [14]. SBS is usually described as 
nonlinear interaction between two counter-propagating optical waves (a strong pump at !pump 
and a weak probe wave at !probe), mediated through an acoustic wave. For a particular spectral 
spacing between two waves (!B "#!pump -!probe), fraction of pump light is scattered off into the 
probe, so that the global effect of the SBS process manifests through a generation of narrow-
band gain resonance around !pump -!B, resulting in an exponential growth for the probe wave. 

Brillouin gain

Phase shift 

!!"probe!"pump!"probe

Phase shift 

Brillouin loss

 

Fig. 1. Brillouin gain and loss resonances and the associated optical phase shifts due to strong 
dispersion appearing around the resonance. 

On the contrary, the energy transfer from the pump to the probe can be assimilated to the 
generation of a loss resonance as far as the pump wave is concerned. So, by simply swapping 
the spectral positions of pump and probe, the pump will lead to a spectral absorption centered 
at the probe frequency !pump + !B. Moreover, it is interesting to discuss that a linear transition 
of phase shift is associated to the SBS process, in the vicinity of gain/loss resonances, as 
shown in Fig. 1. In general, true time delay (TTD) is simply achieved by setting the optical 
carrier frequency in the center of the resonances, leading to a constant group delay and linear 
phase shift with respect to the microwave frequency. However, in principle, this configuration 
shows a critical limitation because the true time delay generated by the resonance-induced 
dispersion only applies within the linear zone of the phase shift, which limits the microwave 
signal frequency to the resonance bandwidth. 
Let us now consider a single sideband modulated optical signal comprising an optical 

carrier at frequency !C and a modulation sideband at frequency !C $#!RF. A first spectrally 
broadened Brillouin pump induces a broadband resonance centered at !C + !RF. The signal 
group delay is then given by the slope of the optical phase at !C + !RF: 
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In broadband applications, the RF signal has a finite bandwidth %!RF of typically 10-30% 
of the operating RF frequency !RF. TTD operation implies a constant group delay over the 
entire frequency range including the carrier and the modulation sideband. Since no 
information is conveyed in a major part of the large spectral range between the carrier 
frequency and the modulation sideband centered on the RF signal, TTD operation is simply 
achieved by calculating the phase shift necessary to make signal and RF group delays match, 
deduced through the simple expression [11]: 
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since the phase shift at the center of the Brillouin resonance !"#C $%#RF) is zero. This situation 
can be effectively realized by separately managing the dispersion properties at the carrier 
frequency and around the signal bandwidth, as shown in Fig. 2. 

 

Fig. 2. Principle to correctly operate true time delay over the RF signal bandwidth &#RF simply 
by controlling dispersion properties, separately at carrier frequency and signal bandwidth. #C; 
optical carrier frequency, !"#C); optical phase shift introduced to the optical carrier, #RF; RF 
signal microwave frequency. 

In our system, a second Brillouin pump generates a narrow-band resonance in the vicinity 
of the carrier frequency. The phase of the optical carrier is then adjusted to ensure TRF = TS, 
by simply detuning the central frequency of the resonance with respect to the carrier 
frequency. As a result, it makes possible to generate correct true time delay for the whole 
signal bandwidth while dispersion across the entire bandwidth is no longer required unlike 
typical slow light systems. Also, it must be pointed out that since this optical phase shift is 
imparted on the carrier, the corresponding phase shift of the electrical signal is therefore 
constant with respect to the RF frequency. As a consequence, the adjustment of the optical 
carrier phase !"#C) can be performed !"#$%$&'()*'+',-./' 0$1234%405'"6' 078'"904:2%':2;;48;' 4&'
then sufficient to achieve TTD operation. Within the RF bandwidth of interest, this type of 
TTD generation is conceptually similar to a slow light-based TTD with a dispersion induced 
by a single broadband resonance centered on #C, with FWHM bandwidth of 2#RF. Yet, this 
new architecture shows two crucial advantages: first, it is independent on the operating RF 
frequency since the optical resonance can be flexibly displaced at any desired RF frequency; 
second, it can produce a large TTD with a proper bandwidth at high frequency RF signals 
since the signal bandwidth of interest is substantially lower than the RF signal frequency. 

3. Exper imental layout 

The schematic diagram of our experimental setup is depicted in Fig. 3, in which two distinct 
Brillouin slow light systems are basically combined. A 20-km-long dispersion shifted fiber 
(DSF) was used as a Brillouin gain medium and the Brillouin characteristics of this fiber were 
measured, showing a Brillouin shift #B of 10.73 GHz and an SBS gain bandwidth &#B of 27 
MHz. A commercial distributed feedback (DFB) laser diode operating at 1551 nm was 
utilized as a light source to generate the optical carrier for the microwave signal and two 
Brillouin pumps using a set of wideband electro-optic modulators (EOM). This way we can 
obtain high security of stability on spectral distances between the signal and the two Brillouin 
pumps [15]. The output light was split into two, using an optical coupler. On the signal 
branch, the light is externally modulated around the operating frequency #RF (set at 6 GHz) 
using an electro-optic modulator (EOM) driven by the vector network analyzer (VNA) RF 
output. The higher frequency sideband was selected by using a fiber Bragg grating (FBG) 
notch filter. Hereafter this sideband is called RF subcarrier. So, the optical spectrum at the 
output of the notch filter contains two monochromatic lines, at the carrier frequency #C, and at 
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a frequency around !C + 6 GHz. Then this single sideband modulated signal was delivered 
into the DSF. 

!"#$%!

!"signal
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!&'"!

#$% #1"2 3$2 (4

,-./01

,-./02

345678

56-78-19"
"0:;,<

 

Fig. 3. Schematic diagram of the generation of tunable true time delay, based on separate 
carrier tuning method. EOM; electro-optic modulator, DSF; dispersion shifted fiber, PC; 
polarization controller, EDFA; erbium doped fiber amplifier, VOA; variable optical attenuator, 
VNA; vector network analyzer. 

The other branch was also split by two for the generation of two separate Brillouin pumps 
at different frequencies. The first branch was modulated at !B + !RF using an EOM driven by 
an RF synthesizer, and the carrier was completely suppressed by applying an adequate bias to 
the EOM. Only the higher frequency sideband was selected using a FBG to be used as Pump 1 
and then strongly boosted using an erbium doped fiber amplifier (EDFA) to generate strong 
dispersion around RF subcarrier, thus producing sufficient group delays for microwave 
signals. The optical power of Pump 1 was controlled using a variable optical attenuator to 
precisely adjust the amount of group delay. Moreover, its state of polarization was controlled 
to match the state of signal polarization before entering into the DSF, so as to maximize the 
Brillouin interaction. Actually, the optical phase of Pump 1 was externally modulated through 
an external electro-optic phase modulator in order to broaden its power spectrum. So, the 
spectral width of Pump 1 in the output of the modulator was simply extended by increasing 
the amplitude of white noise applied to the phase modulator. The maximal bandwidth of 
Brillouin resonance we obtained in this experiment (hence, instantaneous signal bandwidth) 
was 100 MHz, as shown in Fig. 4: it was limited in our set-up due to instrumental issues in 
terms of available power and bandwidth of the white noise. The amplitude variation of the RF 
signal was measured while the RF subcarrier frequency was swept in the vicinity of the 
Brillouin resonance induced by Pump 1, representing the spectral profile of the resonance. 
The light from the second branch was also modulated through an EOM, at the RF 

frequency !B "# $!, and the carrier was fully suppressed following the same scheme. The 
higher and lower frequency sidebands led to Brillouin gain and loss resonances, respectively, 
shifted by + $! and !$! with respect to the carrier frequency, with nearly identical depth and 
spectral shape. Therefore, the amplitude of the carrier remains almost constant since the gain 
and loss for the carrier is mutually canceled out, while the associated optical phase shift 
imparted on the carrier is doubled [16]. The carrier to the resonance frequency detuning $! 
was then accurately adjusted, within a 15 MHz span, so as to induce the proper phase shift to 
obtain TTD corresponding to the dispersion slope around RF signal, induced by Pump 1 and 
applied to the RF signal, as described in section 2. 
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Fig. 4. Variation of the amplitude of RF signal as a function of RF frequency, representing the 
spectral profile of the effective Brillouin gain resonance induced by Pump 1. 

4. Application to phased ar ray antennas and microwave photonic filter 

4.1 General implementation 

We applied the TTD concepts described in section 2 and 3 for two major microwave 
photonics applications, namely TTD optically fed phased array antennas and reconfigurable 
microwave photonic filter. As illustrated in Fig. 5, these two applications are conceptually 
very close. Indeed, in both systems, an input RF signal Si(t) is conveyed by the optical carrier 
and the composite signal is fed to a photonic circuit that first samples the signal in the time 

 

Fig. 5. Layout and transfer functions of generic microwave photonic filters and optically-fed 
phased array antenna. 

domain, using a 1 × N optical coupler and an optical delay lines network, with the delay of the 
kth line being k × T, where T is referred to the incremental delay T. The sampled signals are 
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then weighted in phase and amplitude to provide the desired filter impulse response, or 
antenna far field pattern. 
In the case of MWP filter, the samples are recombined and RF converted by means of an 

optical receiver producing the output RF signal S0(t). The standard electrical/optical impulse 
response of the optical processor is represented by an equal time spaced (T) pulse train where 
pulses implement the filter taps. The electrical frequency response of such structure is given 
by [1]: 

 
0
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where ! is the signal RF frequency and ar are the filter complex coefficients, which are 
implemented by optical components. In particular, these coefficients determine the extinction 
ratio of a microwave photonics notch filter. The expression above identifies a transfer 
function with a periodic spectral characteristic and its frequency period is referred to as the 
filter free spectral range (FSR). The FSR is essentially inversely proportional to the time 
spacing between adjacent samples in the impulse response (FSR = 1/T). So, dynamic control 
of T is basically required for the development of dynamically reconfigurable MPF, providing 
the tunability of FSR of the filter. MPF is usually performed in incoherent regime, in which 
the coherence length of the used optical source is shorter than T, since any possible optical 
interference caused by environmental condition such as temperature and mechanical variation 
can influence the filter impulse response. 
In the case of optically-fed phased array antenna employing TTD networks, the N delayed 

samples are RF converted by N photodiodes to feed N radiating elements. The normalized 
angular far-field pattern of the radiated electric field, or antenna diagram "#$%, is given by the 
Fourier transform of the output electric field [2]: 
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where $ is the far field angular coordinate and d is the spacing between adjacent radiating 
elements. The complex coefficients ar are in this case typically used for side-lobes reduction 
in the antenna far-field pattern. From Eq. (4), the direction $0 of maximum radiated energy 
can be adjusted by tuning the incremental true time delay T according to: 
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Fig. 6. Schematic diagram of the rth elementary single SBS delay line of the phase arrayed 
antenna. 
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4.2 True Time delay line for optically-fed phased array antennas 

From the microwave point of view, the true time delay property refers to the ability of a 
system to apply a pure and distortion-free delay on input RF signals, independently of the RF 
frequency. An input signal Sin(t) then becomes Sout(t) = Sin(t-!" at the output of the TTD 
element. In the frequency domain, this is equivalently formulated as: 

 ! " ! " 2 ,out in
iS S e
#$%$ $ &' (   (6) 

The phase shift experienced by a monochromatic RF signal through a TTD element is 
therefore not only linearly dependant but actually proportional to the RF frequency. To avoid 
the beam squint in an optically-fed phased array antennas, i.e. to ensure that the direction #0 of 
maximum radiated energy does not vary with the frequency $, the phase transfer functions 
%r&$" of the r delay lines of Fig. 5 have to obey [2]: 
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We now consider an antenna optical feed system using SBS delay lines with only the first 
Brillouin pump, Pump 1 in section 2, whose gain is centered at $C + $RF, where $C is the 
optical carrier frequency and $RF is the central operating RF frequency, as shown in Fig. 6. 
Through the rth delay line, the RF signal at $S then experiences a phase shift %r&$S), which 
depends linearly on the RF signal frequency in a spectral bandwidth '$RF centered on $RF: 

 ! "( ) 2 ,r S S RF r) $ # $ $ %' &   (8) 

where the delay !r is defined as: 
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The phase shift %r thus varies linearly with the RF frequency, but with a phase offset %0,r, 
which is not constant and varies with the generated delay according to: 

 0, 2r RF r) #$ %' & (   10) 

To figure out the consequences of such varying phase offsets, we consider an incremental 
Brillouin delay distribution such as !r = r ×  T. The corresponding antenna diagram (&#" is: 
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Then, for a given operating frequency $0, the direction #0 of maximum radiated energy is: 
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where )*+&#0)|TTD stands for the true time delay situation with a constant phase offset (Eq. (4)). 
!"#$%&RF = 0, i.e. when the Brillouin gain is centered on the optical carrier, one retrieves the 
''(%)*+,-+*.$/%0.1#2#34%+"#%.5#3-+*$6%73#8,#$9:%&RF is limited by the SBS bandwidth to few 
tens of MHz. Otherwise, first, the scanning angle #0 1*;;% <#5#$<% .$% &S (beam squint) and 
second, when compared to a true time delay system, typically hundred times larger delays will 
be required to provide the same steering angle #0/% =$<##<4% &RF is typically in the few GHz 
3-$6#%-$<%&RF -&S in the few tens of MHz range (limited by SBS bandwidth). 
As described in section 2, the separate carrier tuning (SCT) technique avoids these 

problems. Indeed, by tuning the phase of the optical carrier, using here an additional Brillouin 
system, the phase of the complex coefficients ar in Eq. (11) can be adjusted to compensate for 
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the phase offset variation described by Eq. (10). The resulting antenna diagram is thus finally 
given by the TTD expression of Eq. (4). 
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Fig. 7. Schematic setup of an elementary SCT-SBS true time delay line. 

4.2.1 Experimental results 

According to the setup in Fig. 7 (see a more detailed description in section 3), we 
implemented an elementary SBS delay line based on separate carrier tuning technique. The 
DFB laser emitting at 1551 nm is externally modulated by an electro-optic modulator, driven 
by the RF signal to be delayed. After detection, the output RF signal phase transfer function is 
measured using a vector network analyzer (VNA). As described in section 2, the SCT setup 
basically consists in two Brillouin systems: a SBS-based phase shifter [16], which is 
responsible for tuning the carrier phase shift; a SBS-based delay line, which controls the 
microwave subcarrier delay by changing the SBS pump power. According to the above 
discussion, the electrical phase transfer function of the SCT setup is: 
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where !c is the carrier phase shift, " is the generated RF signal delay, and !offset the associated 
phase offset, described in Eq. (10). 
Figure 8(a) shows the phase of the detected RF signal as a function of the RF frequency 

while the optical carrier phase shift is tuned using the SBS-based phase shifter. The pump 
!"#$%&"'& ()$&*+*&,$-./& -01$& 02&'03$,4&5"%%$2!"1,016& ("&.&78&12&,$-./9&:;&!).2$& (<1.=0-0(/& 02&
obtained, which is an essential requirement to compensate any value of !offset. On another 
hand, Fig. 8(b) shows a similar measurement for a fixed optical carrier phase shift while the 
pump power of the SBS delay line is varied. The SBS gain spectrum is centered at 6.02 GHz 
above the optical carrier frequency. For each pump power, the measured phase shift exhibits a 
linear variation with respect to the RF frequency from 5.955 GHz to 6.075 GHz, showing a 
bandwidth of 100 MHz. Within this bandwidth, the delay as defined by Eq. (9) 
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from 0.5 to 10 ns and (c) associated phase offset as a function of the delay. 
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Fig. 9. SBS-SCT based true-time delay line. For delays from 0.03 to 9.9 ns, the optical carrier 
phase shift is adjusted to ensure a constant extrapolated phase offset at the origin of RF 
frequencies (top inset). A 100 MHz instantaneous bandwidth is obtained. 

varies from 0.5 to 10 ns while the SBS pump power is increased. Figure 8(c) shows the phase 
offset as a function of the applied delay corresponding to Fig. 8(b) data. For true time delay 
operation, the optical carrier phase shift has then to be adjusted for each delay in order to 
finally obtain a constant phase offset with respect to the delay. 
Figure 9 shows the experimental validation of this concept for delays of 0.03, 1.5, 4.8, 7.5 

and 9.9 ns. On the central figure, we plotted the measured phases plus an integer number n 
!"#$%&'()&*+$,$&n is defined as: 

 ! " ! "! "mod 2 ,offset offset
n# $ # $ %& ' (   (14) 

where mod "%& !+$& #-./0/%& '(& 1/23!"-24& 5+$& 67& 8+9%$& 3/,:$%& 9,$& 80-!!$.& :$,%/%& !+$& 67&
frequency, and the linear regions of the phase curves have been extrapolated down to the 
origin of frequencies. The right insets show zooms of the phase measurements within the 
Brillouin spectral bandwidth for delays of 1.5, 4.8 and 9.9 ns. On the top inset, we plotted the 
residual phase offset after compensation by the SBS-based phase shifter. For all delays, the 
phase offset is equal to 180° ± 2°. The SCT delay line therefore operates as a TTD element, 
providing a tuneable TTD up to 10 ns, within an instantaneous RF bandwidth of 100 MHz. 
The operating frequency of 6 GHz was in our case limited by equipment availability, but the 
SBS-based SCT technique can be in principle applied at any operating frequency. 

4.2.3 Antenna performances extrapolation and discussion 

We consider a typical phased array antenna with 32 × 32 radiating elements and operating at 
the central frequency !RF. The spacing between adjacent elements d is half of the microwave 
period. The maximum required true-time delay "max for a ± 45° scanning is then 15 microwave 
periods, which is 15/!RF [4]. Most radars operate between 2 and 20 GHz, which corresponds 
to maximum required delays, typically ranged from 1 to 10 ns. In the SBS-SCT system 
described above, we obtained a maximum delay of 10 ns for a Brillouin pump power of 110 
mW with a spectral broadening of the pump that gives an instantaneous bandwidth #!RF of 
100 MHz. By further broadening the pump spectrum, #! can be enlarged, but the maximum 
delay will decrease accordingly, with #!RF $%"max approximately constant [17]. As a result, in 
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an optimized setup, in which the pump spectrum has been broadened to its maximum, but still 
providing !max = 15/"RF, one has: 

 
15

10 120 8%.RF
RF

RF RF

ns MHz
!

!
! !

"
" # $ # % $   (15) 

The relative instantaneous bandwidth #"RF $"RF of the optimized system therefore does not 
depend on the operating frequency and remains 8%. It can eventually be further increased 
using higher pump powers for broadband radar applications, in which #"RF $"RF of 10-20% is 
required. Figure 10 represents the simulated antenna diagrams for an optically-fed phased 
array antenna comprising 32 × 32 SCT-based SBS delay lines as described in section 4.2.2. 
The operating frequency is 6.025 GHz and the signal bandwidth is 8%, according to Eq. (15). 
The maximum delay required for ± 45° scanning is calculated as 2.5 ns. 
Figure 10(a) illustrates the situation that only SBS optical carrier phase shift is performed. 

The phase shift between adjacent radiating elements is then constant versus microwave 
frequency. It results in a detrimental variation of the scanning direction within the RF signal 
bandwidth (beam squint) [2]. On another hand, Fig. 10(b) shows the case, in which the SBS 
delay is solely applied using the SBS gain centered on the microwave subcarrier. In this case, 
each delay line actually produces a phase shift linearly dependent on the RF frequency 
according to Eqs. (8) to (12), but with a phase offset that varies from one delay line to another 
one. As a consequence, the scanning angle is reduced close to zero (see Eq. (12)), and also a 
critical beam squint is observed. Finally, Fig. 10(c) shows the SCT technique, in which the 
same incremental delays as shown in Fig. 10(b) are produced by the Brillouin gain centered 
on the microwave subcarrier, but the phase offsets are compensated by the optical carrier 
phase shifting. This configuration leads to a beam squint-free antenna diagram, so all RF 
frequency components compounding of the signal are steered in the same direction. The ± 2° 
fluctuation of the phase offset observed in our experiment was taken into account in our 
simulation as a random offset distribution. However, it is clearly seen that it does not generate 
any critical increase of side lobes, when compared to an ideal TTD system. 

(b) SBS delay only (c) SC T system & , deg(a) SBS phase shif ter only

-90

-45

0

45

90 -90

-45

0

45

90 -90

-45

0

45

90

Antenna diagram | F (&)|
fR F = 6.025 G H z

fR F + 4 %

fR F - 4 %dB dB

 

Fig. 10. Simulated antenna diagrams for 32 × 32 radiating elements and SBS based delay lines. 
(a): Use of SBS optical carrier phase shift only; (b): use of SBS delay only; (c) use of separate 
carrier tuning technique for true time delay lines. The RF frequency "RF is 6.025 GHz (in blue), 
"RF + 5% (in red), and "RF-5% (in magenta. 

4.3 Microwave photonic filter 

In a multi-tap complex coefficient filter, the separate carrier tuning technique enables to 
independently adjust the elementary delay T between adjacent filter branches, and the phase 
of the complex coefficients ar. Then, as T becomes %&, a homothetic transformation of the 
filter spectral response is obtained, corresponding to a FSR change: 

 ' ( ' ( ' (
1

0

2
.

N

r

i r T
rH Ha e

) *!
! *!

+

$

+
, $ $-   (16) 

On another hand, when the complex coefficients are changed by shifting the optical carrier 
phase by '("C): 
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then the filter response is translated in the frequency domain by !0"#$%&': 
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The filter is then fully reconfigurable: its FSR can be changed (Eq. (16)), and the spectral 
origin of the FSR change can be adjusted (Eq. (18)). 

4.3.1 F ilter implementation 

Figure 5 depicts the basic configuration of notch-type incoherent microwave photonic filter, 
which yields a periodic notch response. The experimental setup of SBS-based tunable MPF is 
illustrated in Fig. 11. We used two distinct DFB lasers, which are mutually incoherent. So, the 
minimal time delay T in the filter is naturally not limited by the coherence length of the laser, 
hence it makes possible to obtain a higher FSR for the filter. Furthermore, the spectral 
distance between two lasers were properly adjusted at 150 GHz, so that we can avoid any 
signal distortion, possibly caused by the beating frequency between two lasers. Light outputs 
from the two lasers were fed to an EOM and modulated at desired RF frequency, which is 
subject to be filtered. They propagated through differential optical path and only one signal 
was delivered to the tunable true time delay system, based on stimulated Brillouin scattering 
as previously described in Section 3. Then they were recombined to mutually interfere and the 
amplitude and phase of RF signal was monitored by a vector network analyzer to analyze 
characteristics of the RF filter transfer function. 

EOM

Delay T, (37.5 ns)

D F B-L D1 Det. V N A

T rue time delay system

Slow light
Phase 

shifter

D F B-L D2

EOM

R F
generator

 

Fig. 11. Experimental layout of dynamically reconfigurable microwave photonic filter, based 
on stimulated Brillouin scattering in fibers. 

4.3.2 Experimental results 

The RF subcarrier frequency was swept in the vicinity of the Brillouin resonance and the 
amplitude and phase RF signal after propagating through the Brillouin gain medium was 
measured as a function of RF frequency, as shown in Fig. 12. It is clearly observed that the 
microwave phase has a linear dependence on shift as a function of RF frequency, with a 
bandwidth of 100 MHz and moderate amplitude change of 4 dB. The corresponding phase 
shift of the microwave signal with respect to the RF frequency within a 100 MHz range is also 
illustrated. There is a linear phase change and also a moderate change in the Brillouin gain. It 
is very important for the MPF to control not only the TTD, but also the amplitude coefficients 
of the filter, i.e. a1 or a2. To implement the TTD, a linear phase slope is required. In this case, 
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Fig. 12. SBS gain profile within RF signal bandwidth and the associated linear phase shift. 

the maximum achievable TTD value over the 100 MHz span is 7 ns. This delay can be tuned 
by changing the optical power of the Brillouin pump signal. 
To check the filter tunability, we first measured the effect of a pure phase shift on the 

optical carrier by recording the filter spectral transfer function. In this case, it corresponds to a 
complex-valued two-coefficient MPF [1,18,19]. Figure 13 displays the frequency response of 
the filter obtained with the SBS pump turned on and thus a fixed TTD, preserving the free 
spectral range. In this figure, continuous tunability was demonstrated as the phase of the 
lower-coefficient tap is modified by tuning the carrier phase shift using SBS-based phase 
shifter. Experimental measurements (symbols) have excellent agreements with theoretical 
calculations (dashed lines). The observed small deviations of the RF response from the ideal 
behavior are attributed to the non-completely flat phase response generated by SBS system. It 
must be considered that a noise source is used to broaden the Brillouin gain, resulting in small 
deviations from the Gaussian gain shape and thus in phase fluctuations. 
It must be pointed out that the central frequency of the notch filter is tuned while 

maintaining the shape of the transfer function unaltered, since the true time delay between the 
arms of the MPF is fixed. The maximum achievable phase shift is greater than 360°, which 
leads to a continuously full tuning range of the filter response. This technique can be 
implemented to obtain a RF frequency-independent phase shift; in our case, the filter central 
frequency is practically limited by our instrumentation. 
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Fig. 13. Measured (symbol) and simulated (dashed line) filter frequency response (a) tuning the 
carrier phase shift for 110 mW Brillouin pump power. 
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Fig. 14. Measured (symbol) and simulated (dashed line) frequency response of MPF with (red) 
and without (blue) Brillouin pump power at 110 mW. 

To get the tunability of the free spectral range, we implemented a SBS-based tunable delay 
in one of the branches. The two branches of the MPF have a path imbalance of 7.5 m, 
corresponding to T0 = 37.5 ns and resulting in a FSR of 26.7 MHz. TTD can be generated 
using the SCT technique, which must lead to a different spectral response of the MPF, since 
its FSR will change upon tuning the delay. Figure 14 confirms that the FSR of the filter 
changes when the pump is applied. When a 110 mW pump power is launched into the higher 
branch of the MPF, SBS generated a delay of about 7 ns at 6 GHz with 100 MHz bandwidth. 
This means that the FSR will be decreased down to 22.5 MHz, which corresponds to a 20% 
FSR reduction. The SBS-based phase shifter is then used to maintain a notch position at a 
given frequency. Indeed, according to Eq. (3) and (8), the frequency response of the 2-tap 
notch filter is given by: 

 ! " ! " ! "2

0
cos ,

2

c

RF
H T T

# $
$ %$ % $ $& ' ' '

( )
* +
, -

  (19) 
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!"#$#%&RF is the RF central frequency (6.015 GHz in our case). A notch can then be position at 
any arbitrary frequency !notch provided that the optical carrier phase shift "#!c) satisfies: 

 ! " ! "! "0mod 2 2 ,
c notch notch R FT T# $ % %$ % $ $& ' ' (   (20) 

where mod '(%)"#%*+,-.-(%/0%1-23)'+24%52%+-$%67$)'3-.7$%37(#%'..-()$7)#,%'2%Fig. 14, 302.4° of 
carrier phase compensation were required to fix a notch position at 5.967 GHz. A 
reconfigurable notch filter with more than 30 dB extinction ratio has finally been achieved, 
showing an excellent agreement with theoretical prediction from Eq. (3). 

6. Conclusion 

In this paper, we experimentally demonstrated that Brillouin slow light elements offer novel 
and outstanding capabilities in microwave photonics systems, particularly thanks to an 
innovative all-optical tuneable true-time delay line based on separate carrier tuning technique. 
We implemented two SBS systems to separately manage the dispersion characteristics at the 
optical carrier and RF subcarrier frequencies. A TTD continuously tuneable from 0 to 10 ns is 
achieved, with a 100 MHz instantaneous bandwidth, and at an operating frequency of 6 GHz. 
However, it must be pointed out that this technique has no physical limitation on operating RF 
frequency since the Brillouin resonance can be positioned at any desired RF frequency. In 
addition, Brillouin systems can provide a signal bandwidth up to 12 GHz with high flexibility, 
which can allow us to operate the system at higher RF frequencies up to 150 GHz as far as 8% 
relative bandwidth is concerned. By extrapolating the performances of this setup used in a 
potential phased array antenna feeding system, we showed that SCT technique meets the 
requirements for ± 45° scanning at any operating frequency and with an instantaneous 
bandwidth of 8%. Besides, we experimentally demonstrated the implementation of the  
SBS-based SCT technique in a reconfigurable microwave photonic notch filter operating 
around 6 GHz. The tunable TTD induced in our setup allowed a 20% tunability of the FSR of 
the filter, and the optical carrier phase shifting then enabled to control the origin of the FSR 
variation, matching the reference frequency. Therefore, we believe that this technique can 
show the high suitability and key role of slow light for microwave photonics applications 
Moreover, SCT-SBS true time delay offers simultaneously a continuously tunable time 

delay and amplitude/phase control while other reported photonic TTD devices provide either 
continuous delay without amplitude/phase control [5], or discrete delays and phase control 
[4]. It means that more sophisticated beam forming can be realized with side-lobe reduction 
and no additional complexity of the system. However, the scalability of this system in terms 
of required optical power might act as a critical limitation in practical implementations. 
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Annexe B

Mesure de la fonction de transfert

RF d’un composant optique en

utilisant un VNA

Dans cette annexe, nous expliquons comment mesurer la réponse RF d’un composant op-
tique en utilisant un analyseur de réseau vectoriel (VNA). Le VNA est conçu pour mesurer les
paramètres S d’un dispositif hyperfréquence. Commençons donc par définir les paramètres S.

B.1 Paramètres S d’un dispositif hyperfréquence à 2 ports

Les paramètres S 1 sont utilisés en hyperfréquences, en électricité ou en électronique pour
décrire le comportement électrique de réseaux électriques linéaires en fonction des signaux d’en-
trée.

DUT 

a
1 

b
1 

b
2 

a
2 

Figure B.1 – Composant à 2 ports. Pour chaque port i, on définit les ondes incidente ai

et réfléchie bi. On désigne par DUT (Acronyme venant de l’anglais Device Under Test) le
dispositif hyperfréquence à l’étude.

On modélise un dispositif hyperfréquence par un ensemble de “ports”. Chaque port corres-
pond à une ligne de transmission d’un mode propagatif d’un guide d’onde. Lorsque plusieurs
modes se propagent dans une ligne, on définit alors autant de ports que de modes propagatifs.
Nous considérons ici un dispositif à deux ports. Pour chaque port i, on définit les ondes de puis-
sance incidente ai et réfléchie bi (voir la figure B.1). ai et bi représentent les tensions complexes
normalisées incidentes et réfléchies, et peuvent être mesurée en fonction de la tension Vi et de

1. Venant de l’anglais Scattering parameters.
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l’intensité Ii de chaque port i :

a1 =
V1 + Z0I1

2
√
Z0

, (B.1)

b1 =
V1 − Z0I1

2
√
Z0

, (B.2)

a2 =
V2 + Z0I2

2
√
Z0

, (B.3)

b2 =
V2 − Z0I2

2
√
Z0

, (B.4)

avec Z0 l’impédance caractéristique des lignes, qui est positive et réelle. On suppose qu’elle
correspond à l’impédance de référence de tous les ports. Le sens positif du courant est celui
entrant dans le dispositif à l’étude (que ce soit pour le port 1 ou 2).

Les paramètres S relient les ondes incidentes avec les ondes réfléchies par les ports du
dispositif, et peuvent s’écrire sous la forme matricielle suivante :

(
b1

b2

)
=

(
S11 S12

S11 S22

)(
a1

a2

)
(B.5)

L’élément Sij de la matrice est déterminé en induisant une onde incidente aj sur le port j et
en mesurant l’onde réfléchie bi sur le port i. Toutes les autres ondes incidentes sont égales à
0, c’est-à-dire que tous les ports doivent être terminés avec une charge adaptée pour éviter les
réflexions. Ainsi, les paramètres S s’écrivent :

S11 =
b1

a1
, (B.6)

S21 =
b2

a1
, (B.7)

S12 =
b1

a2
, (B.8)

S22 =
b2

a2
. (B.9)

Sii correspond donc au coefficient de réflexion mesuré sur le port i lorsque les autres ports
éventuels sont déterminés par des charges adaptées, et Sij correspond au coefficient de trans-
mission entre le port i et le port j lorsque les autres ports éventuels sont déterminés par des
charges adaptées.

En particulier S21 représente le coefficient de transmission directe quand la sortie est adaptée.
Lorsque le dispositif considéré est un amplificateur, S21 correspond donc au gain complexe du
dispositif. |S21| est simplement le rapport des tensions sortante et entrante.

Le gain RF (scalaire) GRF , correspondant au ratio des puissances RF sortante et entrante,
s’écrit donc :

GRF = |S21|2. (B.10)

On définit la phase RF introduite par le dispositif à l’étude par :

φRF = arg(S21). (B.11)
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ANNEXE B. MESURE DE LA FONCTION DE TRANSFERT RF D’UN COMPOSANT OPTIQUE EN

UTILISANT UN VNA

B.2 Mesure de la réponse RF d’un composant optique par un

VNA

Un VNA permet de mesurer les paramètres complexes S en fonction de la fréquence RF.
Ils sont souvent utilisés pour caractériser des amplificateurs ou des filtres RF. Nous avons
principalement utilisé un VNA allant 40 kHz à 60 GHz.

Un VNA est constitué de trois parties différentes :

1. Un générateur RF qui délivre le signal.

2. Un module de test qui coordonne l’émission du signal RF sur le port i et la réception du
signal RF sur le port j, suivant le paramètre Sji mesuré.

3. Un module de réception/détection, qui mesure à la fois l’amplitude et la phase du signal.
Cela requiert donc un canal de référence pour déterminer la phase. Un VNA nécessite
donc deux détecteurs. La phase peut être mesurée avec un détecteur en quadrature.

Avant toute série de mesure, une calibration est nécessaire afin de garantir la précision et la
répétabilité des mesures.

Vector 
Network 

Analyser 

Port 1 Port 2 

DUT 

Vector 
Network 

Analyser 

Port 1 Port 2 

DUT Laser MZM 

(a) (b) 

Figure B.2 – (a) Mesure des paramètres S d’un composant électrique par un VNA.
(b) Mesure de la réponse RF d’un composant optique par un VNA.

Pour mesurer les paramètres S d’un composant électrique, il suffit de le connecter au VNA
à l’aide de câbles calibrés (voir figure B.2(a)).

Par contre, pour mesurer la réponse RF d’un composant optique, quelques précautions sont
nécessaires. Les ports du VNA sont connectés à l’entrée du modulateur et à la sortie de la
photodiode à l’aide de câbles calibrés (voir figure B.2(b)). Dans cette configuration, le VNA
mesure la réponse RF de la liaison opto-hyperfréquence dans sa totalité. Afin de mesurer la
réponse RF d’un composant optique de la liaison, il est nécessaire de réaliser au préalable une
référence en remplaçant, idéalement, le composant à l’étude par un dispositif de gain nul, et de
même longueur optique.





Annexe C

Modèle semi-classique du bruit d’un

amplificateur optique

Dans cette annexe, nous détaillons les calculs du modèle semi-classique du bruit d’intensité
additif d’un amplificateur optique dans le cas où le gain est uniforme sur toute la bande passante.

C.1 Définitions et notations

Dans le modèle semi-classique du bruit d’amplificateur optique, l’amplificateur optique est
composé d’une source de bruit quantique et d’un amplificateur idéal (cf. figure III.22). On
considère que la source quantique émet un bruit blanc de densité spectrale de puissance ρSE

in .
De plus, on considère l’émission spontanée comme une somme de signaux monochromatiques
incohérents. Le champ total 1 Ěin(t) à l’entrée de l’amplificateur idéal s’écrit donc :

Ěin(t) =
1√
2

√
P laser
in eiω0t +

1√
2

√
ρSE
in δω

M∑

k=−M

e−i(ω0+kδω)t−iΦk + c.c., (C.1)

avec 2M = Bopt/δω. “c.c.” désigne le complexe conjugué, et Φk une phase aléatoire.
La photodiode permet de convertir la puissance du champ Ěout(t) sortant de l’amplificateur

en un courant i(t) :
i(t) = Rph < |Ěout(t)|2 >, (C.2)

< > indique une moyenne temporelle pour les fréquences optiques (de l’ordre de 200 THz) qui
sont très supérieures à la bande passante de la photodiode (en pratique de l’ordre de quelques
dizaines de GHz). Dans le calcul qui suit, nous effectuerons la moyenne temporelle sur les
fréquences optiques (en ω0, 2ω0), mais nous ne limiterons pas la bande passante de la photodiode.

Les spectres optiques des champs Ěin et Ěout sont respectivement illustrés sur les figures III.23(a)
et (b) dans le cas où le gain est considéré comme uniforme.

Le courant i(t) issu de la conversion de la puissance du champ Eout(t) sortant de l’am-
plificateur , est composé de trois termes : le battement spontané-spontané (noté “Sp-Sp”), le

1. Le champ Ě est défini tel que Popt(t) =< |Ě(t)|2 > au niveau de la photodiode.
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battement porteuse-spontané (noté “P-Sp”), et la battement porteuse-porteuse (noté “P-P”).
Nous nous intéressons ici au calcul des battements Sp-Sp et P-Sp.

C.2 Le battement P-Sp

Les fluctuations δiP−Sp(t) associées au battement P-Sp s’écrivent :

δiP−Sp(t) = 2 Rph
1
2
G
√
P laser
in

√
ρSE
in δω <

M∑

k=−M

( e−iω0t + c.c.)( e−i(ω0+kδω)t−iΦk + c.c.) >,

= 2 Rph
1
2
G
√
P laser
in

√
ρSE
in δω

M∑

k=−M

e−ikδωt−iΦk + c.c., (C.3)

avec Φk une phase aléatoire. Le spectre optique de ce battement est illustré sur le graphe de
gauche de la figure III.24(b). Le terme à la fréquence Ω correspond donc à la somme incohérente
du battement entre la porteuse et la composante spectrale situé à ω0 − Ω et du battement entre
la porteuse et la composante spectrale située à ω0 + ω (les deux battements ont une phase
aléatoire). D’après les équations (III.25) et (C.6), la densité spectrale de bruit SP−Sp(Ω) associée
au battement P-Sp s’écrit donc :

SP−Sp(Ω) = 2 R2
ph P

laser
in ρSE

in

(
G2 +G2

)
, (C.4)

soit :
SP−Sp = 4 R2

ph G
2 P laser

in ρSE
in . (C.5)

C.3 Le battement Sp-Sp

Les fluctuations δiSp−Sp(t) associées au battement Sp-Sp s’écrivent :

δiSp−Sp(t) = Rph G
1
2
ρSE
in δω <




M∑

k=−M

e−i(ω0+kδω)t−iΦk + c.c




2

>, (sans le terme constant)

= 2 Rph G
1
2
ρSE
in δω

M∑

k=−M

M∑

j=−M

e−i(k−j)δωt+i(Φk−Φj) + c.c., avec k 6= j

= Rph G ρSE
in δω

2M−1∑

l=−(2M−1)

∑

m

e−i(lδωt+Φl) + c.c., avec l 6= 0 (C.6)

La deuxième somme étant pour m tel que ωm et ωm + lδω ∈ Bopt. Φl est une phase aléatoire.
Le spectre optique de ce battement est illustré sur le graphe de gauche de la figure III.24(a). Le
terme à la fréquence Ω correspond donc à la somme incohérente de tous les battements entre
les composantes spectrales de l’ASE espacées de la fréquence Ω. Dénombrons ces battements en
fonction de la fréquence Ω :
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Fréquence Nombre de termes
−(2M − 1) δω 1

. .

. .

. .

−l δω 2M − l

. .

. .

. .

− δω 2M − 1
δω 2M − 1
. .

. .

. .

l δω 2M − l

. .

. .

. .

(2M − 1) δω 1

D’après les équations (III.25) et (C.6) et le dénombrement que nous venons de faire, la densité
spectrale de bruit SP−Sp(Ω) associée au battement P-Sp s’écrit donc :

SSp−Sp(Ω) = 2 R2
ph

(
ρSE
in

)2
G2 (2M − l) δω, (C.7)

soit :

SSp−Sp(Ω) = 2 R2
ph

(
ρSE
in

)2
G2Bopt

(
1 − Ω

Bopt

)
. (C.8)





Annexe D

Description du banc de mesure du

bruit d’intensité relatif

Dans cette annexe, nous décrivons le principe de la mesure du bruit d’intensité relatif d’un
amplificateur optique.

D.1 Composition du banc de mesure

Le schéma de principe du banc de mesure de RIN est représenté sur la figure D.1.

Analyseur 
de spectre 

électrique 

Laser 
limité par le bruit  

de grenaille 

DUT 

Figure D.1 – Schéma de principe du banc de mesure de RIN d’un amplificateur optique.
DUT désigne l’amplificateur optique dont on souhaite mesurer le RIN.

Pour mesurer le spectre de RIN d’une source optique nous procédons par étapes. D’abord,
nous détectons la puissance optique au moyen d’une photodiode. Afin d’éviter de saturer la
photodétection, nous insérons un atténuateur optique en sortie de la source optique. La puissance
électrique résultante est mesurée avec un analyseur de spectre électrique. La puissance à mesurer
étant inférieure au plancher de bruit de l’analyseur, il est nécessaire de l’amplifier avant de
la mesurer. Nous utilisons donc un amplificateur électrique approprié aux mesures de bruit
souhaitées. Ensuite, nous déduisons de la puissance de bruit détectée les fluctuations propres à
la source optique.

Plusieurs critères doivent être pris en compte lors du choix des composants constituant le
banc de mesure de RIN . Ces critères sont les suivants :

1. Nous souhaitons mesurer des spectres électriques allant de 10 MHz à 18 GHz : nous choi-
sissons une photodiode, un amplificateur électrique et un analyseur de spectre électrique
dont la bande passante couvre la plage spectrale souhaitée.

2. Le plancher de la mesure étant inversement proportionnel au photocourant moyen mesuré,
nous optons pour une photodiode supportant des puissances optiques élevées.
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3. Afin de ramener confortablement la puissance électrique au dessus du plancher de bruit
de l’analyseur de spectre électrique, nous utilisons un amplificateur électrique à fort gain
et de faible facteur de bruit.

En vue de caractériser des liaisons optiques à 1,55 µm, nous choisissons d’utiliser une pho-
todiode PIN en InGaAs optimisée pour avoir une forte puissance de saturation à 1,55 µm. Les
principales caractéristiques du banc de mesure sont regroupées dans le tableau D.1.

Plage spectrale 0,1 GHz-18 GHz

Amplificateur électrique
Miteq AMF-6D-001200-30-8P

G=47 dB
NF=3 dB

Photodiode
Discovery (DSC30S)

DC-22 GHz
Psat=13 dBm @ 1,55 µm

Analyseur électrique
Agilent E4407B

9 kHz-26 GHz

Table D.1 – Principales caractéristiques du banc de mesure de RIN . G : gain électrique,
NF : facteur de bruit. Psat : puissance optique de saturation de la photodiode.

D.2 Principe de la mesure

La mesure du RIN nécessite une calibration de l’ensemble “photodiode, amplificateur et
analyseur de spectre”. Par ailleurs, il est indispensable de soustraire la contribution du bruit
thermique et du bruit de grenaille de détection.

Expression de la puissance de bruit total

Rappelons que la puissance de bruit électrique mesurée en sortie de la photodiode est la
somme de trois contributions : le bruit thermique, le bruit de grenaille et le bruit d’intensité en
excès de la source optique, c’est-à-dire son RIN . La puissance de bruit mesurée à l’analyseur
de spectre électrique s’écrit ainsi :

Ptotal (f) = Kcalib (f)

[
kBT

Rph
+ 2eIph +RIN (f) I2

ph

]
, (D.1)

où kB est la constante de Boltzman, Rph est la résistance de charge de la photodiode, T est la
température de la résistance de charge en Kelvin, e est la charge élémentaire d’un électron et
Iph est le photocourant moyen mesuré. Le facteur Kcalib tient compte des aspects suivants :

• Réponse en fréquence de la photodiode.
• Désadaptation hyperfréquence entre la photodiode et l’amplificateur et entre l’amplifica-

teur et l’analyseur de spectre.
• Gain et facteur de bruit de l’amplificateur.
• Facteur de forme de l’analyseur de spectre dans la bande d’analyse considérée.

Il est important de mentionner que ce facteur dépend du niveau de la puissance optique détectée
par la photodiode. Il est donc nécessaire de connaître son spectre électrique à la valeur du
photocourant moyen de la mesure.
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Calibration du banc de mesure

Pour calibrer le banc de mesure, nous utilisons une source optique dont le bruit d’intensité
est négligeable par rapport au bruit de grenaille sur la plage spectrale qui nous intéresse, c’est
à dire de 10 MHz à 18 GHz. Dans ces conditions, la puissance de bruit totale est égale à la
somme du bruit thermique et du bruit de grenaille de détection. Rappelons que ces deux bruits
sont blancs. Il suffit donc de connaître leurs amplitudes pour déduire le facteur de calibration
Kcalib.

Nous utilisons un laser solide dont le bruit d’intensité en excès, dû aux oscillations de re-
laxation, est situé aux basses fréquences (inférieures à 100 MHz). Son bruit d’intensité relatif
est donc limité au bruit de grenaille sur une large bande passante, typiquement de 100 MHz à
18 GHz. Nous avons utilisé un laser solide (Er,Yb) développé au sein de notre laboratoire.

En pratique, nous faisons une première mesure avec une uniquement le laser solide. Nous
utilisons un photocourant moyen identique à celui mesuré en sortie de la source laser à carac-
tériser. La puissance de bruit résultante est donnée par :

Pref (f) = Kcalib (f)
[
kBT

R
+ 2qIph

]
. (D.2)

La soustraction du bruit thermique nous permet de restituer le facteur de calibration Kcalib.
Pour cela, nous effectuons une deuxième mesure où nous retirons le flux de photons incidents
sur la photodiode. La puissance de bruit électrique mesurée est donnée par :

Ptherm (f) = Kcalib (f)
[
kBT

R

]
. (D.3)

Ensuite, nous déduisons le facteur de calibration par l’opération suivante :

Kcalib (f) =
Pref − Ptherm

2qIph
. (D.4)

L’équation (D.4) est vraie tant que la contribution du bruit de grenaille est supérieure à celle
du bruit thermique. Pour cela, il est nécessaire de disposer d’un photocourant moyen non-
négligeable (de l’ordre du mA) et d’utiliser un amplificateur électrique à faible facteur de bruit.

Il est important de mentionner que le facteur de calibration aux basses fréquences peut être
entaché par des signaux parasites provenant des alimentations électriques du banc de mesure.
Afin de nous en affranchir, des alimentations sur batteries sont utilisées.

Déduction du spectre de RIN

Finalement, nous effectuons une troisième mesure où nous plaçons l’amplificateur optique
à caractériser dans la liaison. Le RIN est calculé en utilisant l’expression suivante :

RIN (f) =
Ptotal−Ptherm

Kcalib(f) − 2eIph

I2
ph

. (D.5)

Pour une source optique dont le bruit d’intensité est inférieur à la contribution du bruit de
grenaille, nous considérons que le RIN est limité par le bruit de grenaille relatif, c’est-à-dire
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égal à 2e
Iph

. Plus la contribution du bruit de grenaille de détection est faible devant celle du RIN ,
plus la dynamique de la mesure est importante. La précision de la mesure repose principalement
sur la qualité du facteur de calibration ainsi que la valeur du photocourant moyen détecté.



Annexe E

Déphaseur RF large bande à l’aide

de micro-anneaux

Dans cette annexe, nous explorons la possibilité de réaliser un déphaseur RF large bande
à base de micro-anneaux. En effet, nos partenaires du projet européen GOSPEL, de Denmark
Technology University, ont montré qu’il était possible de réaliser un déphaseur RF en utilisant
des micro-anneaux en silicium [113]. Nous leur avons donc demandé de fabriquer sur la même
puce quatre micro-anneaux permettant d’une part de filtrer la bande latérale bleue après le SOA,
et d’autre part d’introduire un déphasage contrôlable sur la porteuse optique. Nous présentons
dans cette annexe les performances que nous avons obtenues avec ces micro-anneaux.

!
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PC PC 

Figure E.1 – Montage réalisé pour la caractérisation RF des micro-anneaux. La photo
des micro-anneaux est prise à l’aide d’un microscope. Le rayon des anneaux est de l’ordre

de 35µm.

La photographie de la puce que nous avons caractérisée est présentée sur la figure E.1.
Le substrat est en SiO2. La puce est constituée de quatre micro-anneaux en sicilium, placés à
proximité d’un guide en silicium. Le rayon de chaque micro-anneau est d’environ 35µm, et définit
la longueur d’onde de résonance du micro-anneau. L’écart entre le guide et le micro-anneau, de
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Figure E.2 – Transmission optique en fonction de la longueur d’onde, réalisée à l’aide
d’un analyseur de spectre optique, sans puissance appliquée sur les électrodes. On distingue

les résonances liées aux quatre micro-anneaux.

l’ordre de la centaine de nm, permet de contrôler le facteur de qualité du résonateur. Chaque
micro-anneau est surmonté d’une micro-résistance chauffante (micro-heater) en Ti, connectée à
une électrode en Ti. Ainsi, suivant le courant appliqué à l’électrode, il est possible de contrôler
la longueur d’onde de la résonance du micro-anneau. Les détails relatifs à la fabrication et au
dimensionnement de ces micro-anneaux sont présentés dans [113]. Le spectre en transmission
de la puce est présentée sur la figure E.2. Les pertes d’insertion sont de l’ordre de −15 dB.
Ces pertes élevées sont essentiellement dues à une erreur d’alignement des tapers inversés en
polymère placés aux extrémités des guides sur notre échantillon. Selon nos partenaires, les
pertes d’insertion sont d’environ 5 dB si la fabrication est réussie. Nous appelons MRRi

1 le
ième micro-anneau de la puce.

Les micro-anneaux 3 et 4 permettent de réaliser un filtre réjecteur. L’écart entre chaque
micro-anneau et le guide est de 200 nm. Le facteur de qualité du résonateur est donc assez
élevé [113], comme on peut le constater sur la figure E.2. En appliquant 5, 6 mW sur l’électrode
du micro-anneau 4, les résonances des micro-anneaux 3 et 4 apparaissent à la même longueur
d’onde, ce qui permet de réaliser un filtre réjecteur efficace (figure E.3(a)). Sur la figure E.3(b)
nous avons reproduit la transmission optique de la puce en fonction de la longueur d’onde, ainsi
que les spectres de la porteuse modulée de 33 GHz à 37 GHz à la sortie de la puce. On constate
que la bande latérale bleue est atténuée d’au moins 15 dB par rapport à la bande latérale rouge.

Les deux premiers micro-anneaux permettent d’introduire un déphasage sur la porteuse
optique. L’écart entre chaque micro-anneau et le guide est de 125 nm. Le facteur de qualité
du résonateur est donc peu élevé [113], comme on peut le constater sur la figure E.2, ce qui
permet d’introduire un déphasage sans grande variation de la transmission. Sur la figure E.4,
on constate qu’en variant la puissance appliquée sur les électrodes des micro-anneaux, il est
possible de positionner la double résonance créée par les micro-anneaux MRR1 et MRR2 de
part et d’autre de la longueur d’onde de la porteuse optique. Ainsi, le déphasage introduit au

1. Acronyme venant de l’anglais Micro-Ring Resonator.
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Figure E.3 – (a) Transmission optique en fonction de la longueur d’onde, réalisée à
l’aide d’un analyseur de spectre optique, sans puissance appliquée sur les électrodes, et en
appliquant 5, 6 mW sur l’électrode du micro-anneau 4. (b) Spectre optique de la porteuse
optique modulée de 33 GHz à 37 GHz (droite) et transmission optique de la puce en fonction
de la longueur d’onde (gauche) en appliquant 5, 6 mW sur l’électrode du micro-anneau 4.

niveau de la porteuse optique est contrôlé.

Nous avons réalisé la caractérisation RF globale de la puce en utilisant le montage présenté
sur la figure E.1. Nous avons représenté la phase RF en fonction de la fréquence RF sur la
figure E.5, pour différentes puissances appliquées sur les micro-anneaux 1 et 2. Le déphasage
obtenu en fonction des puissances appliquées sur les micro-anneaux 1 et 2 est représenté sur
la figure E.5(b). On constate que la puce nous permet de contrôler des déphasages RF de 360
degrés, sur une bande passante instantanée supérieure à 3 GHz, à 35 GHz. La variation de
transmission associée est inférieure à 5 dB. Ces performances sont donc en accord avec les
spécifications requises afin de réaliser une ligne à retards vrais accordables à haute fréquence
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Figure E.4 – Spectre optique de la porteuse optique modulée à 35 GHz (droite) et
transmission optique de la puce en fonction de la longueur d’onde (gauche) pour différentes
puissances appliquées sur les micro-anneaux. La légende indique les puissances respectives

en mW appliquées sur les micro-anneaux 1, 2, 3 et 4.

en associant ce déphaseur RF à base de micro-anneaux et la ligne à retards accordables par
UpCPO dans les SOAs.
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Figure E.5 – (a) Caractérisation RF du déphaseur large bande réalisé à l’aide des quatres
micro-anneaux : phase RF en fonction de la fréquence RF, pour différentes puissances
appliquées sur les micro-anneaux 1 et 2. (b) Déphasage obtenu en fonction des puissances
appliquées sur les micro-anneaux 1 et 2. La puissance appliquée sur le micro-anneau 4 est

de 5, 4 mW.
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