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Introduction

La fréquence est aujourd’hui l’une des grandeurs déterminées avec le plus haut degré de précision.
Elle permet de décrire et caractériser les signaux issus de multiples processus physiques, qu’ils soient
mécaniques, thermiques ou électromagnétiques et constitue l’une des grandeurs fondamentales de la
physique moderne. La définition de la seconde présente alors un intérêt tout particulier pour des secteurs
applicatifs tels que les télécommunications, les radars ou l’astrophysique. Les oscillateurs sont utilisés
comme référence puisqu’ils permettent de générer un signal périodique à partir duquel une fréquence
peut être déterminée. La qualité de cet oscillateur ainsi que la précision sur la mesure de sa fréquence
dépend de sa stabilité à court et long terme. Les oscillateurs de stabilité court terme sont privilégiés pour
des applications telles que la détection radar, du fait de leur intégrabilité dans ses systèmes embarqués.
Un environnement contrôlé permet d’assurer la stabilité long terme d’un oscillateur qui peut alors être
utilisé comme horloge. Les atomes se distinguent notamment par la reproductibilité de leurs niveaux
d’énergie, permise par la présence d’importantes forces internes leur assurant une parfaite isolation face
aux perturbations extérieures. Les transitions électroniques entre deux niveaux d’énergie permettent
alors l’émission d’un rayonnement électromagnétique à une fréquence déterminée, dont la stabilité est
assurée par celle de ces niveaux d’énergie. Un atome placé dans un environnement contrôlé se pré-
sente alors comme une référence de fréquence idéale. La seconde a donc été définie en 1967 à partir de
l’oscillation entre deux états hyperfins de l’atome de Césium d’une fréquence de fcs = 9.192 GHz 1.
Ce rayonnement issu de l’atome de Césium est utilisé comme une référence permettant de déterminer
avec précision la fréquence d’oscillation d’une onde électromagnétique ainsi que sa stabilité. Les sys-
tèmes électroniques ne pouvant fonctionner au-delà de la gamme micro-onde, les fréquences mesurées
ne peuvent dépasser la centaine de GHz. Les fréquences optiques ainsi que la stabilité des oscillateurs
dont elles sont issues ne peuvent donc être mesurées électroniquement qu’au moyen d’une chaine de fré-
quence harmonique complexe, difficilement réalisable 2. L’avènement des lasers à verrouillage de modes
dans les années 80 a permis de générer des peignes de fréquences optiques ayant un taux de répétition
adaptable électroniquement et exploitable par les systèmes électroniques après photodétection. À partir
des années 2000, ces peignes sont utilisés afin de relier le domaine optique à celui des micro-ondes,
permettant la mesure d’une large gamme de fréquences optiques délimitée par la largeur spectrale de
ces peignes. Ceci a alors mené au développement d’horloges atomiques de longueurs d’ondes optiques à
partir d’ions ou d’atomes neutres (Sr, Y b,Hg, Y b+,Al+, S+

r ) et de réduire de deux ordres de grandeurs
l’incertitude sur la mesure de la seconde permise par l’horloge atomique au Césium 3.

En parallèle à cette évolution des peignes de fréquence optique pour la métrologie, les oscillateurs
micro-ondes ont eux aussi bénéficié de l’optique grâce à des dispositifs permettant de transposer dans le
domaine micro-onde les forts facteurs de qualités obtenus au moyen de résonateur optique ou de ligne
à retard fibré. C’est en 1991 que le tout premier oscillateur opto-électronique (OEO) a été proposé 4

1. J.GUÉNA, M.ABGRALL, D.ROVERA et al., “Progress in atomic fountains at LNE-SYRTE,” IEEE transactions on
ultrasonics ferroelectrics and frequency control, mars 2012.

2. H.SCHNATZ, B.LIPPHARDT, J.HELMCKE et al., “First Phase-Coherent Frequency Measurement of Visible Radiation,”
Physical Review Letters, jan. 1996.

3. R. LE TARGAT, P.-E. POTTIE et Y. LE COQ, “Optical frequency combs for atomic clocks and continental frequency
dissemination,” Photoniques, EDP Sciences, mai 2022.

4. R. T.LOGAN, L. MALEKI et M. SHADARAM, “Stabilization of Oscillator Phase Using a Fiber-Optic Delay-line,” Pro-
ceedings of he 45th Annual Symposium on Frequency Control, mai 1991.
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réalisé à partir d’un VCO et d’un discriminateur de fréquence à fibre optique. En 1994, Yao et Maleki
ont proposé l’oscillateur opto-électronique à ligne à retard optique 5 6, une configuration présentant des
performances en bruit de phase toujours compétitive de nos jours. Puis est venue l’idée de coupler un
laser à verrouillage de modes actif avec l’OEO en vue de faire bénéficier du facteur d’amélioration ap-
porté par la cavité optique active du MLL (Mode Locked Laser), ce qui a mené Yao et Maleki à proposer
le concept d’oscillateur opto-électronique couplé (COEO) en 1997. Le COEO se présente alors comme
une configuration compacte permettant à la fois de générer un train d’impulsions optiques ainsi qu’un
signal RF d’oscillation.

Les travaux de thèse présentés dans ce manuscrit portent sur le développement d’un oscillateur opto-
électronique couplé fibré et son optimisation en bruit de phase. La diversité des configurations envisa-
geables de par le choix des composants, leurs agencements et leurs intéractions offrent de nombreuses
possibilités en vue d’une optimisation du bruit de phase RF, de sa compacité et sa stabilité. Une compré-
hension accrue des mécanismes sous-jacents devient dès lors nécessaire afin de discerner les avantages
de chacune d’entre elles. Dans cet objectif, un état de l’art sur la génération de peigne de fréquences pour
la synthèse hyperfréquence sera tout d’abord présenté dans le premier chapitre, permettant d’introduire
les spécificités propres au COEO.

Le chapitre 2 présentera ensuite les résultats de modélisation de l’amplificateur optique du COEO
basée sur une structure à multi-puits quantiques InP-InGaAsP en vue de déterminer la dispersion de son
gain de l’amplificateur, sa puissance de saturation, son facteur de Henry ainsi que le temps de recouvre-
ment et leur évolution suivant le courant d’injection. Ces résultats numériques seront ensuite comparés
à la mesure de ces différents paramètres en vue d’une caractérisation complète de l’amplificateur. Le
principe d’un interféromètre de Mach-Zehnder, utilisé dans dans le COEO comme modulateur d’ampli-
tude, sera ensuite présenté et ses caractéristiques comparées à celles du modulateur de phase. Enfin, nous
nous intéresserons à la modélisation de la propagation d’une impulsion dans une ligne à retard optique
afin de caractériser l’évolution des paramètres impulsionnels à la traversée des lignes à retard optique du
COEO.

Les différents concepts introduits seront mis à profit dans le chapitre 3 portant sur l’étude numérique
du système. Une étude paramétrique des propriétés impulsionnelles suivant la dispersion chromatique
intra-cavité sera alors présentée en considérant un COEO à modulateur d’amplitude (COEO-AM). Les
différents régimes de synchronisation du COEO-AM et la dynamique associée seront ensuite abordés.
Le comportement du COEO-AM sera par la suite comparé à celui d’un COEO à modulateur de phase
(COEO-ϕM ), afin de distinguer leurs spécificités. Enfin une étude en bruit de phase du COEO sera pré-
sentée, visant à relier facteur de qualité et performances en bruit de phase aux paramètres impulsionnels
de la cavité. Cette étude complétera alors celle portant sur l’étude paramétrique du système en vue de
déterminer l’impact des paramètres expérimentaux de la cavité sur le bruit de phase du COEO.

Enfin, le chapitre 4 portera dans un premier temps sur la réalisation expérimentale de l’étude paramé-
trique présentée précédemment. Cette étude sera par la suite prolongée par la réalisation d’un COEO-AM
avec mini-résonateur optique, dans l’idée de pouvoir monter en fréquence d’oscillation tout en conser-
vant un facteur de qualité élevé. Les effets de la nature de modulation sur le comportement du COEO
seront ensuite étudiés par la réalisation d’un COEO-ϕM et d’un COEO-AM-ϕM et comparés au COEO-
AM, de sorte à déterminer les bénéfices et les contraintes apportés par chacune de ces configurations.

En conclusion nous ferons une synthèse des travaux réalisés avant de terminer sur les perspectives
d’amélioration du dispositif.

5. X.S.YAO et L.MALEKI, “High frequency optical subcarrier generator,” Electronic Letters, juill. 1994.
6. X. YAO, L. MALEKI et D. ELIYAHU, “Progress in the opto-electronic oscillator - a ten year anniversary review,” Inter-

national Microwave Symposium Digest, juin 2004.



Chapitre 1

État de l’art

1.1 Les oscillateurs micro-ondes

Les oscillateurs micro-ondes sont utilisés comme référence de fréquence dans le domaine des télé-
communications, des radars ou de la métrologie. La qualité de l’oscillateur est quantifiée par la précision
sur l’amplitude et la phase du signal généré, ces quantités étant altérées par des sources de bruit internes
à l’oscillateur. Sa capacité à minimiser la contribution de ces sources de bruit se mesure par son facteur
de qualité, dépendant principalement du résonateur utilisé pour sa conception. Pour des fréquences d’os-
cillation de l’ordre de 10MHz, on trouve notamment des résonateurs thermostatés tels que les OCXO
(Oven Controlled Crystal Oscillators) qui se distinguent par leur excellente stabilité long terme, à la-
quelle s’ajoute un fort facteur de qualité (de l’ordre de 106 à 10MHz). Ces oscillateurs sont basés sur
des résonateurs à quartz exploitant les ondes de volume (BAW 1). Leur produit Q.f (facteur de qualité
multiplié par la fréquence de résonance) est quasiment constant. La montée en débit et en fréquence
des cannaux de transmission entraine la conception d’oscillateurs présentant une fréquence d’oscillation
allant au-delà du GHz, ce qui a pour conséquence de réduire le facteur de qualité de ces oscillateurs
(Fig.1.1). Une multiplication de fréquence peut alors être utilisée de sorte à retranscrire le signal de réfé-

FIGURE 1.1 – Évolution des facteurs de qualité des résonateurs RF et de leur technologie suivant la
fréquence de résonance.

rence (f ∼ 10MHz) dans le canal d’émission recherché (f ⩾ 100MHz). Cette approche entraine par
la même occasion une élévation du plancher de bruit (de l’ordre de 20 log(N) en dB, avec N le facteur

1. Bulk Acoustic Waves
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6 CHAPITRE 1. ÉTAT DE L’ART

de multiplication) suffisamment importante pour devenir rédhibitoire pour de nombreuses applications
à des fréquences de l’ordre du GHz. Les fréquences d’oscillation les plus élevées en technologie quartz
BAW sont de l’ordre de 100MHz, permettant par une simple multiplication par 10 d’atteindre des fré-
quences de l’ordre du GHz. Une alternative consiste à exploiter les ondes de surface du quartz (SAW :
Surface Accoustic Waves), permettant d’élever la fréquence d’oscillation jusqu’au GHz sans avoir re-
cours à une multiplication de fréquence. Ces résonateurs une fois thermostatés se présentent comme un
bon compromis entre stabilité long terme (> 1 s) et court terme (< 1 s). Au-délà de quelques GHz, les
oscillateurs à résonateur diélectrique (DRO : Dielectric Resonator Oscillator) sont le plus souvent utili-
sés. Ces résonateurs se distinguent par leur forte permittivité relative (de l’ordre de 30) et des facteurs
de qualité de quelques milliers pour une fréquence d’oscillation de 10 GHz. Les DRO à résonateurs
céramiques présentent notamment plusieurs avantages puisqu’ils sont compacts à hautes fréquences (du
fait de leur forte permittivité) et offrent la possibilité de compenser leur dérive en température de sorte à
annuler celle de la fréquence de résonance et donc d’améliorer la stabilité moyen terme de l’oscillateur.
Ceci les distingue des résonateurs saphir à modes de galerie, une catégorie de résonateur diélectrique
conçue à partir d’un matériau monocristallin et présentant un très fort facteur de qualité mais également
une faible stabilité en température (70 ppm/K à 300 K). Les matériaux diélectriques utilisés pour la
conception de ces résonateurs restent cependant sujets à une accentuation des pertes avec la montée en
fréquence de résonance, entrainant de ce fait une réduction du facteur de qualité de l’oscillateur associé
et limitant la fréquence d’oscillation permise par ce type de technologie.

1.2 Les peignes de fréquence optique pour la synthèse de références RF

1.2.1 Génération de signaux RF à faible bruit de phase par l’optique

La dégradation du facteur de qualité des résonateurs RF avec la montée en fréquence de résonnance
constitue la principale limite de cette technologie. La génération de peignes de fréquences optiques
permet de contourner cette difficulté en faisant bénéficier des forts facteurs de qualité optique à une
oscillation RF. Ces peignes peuvent être formés à l’aide de laser à verrouillage de modes (qu’ils soient
actifs ou passifs) ou par un effet laser obtenu par non-linéarité (effet Kerr, Brillouin, Raman), que l’on
caractérise par un taux de répétition fr et par un décalage de fréquence fceo issu de la différence entre
la vitesse de groupe de l’enveloppe du train d’impulsion et la porteuse optique [1]. Sous ces condi-
tions, les performances en bruit de phase du signal RF récupéré par photodétection, sont principalement
issues du bruit de timing du train d’impulsion que l’on peut rapporter à un bruit relatif au taux de ré-
pétition (fr). Celà se traduit spectralement par la présence d’une largeur de raie entourant chaucune
des féquences composants le peigne de fréquence, entrainant une variation du taux de répétition (∆fr)
du train d’impulsion. Cette largeur de raie est déterminée par le facteur de qualité actif de l’oscilla-
teur, qui peut être approximé par le rapport entre la fréquence optique considérée et sa largeur de raie :
Qopt = (fceo+Nfr)/∆fr (avecN l’indice du mode du peigne considéré, telle que la fréquence optique
fopt est donnée par : fopt = fceo + Nfr). Les variations de timing optique, conservées après photodé-
tection, permettent de retranscrire la largeur de raie optique dans le domaine RF tel que ∆fRF = ∆fr.
On obtient alors le facteur de qualité RF QRF = fRF /∆fr, relié au facteur de qualité optique par la
relation QRF /Qopt = fRF /fopt. À variation de timing équivalent (autrement dit, à largeur de raie op-
tique équivalente), le facteur de qualité RF augmente avec la fréquence d’oscillation fRF . Le facteur de
qualité RF obtenu optiquement suit donc l’évolution inverse du facteur de qualité des résonateurs RF
suivant fRF , permettant de délimiter un domaine d’application pour chacune de ces technologies (les
oscillateurs RF étant plus intéressant à basses fréquences et la génération RF par peignes de fréquences
plus intéressant à hautes fréquences).

La conservation du bruit de timing du domaine optique au domaine RF mène à une contribution
du bruit optique au bruit RF du signal photogénéré SϕRF

= ω2
RFSξ (avec Sξ la densité spectrale du

bruit de timing, ωRF la fréquence d’oscillation RF et SϕRF
la densité spectrale de bruit de phase). Le

peigne de fréquence RF obtenu après photodétection (d’une largeur limitée par la bande passante de
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la photodiode), voit donc sont bruit de phase s’accentuer à mesure que l’ordre de l’harmonique RF sé-
lectionnée augmente, à la différence du bruit de fréquence fractionnaire, conservé lors du passage du
domaine optique au domaine RF [2]. En effet, le bruit de fréquence fractionnaire étant donné par :

y(t) = ∆ω(t)/ωRF (1.1)

et puisque la fréquence se définit comme la dérivée de la phase, la densité spectrale du bruit de fréquence
Sy est donnée par [3] : 

Sϕ(ω) = ω2
RFSξ

Sy(ω) =
ω2

ω2
RF

Sϕ(f)
=ω2Sξ

(1.2)

Cette quantité est donc déterminée par le bruit de timing indépendamment de la fréquence d’oscillation,
elle sera conservée lors du passage du domaine optique au domaine RF. Au final la performance en bruit
de phase RF à hautes fréquences générées par battement d’un peigne de fréquence nécessite de minimi-
ser le bruit de timing du train d’impulsion. Par ailleurs, le niveau de puissance RF diminue avec l’ordre
de l’harmonique RF sélectionnée, entrainant une dégradation du rapport signal à bruit. Un peigne de
fréquence présentant un taux de répétition bien inférieur à la fréquence RF sélectionnée après photodé-
tection, mènera donc à une augmentation du plancher de bruit de phase. Il est alors possible d’augmenter
le taux de répétition du train d’impulsion en utilisant une cascade d’interféromètres de Mach-Zehnder
[4], [5], dont la complexité limite cependant le facteur de multiplication du taux de répétition. Par consé-
quent la génération d’un peigne pour lequel la fréquence RF sélectionnée est équivalente à sa fréquence
fondamentale est préférable en vue de maximiser le rapport signal à bruit.

1.2.2 Verrouillage de peignes auto-stabilisés sur cavité ULE

L’approche la plus performante à ce jour en terme de stabilité, consiste à verrouiller un laser à ver-
rouillage de mode auto-stabilisé avec une référence de fréquence optique ultra stable (laser à cavité
ULE 2). Les peignes de fréquences utilisés sont généralement obtenus au moyen de laser femto-seconde
à verrouillage de modes, dont la largeur couvre une octave complète (avec comme possibilité d’étendre
le peigne par génération de seconde harmonique à partir d’une fibre à forte non-linéarité dans le cas où
le peigne ne couvre pas l’intégralité d’une octave). La stabilisation du peigne sur une référence ULE,
consiste alors à transférer la stabilité du laser CW (Continuous Wavelength) vers celle du taux de ré-
pétition du peigne de fréquence optique, tout en contrôlant le décalage de fréquence fceo du peigne par
auto-référencement. La génération de continuum large bande des lasers femto-seconde utilisés [6] per-

FIGURE 1.2 – Peigne de fréquence stabilisé sur un laser de référence de fréquence νopt,1 et dont la
stabilité est mesurée à partir de son battement avec un laser de fréquence νopt,2 . L’offset de fréquence
f0 du peigne est au préalable stabilité par auto-référencement [2].

2. Ultra-Low Expansion
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met un auto-référencement de type f-2f [7] (ou 2f-3f suivant les cas [8]). En effet lorsque le peigne de
fréquence présente une largeur supérieure à une octave [9], le battement de la partie basse fréquence du
spectre (d’une fréquence f1 = n1fr+fceo) doublée en fréquence par génération de seconde harmonique,
avec la partie haute fréquence du spectre (f2 = n2fr + fceo avec n2 tel que n2 = 2n1), permet alors
la mesure de l’offset fceo. La fréquence enveloppe-porteuse (CEO : Carrier Envelope Offset) est ensuite
verrouillée sur une référence RF en utilisant par exemple le courant de pompe du laser femto-seconde
comme actionneur permettant de corriger fceo. Une seconde possibilité consiste à annuler fceo plutôt que
la verrouiller sur une source externe. La position du peigne de fréquence étant désormais contrôlée, le
battement de fréquence fb,i entre un des modes du peigne (de fréquence fni = nifr+f0) et le laser CW
localisé à la même longueur d’onde, est utilisé comme signal d’erreur dans une boucle d’asservissement
permettant d’ajuster la longueur de cavité du laser femto-seconde à l’aide d’un miroir piézoélectrique
(Fig.1.2). La position du peigne étant maintenue constante, on obtient une fréquence fr = (fn,i−f0)/ni
stabilisée sur le laser CW. La photodétection du train d’impulsion permet ensuite de réaliser la division
de fréquence du domaine optique vers le domaine RF, soit un facteur de division de ni de l’ordre de
∼ 5.104 = 500 THz/10 GHz [2]. Cela permet par la même occasion de réduire le bruit de phase de
ce même facteur. On obtient alors un signal RF d’une excellente stabilité présentant un bruit de phase
proche porteuse (f = 10Hz) de l’ordre de −125dBc/Hz à 12GHz [5] une performance encore inéga-
lée. Les oscillateurs opto-électroniques à ligne à retard (OEO, COEO) restent cependant plus compétitifs
sur le bruit de phase à plus hautes fréquences (f > 1 kHz), suivant les longueurs de bobines utilisées.
Ces systèmes de génération de références RF par division de fréquence sont par ailleurs très volumineux
et restent opérationnels à ce jour uniquement dans des laboratoires de métrologie.

1.2.3 Génération de peigne optique par effet Kerr

La génération de peigne optique peut aussi être obtenue au moyen de résonateurs optiques fibrés
(mini-résonateur fibré à miroirs de Bragg) ou à partir de résonateurs à modes de galerie, dont les fac-
teurs de qualité élevé (Q ∼ 109) et les forts coefficients de non-linéarité permettent de générer des
peignes de fréquence par effet non-linéaire (effet Kerr). La génération de peigne Kerr, consiste à charger
un résonateur à fort facteur de qualité à l’aide d’un laser CW [10]-[13] ou un train d’impulsion [14].
Des résonateurs à modes de galerie (WGM 3, [15]) ou des mini-résonateurs Fabry-Pérot fibré [14] sont
le plus souvent utilisés, permettant d’atteindre les forts facteurs de qualité nécessaire pour la génération
des peignes Kerr. Le laser signal injecté dans la cavité sert de pompe permettant la formation d’une suc-
cession d’oscillation hyper-paramétriques, menant à la formation d’un peigne de fréquence verrouillé
en phase [15] et permettant la génération d’un signal RF à haute pureté spectrale après démodulation
par une photodiode rapide. La formation de ces peignes est permise par l’utilisation de résonateur à fort
facteur de qualité, permettant de réduire la puissance optique du laser pompe nécessaire. De cette ma-
nière, un bruit de phase à 10GHz de −60dBc/Hz à 10Hz, −90dBc/Hz à 100Hz et −170dBc/Hz
10 MHz a pu être obtenu à partir d’un résonateur sphérique en MgF2 à mode de galerie ([15]). La
formation de peigne Kerr par pompage impulsionnel d’un mini-résonateur fibré a aussi été réalisé [14].
Cette configuration permet tout d’abord de s’affranchir de la problématique du couplage par prisme des
résonateurs à modes de galerie (qu’ils soient sphériques [15] ou sous forme de disque [16]) tout en rédui-
sant la puissance moyenne du laser pompe nécessaire à la formation de peigne Kerr par l’utilisation d’un
régime impulsionnel. Par ailleurs, la taux de répétition du peigne Kerr généré est déterminé par celui
du train d’impulsion pompe sous condition de verrouillage de phase entre ces deux derniers, permettant
de s’affranchir de l’asservissement de la longueur du mini-résonateur dans le cas d’un laser pompe CW
[14]. La génération de peigne Kerr par train d’impulsion présente donc l’avantage de faciliter la réalisa-
tion expérimentale de ces peignes.

Tout comme les peignes de fréquence issus des lasers à verrouillage de modes, les peignes Kerr

3. Whispering Gallery Mode
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(a)

(b)

FIGURE 1.3 – a) Principe de la génération d’un peigne Kerr par laser de pompe CW et pulsé. b) Disposi-
tif expérimental présentant la génération d’impulsion picoseconde (∼ 3ps) à partir d’un laser CW chirpé
par modulation de phase et sélection de l’un des deux chirps par modulation d’amplitude. Le laser chirpé
est ensuite recompressé par miroir de Bragg chirpé (CFBG), permettant la formation d’impulsions pico-
seconde. Le train d’impulsion ainsi généré sert alors de pompe pour la génération d’un peigne Kerr dans
un mini-résonateur fibré [14].

peuvent être verrouillés sur un laser ULE en vue de réaliser une division de fréquence. Un peigne Kerr
généré par pompage CW d’un résonateur à mode de galerie à pu être ainsi réalisé [10]. L’offset de
fréquence fceo est alors déterminée par battement avec un peigne auxiliaire auto-référencé, tandis que
le taux de répétition est stabilité par asservissement PDH 4. De cette manière un bruit de phase RF de
−85 dBc/Hz à 10 Hz, −112 dBc/Hz à 100 Hz et −150 dBc/Hz à 1MHz de la porteuse à une
fréquence de 14.09GHz a pu être réalisé [10].

Les peignes Kerr ainsi générés peuvent s’étaler sur plus d’une octave à partir de système compact.
L’importance des sources de bruit de ce type de peignes provient du faible volume des résonateurs et
de la multiplicité des processus intervenants (effets thermo-réfractif et thermo-élastique) [17]. Dans le
cas d’un pompage par laser CW, la stabilisation en phase du train d’impulsion devrait être possible en
contrôlant la position du peigne fceo en variant la fréquence du laser pompe par rapport à la résonance
stimulée, tandis que le taux de répétition fr est ajustable en adaptant le niveau de puissance intra-cavité.
La génération de peigne Kerr par un laser pompe impulsionnel est une voie prometteuse en vue d’une
simplification du dispositif expérimental nécessaire à la formation de ce type de peigne.

1.2.4 Synthèse RF par battement heterodyne

L’accordabilité des sources opto-hyper reste contrainte par le taux de répétition du train d’impul-
sion généré. La synthèse hyperfréquence par battement hétérodyne se présente comme une alternative
permettant de répondre à ce besoin. Elle consiste à utiliser deux lasers accordables dont les longueurs
d’onde sont modifiées de sorte à ce que leur battement génère la fréquence RF souhaitée (Fig.1.4). Afin

4. Pound Drever Hall
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d’améliorer le bruit de phase des lasers et donc celui de leur battement, ces derniers sont verrouillés par
auto-injection sur des résonateurs à modes de galerie à fort facteur de qualité (Q ∼ 109). Une partie
de la puissance injectée par les lasers sera réfléchie par rétro-diffusion Rayleigh vers le laser accordable
qui pourra alors se verrouiller par injection du signal en question. Le bruit de phase individuel des la-
sers se voit alors grandement amélioré permettant la génération d’un signal RF dont le bruit de phase
résulte de la superposition des contributions individuelles de chacun des lasers [18]. L’accordabilité de
la fréquence de battement est ensuite réalisée en variant la longueur d’onde d’un des lasers en ajustant sa
température. La fréquence de résonance doit donc suivre celle du laser accordable de sorte à permettre
l’auto-injection, ce qui est réalisé en contrôlant la température du résonateur ainsi que la contrainte
mécanique appliquée par un transducteur piezo-électrique. L’ensemble est monitoré numériquement à
partir du niveau de puissance optique photodétectée en transmission du résonateur. Les performances
en bruit de phase de ce type de dispositif avoisine les −60 dBc/Hz à 1 kHz de la porteuse pour une
fréquence de 100GHz [19]. La génération RF hétérodyne peut aussi se faire à partir d’un unique laser à
fréquence dual, pour lequel deux oscillations opèrent de manière simultanée suivant deux polarisations
orthogonales [18].

FIGURE 1.4 – a-b) Principe de la génération hyper-fréquence par battement hétérodyne. Deux lasers
DFB de longueur d’onde séparée par la fréquence RF synthétisée sont mélangées par l’intermédiaire
d’un coupleur avant photo-détection. c-b) Représentation en trois dimensions et schéma du montage
expérimental de génération RF par hétérodyne. Les lasers DFB sont vérrouillés par auto-injection sur
leur résonateur à modes de galerie (WGMR) respectifs. L’accord en fréquence de résonance des WGM
se fait en appliquant une contrainte par un transducteur piezoelectrique et en ajustant la température du
résonateur. Les longueurs d’onde des lasers sont elles asjutées par température [19].

1.3 Génération RF par effet Brillouin

Une configuration alternative de la génération par hétérodyne, consiste à utiliser deux lasers pompe
afin de stimuler la génération de fréquences Stokes par diffusion Brillouin. Cet effet peut tout d’abord
être exploité comme une amplification sélective d’un mode constituant un peigne de fréquence. La figure
1.5a présente un peigne généré par modulation d’amplitude en exploitant les non-linéarités du modula-
teur. Ce peigne est injecté dans une fibre SMF en contra-propagation avec deux lasers pompes dont les
fréquences sont déterminées de sorte à ce que le maximum de gain offert par l’amplification Brillouin
sélectionne l’un des modes du peigne. Le signal Brillouin retro-réfléchi est ensuite photodétecté afin
de générer le signal RF d’intérêt. L’ajustement en longueur d’onde des lasers l’un par rapport à l’autre
permet alors de varier la fréquence de battement à la résolution de l’intervalle spectral libre du peigne
de fréquence, permettant de conserver les avantages en accordabilité de la génération RF par détection
hétérodyne. Un bruit de phase de −40 dBc/Hz à 10Hz, −117 dBc/Hz à 10 kHz et −145 dBc/Hz
à 1MHz pour une fréquence de 10 GHz. Une seconde possibilité consiste à utiliser une cavité fibrée
en anneau (FRR : Fiber Ring Resonator) (Fig.1.5b). Les longueurs d’onde des deux lasers pompes sont
alors fixées sur une résonance du FRR qui leur est propre et dont la différence de fréquence détermine
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la fréquence RF que l’on cherche à synthétiser. L’effet Brillouin permet alors de générer des fréquences
contra-propagatives qui percevront par la suite un gain par effet Brillouin Stimulé. En supposant que
le FRR ait été dimensionné de sorte à ce que son ISL corresponde à un sous multiple de la fréquence
Brillouin, la fréquence contra-propagative générée est alors entretenue par une résonance du FRR. Les
effets d’amplification du signal Brillouin (ie la fréquence de Stokes) vont donc pouvoir s’accumuler tour
à tour, jusqu’à saturation du gain par déplétion de la pompe. Le procédé de saturation se termine lorsque
le gain se rapproche des pertes intra-cavités. On obtient alors un effet Laser dont le gain est fourni par ef-
fet Brillouin (Laser Brillouin). Les deux pompes indépendantes permettent ainsi la formation d’un laser
Brillouin dual, dont le battement des fréquences permet de générer le signal RF recherché. La fréquence
RF est variable en ajustant la différence en longueur d’onde des deux lasers pompe à la résolution de
l’ISL du FRR. La synthèse RF peut aussi être réalisée par battement des composantes Stokes générées
par effet Brillouin dans un résonateur [20]. Un bruit de phase d’un signal RF à 21.7GHz a notamment
été obtenu par battement de la première et troisième fréquence générée par effet Brillouin (chacune de
ces composantes étant espacées de 10.8 GHz), menant à un bruit de phase de 2 dBc/Hz à 10 Hz,
−90 dBc/Hz à 10 kHz et −125 dBc/Hz à 1MHz après asservissement du laser pompe sur la réso-
nance de la cavité [20].

(a) (b)

FIGURE 1.5 – a) Principe de l’amplification sélective par émission Brillouin stimulée pour la génération
hyperfréquence [21]. b) Principe du laser Brillouin pour la génération hyperfréquence. Les deux lasers
pompes sont asservis indépendament de sorte à maintenir leur verrouillage respectif sur le FRR [22].

(a) (b)

FIGURE 1.6 – a) OEO avec résonateur fibré en anneau [23]. b) OEO à ligne à retard à boucle dédoublée
permettant de minimiser l’amplitude des pics de corrélation de bruit de phase [24].

1.4 Les oscillateurs opto-électroniques

Dans ce contexte, les oscillateurs opto-électroniques (OEO) se présentent comme une alternative
consistant à faire bénéficier des faibles pertes de propagation obtenues dans le domaine optique à un
oscillateur hyperfréquence. Le principe de l’OEO est fondé sur la modulation d’une porteuse optique
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issue d’un laser continu par le signal RF d’oscillation. Le signal optique est stocké dans une ligne à re-
tard (ie une bobine de fibre optique d’une longueur de l’ordre du km), dont le délai détermine le facteur
de qualité de l’oscillateur avant d’être démodulé par photo-détection, filtré au moyen d’un résonateur
diélectrique, amplifié et réinjecté sur porteuse optique. On obtient de cette manière les conditions d’os-
cillation d’une onde RF portée optiquement [25]. Les faibles pertes propagatives offertes par les lignes
à retard optique permettent des facteurs de qualité de l’ordre de Qoeo = 5.4 105 à 10 GHz pour une
bobine de fibre de 3.5 km. L’intervalle spectral libre (ISL) de l’OEO sera alors d’autant plus faible que
la longueur de fibre sera élevée et donc que le facteur de qualité augmente. On observe alors des pics
de corrélation de bruit espacés de l’ISL de l’OEO, que l’on cherche le plus souvent à minimiser. Afin
d’éviter ces effets de corrélation proche porteuse, le signal optique peut être séparé en plusieurs parties,
chacune d’entre elles percevant un retard optique différent [24], [26]. Dans le cas où les chemins op-
tiques empruntés par chacun des signaux entretiennent un rapport irrationnel (L1/L2 ∈ Q′), l’amplitude
maximale des pics de corrélations se verra minimisée et sera localisée à une fréquence d’autant plus
élevée que la différence de retard engendrée est grande (ie L1 ≫ L2). La réalisation d’un fort facteur de

(a) (b)

FIGURE 1.7 – a) COEO à modulateur d’amplitude. b) COEO-CPM hybride avec un laser à verrouillage
de modes par collision d’impulsion intégré [26].

qualité par une ligne à retard optique engendre cependant une dégradation de la compacité du système
au vu des longueurs de fibres nécessaires. Le laser CW peut alors être asservi sur une résonance d’un
résonateur (Fig.1.6a) afin d’assurer un facteur de qualité élevé tout en réduisant l’encombrement, mais
nécessite toutefois la mise en place d’une boucle Pound Drever Hall (PDH), complexifiant le système.

La compacité du système est grandement améliorée lorsque l’OEO est couplé avec un laser à ver-
rouillage de modes actifs (MLL : Mode-Locked Laser), formant ainsi un oscillateur opto-électronique
couplé (COEO [26]-[28]). Le peigne de fréquence généré par le MLL confère un facteur d’amélioration
du facteur de qualité passif de la bobine de fibre utilisée dans la cavité optique [29]. Le facteur de qua-
lité du MLL est ensuite mis à profit en vue d’améliorer celui de l’OEO par effet de couplage. De cette
manière, on peut réduire d’un facteur 10 les longueurs de fibre utilisées pour un facteur de qualité équi-
valent : 400m de fibre pour un facteur de qualité Qcoeo ≃ 5 105 (voir chapitre 4). Un COEO à 10GHz
présentant un bruit de phase de −119dBc/Hz à1kHz a ainsi pu être réalisé [30] à partir d’une configu-
ration similaire à celle présentée Fig.1.7a, présentant une ligne à retard optique intra-cavité de 550m. Le
battement du peigne de fréquences optiques obtenu par photodétection, permet de générer un peigne de
fréquences RF dont chacune des fréquences peut être exploitée comme référence. De cette manière, la
génération d’un signal à 90GHz présentant un bruit de phase de −105dBc/Hz a notamment été obtenu
à partir du troisième harmonique d’un COEO à 30 GHz ayant un bruit de phase de −115 dBc/Hz à
1 kHz de la porteuse [31], soit une multiplication par trois du bruit de phase (20 log(3) ≃ 9.54 dB).
L’opération de multiplication de fréquence RF réalisée par battements peut donc être exploitée pour la
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génération millimétrique, sous condition d’un bruit de phase à la fréquence fondamentale suffisamment
faible. À l’inverse, le bruit de phase du COEO peut être réduit en appliquant une division de fréquence au
fondamental de l’oscillateur. Ainsi un bruit de phase à 1kHz de −118dBc/Hz d’un signal à 15GHz a
été obtenu à partir d’une division analogique par deux d’un COEO à 30GHz présentant un bruit de phase
initiale de −112dBc/Hz [32]. Les performances en bruit de phase de ces opérations de conversion sont
donc limitées par celles du fondamental du COEO. Un oscillateur à faible bruit de phase devient alors
nécessaire afin que ces opérations de conversion, permettant la flexibilité d’utilisation du COEO, restent
intéressantes en terme de bruit de phase.

Le COEO peut aussi être constitué d’un laser à verrouillage de modes hybride, combinant une mo-
dulation active (d’amplitude généralement) et passive. On combine alors les avantages des deux types de
verrouillage de modes, à savoir la formation de spectres larges permise par l’utilisation d’un absorbeur
saturable et le contrôle du timing des impulsions par la modulation d’amplitude. La position de l’absor-
beur saturable et de l’amplificateur dans la cavité optique peut ensuite être choisie de sorte à ce que deux
impulsions contra-propagatives se rencontrent au niveau de l’absorbeur saturable tout en étant séparées
lors de la traversée du milieu amplificateur. La superposition des deux impulsions induit un réseau d’in-
dices dans l’absorbeur saturable ayant pour effet de rétro-diffuser une partie de la puissance de chacune
des impulsions. On obtient alors un verrouillage de modes par collision d’impulsions (CPM 5 [33], [34]).
Un COEO à CPM-hybride a été proposé par Yao [28] dont le dispositif est présenté Fig.1.7b. Un laser
à verrouillage de mode par collision d’impulsions intégrés est couplé à une boucle opto-électronique (ie
l’OEO du système). L’OEO incorpore notamment un dédoublement de sa ligne à retard optique de sorte
à réduire l’amplitude des pics de corrélation de bruit. Enfin, le signal RF généré par l’OEO est injecté
par modulation d’amplitude dans le laser à verrouillage de modes. Le contrôle du timing impulsionnel
par le modulateur d’amplitude permet une réduction significative du bruit de timing du MLL-CPM. Yao
a de cette manière obtenue une oscillation à 18.2GHz pour un bruit de phase de −75dBc/Hz à 1kHz
et −110 dBc/Hz à 1MHz de la porteuse pour une bobine de fibre de 400m.

Le COEO se présente donc comme un dispositif permettant de mettre à profit les propriétés optiques
du laser à verrouillage de modes pour la génération micro-onde. Le facteur d’amélioration issu de la
cavité optique, améliore la compacité de l’OEO sans dégradation de son bruit de phase. Le choix des
composants constituant la boucle optique est en ce sens primordial et leur intéraction déterminant sur le
comportement du laser et son facteur d’amélioration. L’optimisation du COEO consiste donc à détermi-
ner le jeux de paramètres permettant de minimiser le bruit de phase de l’oscillateur sans complexifier le
système. Les travaux menés et présentés dans ce manuscrit visent à l’amélioration les performances en
bruit de phase du COEO sans dégradation de sa compacité de sorte à conserver les avantages spécifiques
du COEO.

Technologie DRO Saphir WGM Brillouin Hétérodyne OEO COEO Peigne Stabilisé

d’oscillateur 4.7 GHz 4.85 GHz 21.7 GHz 100 GHz 10 GHz 30 GHz 12 GHz

et fréquence Céramique Boucle simple WGM WGM Fibre 4 km Fibre 400 m ULE

[35] [36] [20] [19] [24] [31] [5]

Bruit de phase
-115 dBc/Hz -138 dBc/Hz -60 dBc/Hz -60 dBc/Hz -127 dBc/Hz -114.4 dBc/Hz - 142 dBc/Hz

à 1 kHz

Equivalent

-108.4 dBc/Hz -131.7 dBc/Hz - 66.7 dBc/Hz -80 dBc/Hz -147 dBc/Hz -123.9 dBc/Hz -143.6 dBc/Hzbruit à 1 kHz

de 10 GHz

Stabilité en
Excellente 70 ppm/K 7 ppm/K 7 ppm/K 7 ppm/K 7 ppm/K 7 ppm/K

température

TABLE 1.1 – Sources de référence micro-ondes à température ambiante et performance équivalente à
10 GHz pour une division/multiplication de fréquence sans bruit ajouté.

5. Colliding Pulse Mode-Locking
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Ce chapitre est consacré à l’étude de composants clefs du dispositif COEO, à savoir l’amplificateur à
semi-conducteur et le modulateur d’amplitude Mach-Zehnder. La physique des composants y sera pré-
sentée ainsi que leurs caractéristiques nécessaires à la compréhension du fonctionnement de l’oscillateur
opto-électronique couplé. Ce chapitre s’achèvera sur la modélisation de la propagation fibrée d’une im-
pulsion optique et l’impact de cette dernière sur son enveloppe complexe. Nous nous appuierons sur
l’ensemble de ces éléments dans l’étude d’abord théorique, puis expérimentale du COEO.

2.1 L’amplificateur à semi-conducteur

L’amplificateur à semi-conducteur (SOA) est un élément essentiel du COEO. Il est la source princi-
pale des non-linéarités présentes dans la cavité optique et qui déterminent le comportement de l’oscilla-
teur. Le niveau de non-linéarité apporté par le SOA peut être modifié en ajustant le temps de recouvre-
ment du gain (τc), le facteur de Henry (αh) et l’intensité crête des impulsions optiques qui le traversent.
Les différents paramètres du SOA sont modifiables par l’intermédiaire du courant d’injection du SOA
(Isoa) tout comme l’énergie des impulsions par l’intermédiaire du gain petit signal g0,soa. Enfin, le SOA
présente une dépendance à l’état de polarisation de la lumière incidente (SOP) rendant possible d’éven-
tuels effets de polarisation dans le COEO.
Nous présenterons dans un premier temps la mesure expérimentale des paramètres du SOA utilisé ex-
périmentalement (BOA1004p, Thorlabs) pour une longueur d’onde λ = 1550 nm. Celle-ci sera ensuite
complétée par des résultats de simulation de la partie active du SOA, montrant leur dépendance à la
longueur d’onde (λ).

17
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2.2 Caractérisation expérimentale du SOA

2.2.1 Durée de vie des porteurs

Le courant d’injection est un paramètre expérimental permettant de contrôler la densité de porteurs
dans la partie active du SOA. De ce fait, le gain petit signal ainsi que la puissance de saturation à −3 dB
en sortie d’amplificateur se voient augmentés avec Isoa. Le SOA se différencie de l’EDFA par son faible
temps de recouvrement de gain. La saturation rapide de l’amplificateur par le front montant de l’impul-
sion optique provoque une chute du gain qui sera rapidement compensée lorsque la contrainte soumise
par le niveau de puissance optique sera moins importante, ie sur le front descendant de l’impulsion. On
obtient de ce fait une modulation dynamique du gain, qui se traduit par une modulation d’amplitude de
l’impulsion d’autant plus importante que τc sera faible. La capacité de l’amplificateur à recouvrir son
gain initial dépend nécessairement du flux incident de porteurs vers la partie active du SOA et est donc
contrôlable par le courant d’injection.

(a) (b)

FIGURE 2.1 – a) Dispositif expérimental de la mesure de τc par FWM. b) Représentation simplifiée
de la génération de bandes latérales par FWM. Le battement entre le laser signal et la pompe 1 génère
par FWM deux bandes latérales (fréquences Stokes et anti-Stokes) entourant la pompe 2. Un filtre ac-
cordable centré autour de ω2 sélectionne l’une des deux bandes latérales ainsi générées permettant de
conserver le signal RF mesuré en sortie de photodiode résultant du battement de l’une de ces bandes
latérales avec la pompe 2.

Le temps de recouvrement du gain peut être mesuré expérimentalement par mélange à quatre ondes
(FWM) [1] dont le dispositif expérimental est présenté Fig2.1a. Pour cela, deux lasers pompe sont uti-
lisés espacés de 5 nm (λ1 = 1545 nm, λ2 = 1550 nm). A ces deux pompes est ajouté un laser sonde
(CWs) dont la fréquence est séparée de ω1 de Ω (ω1 étant la fréquence associée à λ1). La superposition
des trois sources optiques nous donne le champ :

E(z, t) = E0exp(iksz − iωst) + E1exp(ik1z − iω1t) + E2exp(ik2z − iω2t) (2.1)

où E0, E1, E2 correspondent respectivement aux champs de la sonde et des pompes 1 et 2 de même di-
rection de propagation. Les polarisations des deux pompes sont ajustées de manière à être orthogonales,
avec une polarisation rectiligne orientée de π

4 pour la pompe 1 et 3π
4 pour la pompe 2. Les polarisations

ont été ajustées à l’aide de contrôleurs de polarisation ainsi que d’un polarimètre. La superposition des
deux pompes est ensuite injectée dans le SOA. En supposant que seul le mode TE du SOA est stimulé,
la différence de fréquence entre le laser pompe 1 et le laser signal (Ω ≲ 40 GHz) a pour conséquence
de créer un réseau de population de porteurs le long du SOA, modifiant le gain et l’indice du milieu de
propagation. La pompe 2 se propageant le long de ce réseau, va alors générer des bandes latérales de
modulation. On dit que la puissance de la pompe 2 a été diffusée par procédé de mélange quatre ondes
vers les fréquences de Stokes (ω2−Ω) et d’anti-Stokes (ω2+Ω). L’amplitude des bandes latérales ainsi
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générées est donnée par :

Ei =(A1.As)r(ωs − ω1)A2exp{j[(ωs − ω1) + ω2]t+ (ϕs − ϕ1 + ϕ2)}
+ (A2.A1)Asr(ω2 + ω1)exp{j[(ω2 − ω1 + ωs)t+ (ϕ2 − ϕ1 + ϕs)]}

(2.2)

avec r(Ω) : le gain TE du SOA modulé par FWM à la fréquence Ω.
Les polarisations des pompes 1 et 2 étant orthogonales, on a A2.A1 = 0 de sorte que le second terme
à droite de (2.2) s’annule. On obtient alors un champ proportionnel au gain modulé gsoa(Ω). Un filtre
passe-bande accordable est ensuite utilisé pour supprimer l’une des deux fréquences de Stokes et anti-
Stokes avant photodétection. De cette manière, en ne conservant par exemple que la fréquence de Stokes
(nommé S) on obtient une composante RF de fréquence Ω générée par la photodiode, que l’on peut
exprimer sous la forme : ipd = ηpd|ES ||E2|. Le rendement du FWM et donc la modulation du gain du
SOA, peuvent donc être déduits à partir de la puissance RF mesurée à l’OSA (Analyseur de Spectre
Optique) :

η ∝ PRF

|E2|4
⇒ gsoa ∝ PRF (2.3)

La longueur d’onde du laser sonde est ensuite adaptée de sorte à parcourir la bande passante de modu-
lation du SOA. Fig2.2a présente l’évolution des PRF mesurées suivant Ω. La bande passante à -3dB est
mesurée pour un courant d’injection du SOA allant de 150mA à 650mA par pas de 50mA.

(a) (b)

FIGURE 2.2 – a) Évolution de la puissance PRF (Ω) à la sortie de la photodiode mesurée à l’ASE
(Analyseur de Spectre Electrique), suivant la fréquence de battement Ω entre le laser signal et le laser
pompe 1 pour Isoa ∈ [350mA, 500mA]. b) Mesure expérimentale du temps de recouvrement suivant le
courant d’injection du SOA. Le comportement hyperbolique de τc(Isoa) est due à la recombinaison de
porteurs par effet Auger.

La bande passante de modulation de gsoa dépendant du niveau de saturation de l’amplificateur
(∆ω−3dB(1+

P opt

Psat
), avec P opt la puissance optique moyenne calculée sur une période), la fréquence de

coupure mesurée nécessite un facteur de correction dépendant du rapport entre la somme des puissances
pompes et la puissance de saturation de l’amplificateur. On peut ainsi en déduire le temps de recouvre-
ment du gain du SOA (Fig2.2b). A noter, que l’orientation des polarisations des pompes 1 et 2 incidentes
sur le SOA, implique une stimulation des deux modes TE et TM lors de la mesure. Cependant l’extinc-
tion de polarisation de 18 dB de notre SOA nous assure que la modulation de gain observée sera bien
majoritairement issue du mode TE que l’on cherche à caractériser. Les résultats des mesures indiquent
une réduction du temps de recouvrement du gain avec le courant d’injection proche d’une hyperbole,
nous permettant de supposer que τc ∝ 1

Isoa
. Le taux de recombinaison des porteurs libres dans la zone
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active est donné par [2] : 
Rtot = Rspon +RAuger +Rnr

Rspon = BN2

RAuger = CN3

Rnr = AN

(2.4)

Rspon donne le taux de recombinaison par émission spontanée, RAuger le taux de recombinaison par ef-
fet Auger (procédé de recombinaison de porteurs assistée par phonons) etRnr le taux de recombinaisons
non radiatives. La densité de porteurs d’un SOA, dans le cas où celui-ci est soumis à un train d’impul-
sions optiques, va alors diminuer jusqu’à atteindre une valeur d’équilibre (N ) dépendant du rapport entre
la puissance moyenne du train d’impulsions et sa puissance de saturation. Le phénomène de saturation
dynamique provoque une variation de la densité de porteurs autour de cette valeur d’équilibre. Le temps
de recouvrement que l’on cherche à caractériser dépend donc du taux de recombinaison différentiel des
porteurs :

dRtot
dN = A+ 2BN + 3CN2 = (AN + 2B + 3CN)N

= 1
τc(N)N ⇒ τc(N) = 1

A
N
+2B+3CN

(2.5)

L’allure hyperbolique de τc mesurée, nous indique donc que l’effet Auger devient prédominant pour ces
niveaux de courant, d’où :

τc ≃
1

3CN
(2.6)

La mesure du temps de recombinaison du SOA nous permettera par la suite de simuler sa saturation
dynamique au sein du COEO. La seconde non-linéarité du SOA à prendre en compte, concerne la SPM,
caractérisée par le facteur de Henry αh.

2.2.2 Mesure du facteur de Henry αh

Le facteur de Henry traduit le rapport entre indice de modulation d’amplitude et modulation de
phase perçu par un signal optique à la traversée du SOA : αh = 2β

m , avec β l’indice de modulation de
phase et m l’indice de modulation d’amplitude. J.G.Provost et A.Martinez [3] ont proposé une méthode
expérimentale afin de mesurer ce coefficient, basé sur la modulation en phase du signal optique en sortie
du SOA. Un laser CW modulé en fréquence, peut être exprimé de la manière suivante :

Eαh
(t) = A0 exp{jω0t+ ϕ(t)}, avec ϕ(t) =

∫
−∆νsin(Ωmt)dt =

∆ν

Ωm
cos(Ωmt)

avec : ∆ν l’excursion de fréquence et Ωm la fréquence de modulation. On obtient alors :

Eαh
(t) = A0exp{j(ω0t+ βcos(Ωmt))}, avec :β =

∆ν

ω

Eαh
(t) = A0

+∞∑
k=−∞

jkJk(β)exp(kΩmt)

les premières composantes latérales générées ont donc pour amplitude :

Aα,±1 = jA0J1(β) ≃ jA0
β

2
, si ∆ν ≪ Ωm

Le SOA va aussi induire simultanément une modulation d’amplitude. Les composantes fréquentielles
générées par modulation d’amplitude sont données par :

AAM,±1 =
m

2
A0,m =

∆A

A0
: l’indice de modulation d’amplitude (2.7)
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Les fréquences générées par saturation dynamique du gain résultent donc de la superposition de Aαh
et

AAM :

A±1 = A0(
m

2
+ j

β

2
) =

√
I0
2

(m
1

2
(1 + jαh)) =

√
I0m

1 + jαh

4

I0 : intensité optique du laser CW à l’entrée du SOA. En utilisant :

β

m
=
αh

2

√
γpp
Ωm

+ 1 ≃ αh

2

expression valable dans le cas où la fréquence de modulation Ωm est bien supérieure à la durée de vie
des porteurs lorsque le SOA est soumis à une modulation d’intensité optique γpp ∼ 2.21MHz [2].

L’amplitude des trois premières composantes spectrales d’un signal optique CW modulé en amplitude
et en phase à la traversée du SOA à une fréquence Ωm, peuvent donc s’exprimer de la manière suivante :

A−1 =
√
I0m

1+jαh
4

A0 =
√
I0

A+1 =
√
I0m

1+jαh
4

(2.8)

Le facteur de Henry est alors obtenu à partir de :

αh =
Im(A∓1)

Re(A∓1)
(2.9)

(a) (b)

FIGURE 2.3 – a) Dispositif expérimental de la mesure du facteur de Henry. CW1 est utilisé afin de satu-
rer l’amplificateur et moduler en amplitude de sorte à rendre la saturation dynamique du SOA mesurable
par battement. Le laser signal (CW2) traversant le SOA saturé imprime la modulation de gain sur sa
porteuse. Le modulateur de phase est ensuite utilisé afin de retrouver le facteur de Henry du SOA. b)
Évolution de αh suivant le courant d’injection Isoa)

Le facteur de Henry peut ensuite en être déduit par modulation en phase. Le signal en sortie de
modulateur de phase s’exprime par :

S(t) = E(t)exp(jΦk(t)), avec : Φk(t) = Ψcos(Ωmt+ k
π

2
+ ϕ0) (2.10)

Ψ : amplitude de modulation de phase.
ϕ0 désigne le déphasage propre à la porteuse qui résulte du temps de propagation du signal optique
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jusqu’au modulateur de phase. En ajustant le délai entre le signal RF et optique incident sur le modulateur
de phase, il est possible de modifier la phase de la porteuse. Plus particulièrement, on s’intéressera aux
délais permettant de déphaser la porteuse par multiples de π

2 : ϕ = ϕ0+k
π
2 . L’intensité optique mesurée

à l’OSA pour différents déphasages RF, est alors donnée par :

Ik±1 = |A−1|2J2
0 (ψ) +A2

0J
2
1 (ψ) + 2A0J0(ψ)J1(ψ) Im[A−1exp{±j(k

π

2
+ ϕ0)}]

En définissant Q± par :

Q±1 = ±(I3±1 − I1±1) + (I0±1 − I2±1)

et sachant que A−1 = A+1, on obtient :

αh =
Im(A±1)

Re(A±1)
=

Im(
√
Q−1Q+1)

Re(
√
Q−1Q+1)

Dans leur publication, Provost et Martinez proposent une modulation directe du courant d’injection
du SOA afin de mesurer αh [3]. La bande passante à -3 dB de modulation d’un amplificateur à semi-
conducteur non saturé étant de l’ordre du GHz, une modulation à 10 GHz permettant de reproduire la
saturation dynamique présente dans le COEO implique une réduction de l’efficacité de modulation du
SOA. Expérimentalement, une modulation externe du gain du SOA s’est avérée présenter de meilleurs
résultats au regard de la sensibilité de la mesure. Le dispositif expérimental de la mesure de αh par
modulation externe du gain du SOA est présenté Fig2.3a. La modulation du gain est obtenue ici en mo-

FIGURE 2.4 – Acquisition à l’aide d’un oscilloscope rapide (∆f−3dB ≃ 12 GHz) de la tension RF
en sortie de photodiode. La fréquence de modulation d’amplitude a été fixée à 400 MHz de sorte à ce
que toutes les harmoniques RF soient inclues dans la bande passante de l’oscilloscope. Les impulsions
issues du laser CW1 modulé en amplitude sont ici reproduites sur la porteuse signal avec toutefois une
déformation issue de la saturation dynamique du SOA.

dulant la sortie du laser CW1 en amplitude, qui sera ensuite amplifié par un EDFA. Ce signal modulé est
contra-propagatif avec le laser signal (CW2), le tout permettant de moduler le gain du SOA par satura-
tion dynamique sans impacter le signal de sortie. La modulation du gain ainsi provoquée, le laser CW1
modulé en amplitude va alors « s’imprimer » sur la porteuse optique du laser signal avant d’être modulé
en phase et détecté à l’OSA. Le déphasage entre le signal RF et le laser signal modulé par la saturation
dynamique du SOA arrivant sur le modulateur de phase est adapté par une ligne à retard RF. En repérant
les déphasages de la ligne à retard minimisant l’intensité optique des modes I±1 mesuré à l’OSA, on
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peut en déduire les longueurs de ligne à retard induisant un déphasage relatif de ±π
2 . La mesure des

Ik±1 pour trois déphasages successifs de π
2 , permettent alors la mesure de αh. Les mesures du facteur

de Henry suivant le courant d’injection du SOA (Fig2.3b) nous indiquent que la valeur de αh évolue
entre αh,Isoa=150mA = 3.27 jusque αh,Isoa=650mA = 6.4 de manière quasi-linéaire pour λ = 1550nm.
Sur un intervalle de 10 nm (correspondant à la bande passante du filtre optique utilisé pour le COEO),
la valeur de αh augmente avec la longueur d’onde, de sorte qu’un spectre optique décalé vers le rouge
percevra un facteur de Henry légèrement plus important qu’un spectre décalé vers le bleu. Les variations
de valeurs de αh sont de l’ordre de l’unité [3]. Nos spectres optiques obtenus expérimentalement avec
le COEO se plaçant en bordure du côté rouge du filtre optique, on peut raisonnablement supposer que
αh,coeo perçu par le COEO sera légèrement supérieur à celui mesuré : αh,coeo = αh,mesure + δαh avec
δαh ≲ 0.5.

2.3 Simulation du SOA

L’amplificateur optique utilisé dans notre dispositif expérimental, est un SOA à multi-puits quan-
tiques (MQW) InP/InGaAsP qui a été dimensionné de sorte à fournir un gain petit signal g0 de 27 dB
pour un courant d’injection Isoa = 600mA et λ = 1550 nm. La puissance de saturation à -3dB pour
ce niveau de courant est annoncée comme étant de 15 dBm et son PER (ratio d’extinction de polarisa-
tion, donné par PER = GTE/GTM ) est de 18 dB. Aucune information complémentaire n’est donnée
concernant le dimensionnement des puits (QWs) ou les paramètres des matériaux utilisés. Les dimen-
sions du QW simulé ont donc été adaptées afin de retrouver les caractéristiques du SOA (g0, Psat−3dB

,
τc -Fig.2.2b, αh -Fig.2.3b , PER) mesurées expérimentalement. La démarche et les principes de mo-
délisation utilisés seront dans un premier temps présentés. Les résultats de modélisation seront ensuite
comparés aux mesures ainsi qu’aux valeurs indiquées sur la datasheet en fonction de Isoa pour une lon-
gueur d’onde λ = 1550nm. Cette étude a donc pour objectif de déterminer la dépendance au courant et
à la longueur d’onde des paramètres du SOA afin de pouvoir modéliser le COEO sans condition sur le
courant d’injection du SOA ou sur l’intervalle de longueur d’onde choisi.

2.3.1 Principes de modélisation numérique

Les structures en MQW permettent d’augmenter le gain par unité de longueur du SOA ainsi que son
efficacité vis à vis du courant injecté. Cela permet donc de réduire les dimensions du SOA afin de le
rendre plus compact. Le nombre de puits aura notamment un impact sur la dépendance du gain avec le
courant d’injection. Cependant ce paramètre n’étant pas communiqué par le fabriquant, il a été choisi
par simplicité de simuler un QW simple ayant des dimensions permettant de retrouver les performances
du MQW à partir d’un facteur de multiplication NQW (le nombre de puits), sur les valeurs appropriées
(gain petit signal, facteur de confinement, ect...) [2], [4]. Le comportement suivant le courant d’injection
du SOA dépendera notamment du nombre de puits considérés. La structure du QW simulée est présen-
tée Fig.2.5. Le confinement électronique et optique est assuré par une structure SCH (hétérostructure à
confinements séparés) (Fig.2.5a). Le guide d’onde optique est assuré par la différence d’indice de réfrac-
tion de la double hétérostructure (DH) InGaAsP-InP tandis que le confinement électronique de la partie
active (ie le puits quantique) est quant à lui assuré par la barrière de potentiel perçue par les électrons et
les trous au niveau du puits quantique (Fig.2.5b). Le confinement électronique du puit, lui confère des
propriétés de guide d’onde, conditionnant les fonctions d’onde des électrons. En effet, l’épaisseur du
QW est suffisamment réduite au regard de la longueur d’onde des électrons pour induire une discréti-
sation des niveaux d’énergies (liée à la discrétisation de la longueur d’onde des modes de propagation).
Si l’on décompose la constante de propagation suivant une composante transverse (composition linéaire
de −→x ,−→y ) et une composante suivant −→z , on obtient :

−→
k =

−→
kz +

−→
kt avec

−→
kz discrétisé. En supposant

une barrière de potentiel infinie, on obtient kz = nπ/wQW , qui engendre une discrétisation des niveaux
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(a) (b)

FIGURE 2.5 – Présentation en 3 dimensions d’une structure SOA. La double hétérostructure InP-
InGaAsP-InP, permet à la fois un confinement optique de par la différence d’indice entre les deux mi-
lieux mais aussi un confinement électronique en imposant une barrière de potentiel comme présenté sur
le schéma du diagramme de bande b). Le puits quantique (InGaAs) est situé au centre de la couche
d’InGaAsP et constitue la partie active fournissant le gain perçu par le signal optique incident [4].

d’énergie :

E =
ℏ2

2m

[
k2t +

(
nπ

wQW

)2
]
, n ∈ N (2.11)

L’indice n distingue les sous-niveaux d’énergie issus de la discrétisation du QW (sachant que plus n

FIGURE 2.6 – a) Schéma du diagramme de bande de l’InP et l’InGaAsP avant contact. b) Diagramme
de bande de la DH non polarisée. c) Diagramme de bande de la DH lorsqu’une tension V est appliquée
[4].

est petit et plus l’énergie du sous-niveau est faible). La largeur du QW (dQW ) est considérée comme
suffisamment grande devant la longueur d’onde de l’électron pour ne pas induire de discrétisation sur
les directions transverses, ce qui mène à une infinité d’états inifinement proches suivant kt. On définit
de ce fait un diagramme de bande propre pour chaque constante de propagation kz = nπ

wQW
considérée.

L’amplification du signal optique se fait par émission de photons lors de la recombinaison d’un électron
d’une des bandes de conduction (d’énergieEen(kt)) avec un trou d’une des bandes de valence (d’énergie
Ehm(kt)), générant un photon d’énergie ℏω0 = Een(kt) − Ehm(kt). L’émission de photon par recom-
binaison de charges peut se faire de manière spontanée ou stimulée par un flux de photons incidents.
Le procédé de recombinaison de charges est conditionné par le recouvrement des fonctions d’ondes de
l’électron entre son état initial (ψEen) et son état final (ψEhm

). Un meilleur recouvrement des fonctions
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d’onde améliore la probabilité de transition de la bande de conduction vers la bande de valence. La se-
conde condition concerne la conservation de l’énergie, à savoir que l’écart d’énergie Een − Ehm doit
être égal à l’énergie du photon incident ℏω0, sous condition que les vecteurs kt des fonctions d’onde
initiale et finale de l’électron soient égaux. Le gain fourni par l’amplificateur dépend donc directement
du diagramme de bandes du puits quantique (E(kt)) et des fonctions d’onde associées. Les fonctions
d’ondes des bandes de conduction, peuvent être calculées à partir de l’équation de Schödinger ([4]) :[

−ℏ2

2

∂

∂z

1

m(z)

∂

∂z
+

ℏ2

2m(z)
∇2

t + V (z)

]
ψ̃(r) = Eψ̃(r) (2.12)

avec m(z) la masse effective de l’électron et V (z) le potentiel du puits quantique (le potentiel du réseau
cristallin étant déjà inclu dans la masse effectivem(z)). Dans le cas de la bande de conduction, la barrière
de potentiel est définie par :

V (z) =

∆Ec , |z| >
wQW

2

0 , |z| ⩽
wQW

2

(2.13)

avec ∆Ec la barrière de potentiel de la bande de conduction.
La solution générale de ψ̃(r) est de la forme :

ψ̃n(r) =
eikt.r

A
ϕn(z)

où l’on distingue l’enveloppe lentement variable ϕn(z) associée au sous niveau Een et sa fonction de
propagation eikt.r (A correspond à un scalaire de normalisation afin de respecter la notion de densité de
probabilité de la fonction d’onde ϕn). L’équation 2.12 peut alors être réécrite sous la forme :[

−ℏ2

2

∂

∂z

1

m(z)

∂

∂z
+ V (z)

]
ϕn(z) =

(
Een(kt)−

ℏ2k2t
2m(z)

)
ϕn(z) (2.14)

La bande de conduction étant parabolique, il suffit de déterminer la valeur propre pour kt = 0 et d’en
déduire le reste de la bande de conduction par la relation :En(kt) = En(0)+ℏ2k2t /2m∗

e (avec n l’indice
de la bande de conduction associée au kz = nπ

wQW
considéré). L’hypothèse d’une bande parabolique à

proximité de kt = 0 n’est plus valable dans le cas des bandes de valence. Il s’avère que les bandes de
valence des trous lourds (HH), légers (LH) et la bande dite « split-off » sont couplées, menant à des
effets de mélange de bandes sur les fonctions d’onde. L’équation de Schödinger peut alors s’écrire sous
la forme : [

ℏ2

2

∂

∂z

1

m(z)

∂

∂z
+ Vh(z)

]
gm(z) = Ehmgm(z) (2.15)

avec comme barrière de potentiel :

Vh(z) =

0 , |z| ⩽
wQW

2

−∆Ev , |z| >
wQW

2

(2.16)

L’enveloppe lentement variable gm(z) solution de 2.15 est associée à la bande de valence Em(kt) (avec
m le sous niveau issue de la discrétisation de kz de la fonction d’onde) et son recouvrement avec ϕn(z)
détermine la probabilité de recombinaison par émission stimulée. Les bandes de valence ainsi calculées
sont généralement nommées HHm et LHm du fait que le mélange de bande n’opère pas pour kt = 0.
Les fonctions d’onde des trous lourds (HHm) et légers (LHm) sont alors parfaitement découplées. Par
abus de langage, il est donc d’usage de nommer leur bande respective HHm et LHm. Le résultat du
calcul des bandes EHH1 et ELH1 est présenté Fig.2.7a.
Comme énoncé précédemment, l’émission stimulée résulte de la recombinaison d’un électron de la
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(a) (b)

FIGURE 2.7 – a) Diagramme de bande solution de l’équation de Schödinger des trous lourds (HH) et
légers (LH) pour x = 0.435. b) Résultat des moments dipolaires entre la 1ère bande de conduction C1

et les bandes de valence HH1 et LH1 perçu par les modes TE et TM du SOA.

bande de conduction et d’un trou issu de la bande de valence par intéraction avec un photon incident.
L’Hamiltonien d’intéraction entre le photon et l’électron est donné par :

H =
1

2m0
(p− qA)2 + U(r) =

p2

2m0
+ U(r)− q

2m0
(p.A+A.p) +

q2A2

2m0
= H0 +H ′ (2.17)

avec m0 la masse de l’électron, U(r) le potentiel périodique du cristal, r le position et l’opérateur de
moment p (p = (ℏ/i)∇). H0 correspond à l’Hamiltonien non perturbé tandis que H ′ est issu de la
perturbation de la fonction d’onde par le champ optique E(r, t) = −∂A

∂t :
H0 =

p2

2m0
+ U(r)

H ′(r, t) ≃ − q

m0
A.p = H ′(r)e−iω0t +H

′†
r (r)eiωt

⇒H ′(r) = − q

2m0
A.p

(2.18)

On définit : A = A0e
ikoprê, avec ê le vecteur unitaire donnant la direction de polarisation de la lumière,

tel que pour le mode TE du guide d’onde ê = ŷ et pour le mode TM ê = ẑ. On obtient alors :

H ′(r) = −qA0e
ikopr

2m0
ê.p (2.19)

L’Hamitonien d’intéraction est donc proportionnel au calcul de moment :

Mησ
nm = |ê.pησnm|2 =

∣∣ ⟨ψcη
n (kt, z)|H ′(r)|ψvσ

m (kt, z)⟩
∣∣2 (2.20)

Le principe d’exclusion de Pauli implique la dégénérescence des bandes de conduction et de valence
(puisque chacun des états peut être occupé par deux électrons de spin opposé). Cela entraîne la dégéné-
rescence des fonctions d’onde ψ, dont le spin de l’électron est indiqué par σ ∈ {↓, ↑} pour les bandes de
conduction et par η ∈ {↓, ↑} pour les bandes de valence. A noter que les fonctions d’onde ψm(kt) sont
issues d’un mélange de bande et peuvent être décomposées sur une base de quatre fonctions d’onde :

ψm(kt) =
4∑

l=1

glm(z) |l⟩

Le moment dipolaire total sera en conséquence calculé à partir de la combinaison linéaire des moments
associés à cette base de fonction d’onde. Le taux de recombinaison stimulé (Rstim) est ensuite obtenu à
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partir de l’Hamiltonien d’interaction :

Rstim(ℏω0) =
1

V

∑
kt

2π

ℏ
|H ′|2(fc − fv) (2.21)

avec fc et fv la statistique de Fermi pour les bandes de conduction et de valence considérées :
fc =

1

1 + exp{[Eg + Een(kt)− Fc]/kbT}

fv =
1

1 + exp{[Ehm(kt)− Fv]/kbT}

(2.22)

avec Fc le quasi-niveau de Fermi de la bande de conduction, Fv le quasi-niveau de Fermi de la bande
de valence et Eg le gap de l’In1−xGaxAs. Le gain par unité de longueur se définit à partir du taux de
recombinaison stimulé par :

gl(ℏω0) =
Rstim

S/ℏω0
(2.23)

où S correspond au vecteur de Poynting. Sachant que :
E(r, t) = −∂A

∂t
= −êω0A0 sin(kop.r − ω0t)

H(r, t) =
1

µ0
∇×A = − 1

µ0
kop × êA0sin(kop.r − ωt)

(2.24)

On obtient alors :

S(r, t) = E(r, t)×H(r, t)

= kop
ω0A

2
0

2µ0
sin2(kop.r − ωt)

⟨S⟩ = ω0A
2
0

2µ0
kop

=
nrcϵ0ω

2
0A

2
0

2

(2.25)

avec µ0 la perméabilité et ϵ0 la permittivité du vide. On obtient donc :

gl(ℏω0) =
2

nrcϵ0ω2
0A

2
0

2

V

∑
kt

2π

ℏ
|H ′|2δ(Eg + Een − Ehm − ℏω0)(fc − fv)

=
2

nrcϵ0ω2
0A

2
0

2

V

∑
kt

2π

ℏ

(
qA0

2m0

)2

|ê.p|2δ(Eg + Een − Ehm − ℏω0)(fc − fv)

=
πq2

nrcϵ0m2
0ω0

2

V

∑
kt

|ê.p|2δ(Eg + Een − Ehm − ℏω0)(fc − fv)

(2.26)

En réalité les processus de diffusion par relaxation réduisent la sélectivité des niveaux d’énergie Een et
Ehm. La fonction δ(E) est alors remplacée par une fonction d’élargissement Lorentzienne :

δ(Eg + Een − Ehm − ℏω0) →
Γ
2π

(Eg + Een − Ehm − ℏω0)2 −
(
Γ
2

)2
avec Γ la largeur à mi-hauteur de la fonction Lorentzienne (Γ = ℏ/τin avec τin ≃ 0.1 ps [2]). L’approxi-
mation des bandes de valences et de conduction nous autorise à remplacer la somme par une intégrale :
1
V

∑
kt

→ 1
wQW

∫∞
0

ktdkt
2π et on obtient :

gl(ωopt, Pin) =
2

Lsoanopcϵ0ω
(
q

m0
)2
∑
σ,n,m

∫ ∞

0
Mσ

n,m

Γ
2

(Een
hm − ℏωopt)2 + (Γ2 )

2
(fc − fv)

kt
2π
dkt (2.27)
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Le gain optique tout comme le taux de recombinaison par émission stimulée (Rstim) dépendent donc de
la polarisation du signal optique. Le moment Mησ

nm(kt), suivant la polarisation de la lumière, est donné
par :

Polarisation TE : ê = ŷ

Mησ
nm(kt) =

3

4

[〈
ϕn

∣∣∣g(1)m

〉2
+

1

2

〈
ϕn

∣∣∣g(2)m

〉2]
M2

b

Polarisation TM : ê = ẑ

Mησ
nm(kt) =

〈
ϕn

∣∣∣g(2)m

〉2
M2

b

(2.28)

avec Mb le moment « bulk » ([2],[4],[5]). La dépendance de Mησ
nm(kt) à la polarisation de la lumière

a pour conséquence de différencier le gain TE du gain TM. L’importance de leur gain respectif sera
conditionné par le recouvrement des fonctions d’onde intervenant dans le calcul deMησ

nm(kt). Un moyen
d’agir sur le recouvrement des fonctions d’onde, consiste à appliquer une contrainte mécanique induite
par désaccord de maille entre la couche In1−xGaxAs et In1−xGaxAsyP1−y avec x et y les indices de
composition des alliages. L’accord de maille de l’In1−xGaxAs est obtenu pour un x0 = 0.468. Un
effort de compression est exercé sur la couche In1−xGaxAs pour x < x0 et de tension pour x > x0.
L’effort exercé déforme le diagramme de bande LH et HH et modifie en conséquence les fonctions
d’onde associées. On peut ainsi jouer sur le désaccord de maille afin d’exercer un effort de compression
permettant de favoriser le gain du mode TE par rapport au TM. La datasheet nous indiquant un PER de
18 dB, il nous faut donc obtenir : g0,TE(dB) = g0,TM(dB) + 18 dB pour λ = 1550 nm. En balayant un
intervalle de valeurs de x suffisamment grand, le résultat le plus proche a été obtenu pour x = 0.435. On
se focalisera donc sur les résultats obtenus pour un QW In0.565Ga0.435As-InGaAsP. Le résultat du calcul
deMησ

nm(kt) pour x = 0.435 est présenté Fig.2.7b. On observe alors que l’effort de compression favorise
le moment Mnm,TE sur un intervalle de kt proche de la bordure de bande (kt = 0). Les états associés
étant les plus peuplés (car de plus faible énergie comme l’indique le diagramme de bande Fig.2.7a), cela
implique un gain TE plus important que le gain TM, ce qui est confirmé par le calcul du spectre de gain
(Fig.2.8) qui nous montre l’atténuation de gTM par rapport à gTE sur toute la bande passante du SOA
(pour un courant d’injection Isoa = 600 mA). Le gain TM est centré autour de λ = 1559.3 nm tandis
que le gain TE autour de λ = 1547.5 nm. La différence du maximum de gain TE et TM nous donne
un PER = g0,TE − g0,TM = 18 dB (g0,TMmax

= 9.2 dB et g0,TEmax
= 27.2 dB). Les pertes optiques

du COEO étant de l’ordre de 14 dB pour un MZM z-cut polarisé à Vπ/2, cela nous assure qu’aucune
oscillation du COEO n’est possible pour une polarisation rectiligne suivant l’axe TM, laissant une unique
oscillation pour une polarisation rectiligne suivant l’axe TE du COEO (l’axe lent des fibres PMF 1 étant
aligné avec l’axe TE du SOA). Les dimensions du puits quantique ont été ajustées de sorte à ce que
la longueur d’onde centrale du gain, la puissance de saturation de l’amplificateur et le gain petit signal
correspondent aux mesures expérimentales. Ainsi la longueur d’onde centrale du spectre de gain a été
centrée autour de 1550 nm en ajustant l’épaisseur du puits quantique. Comme énoncé précédemment, les
bordures de bande Een(kt = 0) et Ehm(kt = 0) sont séparées par le gap de l’In1−xGaxAs (Eg) auquel
s’ajoute Een

hm(kt = 0) = Een(kt = 0) − Ehm(kt = 0) issu de la discrétisation kenz = (nπ)/wQW ,
khmz = (mπ)/wQW due à la l’épaisseur du QW (wQW ). Le taux de recombinaison stimulé étant plus
élevé en bordure de bande, modifier l’épaisseur du puits (wQW ) permet d’ajuster la longueur d’onde
autour de laquelle le gain sera le plus élevé. La largeur (dQW ) a ensuite été ajustée afin d’obtenir une
puissance de saturation Psat,−3dB

= 15dBm en sortie de SOA alors que la longueur du SOA (Lsoa) a été
ajustée de sorte à obtenir un gain intégral petit signal de 27 dB pour un courant d’injection de 600mA :
g0,TE (Isoa = 600mA) = 27 dB. La condition sur la puissance de saturation ainsi que l’évolution du
gain petit signal suivant le courant d’injection (Fig.2.10) ont pu être obtenues pour une structure à trois
multi-puits quantiques (NQW = 3) à partir des résultats de simulation d’un unique puits [2], [4]. Le
nombre de puits affecte alors le facteur de recouvrement du champ optique avec les parties actives de

1. Polarization Maintaining Fiber
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FIGURE 2.8 – Spectre du gain SOA des modes TE et TM pour un courant d’injection Isoa = 600 mA.
Les maximums de gain sont obtenus à 1547.5 nm pour le mode TE et 1559.3 nm pour le mode TM avec
un PER de 18 dB

l’amplificateur. On a donc un gain et une consommation de courant évoluant linéairement avec NQW ,
sous conditions d’un nombre réduit de puits [5]. Le gain perçu par un laser CW par unité de longueur a
été calculé à partir du gain petit signal par unité de longueur (eq.2.27), que l’on a adapté afin de prendre
en compte les effets de saturation de l’ampli vis à vis de la puissance optique incidente :

gl(ωopt, Pin) =
2

Lsoanopcϵ0ω

∫ ∞

0

( q
m0

)2
∑

σ,n,mM
σ
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Γ
2
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2
)2
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ℏω

)2
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2
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ΓxyPin
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2π
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(2.29)
Nous ne traiterons ici que le cas de l’amplification d’un signal CW dans le souci de comparer simulation
et caractérisations expérimentales, mais l’approche permet tout aussi bien de traiter le cas pulsé. La
saturation du SOA lorsqu’il est soumis à un laser CW, est due à la déplétion des niveaux d’énergie des
électrons répondant aux conditions de recombinaison par émission stimulée (aussi appelé la règle d’or de
Fermi [2], [4]). De ce fait, l’inversion de population se voit diminuée et entraine une réduction du gain du
SOA. Fig.2.9a donne l’évolution de la densité de probabilité fc−fv suivant kt à mesure que la puissance
optique incidente augmente (Popt). À faible puissance, la sélectivité du processus de recombinaison par
émission stimulée est mise en évidence, avec une réduction de l’inversion de population bien localisée
sur l’axe kt. À mesure que la Popt augmente, le phénomène de diffusion par relaxation combiné à
un fort niveau de saturation, va étendre l’intervalle d’énergie sur lequel la recombinaison stimulée va
pouvoir s’opérer. Cette sélectivité sur la recombinaison des charges ne se traduit pas pour autant par un
« spectral hole burning » sur la courbe de gain, puisque le SOA sature de manière homogène comme
montré Fig.2.9b. La puissance de sortie est calculée après intégration sur la longueur du SOA (LSOA)
de l’équation différentielle : dPopt

dL = gl(Popt)Popt. Le gain est ensuite déduit par le rapport Pout/Pin. En
parcourant une puissance d’entrée Pin ∈ [−30dBm, 10dBm], les courbes g0,TE(Pout) ont été obtenues
(Fig.2.10) à partir desquelles la puissance de saturation de sortie Poutsat,−3dB

est relevée. L’évolution de
la puissance de saturation du SOA avec λ est un paramètre à prendre en compte lors de la conception de la
cavité optique du COEO puisqu’elle participe à fixer l’énergie impulsionnelle du peigne optique obtenu
à l’état stationnaire. La dépendance spectrale du gain du SOA pour un courant d’injection de Isoa = 600
mA est présentée Fig.2.8. Le facteur de Henry reste un facteur prédominant dans la dynamique du
COEO. La modélisation du SOA nous permettera donc de pouvoir déterminer son évolution suivant le
courant d’injection et la longueur d’onde, contournant la complexité de la tâche expérimentale (2.2.2).

Afin de calculer le facteur de Henry du SOA, il nous faut tout d’abord déterminer la permittivité du
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(a) (b)

FIGURE 2.9 – a) Évolution de l’inversion de population (fc − fv)(kt) selon le niveau de saturation.
b) Saturation homogène du spectre de gain du mode TE du SOA pour un courant d’injection Isoa =
200 mA. La courbe de gain petit signal a été calculée sous condition de puissance optique incidente
nulle (Pin = 0mW ).

FIGURE 2.10 – a) Courbe de gain petit signal à 1550 nm suivant le courant d’injection mesuré et
simulé. b) Comparaison de la courbe de Psat,−3dB (Isoa) simulée (carrés oranges) avec celle mesurée
(triangles verts). La courbe de saturation du gain suivant la puissance de sortie est détaillée pour un
courant d’injection de 600mA.

puits quantique. Celle-ci est donnée par l’expression suivante :
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2

wsoa

∑
σ,n,m

∫ ∞

0
kt

(
qℏ
m0

)2

Mσ
n,m(fc − fv)

Een
hm − ℏωopt

(Een
hm − ℏωopt)2 + (Γ2 )

2

dkt
2π

ϵ′′1 =
2

wsoa

∑
σ,n,m

∫ ∞

0
kt

(
qℏ
m0

)2

Mσ
n,m(fc − fv)

Γ
2

(Een
hm − ℏωopt)2 + (Γ2 )

2

dkt
2π

avec pour notation complexe :

ϵ̃1 = ϵ′1 + iϵ′′1

(2.30)

avec ϵb la permittivité diélectrique non résonante associée à l’indice de réfraction de l’InGaAs (nop ≃
3.37). L’indice de réfraction complexe du QW peut ensuite être directement déduit :

ñQW =

√
ϵ̃1
ϵ0

(2.31)
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Le facteur de Henry est défini par :

αh = −dRe(ñsoa)/dN
d Im(ñsoa)/dN

= −dn
′
soa/dN

dn′′soa/dN
(2.32)

L’indice effectif du SOA dépend non seulement de l’indice de réfraction du puits quantique (nQW ) mais

FIGURE 2.11 – Schéma du diagramme de bande d’un amplificateur à puits quantique à hétérostructure
à confinement séparé (SCH), présentant le transport de charge de la zone SCH vers le puits quantique

aussi de l’indice de l’InGaAsP (nSCH ) (Fig.2.5b et 2.11). Le facteur de Henry se définissant comme le
rapport entre la variation de Re(ñ) et Im(ñ), cela revient à établir le rapport entre modulation de phase
et d’amplitude dues à une variation de densité de charges (NQW ) dans la partie active du SOA (ie le puits
quantique). Les variations de l’indice de réfraction de la zone SCH par rapport à NQW doivent donc être
prises en compte dans le calcul du facteur de Henry, ce qui se fait par l’intermédiaire des équations bilan
suivantes [5] :

dNB.VSCH

dt
=
I

q
− NB.VSCH

τr
− NB.VSCH

τnb
+
NQW .VQW

τe
dNQW .VQW

dt
=
NB(VSCH)

τr
−
NQW .VQW

τn
−
NQW

τnr
−
NQWVQW

τe
−Rstim

(2.33)

Ces équations régissent l’évolution des charges totales dans la zone SCH et le QW. NQW et NB cor-
respondent aux densités de porteurs respectives du QW et de la zone SCH. Rstim donne le taux de
recominaison de porteurs par émission stimulée et NQW /τn correspond au taux d’émission spontanée
dans le QW (dont le calcul sera détaillé dans un second temps). NQW /τnr donne le taux de recombi-
naison non radiative dans le QW, τe donne le temps d’émission thermoionique associé à la barrière de

potentiel entre le QW et le SCH (défini tel que : τe =
√

2πm∗
ew

2
QW

kT exp
(
EB
kT

)
, avecm∗

e la masse effective
de l’électron dans le QW, kb la constante de Boltzman, T la température et EB la barrière de potentiel
de la bande de conduction). La durée de transit des charges de la zone SCH vers le QW, dépend quant
à elle du coefficient de diffusion des porteurs (Dn pour les électrons et Dp pour les trous) ainsi que de

l’épaisseur de la zone SCH (wSCH ) et se défini par : τr =
w2

SCH
4

(
1
Dn

+ 1
Dp

)
. Efin, τnb donne le taux de

recombinaison non-radiative dans la zone SCH. Sous conditions d’état stationnaire, l’équation donnant
l’évolution de NB dans le temps (eq2.33) devient :(

1

τr
+

1

τnb

)
VSCHNB =

I

q
+
VQWNQW

τe
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après dérivation par rapport à I , on obtient :

∂VSCHNB/τb
∂I/q

=
1 +

∂VQWNQW

∂I/q

(
1
τe

)
1 + τnb
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ce qui donne :
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)(
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)
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)
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τnb
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) (2.34)

Afin de prendre en compte les effets d’échanges de charges entre la zone SCH et le QW, on définit
désormais le facteur de Henry à partir de l’indice effectif ñeff = n′eff + in′′eff :

αh,eff =
∂n′eff/∂NQW

∂n′′eff/∂NQW
(2.35)

La dérivée de l’indice de réfraction suivant la charge s’exprime alors par :
∂n′eff
∂NQW

= Γxy

∂n′QW

∂NQW
+ (1− Γxy)
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≃ Γxy

∂n′′QW
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(2.36)

qui prend en compte le facteur de confinement transverse Γxy et donc la répartition de la puissance
optique guidée entre la zone SCH et le QW. L’expression de ∂n′′eff/∂NQW a été simplifiée en supposant
l’apport de n′′SCH sur le gain optique total comme étant négigeable devant celui de n′′QW . L’équation
2.35, peut alors être réécrite sous la forme [6] :

αh,eff = αh,QW +
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)
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avec : 
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) (2.37)

Le facteur de Henry effectif ne dépend donc plus uniquement des propriétés matériaux, mais aussi de
la structure SCH de l’amplificateur. Le terme ∂n′SCH/∂NB est déterminé à partir de la permittivité de
l’InGaAsP. Cette dernière prend en compte les phénomènes de remplissage de bande, de réduction du
gap et de l’effet plasma [7]-[9]. Le remplissage de bande permet de prendre en compte les variations
de gain suivant la longueur d’onde en fonction du niveau de remplissage des bandes de valence et de
conduction. Par ailleurs, lorsque la concentration de porteurs devient conséquente, un effet d’écrantage
issu de l’intéraction Coulombienne des électrons [7] a pour effet de réduire l’énergie des électrons.
Le gap du matériaux vient alors à diminuer dans le cas d’un courant d’injection et/ou d’un dopage
suffisamment important. Enfin l’absorption inter-bande (aussi appelé effet Plasma [7], [9]) a été pris
en compte dans le calcul de ϵ′′InGaAsP . Ces différentes contributions ont été déterminées en suivant
l’approche proposée par Henry [9] et Bennett [7] sous hypothèse d’un diagramme de bande parabolique.
La relation de Kramer-Kronig permet ensuite de retrouver ϵ′InGaAsP pour une densité de porteurs NB

donnée. En réitérant le procédé pour différentes tensions appliquées (Va = Fc − Fv) sur la double
hétérojonction, on peut déterminer l’évolution de ϵ′InGaAsP avec NB et ainsi en déduire ∂n′SCH/∂NB .
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Afin d’établir la relation entre facteur de Henry et courant d’injection du SOA, il nous faut relier
le courant d’injection (Isoa) à la densité de porteurs dans le puits quantique (NQW ). Nous supposerons
la densité de porteurs de NQW connue à partir duquel nous chercherons à déterminer le courant Isoa
associé. L’équation de bilan des charges dans le SCH et le QW peut être interprété en terme de courant
de la manière suivante [6] :
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(2.38)

où l’on définitRspon etRstim les taux de recombinaisons spontanées et stimulées, IQW le courant injecté
dans le puits quantique, Ie le courant thermoionique (fuite de charges du puits quantique vers le SCH)
et ISCH le courant de fuite par recombinaison de porteurs dans la zone SCH. NQW étant connue, les
quasi-niveaux de Fermi Fv et Fc peuvent être déterminés ainsi que Rstim et Rspon. L’équation bilan des
charges dans le puits quantique à l’état stationnaire, nous permet alors de déterminer IQW et I :{

I = IQW + ISCH − Ie

IQW = q(Rspon +Rstim +Rnr)VQW + Ie
(2.39)

Les termes de courants thermoioniques s’annulant, on obtient :

I = q(Rspon +Rstim +Rnr)VQW + ISCH

Nous nous sommes pour l’instant uniquement intéressés aux échanges de charges dans la zone active
de la double hétérojonction. Le courant de fuite de la zone active (InGaAsP) vers le manteau (InP) doit
aussi être pris en compte. Dans le cas où le contact ohmique est établi à une distance inférieure à la
longueur de diffusion des porteurs minoritaires Ln, Lp des couches InP-p+ et InP-n (ie Wp ≪ Ln et
Wn ≪ Lp), le courant de fuite total issu de la diffusion des porteurs minoritaires dans les zone InP-p+,
InP-n est donné par ([4]) :

Ileakage = dsoaLsoa

[
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]
avec : 
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(2.40)

les densités de porteurs minoritaires dans les zones InP-p+ et InP-n.
Le courant d’injection du SOA pour une densité de charge NQW donnée est donc égale à :

Isoa = q(Rspon +Rstim +Rnr)VQW + ISCH + Ileakage

Les termes de recombinaison (Rspon,Rstim,Rnr) et de courant (ISCH ) dépendent directement deNQW .
Le courant de fuite Ileakage tout comme NQW sont tous deux déterminés par la différence des quasi-
niveaux de Fermi Fc − Fv, autrement dit : ils dépendent de la tension appliquée sur l’hétérojonction.
Il est donc plus pertinent d’établir la relation entre Isoa et Fc − Fv plutôt que NQW . Fig.2.12 donne la
courbe Isoa(Fc − Fv) simulée, en accord avec la datasheet du constructeur (qui indique une tension de
1.3 V pour courant d’injection de 600 mA). La relation courant d’injection Isoa et NQW étant établie,
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FIGURE 2.12 – Résultat de simulation du SOA QW-InP/InGaAsP donnant l’évolution du courant d’in-
jection Isoa suivant la tension appliquée sur l’hétérojonction : Va = Fc − Fv

(a) (b)

FIGURE 2.13 – Comparaison des mesures avec les simulations de l’ESA du SOA. a) Évolution du
maximum de puissance d’ESA ainsi que la longueur d’onde associée. Les marqueurs ronds indiquent
les points de mesure obtenus expérimentalement et les croix les résultats de simulation obtenus. b)
Spectre d’ESA mesuré (bleu) et simulé (orange) pour ISOA = 600mA

on obtient finalement l’évolution du facteur de Henry suivant Isoa et λ (Fig.2.14). Il en ressort qu’un
faible courant d’injection (Isoa < 150 mA) permet de réduire la valeur de αh. Au-delà d’une valeur
seuil (Iseuilλ=1550nm

= 120 mA), on rentre dans une zone de linéarité pour laquelle le facteur de Henry
augmente proportionellement au courant. Le facteur de Henry devient alors un paramètre facilement
ajustable suivant l’intervalle de valeurs offertes par cette zone de linéarité. Un autre fait marquant est
que αh augmente avec la longueur d’onde. De ce fait le choix de la longueur d’onde de travail permet
de fixer la valeur minimale de αh accessible qui peut par la suite être augmentée au besoin en jouant sur
le courant d’injection.

Afin d’assurer la conformité des mesures avec le modèle, l’évolution suivant ISOA du gain petit
signal du mode TE à 1550 nm et le maximum de puissance d’émission amplifiée spontanée (ESA) ainsi
que la longueur d’onde de ce maximum sont présentés Fig.2.13. Le calcul de l’ESA reprend la formule
du gain (eq.2.29) et change la probabilité (fc − fv) permettant le calcul gain issu de l’inversion de
population des porteurs, par fc(1 − fv) permettant de calculer la propabilité de transition spontanée
de la bande de conduction vers la bande de valence (émettant un photon non cohérent avec le signal
incident, définissant ainsi l’émission spontanée). L’émission spontanée par unité de longueur (ESA) est
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(a) (b)

FIGURE 2.14 – a)Évolution de αh suivant Isoa simulée et mesurée pour λ = 1550 nm. b) Évolution de
αh suivant λ pour trois valeurs de courant d’injection. On observe alors une accentuation du facteur de
Henry avec λ et à mesure que Isoa augmente.

donnée par :
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ℏδωres permet de passer de la densité de puissance (DSP) au spectre optique et dépend donc de la réso-
lution du spectre optique choisie : δωres (fixée suivant la résolution de l’OSA ≃ 0.02 nm).
Le terme de saturation présent dans l’expression du gain2.29 a été ici négligé du fait que le spectre
d’émission spontanée a été mesuré expérimentalement sans signal d’entrée. On se place ainsi sous des
conditions petit signal d’amplification. L’ESA a été simulée par intégration de l’équation de propagation
de la puissance optique sur Lsoa. On obtient ainsi les spectres ESA (Fig.2.13) selon λ et l’évolution
du maximum de puissance suivant ISOA. Les différences observées (Fig.2.13a) sont issues du choix de
la fonction d’élargissement (ici considéré comme Lorentzienne). Des fonctions d’élargissement basées
sur des relations semi-empiriques ([2]) ont été proposées dans la littérature, permettant de corriger ces
différences sous condition d’adapter les paramètres au cas expérimental considéré.

2.3.2 Modélisation du SOA pour la simulation du COEO

L’impact du SOA sur l’enveloppe lentement variable du champ optique circulant dans la cavité
optique du COEO peut être déterminé à partir de l’équation de propagation [4] :

∂2A(z, t)

∂z2
=

1

c

∂2

∂t2
ϵ̃rA(z, t) (2.42)

avec c la vitesse de la lumière dans le vide et ϵ̃r = ϵb + ϵ̃1,r la permittivité relative effective du SOA,
composé de la permittivité du matériau hôte (InGaAs) : ϵr = n2op, ainsi que la permittivité relative issue
de l’injection de porteurs libres ϵ̃1,r = ϵ̃1/ϵ0 (eq.2.31). Sous hypothèse d’enveloppe lentement variable,
on obtient :

2iω

c2
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∂t
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c2
ϵ̃r − k2

)
A(t) (2.43)
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L’indice de réfraction ñeff étant lié à la permittivité relative ϵ̃r par :√
ϵ̃r = ñeff = nop + n′eff + in′′eff (2.44)

on détermine les constantes de propagation :

ω
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√
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c
(nop + n′eff ) + i

ω

c
n′′eff

k =
ω

c
nop,

1

2
gz = −ω

c
n′′eff

(2.45)

avec gz le gain perçu par unité de longueur de SOA. L’indice de réfraction du milieu hôte étant bien
supérieur à celui issu de l’injection de porteur (nop ≫ n′eff ), la permettivité relative devient :

ϵ̃r = (nop +∆n′eff + i∆n′′eff )
2

≃ n2op + 2inop∆n
′′
eff (1− iαh)

(2.46)

avec αh le facteur de Henry défini par :

αh =
∆n′eff
∆n′′eff

(2.47)

On obtient alors :
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2
g(1− iαh)

(2.48)

avec vg = c/nop la vitesse de groupe et g = gzvg le gain perçu par unité de temps. Le gain par unité de
temps peut donc être exprimé à partir de l’expression de gz (2.45) de sorte à obtenir [9], [10] :

g = gzvg = −2
ω

c
∆n′′eff

c

nop
≃ ω

∆χ′′
eff

n2op
(2.49)

avec ∆χ̃eff la susceptibilité effective du SOA telle que ∆χ̃eff = ∆ϵ̃/ϵ0 − 1 et donc que ∆n′′eff =
∆χ̃eff

2nop
. On obtient alors le système d’équation pour un kt et une position z donnée [11] :
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avec P̃ la polarisation du milieu amplificateur telle que P̃ (z, t) = ϵ0∆χ̃(z, t)A(z, t), ∆N(z, t) la den-
sité de porteurs à la position z, dont le temps de recouvrement est donné par T1 et dont la densité de
porteur à l’équilibre thermique en l’absence de champ optique est donné par ∆N0. Enfin µ désigne le
moment dipolaire du milieu amplificateur et ωa la résonance du milieu amplificateur associée au vecteur
d’onde kt considéré [10]. En supposant que T2 ≪ T1, on obtient ∂P̃

∂t ≃ 0 et l’équation de polarisation
donne lieu à la fonction Lorentzienne présentée eq.(2.29), que l’on réexprime ici sous la forme :
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ℏ
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]
∆N(z, t)A(z, t) = ϵ0∆χ̃effA(z, t) (2.51)
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Le gain perçu par l’impulsion peut ensuite être déduit à partir de l’eq.(2.49) sous la forme :

gzA(z, t) = −2
ω

c
∆n′′eff = −ω

c

∆χ̃eff

nop
A(zt) =

ω

cϵ0
P̃ (2.52)

En multipliant l’équation de densité de porteurs par le facteur :

κ =
ω

c

µ

ℏϵ0
1

(ω − ωa)− i 1
T2

(2.53)

on obtient alors l’évolution du gain perçu par l’impulsion issue de la résonance associée au vecteur
d’onde kt :

∂g̃z(kt, z, t)

∂t
= − g̃z − g̃0,z

T1
− µ

ℏ
κ∆N(z, t)|A(z, t)|2 = g̃0,z − g̃z

T1
− g̃z

Popt(z, t, ω)

Esat(kt)
(2.54)

avec Popt le puissance optique définie à partir de la section transverse du SOA (SSOA) telle que Popt =
1
2cϵ0nop|A|

2Ssoa. Le gain total est ensuite obtenu en sommant l’ensemble des contributions suivant kt :

gz(z, t) =

∫
g̃z(kt, z, t)dkt (2.55)

On obtient alors le système :
∂A(z, t)

∂z
= −β1

∂A(z, t)

∂t
+ gzA(z, t)

∂g(z, t)

∂t
=

∫
g̃0,z − g̃z

T1
dkt −

∫
g̃z

Esat(kt)
Popt(z, t, ω)dkt =

g0,z − gz
T1

− gz
Popt(z, t)

Esat,z(kt)

(2.56)

Ce système est ensuite intégré suivant z de sorte à obtenir le signal de sortie. La modélisation exacte de
l’amplification apportée par le SOA reste cependant lourde à mettre en oeuvre et allonge la durée de si-
mulation du COEO. Les largeurs de peignes étudiées étant faibles par rapport à la largeur des transitions
opérant dans le semi-conducteur (T1 ≪ T2), les effets de dispersion de gain sur l’amplification du signal
restent négligeables. L’amplification peut donc être étudiée à partir de l’approximation d’une enveloppe
lentement variable. Par conséquent, les propriétés de saturation (Psat) du temps de recouvrement du gain
τc, du facteur de Henry αh ainsi que le gain petit signal g0, sont alors déterminéthermïonique s à partir
de l’amplification d’un laser continu. Les résultats de simulation présentés précédemment ont donc été
obtenus à partir du modèle exacte du SOA, permettant de déterminer ses valeurs de paramètres caracté-
riques (g0,Psat, τc et αh) suivant la longueur d’onde et le courant d’injection, obtenues par intégration
suivant z de eq.(2.56). Ces paramètres caractérisant le comportement du SOA nous permettent de nous
affranchir de la variable spatiale z. L’évolution du gain intégral ainsi obtenu est alors donnée par [12] :

∂g(t)

∂t
=
g0 − g

τc
− g

|A(t)|2

Esat
(2.57)

L’état stationnaire du gain soumis à un train d’impulsion est ensuite obtenu pour un temps d’intégration
tint > 10τc à partir d’une résolution numérique Runge-Kutta 45.

Ces résultats nous permettent donc de valider le modèle numérique proposé que l’on pourra par la
suite exploiter en vue d’ajuster les paramètres du SOA pour la simulation du COEO suivant la confi-
guration choisie (courant d’injection du SOA, longueur d’onde centrale du filtre optique passe-bande,
...). Le SOA étant la source des non-linéarités les plus importantes dans notre système, cette étape de
modélisation présentait donc un intéret tout particulier en vue de quantifier l’impact du courant d’in-
jection du SOA sur la dynamique du COEO. Il en ressort que le courant d’injection réduit le temps de
recouvrement du gain et accentue le facteur de Henry du SOA. Le comportement non-linéaire du SOA
sera donc d’autant plus accentué que le courant d’injection sera élevé. Par ailleurs, la valeur de αh peut
être ajustée par le choix de la longueur d’onde porteuse ainsi que le courant d’injection. La recherche
d’un facteur de Henry important favorise le choix de travailler vers les grandes longueurs d’onde dans
la bande de gain du SOA ou, à l’inverse, vers les faibles longueurs d’onde si son effet nécessite d’être
minimisé.
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QW(InxGa1−xAs), x=0.435
dQW (µm) 6.85 wQW (nm) 17.3 LQW (µm) 180

τe (ps) 92.57 τr (ps) 16.35 χ 1.17

τc,Isoa=600 mA (ps) 150 Γxy 0.03 NQW 3

PERIsoa=600 mA (dB) 18 GTE,Isoa=600 mA (dB) 25 GTM,Isoa=600 mA (dB) 9

Γ (meV ) 41.4 T2 (ps) 0.1 nop 3.53

A (cm3) 1.5× 10−17 B (cm3/s) 0.8× 10−10 C (cm6/s) 3.5× 10−30

SCH (InGaAsP ) sur InP
dSCH (µm) 6.85 wSCH (nm) 576.67 LSCH (µm) 180

τnb (ns) 5 Dn (cm2/s) 101.69 Dp (cm2/s) 4.06

Ln (µm) 7.13 Lp (µm) 1.41 EB (meV ) 157.32

m∗
e (m0) 0.064 m∗

lh (m0) 0.086 mhh (m0) 0.51

T (K) 295 VSCH (cm−3) 2.13× 10−9 VQW (cm−3) 6.39× 10−11

TABLE 2.1 – Paramètres de simulation du SOA à multi-puits quantiques.

2.4 Les modulateurs électro-optiques

Le couplage entre le laser à verrouillage de modes et l’oscillateur opto-électronique est assuré par
un modulateur électro-optique d’amplitude ou de phase qui exploite l’effet Pockels de cristaux non
centro-symétriques qui permet de modifier l’indice de réfraction par application d’un champ électrique
basse fréquence par rapport au domaine optique. Cela vient donc modifier la propagation du signal
optique dans le cristal, que l’on caractérise usuellement par une ellipsoïde des indices de réfraction. Les
modulateurs les plus courants sont fait à partir de LiNbO3 dont le tenseur de permittivité est donné par
[13] :

¯̄ϵ =

n2o − n4or13ξm 0 0
0 n2o − n4or13ξm 0
0 0 n2e − n4er33ξm

 (2.58)

avec ξm le champ électrique externe appliqué sur le cristal n0 l’indice de réfraction ordinaire, ne l’indice
de réfraction extraordinaire, r13 et r33 les coefficients électro-optique du LiNbO3. Les coefficients ri,j
permettent de calculer les variations de l’indice de réfraction perçu par un signal optique polarisé suivant
la direction i lorsque le cristal LiNbO3 est exposé à un champ électrique RF dans la direction j (avec
i, j ∈ {x, y, z}). Dans le cas du LiNbO3, l’effet electro-optique est obtenu lorsque le ξm est appliqué
suivant la direction z du cristal (i = 3). L’indice de réfraction peut ainsi être modulé à la fréquence RF
de ξm produisant une modulation de phase du signal optique incident. Cette modulation de phase peut
ensuite être exploitée dans un interféromètre Mach-Zehnder (MZM) afin d’obtenir une modulation en
amplitude.

2.4.1 L’interféromètre MZM

Le MZM est composé d’un coupleur 50 : 50, qui permet de séparer le signal optique incident suivant
deux branches en parallèle sur lesquelles est appliqué le champ modulant RF : ξm. Le champ électrique
appliqué est de direction opposée sur chacune des deux branches (Fig.2.15) ce qui permet d’obtenir une
modulation d’amplitude une fois les deux signaux recombinés à la sortie du MZM. Les modulateurs
MZM se distinguent suivant le plan de coupe du cristal. Dans le cas d’un MZM z-cut, les guides d’onde
optique sont placés en-dessous de la piste centrale, ce qui permet d’appliquer le champ ξm suivant la
direction z du cristal. ξm se couple alors avec le mode de propagation TM du guide d’onde optique. Dans
le cas d’un MZM-xcut, la direction z est parallèle à la surface du wafer et le cristal est coupé suivant
la direction x. Les deux guides d’onde sont intercalés entre trois électrodes séparées d’une distance d
dont la piste centrale est polarisée par le signal RF modulant et les deux pistes externes étant reliées à
la masse. Ceci permet au champ électrique appliqué d’être aligné suivant la direction z du cristal. ξm
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se couple alors au mode TE du guide d’onde optique. La modulation par interférence consiste à induire

(a) (b)

FIGURE 2.15 – Vue en coupe d’un MZM : a) z-cut b) x-cut [14]

un déphasage entre les deux branches du MZM d’une longueur L puis de les recombiner afin d’obtenir
la modulation d’amplitude recherchée. Considérons le champ optique de l’une des deux branches du
MZM, de polarisation suivant z et se propageant suivant y (de constante de propagation kzy) :

Ez1 =
1

2
Az1exp(j(ωt− kzyy))

L’équation de propagation de l’enveloppe donnant l’évolution de l’amplitude Az le long de la branche
de longueur L est donnée par :

∂Az1

∂y
+
ne
c

∂Az1

∂t
= j

n3eωr33ξm
2c

Az1

et a pour solution :

Ãz1(z, t) = Az1iexp(jδmecos(ωmt− ϕme)

avec :

ϕme = (
km
2

+
ωmne
2c

)L

δme =
n3eωr33ξ0L

2c

sin{[(ωmne/2c)− (km/2)]L}
[(ωmne/2c)− (km/2)]L

ξm =
Vbias
d

+ ξ0 cos(ωmt) =
Vbias
d

+
V0
d

cos(ωmt)

(2.59)

On obtient donc en sortie de la branche :

Ez1 =
1

2
Az1iexp{j[ωt−

ω

c
(ne −

1

2
n3er33

Vbias
d

)L+ δme cos(ωmt− ϕme)]} (2.60)

La superposition des deux champs nous donne donc :

Ez,out =Ez1 + Ez2 =
1

2
Aziexp(jωt).

(exp{−j[kzy1L− δmecos(ωmt− ϕme) +
ω

c

1

2
n3er33

Vbias
d

L]}

+ exp{−j[kzy2L+ δmecos(ωmt− ϕme) +
ω

c

1

2
n3er33(−

Vbias
d

)L]})

(2.61)

Étant donné que les deux branches sont exposées à des champs de direction opposée, celà signifie que
les deux branches induisent une même valeur de déphasage de signe opposé ie ∆ϕ1 = −∆ϕ2 (avec
∆ϕ1 le déphasage induit sur la 1re branche et ∆ϕ2 le déphasage induit sur la seconde). Le déphasage
total induit par effet Pockels est donc donnée par [13] :

∆ϕ(fm) =
ω

c
n3er33η

VDC

d
L
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FIGURE 2.16 – Vue de dessus d’un MZM x-cut avec une popagation optique suivant y [13]

où l’on a introduit η le coefficient de recouvrement entre le champ électrique et optique [15] :

η =
d

V0

∫
Em|Eopt|2dS∫
|Eopt|2dS

avec Em et Eopt les champs micro-onde et optiques. ∆ϕ correspond donc au déphasage entre les deux
branches dont leur indice de réfraction a été modifié par le champ électrique appliqué. Si l’on néglige
l’écart d’indice entre nm et ne (ie δ = 0), on peut définir la tension Vπ = λd

2n3
er33Lη

pour laquelle les
champs optiques des deux branches se retrouvent en opposition de phase en sortie de MZM (et donc que
les champ optiques ont été déphasés de ±π/2 sur chacune des deux branches). On se trouve alors sous
condition d’extinction du signal de sortie. La bande passante du MZM quant à elle résulte de l’écart de
vitesse de propagation entre l’onde RF et optique à mesure que fm augmente et que l’écart entre leur
indice de réfraction respectif (nm et ne) augmente. Ce décalage induit une réduction de l’amplitude de
modulation de phase ϕme due à la différence d’indice nm et ne :

δϕme ∝
sin{[ωm

2c (ne − nm))]L}
[ωm
2c (ne − nm)]L

(2.62)

Par conséquent, au-delà d’une fréquence de modulation donnée, l’efficacité de modulation du MZM se
voit réduite. On peut alors définir une bande passante du MZM issue de la différence de vitesse de phase
de l’onde RF et de vitesse de groupe optique [13], [15] :

BW =
c

π(nm − ne)2L

La bande-passante est aussi affectée par l’accentuation des pertes diélectriques lorsque l’on augmente
la fréquence de modulation. L’onde RF atténuée se propageant le long d’une branche du MZM peut
s’écrire :

V (z) = V0e
−α(fm)ysin(kmy − ωmt)

avec α(fm) les pertes RF par propagation. L’atténuation de l’onde RF a pour conséquence de réduire la
longueur effective L de recouvrement entre l’onde optique et RF sur chacune des branches de l’inter-
féromètre et donc réduit l’efficacité de modulation du MZM. L’équation (2.62) prenant en compte les
effets du décalage d’indice de réfraction avec la fréquence, peut alors être complétée en incorporant les
pertes de porpagation RF sous la forme [15] :

∆ϕ(fm) ∝ e−
α(fm)L

2

√√√√√√sinh2
(
αL
2

)
+ sin2

(
ωm(nm−ne)/cL

2

)
(
α(fm)L

2

)2
+
(
ωm(nm−ne)/cL

2

)2
Deux critères sont à prendre en compte dans le choix du modulateur. Le premier concerne la bande
passante RF, qui doit être la plus élevée possible afin de permettre une montée en fréquence d’oscillation
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du COEO. La seconde concerne le Vπ du modulateur, qui va imposer le niveau de puissance RF minimal
nécessaire pour une modulation d’amplitude efficace. Un Vπ plus élevé imposera donc une puissance RF
à l’état stationnaire plus importante. Cela conditionnera le choix de l’ampli RF du COEO dont le gain
petit signal et une puissance de saturation doivent être adaptés au Vπ du modulateur utilisé. Le choix
entre un MZM x-cut et z-cut porte donc sur l’efficacité de recouvrement entre ξm et Ez permettant
la réduction du Vπ recherchée. Une configuration z-cut permet de favoriser ce recouvrement et a pour
conséquence de réduire le Vπ grâce à une meilleure efficacité de modulation. Cependant, la position des
électrodes dans une configuration z-cut, (Fig.2.15) induit une dissymétrie entre les deux guides d’ondes
optiques exposant ce type de modulateur à une modulation de phase issue du déséquilibre entre les deux
branches. Ceci rend le modulateur sensible aux fluctuations environnementales dégradant la stabilité de
la modulation d’amplitude. La modulation de phase issue de ce déséquilibre imposera donc sur le signal
optique de sortie un chirp résiduel [14]-[16]. Un MZM x-cut de par sa symétrie présente deux branches
parfaitement équilibrées et de ce fait supprime le chirp résiduel observé pour le z-cut. Le recouvrement
des champs ξm et Ez reste cependant moins important qu’un MZM z-cut, menant à un Vπ plus élevé.
Il y a donc un compromis entre l’efficacité de modulation apportée par un MZM z-cut et la stabilité
de la modulation d’amplitude du MZM x-cut. Dans le cas du COEO, un modulateur z-cut a été choisi
en vue de réduire le gain de boucle RF nécessaire pour que l’oscillation s’établisse. La modulation de
phase résiduelle restant négligeable devant la modulation d’amplitude, celle-ci ne pose pas de problème
concernant les conditions d’oscillation du COEO. Reste qu’elle peut constituer une éventuelle source
d’instabilité du système.

Le signal de modulation perçu par le signal optique à l’issue de la traversée du MZM est donné par
l’expression :

AM(t) = cos(
π

2Vπ
(Vbias + V0cos(ωmt− ϕme))

menant à la décomposition en série de Bessel :

AM(t) =
∞∑

p=−∞

jp

2
Jp

(
π

2Vπ
V0

)(
ejϕbias + (−1)pe−jϕbias

)
e−jpϕmeejpωmt (2.63)

avec ϕbias = π
2Vπ

Vbias. La composante fondamentale de ce signal de modulation est donc donnée par :

˜AM(ωRF = ωm) = −J1
(

π

2Vπ
V0

)
sin

(
π

2Vπ
Vbias

)
e−jϕme

Ainsi, les composantes latérales générées par modulation d’amplitude dépendent non seulement du rap-
port π

2Vπ
V0 mais aussi du rapport entre Vπ et Vbias : π

2Vπ
Vbias. Les effets de température sur la modulation

d’amplitude sont donc accrues dans le cas du MZM par rapport au modulateur de phase. Les pertes op-
tiques statiques perçues par la porteuse sont données par :

˜AM(ωRF = 0) = J0

(
π

2Vπ
V0

)
cos

(
π

2Vπ
Vbias

)
Pour Vbias = Vπ, on obtient alors un maximum de puissance sur les bandes latérales avec des pertes
optiques statiques maximisées ( ˜AM(ωRF = 0)|Vbias=Vπ

= 0), ce qui revient à une modulation avec
annulation de porteuse. Ce compromis entre efficacité de modulation et pertes statiques mène le plus
souvent au choix : Vbias = Vπ/2, qui permet d’obtenir une modulation efficace tout en réduisant les
pertes optiques (les deux types de modulateurs présentant des pertes d’insertion (∼ 5 dB) auxquelles
s’ajoutent 3 dB dans le cas du MZM polarisé à Vπ/2). Les pertes optiques sont donc elles aussi sujettes
aux variations de Vπ issues des fluctuations de température et nécessitent le plus souvent un asservisse-
ment du MZM afin d’adapter le Vbias aux dérives du Vπ.

2.4.2 Le modulateur de phase (ΦM )

Le modulateur de phase reprend l’effet Pockels exploité dans l’interféromètre MZM, mais n’est
constitué que d’un unique bras sur lequel le signal optique est modulé en phase. La modulation ΦM
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permet donc de s’affranchir des problèmes dus à la nature interférométrique du MZM et notamment sa
sensibilité à la température. En effet, le LiNbO3 étant un cristal pyroélectrique, sa polarisation optique
spontanée change suivant la température. La variation de la polarisation optique est linéaire et s’exprime
par ∆P = p̃i∆T . Le tenseur pyroélectique est de la forme [17] :

p̃i =

 0
0
p3

 (2.64)

avec p3 = −4.10−5C/(Km2) exprimé dans le repère {a, b, c} du cristal (l’axe c correspondant à l’axe
z précédemment utilisé). La polarisation étant reliée à la permittivité du milieu par P = ϵ0χ̃E avec
χ̃ = ϵ̃/ϵ0 − 1, il en résulte que l’indice de réfraction ne et donc le Vπ du modulateur varient avec la
température. L’équation 2.60, donne l’expression de la modulation de phase d’une branche du MZM
exposée à un champ électrique RF ξm. En négligeant les effets de différence d’indice ne − nm sur
l’efficacité de modulation, on peut réécrire cette expression sous la forme :

Ez1 =
1

2
Az1iexp{jωt

ω

c
neL}exp{j(

ω

c

1

2
n3er33

Vbias
d

L+ δme cos(ωmt− ϕme))]}

la modulation de phase est donc donnée par :

ΦM(t) = exp(j
Vbias + V0cos(ωmt− ϕme)

Vπ
)

et peut être décomposée en série de Bessel sous la forme :

ΦM(t) =
∞∑

n=−∞
jnJn

(
V0
Vπ

)
exp(−jnϕme)exp(jnωmt)

avec Jn(x) les fonctions de Bessel de 1re espèce. Le fondamental étant la composante spectrale d’intérêt,
on s’intéresse à la composante ˜ΦM(ωm) :

˜ΦM(ωm) = jJ1

(
V0
Vπ

)
exp(−jϕme)

Une dérive du Vπ à puissance RF de modulation constante, induit donc un changement de l’efficacité
de modulation du modulateur ΦM . La modulation de phase n’est cependant pas exposée à la dérive
thermique du rapport Vbias

Vπ
du MZM. Le modulateur de phase offre ainsi la possibilité de s’affranchir de

la gestion du Vbias et permet de simplifier le système et d’améliorer la stabilité du COEO face aux effets
de température sur la modulation du signal optique. Les deux configurations COEO-AM et COEO-ΦM
seront étudiées et comparées chapitre 3.

2.5 La propagation fibrée

Le troisième élément constituant la cavité optique du laser à verrouillage de modes est la bobine de
fibre, qui présente un intérêt particulier dans le contexte du COEO de par ses faibles pertes de propaga-
tion. Cela permet d’étendre la ligne à retard de la cavité optique et donc d’améliorer le facteur de qualité
de l’oscillateur. Cependant la propagation dans une ligne à retard fibrée ne se limite pas à un simple
retard du signal optique : les propriétés linéaires (dispersion chromatique) et non-linéaires (SPM par
effet Kerr, FWM, self-steepening, ...) des fibres optiques modifient le signal optique lors de chacun de
ses passages dans la bobine de fibre. Les modifications apportées par la fibre contribuent donc à l’équi-
libre du MLL, nécessitant une compensation de la part des autres composants de la boucle optique. Une
compréhension des mécanismes permettant l’établissement d’un état stationnaire dans la boucle optique
nécessite donc de quantifier les effets de la propagation fibrée sur le profil impulsionnel. Nous allons
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donc dans un premier temps introduire le formalisme de Siegman [11] permettant d’appréhender les
effets de la dispersion chromatique sur les propriétés d’une impulsion gaussienne. Nous nous attarde-
rons ensuite sur l’auto-modulation de phase (SPM) qui opère dans les fibres optiques lorsque l’intensité
du signal est suffisamment élevée et son intéraction avec la dispersion chromatique [18]. Les concepts
introduits pour la propagation fibrée seront ensuite exploités dans le contexte des lasers à verrouillage
de mode (MLL) en vue d’expliquer les mécanismes du MLL-SOA (ie un laser à verrouillage de modes
ayant un SOA comme milieu amplificateur) permettant d’atteindre l’état d’équilibre.

2.5.1 Evolution du profil impulsionnel lors de la propagation fibrée

2.5.1.1 Formalisme Gaussien

Une grande variété de profils impulsionnels peuvent être générés au moyen d’un MLL. Les MLL-
SOA se distinguent des MLL-EDFA par la non-linéarité apportée par le SOA du fait du faible temps
de recouvrement de gain du SOA et de son facteur de Henry. Ces deux propriétés du SOA induisent
respectivement une modulation d’amplitude et de phase sur le signal optique, se traduisant par une
impulsion dissymétrique en sortie du MLL. Les non-linéarités induites par le SOA font qu’une solution
analytique est difficilement envisageable pour ce type de configuration, nécessitant un modèle numérique
rendant la compréhension des effets de dispersion chromatique sur le profil d’une impulsion optique
sujet à interprétations. A contrario, un MLL-EDFA présente un temps de recouvrement long (τc ∼ ms
) ayant pour effet de minimiser ces effets de saturation dynamique sur le profil des impulsions, ce qui
permet la formation d’impulsions symmétriques et notamment les impulsions gaussiennes [19]. Ces
impulsions présentent des propriétés mathématiques reliant les propriétés de l’enveloppe temporelle
des impulsions (largeur temporelle τp et chirp b) à celles du spectre associé (largeur spectrale ∆fp et
parabole de phase ϕ(ω)) et facilitent de ce fait l’interprétation des effets de chacun des composants de
la boucle optique du MLL sur le profil des impulsions. En empruntant le formalisme de Siegman (avec
la transformée de Fourier définie à partir d’une convention de transformée de Fourier en exp(−iωt)),
l’impulsion gaussienne peut être écrite sous la forme :

E(t) ∝ exp
(
−at2

)
exp{−i(ω0t+ bt2)} = exp

(
−Γt2

)
exp(−iω0t) (2.65)

avec : a =
2ln(2)

τ2p

Γ = a− ib

(2.66)

avec ω0 la porteuse optique. Le coefficient a renvoie à l’inverse de la valeur quadratique de la largeur à
mi-hauteur de l’impulsion (τp) tandis que b est proportionnel au chirp impulsionnel. b imposant un profil
de phase quadratique, on obtient un glissement linéaire de la fréquence instantanée dans le temps aussi
appelé « chirp » : 

ϕ(t) = −(ω0t+ bt2)

ωi(t) = −dϕ(t)
dt

= ω0 + 2bt

(2.67)

Le chirp est donc égal à b/π et se mesure en GHz/ps, tandis que a prend pour unité des ps−2. L’impul-
sion gaussienne ayant pour propriété de conserver sa forme par transformée de Fourier, on a :

E(t) = exp
(
−Γt2 − iωt

) Fourier
====⇒ Ẽ(ω) = exp

[
−(ω − ω0)

2

4Γ

]
(2.68)

que l’on peut réécrire sous la forme :

Ẽ(ω) = exp

[
−1

4

(
a

a2 + b2

)
(ω − ω0)

2 − i
1

4

b

a2 + b2
(ω − ω0)

2

]
(2.69)
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Dans le cas d’une impulsion chirpée, le spectre optique Ẽ(ω) possède une phase quadratique donnée
par : ϕ(ω) = −1

4
b

a2+b2
(ω − ω0)

2. Le module de Ẽ(ω) nous permet ensuite d’en déduire la densité
spectrale de puissance (DSP) :

|Ẽ(ω)|2 = exp

[
1

2

(
a

a2 + b2

)
(ω − ω0)

2

]
= exp

[
−4 ln 2

(
ω − ω0

∆ωp

)2
] (2.70)

à partir de laquelle la largeur de la DSP peut être déduite par identification (eq.2.69 et 2.70) :

∆ω2
p = 2 ln 2

a2 + b2

a

⇒ ∆fp =
∆ωp

2π
=

√
2 ln 2

π

√
a[1 + (b/a)2]

(2.71)

Nous avons donc défini les paramètres impulsionnels temporels (a et b) et établi leur relation avec les
paramètres du spectre gaussien (∆fp et ϕ(ω)). Nous allons désormais nous intéresser aux effets de la
dispersion chromatique sur ces paramètres.

2.5.1.2 Effets de la dispersion chromatique sur le profil temporel d’une impulsion gaussienne

L’évolution de l’enveloppe lentement variable d’une impulsion optique au cours de la propagation
fibrée est régi par l’équation différentielle (2.72). Elle prend en compte les effets de le dispersion chro-
matique de la fibre (β2), les pertes de propagation (α) ainsi que le terme d’auto-modulation de phase
(γNL), que l’on considérera comme l’effet non-linéaire principal opérant lors de la propagation. Cette
équation est exprimée dans un repère temporel relatif à l’aide du changement de variable t′ = t− z/vg
(avec vg la vitesse de groupe), permettant de restreindre l’intervalle de temps nécessaire à l’étude des
effets de propagation.

∂A

∂z
= −α

2
A− i

β2
2

∂2A

∂t′2
+ iγ|A|2A (2.72)

Afin d’isoler l’effet de la dispersion chromatique, on considèrera dans un premier temps le cas d’une
propagation sans perte (α = 0) avec effets non-linéaires négligeables (γ = 0) :

∂A(z, t)

∂z
= −iβ2

2

∂2A(z, t)

∂t2

Fourier
====⇒∂Ã(z, ω)

∂z
= i

β2
2
ω2Ã(z, ω)

(2.73)

Le spectre en sortie de bobine est donc donné par :

Ã(L, ω) = Ã(0, ω) exp

(
i
β2L

2
ω2

)
(2.74)

La dispersion chromatique impose donc une phase parabolique ϕ(ω) = 1/2β2Lω
2 (où l’on a remplacé

ω−ω0 par ω par souci de simplicité) sur le spectre optique tout en laissant la DSP inchangée. On définit
β2Σ =

∫
L β2dz = β2L qui totalise le déphasage issu de la dispersion chromatique sur toute la longueur

de fibre. Pour une impulsion gaussienne du type eq.(2.65), la dispersion chromatique affecte donc le
coefficient 1/Γ0 associé au spectre optique gaussien (eq.2.68) en y ajoutant une partie imaginaire pure
(ie une phase parabolique dans le cas d’une impulsion gaussienne) :

1

Γ
=

1

Γ0
+ 2iβ2Σ =

a0
a20 + b20

+ i

(
b0

a20 + b20
+ 2β2Σ

)
=

1

a− b
=

a

a2 + b2
+ i

b

a2 + b2

(2.75)
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Les paramètres a et b en sortie de bobine sont alors donnés par :
a =

a0
(1 + 2β2Σb0)2 + (2β2Σa0)2

b =
b0(1 + 2β2Σb0) + 2β2Σa

2
0

(1 + 2β2Σb0)2 + (2β2Σa0)2

. (2.76)

avec Γ = a − ib. Γ (caractérisant l’impulsion gaussienne temporellement) et 1/Γ (caractérisant le

(a) (b)

FIGURE 2.17 – a) Transformation de β2Σ > 0 dans le plan complexe 1/Γ b) Transformation de β2Σ >
0 dans le plan complexe 1/Γ suivant un cercle de compression C1 de centre ac. aopt correspond à
l’optimum de compression, sa valeur étant égale au diamètre de C1. a∞ est une singularité issue de la
relation inverse entre 1/Γ et Γ. (r, θ0) correspondent aux coordonnées polaires de Γ0 exprimées dans le
repère (ac, ur, uθ)

spectre gaussien) étant reliés par une transformation inverse, une représentation dans leur plan complexe
respectif permet d’appréhender plus facilement les effets de la dispersion chromatique sur Γ (comparé
aux expressions de a et b données eq.2.76). La valeur de 1/Γ est déterminée par la largeur spectrale
du signal : Re(1/Γ) = a

a2+b2
= 8 ln 2

∆ω2
p

. La dispersion chromatique impose une phase parabolique sans
génération de fréquences. Cela signifie que ∆ωp reste inchangée après propagation dans la bobine de
fibre. On a donc Re(1/Γ) = Re(1/Γ0), et la transformation dans le plan complexe de 1/Γ se traduit par
une translation suivant l’axe des imaginaires pour une partie réelle maintenue constante (Fig.2.17a). La
droiteD1 dans le plan 1/Γ parallèle à l’axe des imaginaires et passant par 1/Γ = a0

a20+b20
, représente donc

le lieu de l’ensemble des points accessibles par dispersion chromatique. Le signe de β2Σ détermine le
sens de la translation le long de cette droite (β2Σ > 0 :↑, β2Σ < 0 :↓). Par la relation inverse reliant 1/Γ
et Γ, D1 se retranscrit par le cercle C1 dans le plan Γ (Fig.2.17b) dont le rayon est fixé par la largeur du
spectre optique ∆ωp (ou de manière équivalente Re(1/Γ)). Le cercle présente notamment une singularité
en Γ = 0 (a∞), point correspondant à la limite limβ2Σ→±∞ Im(1/Γ) = ±∞. Le spectre optique sera
d’autant plus large que Re(1/Γ) → 0, ce qui est retranscrit dans le plan Γ par un élargissement du cercle
de compression. C1 est parcouru dans le sens horaire pour β2Σ > 0 et dans le sens trigonométrique
pour β2Σ < 0. a étant inversement proportionnel à 1/τ2p (eq.2.66), le cercle C1 nous indique qu’un
optimum de compression (aopt) est accessible au moyen de la dispersion chromatique. Cela correspond
temporellement à une compensation du chirp b et spectralement à une mise en phase des composantes
spectrales (Im(1/Γ) = 0). La dispersion chromatique peut donc être exploitée afin de compenser le chirp
impulsionnel et compresser les impulsions. Le potentiel de compression de l’impulsion sera d’autant
plus important que le spectre optique sera large (et donc que le diamètre de C1 sera grand). Il est aussi
intéressant de relever que suivant la position de Γ0 sur C1 et du signe de β2Σ, la dispersion chromatique
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peut avoir pour effet de compresser les impulsions (a ↘) tout en accentuant le chirp (b ↗). β2Σ peut
donc avoir des effets antagonistes au regard du chirp impulsionnel suivant la position de Γ0 sur C1 ou
plus précisément suivant l’angle θ0 des ses coordonnées polaires (r, θ0), définies par rapport au centre
de C1 : ac =

aopt
2 . Les effets de recompression par dispersion chromatique sur les paramètres a et b se

distinguent en quatre cas associés aux quatre quadrants du cercle :

1. Recompression de Γ0(r, θ0) avec θ0 > 0 par β2Σ > 0 :

(a) θ0 ∈
[
0, π2

]
:

La dispersion chromatique compense le chirp (b ↘) tout en compressant les impulsions
(a↘)

(b) θ0 ∈
[
π
2 , π

]
:

La dispersion chromatique accentue le chirp (b↗) tout en compressant les impulsions (a↘)

2. Recompression de Γ0(r, θ0) avec θ0 < 0 par β2Σ < 0 :

(a) θ0 ∈
[
−π

2 , 0
]

:
La dispersion chromatique compense le chirp (|b| ↘) tout en compressant les impulsions
(a↘)

(b) θ0 ∈
[
−π,−π

2

]
:

La dispersion chromatique accentue le chirp (|b| ↗) tout en compressant les impulsions
(a↘)

Ces quatre cas indiquent que l’effet de β2Σ sur Γ dépend du rapport entre τp et b. Ainsi pour une impul-
sion suffisamment large (ie τp > τp|ac ) la compression de l’impulsion s’accompagne d’une accentuation
du chirp, tandis qu’elle compense b0 dans le cas où τp < τp|ac . Ces deux comportements antagonistes
permettent notamment d’expliquer les différences observées entre l’état stationnaire d’un MLL-SOA et
celui d’un MLL-EDFA.

2.5.1.3 Effet de la SPM sur le spectre optique d’une impulsion gaussienne

L’effet Kerr se définit par une variation de l’indice de réfraction suivant l’intensité du signal optique
considéré : ∆n = n2|A|2. Plusieurs effets non-linéaires sont issus de l’effet Kerr dont notamment l’auto-
modulation de phase (SPM) et la modulation croisée de phase (XPM). Nous nous limiterons ici à la non-
linéarité susceptible d’intervenir dans la configuration actuelle du COEO, à savoir l’auto-modulation de
phase. Dans le contexte de la propagation fibrée, la SPM intervient dans l’équation de propagation de
l’enveloppe A(z, t) (eq.2.72) par le terme iγ|A|2. Afin de comprendre les effets de la SPM sur le profil
impulsionnel, nous supposerons dans un premier temps une dispersion chromatique nulle (β2 = 0) et
emprunterons le système de normalisation proposé par Agrawal [18] permettant de faciliter la résolution
de eq.2.72. On introduit pour cela l’amplitude normalisée U(z, t′) :

A(z, τ) =
√
P0 exp(−αz/2)U(z, τ) (2.77)

avec P0 la puissance crête de l’impulsion. Dans le cas où β2 = 0, eq.(2.72 devient :

∂U

∂z
= i exp(−αz)γP0|U |2U = i

exp(−αz)
LNL

|U |2U (2.78)

avec LNL = 1
γP0

. En supposant une solution de la forme :

U = V exp(iϕNL) (2.79)

et en séparant la partie réelle de la partie imaginaire de eq.2.78, on obtient le système :
∂V

∂z
= 0

∂ϕNL

∂z
=
e−αz

LNL
V 2

(2.80)



2.5. LA PROPAGATION FIBRÉE 47

On a donc une amplitude V qui reste inchangée lors de la propagation, tandis que l’équation de phase
nous mène à la solution :

U(L, t) = U(0, t) exp[iϕNL(L, t)] (2.81)

avec : 
ϕNL = |U(0, t)|2ϕNLmax

ϕNLmax =
[1− exp(−αL)]/α

LNL

(2.82)

où l’on a remplacé t′ par t par souci de simplicité. La solution ϕNL (eq.2.82), nous permet de déterminer
l’évolution de la féquence instantanée induit par SPM :

δωi(t) = −ϕNL

∂t
= − [1− exp(−αL)]/α

LNL

∂

∂t
|U(0, t)|2 (2.83)

Le profil de fréquence instantanée est donc conditionné par la dérivée du profil d’intensité de l’impul-

FIGURE 2.18 – Profil de fréquence instantanée d’une impulsion gaussienne non chirpée et modulée en
phase par SPM. Le chirp imposé par SPM (CSPM ) est donné par la dérivée de δωi autour du maximum
d’intensité (t/τp ∈ [−1, 1]). L’amplitude de modulation de fréquence ∆ωi pour un profil impulsionnel
donné, détermine l’intervalle ∆t sur le lequel une même valeur δωi est atteinte pour deux instants t
distincts, donnant lieu à une figure d’interférence visible sur le spectre optique associé.

sion et conditionne par conséquent le chirp induit par SPM. Contrairement à la dispersion chromatique,
la SPM induit un chirp avec génération de fréquences puisqu’il s’agit d’une modulation de phase par
le profil d’intensité de l’impulsion, là où pour la dispersion chromatique le chirp résulte d’un dépha-
sage acquis par chacune des fréquences composant le spectre optique au cours de la propagation. De ce
fait, le chirp imposé par β2Σ s’accompagne nécessairement d’un élargissement ou d’une compression
de l’impulsion, tandis que la SPM impose un chirp par modulation de phase sans modification de la
largeur impulsionnelle (ce qui se traduit pas une translation verticale dans le plan Γ). La génération de
fréquences par SPM peut notammment donner lieu à un comportement oscillatoire du spectre optique,
similaire à une figure d’interférences, qui sera d’autant plus marqué que l’intensité crête de l’impulsion
(et donc l’auto-modulation de phase associée) est élevée [18]. Fig.2.18 donne l’évolution de la fréquence
instantanée issue de la SPM suivant t. Le profil de δωi(t) présente deux fréquences instantanées iden-
tiques pour deux instants différents (par exemple t1 et t2 sur le Fig.2.18) sur un intervalle de temps ∆t
donné. La tranformée de Fourier du signal après SPM est obtenue par :

Ũ(L, ω) =

∣∣∣∣∫ U(0, t) exp(iϕNL(L, t) + i(ω − ω0)t)dt

∣∣∣∣2 (2.84)



48 CHAPITRE 2. PHYSIQUE DES COMPOSANTS

Pour une fréquence (ω − ω0) ∈ [−∆ωi,∆ωi] donnée, il existe deux instants t1 et t2 tels que :{
ϕNL(L, t1)− (ω − ω0)t1 = δωi(t1)t1 − (ω − ω0)t1 = 0

ϕNL(L, t2)− (ω − ω0)t2 = δωi(t2)t2 − (ω − ω0)t2 = 0
(2.85)

Ces deux instants t1 et t2 constituent les deux composantes dominantes dans le calcul de la transformée
de Fourier (eq.2.84) et pourront donner lieu à une interférence constuctive ou destructive suivant leur
relation de phase, dont les effets sont visibles sur le spectre optique Ũ(L, ω) (2.19). Fig.2.18 présente le
profil de fréquence instantanée obtenu en utilisant eq.2.81 pour ϕNLmax = 1.13π. La pente CSPM de
δωiτp localisée au centre de l’impulsion (l’axe des abscisses étant normalisé par τp, l’impulsion est loca-
lisée sur l’intervalle t/τp ∈ [−1, 1]), définit le chirp imposé par SPM dont le signe sera nécessairement
positif (eq.2.83). La figure interférentielle du spectre optique sera d’autant plus marquée que l’amplitude
de modulation ∆ωiτp sera élevée. Un ∆ωiτp plus important revient à augmenter l’intervalle d’instants
susceptibles d’interférer (∆t) , favorisant la formation d’une figure d’interférence marquée. Ces conclu-
sions portent sur une impulsion gaussienne U(0, t) non chirpée caractérisée par le paramètre de chirp
C = 0. C se définit comme étant le déphasage issu d’un chirp accumulé sur la largeur de l’impulsion :

C = 2

∫ t0+τp

t0

δω0(t− t0)dt = 2

∫ t0+τp

t0

C
t− t0
τ2p

dt = 2
C

2

τ2p
τ2p

avec τp la largeur à e−1 de l’impulsion (que l’on peut relier à la largeur à mi-hauteur par : τFMHW = 2
√
ln 2τp).

Suivant cette définition, une impulsion gaussienne chirpée se présente donc sous la forme :

U(0, t) = exp

[
−1 + iC

2

t2

τ2p

]
(2.86)

(a) C0 = −4 (b) C0 = 0 (c) C0 = 4

FIGURE 2.19 – Spectres optiques Ũ(L, ω) obtenus pour 1) ϕNLmax = 0.04π, 2) ϕNLmax = 0.75π, 3)
ϕNLmax = 1.13π, 4) ϕNLmax = 1.32π. Les figures a), b) et c) présentent les spectres Ũ(L, ω) pour une
impulsion gaussienne de chirp initial C0 = −4, C0 = 0, et C0 = 4 respectivement.

De manière équivalente, C peut être exprimé à partir de a et b selon :

C =
b

a

La largeur spectrale devient alors :

∆fp =

√
2 ln 2

π

√
a [1 + (b/a)2]

=
2 ln 2

πτp

√
1 + C2

(2.87)
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avec 1
τp

=
√

a
2 ln 2 . On appelera C0 le chirp initial de l’impulsion. Considérant désormais un paramètre

C0 ̸= 0, la relation 2.85 doit être modifiée en ajoutant un terme ϕ0(t) = δωi,0t :{
ϕ0(t1) + ϕNL(L, t1)− (ω − ω0)t1 = (δωi,0(t1) + δωi(t1))t1 − (ω − ω0)t1 = 0

ϕ0(t2) + ϕNL(L, t2)− (ω − ω0)t2 = (δωi,0(t2) + δωi(t2))t2 − (ω − ω0)t2 = 0
(2.88)

Le signe de C0 et donc de la phase ϕ0(t) associée, affecte l’efficacité de la SPM. En effet, si C0 < 0,
CSPM doit tout d’abord compenser C0 avant d’être efficace et générer de nouvelles fréquences. Dans
le cas contraire, CSPM et C0 s’accumulent, accentuant l’efficacité de modulation. La Fig.2.20 présente

FIGURE 2.20 – Fréquence instantanée d’une impulsion gaussienne initialement chirpée (C0) puis mo-
dulée en phase par SPM pour ϕNLmax = 1.13π (spectre 3) Fig.2.19). Trois cas sont présentés pour
C0 ∈ {−4, 0, 4}. Pour chacun des cas, la courbe C0 présente la fréquence instantanée issue du chirp
initial et la courbe en bleu donne la fréquence instantanée après SPM. Ces trois cas sont comparés afin
de mettre en évidence les effets de compensations/accentuation de chirp entre C0 et CSPM .

l’évolution de δωi pour C0 ∈ {−4, 0, 4}. Le cas C0 = 0 présente la fréquence instantanée issue de la
SPM, qui impose un chirp positif au centre de l’impulsion (t/τp ∈ [−1, 1]). Pour C0 < 0, la pente de la
fréquence instantanée imposée par SPM est compensée celle du chirp initial. L’excursion de fréquence
effective (ie après compensation) a donc diminuée. Dans le cas C0 > 0, les pentes de fréquences instan-
tanées issues deCSPM etC0 s’ajoutent et augmentent l’excursion de fréquence effective. La modulation
de phase imposant un chirp sans modifier la largeur impulsionnelle, cela revient à modifier b en laissant
a inchangé. Par conséquent, la largeur spectrale sera directement affecté par la SPM (eq.2.87). Le chirp
b après SPM sera de la forme : bCSPM+C0 = b0 + bCSPM

, avec aCSPM+C0 = a0. On obtient donc la
largeur spectrale :

∆fp =

√
2 ln 2

π

√
a0 [1 + ((b0 + bCSPM

)/a0)2]

De ce fait, si b0 et bSPM sont de signes opposés et que |b0 + bCSPM
| < |b0|, la largeur spectrale se

réduit. C’est notamment ce qui est observé Fig.2.19a-2). Lorsque la non-linéarité devient suffisante pour
compenser b0 et que la condition |b0+bCSPM

| > |b0| est réalisée, on obtient à nouveau une extension du
spectre (Fig.2.19a-4)). Par conséquent une impulsion chirpée négativement nécessite une non-linéarité
importante afin d’obtenir une extension spectrale. Un chirp C0 > 0, au contraire, a pour conséquence
d’accentuer l’extension spectrale obtenue par SPM (Fig.2.19c). Enfin, la figure d’interférence obser-
vable sur les spectres optiques (Fig.2.19), sera d’autant plus marquée que ∆ωi du profil de fréquence
instantanée (Fig.2.18 et 2.20) sera important.

2.5.1.4 Propagation fibrée combinant SPM et dispersion chromatique

La propagation fibrée combine dispersion chromatique et SPM dont les effets sur l’impulsion gaus-
sienne ont été présentés en 2.5.1.2 et 2.5.1.3. Nous avons pu notamment constater que la SPM pouvait
être compensée par le chirp initial de l’impulsion. De la même manière, lors de la propagation fibrée,
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l’impulsion va pouvoir acquérir à la fois un chirp (sans génération de fréquences) issu de la disper-
sion chromatique (bCβ2Σ

) ainsi qu’un chirp par SPM pouvant étendre le spectre optique (bCSPM
). Un

β2Σ > 0 (aussi appelé régime normal de dispersion chromatique) impose de se déplacer dans le sens
trigonométrique sur le cercle de recompression imposant un chirp positif. L’accumulation des chirps
bCβ2Σ

et bCSPM
induit un élargissement de largeur à mi-hauteur par l’action de β2Σ et un élargissement

spectral par effets de SPM (visible sur la Fig.2.21a par un élargissement du rayon de compression). Ce

(a) (b) (c)

FIGURE 2.21 – Schéma des transformations de γ et β2Σ dans le plan complexe Γ : a) dispersion normale,
b) dispersion anormale, c) état stationnaire du soliton (dispersion anormale). Les translations en rouges
sont issues de la SPM et les arcs circulaires en violet sont issus de la dispersion chromatique.

processus va pouvoir se poursuivre jusqu’à ce que Γ tende vers la singularité a∞. Le régime normal de
dispersion ne donne donc pas accès à un état stable de l’impulsion. Dans le cas d’un régime dispersif
anormal (β2Σ < 0) bCβ2Σ

et bCSPM
étant de signes opposés, un état d’équilibre est possible. La compen-

sation de bCSPM
par bCβ2Σ

permet une compression de l’impulsion par effet de β2Σ et réduit l’extention
spectrale par SPM. L’état d’équilibre est obtenu lorsque bCSPM

= −bCβ2Σ
, ce qui impose un cycle au-

tour de l’axe des abscisses passant par l’optimum de compression (impulsion à chirp compensé). Dans
ce cas précis, la largeur à mi-hauteur reste inchangée par effet de dispersion chromatique permettant
l’existence d’un état impulsionnel stable. Les transformations de Γ par SPM et β2Σ ont été séparés afin
de distinguer leurs contributions respectives. Leurs effets opérant de manière simultanée, le comporte-
ment cycco-stationnaire de Γ n’est donc pas observable et laisse place à une évolution continue de Γ vers
Γsoliton ie une impulsion proche de la limite de transformée de Fourier (impulsion à chirp compensé).
On atteint à ce moment là un régime solitonique pour lequel l’impulsion initialement gaussienne prend
la forme d’une sécante hyperbolique sous les effets combinés de la SPM et de la dispersion chroma-
tique. Le spectre optique est alors étendu de manière passive en exploitant la non-linéarité de la fibre
pour étaler spectralement la puissance optique, jusqu’à ce que la compensation de chirp apportée par
la dispersion chromatique permette de stabiliser l’extension. Une fois ce régime stationnaire atteint, le
soliton se propage en conservant sa forme impulsionnelle, faisant la spécificité de ce régime propagatif.

Dans le contexte du COEO, la bobine de fibre est utilisée comme ligne à retard du fait des faibles
pertes propagatives dans la gamme des longueurs d’ondes optiques, permettant d’augmenter le facteur
de qualité de l’oscillateur. Les propriétés de dispersion et éventuellement de SPM (sous condition de
puissance optique suffisamment importante), modifient les propriétés impulsionnelles et impactent de
ce fait les performances en bruit de phase de l’oscillateur (ce point sera développé dans les chapitres
3-4). La dispersion chromatique reste le plus souvent un facteur d’élargissement des impulsions menant
notamment à une dégradation du shot noise photo-détecté [20]. Elle peut néamoins être exploitée afin
de stabiliser l’extension du spectre optique issue de la non-linéarité d’un composant optique (comme
nous l’avons vu avec la SPM présente dans la fibre optique). La compréhension des mécanismes de
compensation est donc essentielle afin d’exploiter au mieux l’extension du peigne optique par effet non-
linéaire et peut se faire au moyen de la représentation de Γ dans le plan complexe. Ce formalisme sera
à nouveau utilisé afin d’expliciter les mécanismes de compensation permettant l’établissement d’un état
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stationnaire dans la boucle optique du COEO.

Ce deuxième chapitre s’est tout d’abord intéressé à l’étude de l’amplificateur à semi-conducteur.
Les résulats de modélisation du SOA ont permis de quantifier l’évolution des paramètres de l’amplifi-
cateur tels que le gain petit signal, la puissance de saturation, le facteur de Henry ainsi que le temps
de recouvrement du gain. La conformité des résultats de simulation du COEO avec la mesure, nous a
donc permis d’établir une relation entre ces paramètres de simulation et ceux utilisés expérimentalement
(ie le courant d’injection du SOA). Une présentation des principes de fonctionnement des modulateurs
d’amplitude et de phase a ensuite été introduite afin de souligner les avantages et inconvénients liés à ces
deux types de modulation. Enfin une étude portant sur la propagation fibrée nous a permis d’introduire
les outils permettant d’évaluer l’évolution dans le plan complexe des paramètres impulsionnels. Ces dif-
férents concepts seront à nouveau utilisés afin d’interpréter les mécanismes du verrouillage de modes
opérant dans la cavité optique du COEO.
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Ce second chapitre vise dans un premier temps à présenter l’approche de modélisation du système
ainsi que les outils numériques permettant de caractériser le régime impulsionnel du COEO. Ce modèle
sera par la suite exploité afin de définir le rôle de chacun des composants de la boucle optique dans
l’établissement du régime stationnaire dans le cas d’un COEO à modulateur d’amplitude. Cette étude
sera par la suite étendue à celle portant sur la dynamique du système afin de déterminer les différents
régimes de synchronisation du COEO possibles. Ces résultats seront ensuite comparés à ceux obtenus
pour le modulateur de phase. Enfin, nous terminerons ce chapitre par l’étude numérique du bruit de
phase du COEO et sa dépendance aux paramètres associés au train d’impulsion du COEO.
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3.1 Modélisation du comportement déterministe du COEO-AM

Le COEO consiste à faire osciller une onde RF portée optiquement dans une cavité à verrouillage de
modes actif (MLL), couplée à un Oscillateur Opto-électronique (OEO). Ce couplage permet la généra-
tion d’un peigne de fréquences optiques dans la cavité MLL [1]-[3], dont les propriétés d’énergie (Ep),
chirp (q), largeur temporelle (τp), largeur spectrale (Ω2), timing ξ et porteuse optique (Ωp) déterminent
les capacités de l’oscillateur à filtrer le bruit de phase RF [4]-[7]. L’oscillation peut se mettre en place
sous condition de synchronisation entre les deux oscillateurs que l’on peut évaluer à partir du déphasage
entre l’onde RF portée optiquement du MLL et l’onde RF de l’OEO. On définit alors la phase du train
d’impulsion optique par le timing obtenu suivant la relation : ϕRF = ωm(ξ − tm) avec ωm la pulsation
associée au taux de répétition du train d’impulsion et tm le timing de l’onde RF oscillant dans l’OEO.
Afin de simplifier l’étude, on se placera dorénavant dans un repère temporel relatif à l’onde RF. Le dé-
phasage peut ainsi être exprimé sous la forme : ϕRF = ωmξ. Le filtre optique utilisé étant centré sur
1550 nm, les retards optiques seront calculés à partir de la vitesse de groupe à cette longueur d’onde,
que l’on définira comme notre référence de fréquence optique. La différence de fréquence entre la por-
teuse optique et cette référence sera notée Ω. L’étude du comportement déterministe du COEO consiste
alors à établir une relation entre les différents paramètres des impulsions afin d’évaluer leur interaction
suivant les propriétés de la cavité. La première d’entre elles concerne le cas d’un peigne de fréquence
décalée par rapport à notre référence de fréquence optique (ie Ω ̸= 0). Ce changement de position du
peigne va alors se combiner à la dispersion chromatique entrainant une variation du temps de parcours
de la cavité. La valeur de Ω impacte alors celle du timing ξ par effet de dispersion chromatique. Par
ailleurs, dans le cas où cette même impulsion serait chirpée (q ̸= 0), la parabole de phase spectrale du
spectre optique sera alors décalée par rapport à notre référence de fréquence. On obtient alors une phase
dissymétrique par rapport à cette dernière, ce qui se retranscrit temporellement par une modification
du timing de l’impulsion. La combinaison du chirp et de la position du peigne modifie alors le timing
des impulsions et donc les conditions de synchronisation du COEO. Enfin, sachant que le paramètre de
chirp q dépend de la largeur temporelle des impulsions τp, on en déduit que l’ensemble des paramètres
{ξ,Ω, q, τp} sont interdépendant et déterminent le processus de synchronisation du COEO. Une étude
complète du système nécessite donc de prendre en compte l’évolution de l’ensemble de ces paramètres
à chaque tour de cavité. En particulier, le modèle ici proposé nous permettra de déterminer l’apport de
chacun des composants de la boucle optique sur l’équilibre de ces paramètres. L’étude petit signal de ce
système nous permettra ensuite d’évaluer la capacité du COEO à atténuer les fluctuations des paramètres
des impulsions, donnant alors lieu à l’étude en bruit de phase du système.

3.1.1 Équilibre de l’état stationnaire du MLL dans le plan Γ

L’étude complète du système par la méthode des moments nécessite de prendre en compte l’en-
semble des effets des composants optiques sur chacun des paramètres des impulsions ainsi que leurs
intéractions mutuelles. Ces paramètres peuvent être séparés en deux groupes permettant de faciliter
l’étude du système. ξ et Ωp sont utilisés afin de décrire la synchronisation du COEO tandis que la lar-
geur impulsionnel τp et le paramètre de chirp q permettent de décrire le profil complexe de l’impulsion
optique. Le modèle gaussien proposé par Siegman [8] regroupe ces deux paramètres en un unique pa-
ramètre complexe Γ associé à l’enveloppe temporelle des impulsions, entretenant une relation inverse
avec les paramètres du spectre optique gaussien associé (1/4Γ, voir chapitre 2). Nous allons donc dans
un premier temps nous intéresser aux effets des différents composants optiques sur le paramètre Γ d’une
impulsion gaussienne de sorte à déterminer les effets de compensation apportés par chacun des compo-
sants permettant l’établissement d’un état stationnaire.

La formation du train d’impulsions par verrouillage de modes résulte de l’interaction entre les dif-
férents composants de la boucle optique, composée d’un filtre (de largeur Ωf ), d’une bobine de fibre
ayant une dispersion chromatique β2,Σ, d’un amplificateur à semi-conducteur (SOA) et d’un Modula-
teur Mach-Zehnder (Tab3.1). Chacun de ces composants modifie le coefficient Γ que ce soit en variant la
largeur impulsionnelle τp et/ou son chirp. Sous hypothèse d’impulsion gaussienne, ces deux paramètres
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impulsionnels peuvent être réunis en une unique variable complexe Γ = 2 ln(2)
τ2p

− ib, avec b le chirp de

l’impulsion défini par l’expression : b = q(2 ln 2)/τ2p [9], [10]. Les transformations de Γ et 1/(4Γ) dans
le plan complexe apportées par chacun des composants de la boucle optique nous informent donc sur
l’évolution respective du profil temporel et spectral des impulsions par tour de cavité. L’auto-modulation
de phase (SPM) issue du SOA et/ou de la bobine de fibre par effet Kerr, impose un chirp sur le profil
temporel de l’impulsion tout en laissant la largeur impulsionnelle inchangée. Γ est alors translaté dans
le plan complexe suivant l’axe des imaginaires. L’auto-modulation d’amplitude ainsi que la modulation
d’amplitude du MZM, modifient la largeur impulsionnelle sans impacter le chirp (sous condition que
Ω = 0). On obtient alors une translation dans le plan Γ suivant l’axe des réels. Le filtre et la dispersion
chromatique affectent le spectre optique en imposant respectivement une réduction de la largeur spec-
trale et une parabole de phase que l’on peut représenter dans le plan 1/(4Γ) par une translation suivant
l’axe des réels et des imaginaires (Fig.3.1). La relation inverse reliant le plan 1/(4Γ) et Γ permet alors

FIGURE 3.1 – Évolution d’une impulsion gaussienne Γq=2 de paramètres τp = 10 ps, q = 2, b =
27 GHz/ps (a) et d’une impulsion Γq=1/2 de paramètres τp = 7.5 ps, q = 1/2, b = 12.3 GHz/ps
(b) sous l’effet d’une dispersion chromatique normale β2,Σ = 25 ps2 et d’un filtre gaussien de la forme
exp
(
−(ω/∆ω)2

)
(avec ∆f = ∆ω/(2π) = 80GHz). Les trajectoires de Γ sous l’effet de la dispersion

chromatique (Tβ2,Σ
) suivent des cercles de compression symétriques par rapport à l’axe des réels. Le

sens de parcours des cercles est déterminé par le signe de β2,Σ. Les trajectoires Tf/∆f obtenues par
filtrage suivent quant à elles des cercles d’extension symétriques par rapport à l’axe des imaginaires. Les
effets de filtrage et de dispersion dépendent du paramètre q de l’impulsion initiale et peuvent mener à
une compression des impulsions par filtrage ainsi qu’une compensation d’un chirp positif par dispersion
normale dans le cas où q > 1. Le cas q < 1 mène à une dilatation des impulsions par filtrage et
une accentuation du chirp par dispersion. Les variations de chirp et de largeur sont indiquées par ∆b
(GHz/ps) et ∆τp (ps) sur les figures a) et b) pour chacune des transformations.

de relier chacune de ces translations 1/(4Γ) par un cercle dans dans le plan Γ et réciproquement. La
dispersion chromatique impose donc une trajectoire dans le plan Γ le long d’un cercle de « compres-
sion » de rayon Re(1/(4Γ)) symétrique par rapport à l’axe des réels, tandis que la trajectoire suivant le
cercle « d’extension » de rayon Im(1/(4Γ)) imposé par le filtre présente une symétrie par rapport à l’axe
des imaginaires [8]. On obtient alors un cercle de compression de rayon inversement proportionnel à la
largeur du spectre optique. Ces différentes transformations imposent chacune une contrainte permettant
de déterminer le paramètre impulsionnel complexe Γ à l’état stationnaire. Γ est solution du problème si
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l’impulsion associée de la forme (3.1) est reconstituée à chaque tour de cavité.

A =
A0

2
exp
(
−Γt2

)
exp(iωpt) =

A0

2
exp

(
− (a− ib) t2

)
exp(iωpt)

a =
2 ln 2

τ2p

Γ = a− ib

(3.1)

Afin d’assurer le maintien d’une impulsion gaussienne comme solution du système, on considérera un
signal de modulation d’amplitude de la forme par : Tmzm(t) = exp

(
−δl(ωmt)

2
)

(δl représentant la
profondeur de modulation). L’auto-modulation d’amplitude et de phase apportée par le SOA sont repré-
sentées respectivement par une translation suivant l’axe des réels et des imaginaires du plan complexe Γ.
Ces deux transformations peuvent être représentées de manière équivalente par une trajectoire suivant
un cercle d’extension que l’on peut associer à l’étalement spectral issu des deux modulations (Fig.3.2).
Cette extension du spectre optique s’accompagne le plus souvent d’une modification de la phase du
spectre optique, qui se traduit par une trajectoire complémentaire suivant un cercle de compression. La
combinaison de la SAM et SPM du SOA peut donc être représentée par une translation horizontale puis
verticale ou en suivant un cercle de compression puis un cercle d’extension (Fig.3.3b). La trajectoire
suivant le cercle d’extension du spectre est ensuite partiellement compensée par le filtre optique dont
le sens de parcours de ce même cercle est opposé à celui imposé par le SOA. On obtient alors un éta-

lement effectif du spectre donné par la fonction de transfert T̃soa/Ωf
(ω) = exp

(
4g
(
ω−ωp

∆ω

)2)
, avec

ωp le centre du filtre gaussien et g = gSOA − gΩf
le coefficient d’extension effectif du spectre défini

à partir de la différence entre l’extension spectrale issue du SOA (gSOA) et la restriction issue du filtre
optique (gΩf

). Enfin la phase quadratique imposée par la dispersion chromatique est prise en compte par
T̃β2,Σ

(ω) = exp
(
−i12β2,Σ(ω − ωp)

2
)

appliquée dans le domaine spectral. La trajectoire imposée par
dispersion chromatique est alors de sens opposé à celle issue du SOA. On définit alors une dispersion
chromatique effective β2,Σ = β2,Σ0 − β2,SOA définie à partir de la différence entre la dispersion chro-
matique intra-cavité β2,Σ0 et la dispersion équivalente imposée par la combinaison SAM/SPM du SOA
(β2,SOA). Au final, l’équilibre de Γ peut être décrit à partir d’une dispersion chromatique et une exten-
sion du spectre effective (respectivement Tβ2,Σ

et Tg) ainsi que d’une modulation d’amplitude (TMZM ),
soit les trois contributions considérées par Siegman dans son analyse gaussienne du MLL [9]. Le spectre
de l’impulsion gaussienne est donné par :

Ã =
A0

2

√
π

Γ
exp

[
−(ω − ωp)

2

4Γ

]
(3.2)

Ce dernier est donc modifié à la traversée de la bobine de fibre, du filtre optique et du SOA, menant au
spectre Ã1 :

Ã1 = T̃β2,Σ
(ω).T̃soa/Ωf

(ω).Ã (3.3)

Le coefficient 1/(4Γ1) associé au spectre optique Ã1 devient alors :

1

4Γ1
=

1

4Γ
+ 4

g

∆ω2
+ i

1

2
β2,Σ (3.4)

La modulation Tmzm modifie quant à elle le signal complexe dans le domaine temporel :

A2 = A1 exp
(
−δl(ωmt)

2
)

(3.5)

On obtient alors après un tour le cavité le coefficient Γ2 :

Γ2 = Γ1 + δlω
2
m (3.6)
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En injectant (3.4) dans (3.6), on obtient un polynôme d’ordre 2, dont les racines sont données par [8] :

Γ =
δlω

2
m

2

1 +

√√√√1− 1

δlω2
m

(
4g

∆ω2 − i
β2,Σ

2

)
 (3.7)

Outre le résultat analytique procuré, ce modèle permet la représentation de l’équilibre entre les différents

FIGURE 3.2 – Schéma présentant deux trajectoires de Γ dans le plan complexe. La trajectoire loca-
lisée sur le demi-cercle de compression droit bleu (θ < π/2) illustre le cas d’un MLL-EDFA tandis
que le demi-cercle gauche (θ > π/2) illustre le cas d’un MLL-SOA. Les effets de β2,Σ sur le chirp b
dépendent de l’angle θ des coordonnées polaires de Γ définies par rapport au centre du cercle de com-
pression. Le paramètre de chirp q se définissant par q = b/a suit donc l’évolution de l’angle ζ défini
par ζ = − arctan(b/a). Les effets de modulation TMZM dépendent aussi de θ et mènent soit à une
extension du spectre optique pour θ < π/2 (le rayon du cercle de compression augmente : passage de
C2 → C3), soit à une réduction de la largeur spectrale si θ > π/2 (passage de C2 → C1). Les transfor-
mations TSAM/SPM associées à l’auto-modulation de phase et d’amplitude issues du SOA forment les
deux composantes constitutives de la transformation équivalente TSOA. Le cas d’une dispersion normale
(β2,Σ > 0) peut être obtenu par symétrie par rapport à l’axe des abscisses.

composants de la boucle optique dans le plan complexe Γ. Deux cas sont à considérer selon le signe
de g. Dans le cas où g < 0, la combinaison filtre et SOA, mène à une restriction du peigne optique
et se comporte comme un filtre équivalent dont la bande-passante est élargie du fait de l’extension
spectrale apportée par le SOA. Dans le cas g > 0, l’extension spectrale de l’amplificateur prédomine
l’atténuation issue du filtre et on obtient une extension du spectre. Expérimentalement, un coefficient g <
0 correspond à une boucle optique incorporant un amplificateur au temps de recouvrement du gain long
(EDFA), tandis qu’un coefficient g > 0 permet de modéliser une cavité optique incluant un amplificateur
à temps de recouvrement court (SOA). L’équilibre du MLL s’établit alors de manière différente suivant
le signe de g. Dans le cas d’un MLL-EDFA, l’opération de filtrage permise par un coefficient g < 0,
impose un état stationnaire situé dans le demi-cercle droit du cercle de recompression. Le MZM impose
une translation horizontale indépendamment de Γ, tandis que T̃β2,Σ

et T̃Ωf
imposeront une trajectoire

le long de cercles de compression et d’extension dépendant respectivement de la largeur du spectre
gaussien (Re(1/Γ) = a

a2+b2
) et de Im(1/Γ) = b

a2+b2
. Tmzm laissant le chirp inchangé, la condition

de stationnarité impose donc une compensation de chirp entre celui imposé par dispersion chromatique
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et celui issu de l’extension/compression du spectre optique (Im(Tβ2,Σ
) = − Im(TΩf

)). Sachant que le
signe de β2,Σ impose le sens de parcours du cercle de recompression (sens trigonométrique pour une
dispersion anormale et sens horaire pour une dispersion normale) et que le signe de g impose celui
du cercle d’extension (sens trigonométrique en cas d’extension spectrale g > 0 et horaire en cas de
restriction du spectre g < 0 si Im(Γ) > 0 et de sens oppposé pour Im(Γ) < 0) le signe du chirp imposé
par la dispersion chromatique (bβ2,Σ

) est opposé à celui du filtre (bΩf
) uniquement sur le demi-cercle

droit du cercle de compression. Un MLL-EDFA se caractérise donc par un équilibre localisé sur la partie
droite du cercle (Fig.3.2). Sous ces conditions, l’équilibre de τp est réalisé par les effets cumulés du filtre
optique et de dispersion chromatique visant à élargir l’impulsion et l’effet de compression issu de la
modulation d’amplitude. Autrement dit l’équilibre d’un MLL-EDFA est atteint si :

TMZM︸ ︷︷ ︸
>0

+Re(Tβ2,Σ
)︸ ︷︷ ︸

<0

+Re(TΩf
)︸ ︷︷ ︸

<0

= 0

Im(Tβ2,Σ
)︸ ︷︷ ︸

>0

+Im(TΩf
)︸ ︷︷ ︸

<0

= 0
(3.8)

Une cavité MLL-SOA verra quant à elle le sens de parcours du cercle d’extension inversé (g > 0).
L’extension du spectre optique est alors associé à un chirp négatif issu de la SPM (bSPM < 0 →
Im(TSOA) > 0), compensé par dispersion chromatique sous condition que Γ soit localisé sur un demi-
cercle gauche du fait du sens de parcours trigonométrique du cercle dec compression associé à une
dispersion anormale. L’équilibre de τp résulte alors de la compression apportée par la SAM et le MZM
compensée par l’élargissement issu de la dispersion chromatique. L’équilibre d’un MLL-SOA s’établira
par conséquent sur la partie gauche du cercle de compression, en respectant l’équilibre défini par :

TMZM︸ ︷︷ ︸
>0

+Re(Tβ2,Σ
)︸ ︷︷ ︸

<0

+Re(TSOA)︸ ︷︷ ︸
>0

= 0

Im(Tβ2,Σ
)︸ ︷︷ ︸

<0

+Im(TSOA)︸ ︷︷ ︸
>0

= 0
(3.9)

La localisation de Γ sur le demi-cercle gauche ou droit du cercle est indiquée par la valeur du paramètre
de chirp q de l’impulsion. Un coefficient |q| < 1 nous indique alors que Γ est localisé sur le demi-cercle
gauche du cercle (MLL-SOA) tandis que |q| > 1 indique un coefficient Γ sur la partie droite du cercle
(MLL-EDFA). La largeur spectrale étant donnée par :

∆fp =
a

π

√
1 +

(
b

a

)2

=
1

π

2 ln 2

τ2p

√
1 + q2 (3.10)

une impulsion générée par MLL-SOA présentera un spectre élargi par rapport à celui obtenu par MLL-
EDFA à τp équivalent. Un MLL-SOA permet alors d’augmenter le produit ∆fpτp de l’impulsion, fa-
vorisant par conséquent son potentiel de compression par compensation de chirp. Cette compensation
peut être réalisée par la dispersion chromatique de la bobine de l’OEO (bobine de longueur L1 présentée
Fig.3.11). Une cavité optique avec SOA se présente alors comme une configuration favorable en vue
d’une réduction de la largeur des impulsions photodétectées et du shot-noise de photodétection associé
[11]. La figure 3.3 nous montre l’évolution d’une impulsion gaussienne évoluant suivant une modulation
d’amplitude, une dilatation par dispersion chromatique et la combinaison SAM/SPM du SOA, dont les
effets se compensent à l’instar de ce que l’on peut obtenir dans une cavité MLL-SOA. Les valeurs de
dispersions chromatiques et de bande passante de filtre ont été volontairement accentuées de sorte à dis-
tinguer les trajectoires de Γ par rapport aux cercles de compression et d’extension constituant l’abaque.
On retrouve alors le comportement décrit sur le schéma de la figure 3.2, avec un équilibre de τp résultant
des effets de dilatation issus de la dispersion chromatique et des effets de compressions par le MZM et
la SAM ainsi qu’un équilibre de chirp résultant des effets de compensation entre bβ2,Σ

et bSPM . Dans
le cas d’un MLL-SOA, le signe de bβ2,Σ

est inversé, permettant de compenser le chirp induit par SPM
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(a) (b)

FIGURE 3.3 – a) Évolution d’une impulsion gaussienne de largeur τp = 10 ps et de paramètre de chirp
q = −3 soumise à une modulation d’amplitude TMZM (t) = exp

(
−δAMω

2
mt

2
)

(avec δAM = 0.65),
une SAM/SPM de la forme TSOA(t) = exp

(
δ0 − δSOA(1 + iαh)ω

2
mt

2
)

(avec δ0 le gain statique du
SOA, αh = 3 le facteur de Henry et δSOA = 0.32) et à une dilatation par dispersion chromatique
T̃β2,Σ

(ω) = exp
(
−i12β2,Σω

2
)

(avec β2,Σ = −3.4 ps2). Les variations de largeurs et de chirp associés
au déplacement de Γ dans le plan complexe sont indiquées par ∆τp (ps) et ∆b (GHz/ps) figure a).
La dispersion chromatique a pour effet de réduire le chirp, réhaussant la pente de fréquence instantanée
(∆bβ2,Σ

> 0). Ces effets sont ensuite compensés par la SPM (∆bSPM < 0). La compression des
impulsions observée par modulation est compensée par la dilatation issue de la dispersion chromatique.
La combinaison des transformations TSAM+TSPM est équivalente à la combinaison d’une compression
et une extension du spectre suivant les cercles présentés en pointillés. La combinaison β2,Σ + soa peut
être décrite à partir de cercles d’extensions et de compression (vert).

à la traversée du SOA. En résumé, l’état stationnaire du laser à verrouillage de modes est atteint
lorsque Γ parcourt un chemin fermé dans le plan complexe Γ. La modulation d’amplitude représente la
contrainte principale du système, puisque la trajectoire qu’elle impose est indépendante des paramètres
impulsionnels. Les chemins induits par le filtre optique et la dispersion chromatique dépendent quant à
eux respectivement de la partie imaginaire et réelle de 1/(4Γ). Dans le cas où un état stationnaire existe,
le système va progressivement converger vers une solution Γ permettant la convergence des trajectoires
jusqu’à refermer le chemin réalisé par tour de cavité. Ce modèle permet notamment de souligner le
fait que la dispersion chromatique, le filtre optique ainsi que les non-linéarités du SOA en modifiant le
spectre optique affectent à la fois le chirp b et la largueur des impulsions optiques τp. De ce fait, le filtre
optique peut permettre la compensation du chirp imposé par la dispersion chromatique sans pour autant
modifier le profil de phase du spectre optique. La sélectivité du filtre optique ainsi que la valeur de dis-
persion chromatique peuvent donc être mises à profit afin de modifier le profil des impulsions générées
par le verrouillage de modes. Le choix de l’amplificateur (EDFA/SOA) est à cet égard déterminant sur
le comportement de Γ suivant (β2,Σ).

3.1.2 Dépendance de Γ à la dispersion chromatique intra-cavité

La figure.3.5 nous donne l’évolution du chirp impulsionnel b et la largeur τp avec la dispersion chro-
matique β2,Σ simulée pour un COEO-EDFA et un COEO-SOA. L’évolution de Γ sous une configuration
SOA se caractérise par l’existence d’une zone d’instabilité (propre au COEO-SOA) lorsque β2,Σ → 0, à
la différence d’un COEO-EDFA présentant une continuité avec une impulsion à chirp compensé au zéro
de dispersion. Afin de mieux appréhender l’évolution de Γ avec la dispersion chromatique intra-cavité,
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il faut s’intéresser au régime transitoire du COEO. L’oscillation optique déterministe naît à partir de
l’émission spontanée de l’amplificateur optique (ESA), modélisée par un bruit blanc. La valeur moyenne
du champ optique est alors nulle, ce qui correspond au cas d’une impulsion optique de largeur infinie
et un spectre optique de largeur nulle. L’état initial du système se situe donc au niveau de la singularité
du plan Γ située à l’origine du plan complexe (limτp→0 Γ = 0), situé à un angle θ = 0 sur un cercle
de compression dont le rayon tend vers zéro (le rayon du cercle augmentant avec la largeur du spectre
optique). Considérons dans un premier temps le régime transitoire d’un MLL-EDFA. La génération de

FIGURE 3.4 – Évolution dans le plan Γ du paramètres complexe des impulsions intra-cavité du COEO-
SOA, avec β2,Σ = −0.55 ps2. L’évolution du rayon des cercles de compression ainsi que l’angle po-
sitionnant Γ sur ce cercle par rapport au centre sont présentés. Un angle θ proche de π est observé, en
cohérence avec la faible valeur de dispersion intra-cavité. Les cercles bleus représentés dans le plan Γ
donne l’évolution du centre des cercles de recompression, permettant de mieux évaluer l’élargissement
spectral par tour de cavité. Ces résultats ont été obtenus à partir du modèle numérique présenté section
3.2.

fréquence par modulation va avoir pour effet d’étendre le spectre optique et donc le rayon de cercle
de recompression. Le régime de dispersion chromatique impose alors le sens de parcours de ce cercle
ainsi que son chirp sur le profil impulsionnel. L’extension spectrale et le chirp impulsionnel imposé res-
pectivement par le MZM et la dispersion chromatique vont ainsi pouvoir s’accumuler tour à tour avec
pour conséquence une réduction de la largeur impulsionnelle τp. Cette réduction de τp est permise du
fait que l’élargissement induit par la dispersion chromatique ne compense que partiellement la réduction
imposée par modulation. La réduction de la largeur impulsionnelle et l’accentuation du chirp entrainent
l’élargissement du spectre optique, augmentant les pertes induites par filtrage jusqu’à compensation de
l’extension spectrale initiée par modulation. On obtient alors à l’état stationnaire, un coefficient Γ qui se
stabilise de sorte à ce que les effets de filtrage compensent le chirp apporté par la dispersion chromatique
et complète les effets de dilatation des impulsions par dispersion chromatique de sorte à compenser les
effets du MZM.

Le régime transitoire du COEO-SOA suit le même parcours que celui observé pour le COEO-EDFA
à la différence que le coefficient Γ permettant l’état stationnaire est obtenu sur le demi-cercle gauche du
cercle de compression. En effet, la compensation de chirp par filtrage n’est plus effective en présence
d’un SOA, du fait que la réduction du spectre optique par filtre optique est compensée par l’étalement
issu de la SAM/SPM. La SPM impose un chirp de même signe que celui issu de la dispersion chro-
matique sur le demi-cercle droit du cercle de compression ). Les effets de SPM et de β2,Σ sur le chirp
vont alors s’accumuler tant que θ < π/2 et s’accompagne d’une extension du spectre optique du fait
que τp augmente et b diminue simultanément. Cet élargissement spectral est maintenu jusqu’à ce que le
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chirp de l’impulsion devienne suffisamment important par rapport à τp pour inverser le signe de bβ2,Σ

(θ > π/2). On arrive alors sur le demi-cercle gauche du cercle de compression à partir duquel une com-
pensation du chirp issu du SOA par β2,Σ devient possible. La solution Γ se stabilise alors autour d’une
valeur permettant une compensation de bSPM par bβ2,Σ

.
Enfin, le choix du régime de dispersion a son importance pour une configuration COEO-SOA. En

(a) (b)

FIGURE 3.5 – a) Évolution du chirp b et de la largeur impulsionnelle τp simulée dans le cas d’un COEO-
SOA (τc = 100 ps) et d’un COEO-EDFA. L’absence de points autour du zéro de dispersion délimite
la zone d’instabilité du COEO-SOA. Les largeurs impulsionnelles après compensation numérique de la
partie quadratique du profil de phase spectrale sont aussi indiquées (τ optp ). Les fortes valeurs de chirp
offertes par le COEO-SOA permettent une meilleure compression des impulsions. b) Représentation sur
le plan Γ des résultats présentés sur la figure a). Les cercles de compression associés à ces solutions sont
aussi tracés. Le potentiel de compression de l’impulsion augmente avec le rayon du cercle. L’évolution
de ΓEDFA (cercles rouges) et ΓSOA (losanges oranges) sont aussi reportées sur un cercle de compression
normalisé. Le sens de parcours de ce cercle suit les valeurs croissantes de β2,Σ et est indiqué par les
flèches rouges pour ΓSOA et oranges pour ΓEDFA. Les cercles de compression obtenus pour β2,Σ > 0
sont inscrits dans les cercles obtenus pour β2,Σ < 0 (Rβ2,Σ<0 > Rβ2,Σ>0), indiquant que le régime
anormal de dispersion favorise la formation de peignes larges. Enfin, la singularité du plan Γ est indiquée
à l’origine du plan (rectangle noir sur le cercle normalisé). L’angle θ converge vers ±π lorsque β2,Σ tend
vers zéro. La zone d’instabilité du MLL-SOA est donc localisée autour de cette singularité.

effet, contrairement au COEO-EDFA pour lequel on observe une symétrie des propriétés impulsion-
nelles (au signe du chirp près), le COEO-SOA presente une forte dissymétrie menant à une réduction de
la largeur impulsionnelle et une accentuation du chirp sous le régime de dispersion anormale (Fig.3.5.a).
La génération de fréquence est donc favorisée sous ce régime et s’explique du fait de la forte asymétrie
des impulsions optiques. La SPM du SOA impose deux chirps de signes opposés sur chacun des fronts
de l’impulsion : un chirp négatif sur le front montant et un positif sur le front descendant. Un équilibre
avec le chirp linéaire issu de la dispersion chromatique va pouvoir s’établir avec l’un de deux chirps
imposés par SPM. La compensation du chirp de signe opposé sera quant à elle permise par l’asymé-
trie du spectre optique combinée à des effets de synchronisation entre l’OEO et le MLL (ce point sera
détaillé section3.2.4). Ce modèle gaussien ne prenant pas en compte ces effets d’asymétrie, nous nous
limiterons à l’étude du chirp issu de la SPM compensé par celui de β2,Σ. Ce faisant, on suppose que le
signe de la dispersion chromatique « sélectionne » le chirp de la SPM de sorte à ce que celui-ci participe
à une extension du spectre optique au cours du régime transitoire. Un régime anormale de dispersion
sélectionnera en conséquence le chirp négatif de la SPM tandis qu’une dispersion normale sélectionnera
le chirp positif. Dans les premiers instants du régime transitoire, Γ se positionne sur le demi-cercle droit
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du cercle de compression (|θ| < π/2). On aura par conséquent bSPM et bβ2,Σ
de même signe entrainant

une accumulation de chirp. La forte augmentation du chirp par rapport à la largeur impulsionnelle en-
traine une augmentation de l’angle θ jusqu’à ce que Γ vienne se positionner sur le demi-cercle gauche
(|θ| > π/2). Dès lors bβ2,Σ

change de signe permettant une compensation de bSPM . La valeur de bSPM

dépendant du profil de puissance instantanée de l’impulsion, le profil abrupte du front montant imposera
des valeurs de chirp par SPM plus importantes que celles perçues par le front descendant. La compen-
sation par dispersion chromatique de bSPM , sera donc plus lente sous un régime de dispersion anormale
que sous un régime normal. L’accumulation de chirp pendant le régime transitoire sera donc plus im-
portante et mène à la dissymétrie observée. L’accroissement du rayon du cercle de compression associé
à l’extension du spectre optique par accumulation de chirp, favorise alors la génération d’impulsions
courtes. Par ailleurs, la génération de fréquences’accentuant autour du zéro de dispersion de la même
manière que |b|, la dissymétrie observée pour le chirp se reporte donc sur la largeur des impulsions. Ces
mécanismes seront spécifiquement détaillés dans les sections qui suivent.

Le signe du chirp impulsionnel obtenu à l’état stationnaire est donc issu de l’accumulation des effets
de dispersion chromatique et de SPM lors du parcours du demi-cercle droit du cercle de compression.
Une fois le demi-cercle gauche atteint, la dispersion contribue à diminuer le chirp impulsionnel pré-
cédemment accumulé, permettant la compensation de bSPM . On comprend alors que l’équilibre sera
atteint d’autant plus rapidement que la compensation par la dispersion chromatique est efficace. Dans le
cas d’une dispersion chromatique β2,Σ → ±∞, l’état stationnaire serait donc atteint au moment où Γ
passe du demi-cercle droit au demi-cercle gauche (ie θ → ±π/2 ou de manière équivalente q → ±1).
Une valeur de dispersion intra-cavité importante permet alors le limiter l’accumulation de chirp issu de
la SPM durant le régime transitoire, expliquant l’accentuation de chirp observé autour du zéro de disper-
sion (Fig.3.5.a). A contrario, une faible dispersion mène à un état stationnaire pour un angle θ → ±π,
soit un paramètre de chirp q → ±∞, représentant le cas limite pour lequel la compensation de bSPM par
bβ2,Σ

n’est jamais complètement atteinte (soit une durée du régime transitoire infinie). L’augmentation
de b observée Fig.3.5, est alors permise par une forte augmentation du rayon du cercle de compression
(R) issue de l’élargissement du spectre optique au cours du régime transitoire, malgré la position de Γ
sur le cercle de compression. On obtient donc un potentiel de compression très important, permettant
d’atteindre des largeurs impulsionnelles bien inférieures à celles offertes par un COEO-EDFA après
recompression. Le chirp issu de la SPM dépendant du profil d’intensité des impulsions, leur profil asy-
métrique induit par la saturation dynamique du SOA font que le chirp négatif imposé par SPM est plus
important que le chirp positif. Le chirp bSPM à compenser par bβ2,Σ

est donc plus important pour un
régime de dispersion anormale que normale. A |β2,Σ| équivalent, l’état d’équilibre est donc atteint plus
tardivement sous le régime anormal de dispersion, favorisant l’accumulation de chirp au cours le régime
transitoire. De la même manière, le chirp accumulé lors du parcours du demi-cercle droit (|θ| < π/2)
bSPM + bβ2,Σ

est lui aussi plus important sous le régime anormal de dispersion, favorisant l’étalement
du spectre optique (suivant la relation 3.10). On obtient alors des rayons de cercle de compression large
favorisant la formation d’impulsions courtes et expliquant la réduction de τp observée pour β2,Σ < 0
par rapport à β2,Σ > 0. Au final, on observe des valeurs de chirp plus importantes ainsi que de plus
faibles valeurs de largeurs impulsionnelles sous un régime de dispersion anormale. Le COEO présentant
une ligne à retard optique avant la photodiode en entrée du circuit de contre-réaction RF, sa dispersion
chromatique peut être mise à profit afin de compresser les impulsions avant photodétection. Par ailleurs,
la présence d’impulsions intra-cavité larges permet d’accentuer la capacité de correction de timing des
impulsions par la modulation du MZM. La bande de verrouillage du COEO est de ce fait élargie (ce
point sera détaillé dans la section consacrée au bruit de phase et dans le chapitre consacré à la synchro-
nisation des oscillateurs). La configuration du COEO nous permet alors de tirer avantage des spécificités
du MLL-SOA à deux niveaux :

• elle permet la réduction d’une source de bruit du COEO par compression des impulsions avant
photodétection (réduction du shot-noise).

• elle assure le maintien d’impulsions intra-cavité larges favorisant la stabilité du système par une
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bande de verrouillage large.

Un régime de dispersion faiblement anormal serait alors à privilégier en vue de minimiser le shot-
noise de photodétection, tandis qu’une dispersion normale est à préférer en vue d’étendre la bande de
verrouillage et la stabilité du COEO.

3.1.3 Existence du domaine d’instabilité et asymétrie de Γ suivant β2,Σ

Cette approche analytique présentée peut être utilisée afin de démontrer l’absence de régime stabilisé
autour du zéro de dispersion obtenue numériquement. La figure (3.3.b) nous a notamment indiqué que la
combinaison des transformations de modulations de phase et d’amplitude du SOA peut être représentée
par une trajectoire suivant un cercle de compression et un cercle d’extension dans le plan complexe Γ :
TSAM (t) + TSPM (t) = Tβ2,soa(t) + TΩ,soa(t). L’équilibre du MLL est donc atteint à condition que le
chemin parcouru dans le plan complexe sur un tour de cavité soit fermé. On obtient alors :

TMZM + Tβ2 + TΩ,soa = 0

Tβ2 = Tβ2,Σ
+ Tβ2,soa

tel que :

sign(β2,soa) = −sign(β2,Σ)

(3.11)

avec Tβ2 la transformation par dispersion chromatique effective β2, obtenue par la combinaison de Tβ2,Σ

et Tβ2,SOA
. La compensation de TMZM est quant à elle obtenue par Re(TΩ,soa + Tβ2). Sachant que

sous condition d’extension de spectre Im(TΩ,soa) ̸= 0, le chirp associé à cette partie imaginaire doit
nécessairement être compensé par la dispersion effective de la boucle optique β2. Aucun équilibre n’est
donc possible à dispersion chromatique effective nulle. A mesure que β2 tend vers zéro, l’apport en chirp
issu de β2 diminue, ce qui a pour effet de réduire l’aire du triangle représentant le parcours de Γ dans
le plan complexe (Fig.3.7). La compensation de TMZM est alors principalement assurée par l’extension
du peigne de fréquence par le SOA. L’extension du spectre étant sensible aux variations de puissance
de l’impulsion de par la non-linéarité du SOA, une fluctation de puissance optique se répercute par
une fluctuation de Tβ2,SOA

le long du cercle d’extension, modifiant l’équilibre et affectant de ce fait
la stabilité du système. Afin de déterminer les conditions de stabilité du MLL, on considérera que les
pertes intra-cavités moyennes sont indépendants de la dispersion chromatique et donc que l’énergie des
impulsions à l’état stationnaire reste équivalente quelle que soit la valeur de β2,Σ. A énergie constante,
le niveau de non-linéarité du SOA dépend donc de la puissance crête des impulsions, dont la valeur est
fixée par τp suivant la relation : P̂opt =

Ep√
πτp

. Le critère de stabilité portant sur Re(Γ) peut alors se
formuler à partir de sa dérivée par rapport à τp :

dRe(Γ)

dτp
> 0 (3.12)

Ce critère de stabilité teste les variations de Γ lorsque la largeur impulsionnelle τp vient à être modifiée.
Dans le cas où dRe(Γ)/dτp > 0, sachant que Re(Γ) = 2 ln(2)/τ2p , tout élargissement de l’impulsion
(δτp > 0) par une perturbation du système, mène à une variation δRe(Γ) > 0 en contradiction avec la
condition (3.12). Celà signifie que la boucle optique n’admet aucune solution stable au voisinage de Γ
pour une valeur de dispersion β2 donnée. On obtient alors un état stationnaire pour lequel toute pertur-
bation δτp sera amortie. Dans le cas contraire (dRe(Γ)/dτp < 0), la variation δRe(Γ) < 0 suit celle
imposée par la perturbation δτp. La boucle optique admet une solution au voisinage de Γ et la forme
impulsionnelle devient alors sensible aux éventuelles perturbations du système. On obtient une impul-
sion instable. L’expression de Γ (eq.3.7) donnant l’évolution du paramètre complexe d’une impulsion
gaussienne suivant β2, dépend notamment du coefficient d’extension du SOA : g. A forme impulsion-
nelle équivalente et en supposant une énergie impulsionnelle constante quelle que soit la valeur de β2,Σ
(l’énergie étant principalement imposée par le rapport gains/pertes de la cavité), la non-linéarité du SOA
dépendra donc de l’intensité crête de l’impulsion suivant la relation g = µ0P̂opt (dans l’hypothèse d’une
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FIGURE 3.6 – a) Évolution de l’angle θ positionnant Γ sur le cercle de compression normalisé présenté
figure b. On retrouve le comportement observé sur les résultats de simulation du COEO-SOA (Fig.3.5)
avec un angle θ qui converge vers la singularité θ = π (indiqué par un rectangle noir) avec la réduction
de β2. L’augmentation concomitante du rayon du cercle de compression, mène à l’augmentation du chirp
autour du zéro de disperison. Le paramètre de chirp q a été obtenu à partir de l’angle ζ par la relation :
q = −tan(ζ). L’évolution de l’angle ζ est donnée par la courbe en pointillée (figure a).

FIGURE 3.7 – Évolution du chemin parcouru par l’impulsion dans le plan complexe temporel (Γ) et
spectral (1/Γ). La solution de l’équation (3.7) est indiquée par les cercles rouges et montre une conver-
gence de ζ vers π/2 conformément à l’évolution de q présentée Fig.3.6. La réduction progessive de la
surface délimitée par le chemin suivi par Γ diminue pour des valeurs de dispersion proches de zéro. La
compensation de TMZM est alors majoritairement issue de TSOA, source d’instabilité du système.

relation linéaire entre g et P̂opt). Une perturbation δτp modifie en conséquence Γ par l’intermédiaire de
g (eq.3.7). On obtient alors :

dRe(Γ)

dτp
=
dRe(Γ)

dg
.
dg

dτp

dg

dτp
= −µ0Epδlωm

2

2
√
π ln(2)

Re(Γ)

(3.13)

sachant que :
1

δlωm
2
∣∣∣ 4g
∆ω2 − i2β2

∣∣∣2 ≫ 1 (3.14)
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on obtient :

dΓ

dτp
=

−δlωm
2µ0Ep

2
√
π ln(2)

(
4g

∆ω2 − i2β2

)2
∆ω2

(3.15)

Par conséquent, la condition de stabilité est donnée par :

|β2| >
2g

∆ω2
(3.16)

Cette relation nous indique que β2 doit être suffisamment importante afin de compenser le chirp issu de

FIGURE 3.8 – a) Évolution du chirp b et de la largueur à mi-hauteur τp des impulsions gaussiennes
suivant β2, dont les paramètres Γ = 2 ln(2)/τ2p − ib sont obtenus à partir de l’eq.(3.7). b) Résultat du
calcul de la dérivée dRe{Γ}/dτp (eq.3.15). Les passages à zéro délimitent la zone d’instabilité autour du
zéro de dispersion et sont indiqués par des lignes verticales, aussi reportés sur la figure a). Ces résultats
ont été obtenus sous l’hypothèse d’un étalement de spectre constant de la part du SOA (coefficient g
indépendant de β2).

l’étalement du spectre optique occasionné par la SAM/SPM et permettre le maintien de l’enveloppe com-
plexe à chaque tour de cavité. La modélisation d’un MLL-SOA nécessite l’hypothèse d’une extension
de spectre afin que l’équilibre puisse s’établir sur le demi-cercle gauche de compression tel qu’observé
par simulation (Fig.3.5). Reste que les résultats analytiques présentés Fig.3.8 prennent en compte une
extension du spectre égale pour toute valeur de dispersion. L’extension étant issue d’un processus non-
linéaire, son intensité varie suivant la puissance crête et la largeur des impulsions dont la valeur varie
suivant la dispersion β2,Σ et mène au comportement asymétrique de τp et b observé par simulation. La
contribution de la SAM restant faible par rapport à la modulation d’amplitude du MZM, on supposera
que l’extension du spectre associée au SOA est issue exclusivement de la SPM et que celle-ci induit
une extension du spectre optique 4g/∆ω2 suivant une rampe décroissante à mesure que la dispersion
effective |β2| diminue. Cette allure se justifie du fait que l’aire du chemin fermé T̃soa+ T̃MZM + T̃β2 di-
minue avec la dispersion chromatique dans le plan 1/Γ (Fig.3.7). Sous condition d’un étalement spectral
variant avec β2, le comportement attendu de |T̃soa| serait donc de suivre la réduction de |T̃MZM | et |T̃β2 |
avec |β2|. Sous cette hypothèse, le coefficient Γ solution de l’eq.(3.7) est présenté Fig.3.9 à partir du pro-
fil d’extension de spectre présenté Fig.(3.9.a). On retrouve alors le comportement asymétrique observé
numériquement, avec un intervalle d’instabilité élargi sous condition de dispersion normale. Ces figures
présentent l’évolution de Γ suivant la dispersion effective β2. β2,Σ en est déductible en appliquant les
transformations dans le plan complexe du SOA et du MZM de sorte à obtenir ΓSOA+MZM . La valeur
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de dispersion β2,Σ respectant la condition de stationnarité est alors telle que :

− Γβ2,Σ
= Γ−β2,Σ

= ΓSOA+MZM

sachant que :

Re(Γ−β2,Σ
) =

a0
(1− 2β2,Σb0)2 + (−2β2,Σa0)2

β2,Σ est alors obtenu à partir des racines du polynôme :

P (β2,Σ) = 4(a20 + b20)β
2
2,Σ − 4b0β2,Σ + 1− a0

Re(Γ−β2,Σ
)

(3.17)

avec Γ0(β2) = a0 − ib0 le paramère complexe de l’impulsion initiale à une dispersion effective β2
donnée. Dès lors, le chirp imposé par SPM (bSPM ) permettant de compenser celui induit par β2,Σ (bβ2,Σ

)
est accessible à partir de la partie imaginaire de la condition de stationnarité (3.9). On obtient alors :

−bSPM = Im(ΓSPM − Γ0) = − Im(Γβ2,Σ
− Γ0) (3.18)

tandis que les parties imaginaires et réelles de cette transformation dans le plan complexe, nous per-
mettent de déterminer la dispersion chromatique β2,soa et de retrouver le coefficient d’étalement du
spectre :

−4g

∆ω2
= Re{1/ΓSPM − 1/Γ0}

β2,soa = Im(1/ΓSPM − 1/Γ0)
(3.19)

Les évolutions de β2,soa et bSPM suivant β2 sont présentées Fig.3.9-3.10. On retrouve notamment une
accentuation de bSPM autour du zéro de dispersion, indiquant la nécessité d’une non-linéarité prononcée
à mesure que la dispersion diminue, reproduisant par conséquent l’asymétrie du chirp imposé par le
SOA sur les front montants et descendants des impulsions. De la même manière que pour le chemin
T̃soa + T̃β2 + T̃MZM dans le plan 1/Γ (Fig.3.7), on retrouve une diminution de l’aire des triangles
formés par T̃SPM + T̃β2,Σ

+ T̃MZM avec β2,Σ, qui se réalise par une réduction simultanée des normes
|TSPM |, |TMZM | et |Tβ2,Σ

|. |TMZM | et |TSPM | étant issues d’une modulation temporelle, leur valeur
dépend de deux paramètres :

1. L’excursion de modulation : δl (amplitude) / bSPM (phase).

2. Le rayon du cercle dans le plan 1/Γ, dont la valeur est déterminée dans le plan Γ par celle de b0
pour la modulation d’amplitude (Fig.3.7) et a0 pour la modulation de phase.

La longueur de l’arc |T̃MZM | sera donc d’autant plus importante que δl augmente et b0 diminue, tandis
que |T̃SPM | sera d’autant plus important que bSPM sera élevé et a0 sera faible (ou de manière équi-
valente : que τp sera élevé). δl étant considéré comme fixe (sous condition de MLL), la réduction de
|T̃MZM | nécessaire à l’état stationnaire est obtenu en augmentant b0, tandis que la réduction de |T̃SPM |
se fait à la fois par une celle de τp et une accentuation de bSPM . Ce chirp étant issu de la SPM du SOA,
un comportement fortement non-linéaire de ce dernier accentue bSPM , qui est alors compensé par une
réduction de τp de sorte à maintenir une valeur |T̃SPM | suffisamment faible pour que l’état stationnaire
puisse s’établir. Le chirp imposé par SPM sur le front montant étant plus important que celui sur front
descendant, et puisque ces chirps participent respectivement à l’équilibre du MLL pour une dispersion
anormale et normale, on obtient par conséquent des impulsions plus courtes et plus chirpées sous le ré-
gime de dispersion anormal (pour de faibles valeurs de dispersion). L’asymétrie de la zone d’instabilité
provient, quant à elle, du fait que la SPM a pour effet d’imposer une extension de spectre 4g/∆ω2 et une
dispersion β2,soa de manière simultanée (Fig.3.10). La SPM agit sur la valeur des deux contributeurs du
critère de stabilité (eq.3.15) en déterminant le coefficient d’extension 4g/∆ω2 et en affectant celle de
β2 (= β2,Σ + β2,soa). On constate alors que β2,Σ est compensée plus efficacement dans le cas d’une
dispersion normale, à laquelle s’ajoute une extension 4g/∆ω2 plus importante du fait d’une meilleure
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FIGURE 3.9 – a) Évolution suivant la dispersion chromatique effective β2 du coefficient d’élargissement
spectral g/∆ω2 et de la dispersion β2,soa associée à la SPM du SOA. La compensation de dispersion
apportée par β2,soa élevée pour β2 > 0 associée à un élargissement spectral plus prononcé entrainent
un élargissement de la zone d’instabilité dans le cas d’une dispersion normale. b) Paramètres de Γ
déterminés à partir de l’eq.(3.7) en prenant en compte le coefficient d’extension et de dispersion du SOA
présenté Fig.a).

FIGURE 3.10 – a) Modulation de phase associée au coefficient d’extension et de dispersion du SOA
présentés Fig.3.9.a). L’asymétrie de bSPM obtenu à partir du coefficient d’extension 4g/∆ω2 (Fig.3.9),
permet de reproduire les effets du profil asymétrique des impulsions sur la SPM imposée par le SOA. b)
Largeur à mi-hauteur (τp) et chirp (b) suivant β2,Σ reproduisant l’asymétrie observée par simulation.

efficacité de modulation permise par la formation d’impulsions plus larges. Il en résulte que la marge sur
le critère de stabilité Mg = 2g/∆ω2 − |(β2,Σ + β2,soa|) sera plus faible dans le cas du régime dispersif
normal. La condition de stabilité Mg > 0 est donc atteinte pour une valeur de dispersion plus élevée
dans le cas où β2,Σ > 0.

L’approche analytique proposée, basée sur un traitement gaussien de la cavité à verrouillage de
modes, nous offre donc des clés de compréhension sur le comportement des paramètres impulsionnels
observé numériquement. Il rend compte notamment de l’asymétrie de Γ suivant β2,Σ ainsi que celle de la
zone d’instabilité. Cette approche à deux dimensions ne prend cependant pas en compte les mécanismes
de synchronisation affectant ces paramètres et doit donc être considérée comme un outil d’interprétation
partiel des mécanismes affectant la formation d’impulsion. La modélisation complète a été réalisée à
partir de l’intégration d’équation aux dérivées partielles permettant de prendre en compte l’ensemble
des effets intervenant dans l’équilibre du système.
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3.2 Principe de modélisation et caractérisation des impulsions

3.2.1 L’équation maitresse

La modélisation du COEO a été établie par l’intégration de l’équation aux dérivées partielles, dites
« équation maitresse » de la forme :

Tr
∂A

∂T
= −β1

∂A

∂t
− i

2

(
β2,Σ +

i

Ω2
f

)
∂2A

∂t2
+

[
1

2
((1− iαh)g(t)− α) + TMZM (uRF )

+iγNL|A|2
]
A

(3.20)

∂g(T, t)

∂t
=
g0 − g

τc
− g

|A|2

Esat

(3.21)

∂2uRF

∂t2
+
GR +GMZM

Cr

∂uRF

∂uRF
+

1

LrCr
= − 1

Cr

∂ipd
∂t

(3.22)

L’équation maitresse (3.20) est couplée avec (3.21) donnant l’évolution du gain dynamique du SOA. τc
représente alors le temps de recouvrement du gain,Esat l’énergie de saturation du SOA et g0 le gain petit
signal. On distingue alors deux variables de temps T et t permettant de décrire l’évolution sur le temps
long (ie de l’ordre de la période sur un tour de cavité : TR) et le temps court (sur un intervalle de temps
de l’ordre de la période du train d’impulsion : Tm) du champ optique. Présentée sous cette forme, (3.20)
est composée d’un opérateur temporel associé à un filtre optique gaussien ( 1

2Ω2
f

∂2

∂t2
), un opérateur issu

des effets de dispersion chromatique β2,Σ calculé sur l’ensemble de la cavité (− i
2β2,Σ

∂2

∂t2
), d’un SOA

(12(1− iαh)g(t)), de l’auto-modulation de phase par effet Kerr (γNL|A|2) ainsi qu’un modulateur d’am-
plitude (TMZM (uRF )). Les pertes statiques intra-cavité sont elles prises en compte par le coefficient α.
Cette équation donne alors l’évolution par tour de cavité du champ moyen. L’énergie de saturation Esat

du SOA étant définie en sortie d’amplificateur, l’énergie impulsionnelle obtenue par intégration de (3.20)
correspond à celle obtenue après amplification. Le champ optique en chacun des points de la cavité peut
ensuite être reconstitué à partir de cette solution en appliquant les fonctions de transfert de chacun des
composants (ou par intégration de la NLSE 1 dans le cas de la fibre optique). Écrit de cette manière, les
équations (3.20) et (3.21) permettent de simuler le comportement d’un laser à verrouillage de mode à
base d’amplificateur à semi-conducteur. Le COEO se distingue par la présence d’une boucle de contre-
réaction opto-hyper, permettant au système de générer son propre signal de modulation (uRF ). En ce
sens, le COEO est un dispositif similaire au laser à verrouillage de mode régénératif. Les constantes de
temps du résonateur diélectrique (Qreso ∼ 1000 → τreso = 3.210−2µs ≪ Tr) ainsi que celle du temps
de recouvrement du gain (τc ∈ [50, 600] ps ≪ Tr) nous assurent que l’état stationnaire du train d’im-
pulsion optique est atteint à chaque tour de cavité. L’enveloppe |A(T, t)|2 peut alors générer un courant
ips par photodétection après effet de la bobine de l’OEO (β2,Σ1) sur le profil d’intensité optique. Le pho-
tocourant est ensuite filtré successivement par le passe-bas de la diode et le passe-bande du résonateur
diélectrique, dont l’équation différentielle associée et résolue sous conditions limites périodiques est
présentée eq.3.22. La solution est alors amplifiée (équation analogue à 3.21) et utilisée pour paramétrer
la fonction de modulation du MZM :

TMZM (uRF (T, t)) = cos

(
π

2Vπ
(Vbias + uRF (T, t))

)
(3.23)

avec Vbias la tension de bias du MZM, généralement placée à Vπ/2 afin d’améliorer le gain de boucle
de l’OEO à la fréquence fondamentale d’oscillation RF ωm). Enfin, la synchronisation de l’OEO et du
MLL est ajustée au moyen d’un déphaseur RF, qui impose un délais supplémentaire à la période du tour
de boucle de l’OEO, de sorte à ajuster la phase du signal RF modulant avec celle du train d’impulsion.
Le désaccord de phase (ou « detuning ») entre les deux boucles est modélisé par le retard β1 dans (3.20).

1. Non-Linear Schrödinger Equation.
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La résolution numérique de l’équation (3.20) est obtenue à partir de la méthode des différences finies
[12] en prenant comme condition initiale un bruit blanc optique gaussien suivant le temps court t. Le
champ A(T, t) calculé est utilisé comme paramètre d’entrée de l’équation (3.21) résolue par intégration
Runge-Kutta 45 [13]. Les paramètres de la cavité optique sont résumés dans le tableau 3.1 associé au
dispositif expérimental présenté Fig 3.11.

FIGURE 3.11 – Configuration du COEO-AM expérimentale. SOA : amplificateur optique à semi-
conducteur. CFBG : filtre de Bragg chirpé. PD : photodiode. OSA : analyseur de spectre optique. ESA :
analyseur de spectre électrique. MZM : Modulateur Mach-Zehnder. C : coupleur optique/RF.

Cette configuration nous servira de base et sera amenée à évoluer au cours du manuscrit suivant les
configurations de COEO abordées.

Les paramètres expérimentaux de la cavité optique sont donc principalement la largeur de bande
du filtre optique (Ωf ), la dispersion chromatique ainsi que le courant d’injection du SOA (permettant
de modifier à la fois g0, τc et Psat). Les pertes statiques α peuvent aussi être ajustées par la combinai-
son d’un contrôleur de polarisation et d’un polariseur. L’ensemble de ces paramètres est donc amené à
évoluer de sorte à modifier les paramètres des impulsions optiques à savoir :

— ξ : le timing qui détermine la position moyenne d’une impulsion par rapport au signal de modula-
tion (on se place alors dans un repère relatif au signal RF).

— Ω : la porteuse optique permettant de quantifier les variations de position du spectre optique par
rapport à une fréquence de référence ω0. Les périodes TR et Tmw des tours de cavités du MLL
et de l’OEO sont calculées à partir de la vitesse de groupe à la fréquence de référence ω0. On
supposera par ailleurs que le filtre optique est centré sur cette fréquence de référence.

— le paramètre de chirp q et le chirp b de l’impulsion, permettant de caractériser la phase temporelle
des impulsions.

— τp : la largeur temporelle (définie à e−1), nous informant sur la forme de l’impulsion considérée.

— Ep : l’énergie impulsionnelle.

L’ensemble de ces paramètres seront par la suite calculés à partir de la méthode des moments [4].
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Composants optiques
SOA Coupleur

g0 (dB) τc (ps) Psat (dBm) αh Isoa (mA) C1

20 300 8.5 3.25 200 0.5
Coupleur MZM PD CFBG

C2 Vπ (V) η (A/W) Psat (dBm) Ωf (rad/s ↔ nm) β2,CFBG (ps2)

0.9 5.5 0.7 12 3.5 1012 ↔ 4.5 6.87
fibres optiques (SMF28)

β2,L1 (ps2) γNL,1 (W−1) L1 (m) β2,L2 (ps2) γNL (W−1) L2 (m)
-6.13 0.06 284 -9.14 0.12 400

Paramètres globaux optiques
Dispersion : β2,Σ = β2,L2 + β2,CFBG (ps2) Pertes (α) (dB)

-2.27 14.73
Composants RF

Ampli RF no1 Ampli RF no2 déphaseur RF
GRF,1 (dB) Psat,−1dB (dBm) GRF,2 (dB) Psat,−1dB (dBm) ϕRF (rad)

25 21 10 15 variable
Résonateur RF

freso (GHz) QRF Pertes (Lreso) (dB)
no1 10 3380 6.7
no2 10.29 997 3.8

TABLE 3.1 – Paramètres de simulation du COEO associés au dispositif experimental présenté Fig 3.11.
Les paramètres du SOA sont issus des résultats de simulations/mesures présentés dans le chapitre 2. Les
pertes totales de la boucle optique prennent en compte celles issues du MZM.

3.2.2 Caractérisation des impulsions par la méthode des moments

La méthode des moments permet de caractériser une impulsion en pondérant la quantité mesurée
par le profil d’intensité des impulsions. Les paramètres impulsionnels sont alors obtenus au moyen des
moments suivant :

Ep =

∫ ∞

−∞
|A|2dt

ξ =

∫ ∞

−∞
t|A|2dt

Ω =
i

2Ep

∫ ∞

−∞

[
A∗∂A

∂t
−A

∂A∗

∂t

]
dt

q =
i

Ep

∫ ∞

−∞
(t− ξ)

[
A∗∂A

∂t
−A

∂A∗

∂t

]
dt

τ2p =
2

Ep

∫ ∞

−∞
(t− ξ)2|A|2dt

(3.24)

Ω se définit donc comme la moyenne de la fréquence instantanée de l’impulsion, pondérée par le profil
d’intensité optique. Le paramètre de chirp q, correspond quant à lui à la moyenne du déphasage ins-
tantané de la porteuse optique, pondéré par le profil d’intensité. Le timing ξ est défini par la position
moyenne de l’impulsion sur le temps court t (moment d’ordre 1), alors que la largeur τp est définie à
partir du moment d’ordre 2 centré. L’évolution par tour de cavité TR peut être déduit en dérivant ces
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équations par rapport au temps long T . On obtient alors :

dEp

dT
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∫ ∞

−∞
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(3.25)

Les dérivées partielles suivant le temps long T , offrent l’opportunité d’injecter l’équation (3.20) dans
(3.25). On obtient alors une expression des paramètres impulsionnels suivant les paramètres de la cavité
optique que l’on peut relier aux paramètres expérimentaux. Celà offre notamment la possibilité de déter-
miner les contributions de chacun des composants optiques. On peut pour celà décomposer l’équation
(3.20) selon :

∂A

∂T
= [Msoa +Mfilter +Mβ2,Σ

+MMZM +MKerr].A (3.26)

L’équation maitresse résultant de la combinaison linéaire des opérateurs temporels de chacun des com-
posants, leurs contributions respectives à chacun des paramètres impulsionnels peuvent être séparées.
La contribution du SOA, par exemple, est alors donnée par :

∂A

∂T |SOA
=MSOA.A (3.27)

qui pourra être injectée dans chacune des équations (3.25). Les propriétés spectrales des impulsions sont
elles aussi déductibles des moments temporels présentés précédemment. Pour celà, il suffit de remarquer
que chacun de ces moments correspond à la dérivée kième de l’autocorrélation de l’enveloppe complexe
évaluée en zéro (t = 0) ou réciproquement de la dérivée kième de l’autocorrélation de la DSP associée (ξ,
q, τp). Les moments d’ordre k de la DSP optique sont donc accessibles à partir de la dérivée kième de la
fonction caractéristique ζ donnée par :

ζ
(k)

Ã
(τ) =

1

Ep

∂k

∂tk
(A∗ ⊛A) (3.28)

avec ⊛ le produit de convolution. Cette fonction évaluée à τ = 0 nous donne alors :

ζ
(k)

Ã
(0) =

1

Ep

∂k

∂tk
(A∗ ⊛A)|t=0 = ikE[ωk] (3.29)

avec E[ωk] le moment d’ordre k de la transformée de Fourier de P . Les dérivées kième de la fonction
d’autocorrélation évaluées en zéro permettent donc de calculer les moments d’ordre k du spectre optique.
Plus particulièrement, la dérivée première donne accès à la position moyenne du spectre optique Ω, la
dérivée seconde donne la largeur spectrale Ω2 et plus généralement, la dérivée d’ordre k donne accès
aux moments du spectre optique Ωk. On s’intéressera par la suite plus particulièrement à la forme du
spectre optique, que l’on pourra évaluer à l’aide du coefficient d’applanissement γ2 défini tel que [14] :

γ2 =
Ω4 − 3Ω2

2

Ω2
2

(3.30)

et le coefficient d’asymétrie γ1 défini tel que [15] :

γ1 =
Ω3

Ω
3/2
2

(3.31)
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Un coefficient d’asymétrie négatif indique la présence d’une queue de distribution du spectre optique
localisée vers les basses fréquences (par rapport à sa position moyenne Ω), tandis qu’un coefficient
positif indique une queue de distribution du profil d’intensité orientée vers les hautes fréquences. Un
coefficient d’applanissement négatif, quant à lui, nous indique que la puissance optique est plus étalée
sur l’ensemble du spectre, en prenant comme référence une distribution gaussienne. À l’inverse, un co-
efficient γ2 > 0 nous indique que la distribution de puissance est plus étroite qu’une gaussienne (la
puissance optique est donc localisée sur quelques modes du spectre). L’évolution de la forme du spectre
optique sera donc évaluée à partir de Ω2, γ1 et γ2, dont les valeurs seront calculées temporellement à
l’aide de la dérivée locale des moments.

La méthode des moments peut donc être utilisée pour mesurer l’évolution des paramètres impulsion-
nels à chaque tour de cavité tout en déterminant les contributions des composants optiques menant à ce
résultat. Les résultats numériques présentés dans les prochains chapitres ont été obtenus à partir de ces
concepts de modélisation. Nous nous y réfèrerons donc de manière régulière tout le long du manuscrit.

3.2.3 Impact de la polarisation du MZM sur le comportement du COEO

La tension de polarisation du MZM (Vbias ) affecte son efficacité de modulation. L’oscillation des
harmoniques du signal RF injecté sur le modulateur peut-être favorisée en réduisant autant que possible
le gain de boucle du fondamental au moyen du Vbias. La décomposition en série de Bessel du signal
de modulation du MZM nous a notamment indiqué que les harmoniques impaires (fondamental inclus)
ont une dépendance en sin

(
π

2Vπ
Vbias

)
avec la tension de biais du MZM, tandis que les harmoniques

pairs ont une dépendance en cos
(

π
2Vπ

Vbias

)
. On comprend donc qu’une tension Vbias = 2pVπ, p ∈ N

assure de minimiser le gain de modulation du fondamental (ωm) et de maximiser ses harmoniques pairs
(2pωm, p ∈ N). Les fonctions de Bessel du second ordre Jn(x) étant strictement décroissantes suivant
n sur notre intervalle de travail (x ∈ [0, 3]), l’harmonique d’ordre 2 sera celui percevant le plus de gain
de modulation à Vbias = 2Vπ. On obtient donc |T̃mzm|(2ωm) > |T̃mzm|(ωm) à Vbias = 2Vπ. Sous ces

(a) (b)

FIGURE 3.12 – a) Composantes de Fourier fondamentale (ωm) et seconde harmonique (2ωm) du si-
gnal de modulation Tmzm(ωm) suivant la tension de biais du MZM (Vbias). La tension Vbias ≃ 2Vπ
permet d’obtenir une composante d’harmonique d’ordre 2 supérieure au fondamental (|T̃mzm|(2ωm) >
|T̃mzm|(ωm)). Sous condition de MLL, on obtient alors un taux de répétition du train d’impulsions op-
tiques de 2ωm, permettant de doubler la fréquence de modulation du train d’impulsion. La condition
|T̃mzm|(2ωm) > |T̃mzm|(ωm) et |T̃mzm|(ωm) ∼ 0 rend cependant impossible l’oscillation à 2ωm du
COEO. b) Résultat numérique d’un train d’impulsion obtenu par verrouillage de mode pour une puis-
sance RF PRF = 20dBm, Vbias = 2Vπ et de fréquence fm = 10GHz. Le dédoublement des impulsions
nous indique bien la présence d’un taux de répétition de 20GHz.
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conditions aucune rétro-action n’est possible puisque la photodétection du signal RF porté optiquement
par le MLL (de fréquence 2ωm), entrainerait alors une modulation du signal optique à 4ωm par relation
de récurrence (sans compter sur le fait que la fréquence de résonance du résonateur diélectrique est
fixée à ωm). Il devient alors nécessaire de diminuer Vbias de sorte à maintenir un gain de modulation du
fondamental suffisant pour son oscillation tout en favorisant la génération de composantes à 2ωm. Cette
approche peut alors permettre un étalement de la puissance optique, entrainant un étalement du peigne
de fréquence [16]. La puissance des harmoniques RF obtenue par battement du peigne de fréquence
optique peut ainsi être favorisée. Dans la suite de ce manuscrit nous nous intéresserons à l’étude en bruit
de phase de la fréquence fondamentale de ce peigne. Une première approche en vue d’améliorer ses
performances, serait d’améliorer le rapport signal à bruit du signal RF oscillant. Une étude numérique à
partir du modèle présenté section 3.2 a été réalisée, portant sur l’évolution de la puissance RF circulant
dans l’OEO (PRF ) en ajustant le niveau de couplage entre l’OEO et le MLL au moyen du Vbias. Le
désaccord entre les deux oscillateurs (∆fRF ) a aussi été varié de sorte à trouver les conditions d’une
parfaite synchronisation permettant de maximiser PRF . Les résultats obtenus (Fig.5.12) nous indiquent
que les conditions de parfaite synchronisation sont obtenues autour de ∆fRF ≃ 4 kHz et mènent
à une optimisation du niveau de puissance RF pour une tension Vbias = Vπ/2. Ce résultat est issu
du compromis entre pertes optiques induites par le MZM et efficacité de modulation à la fréquence
fondamentale. La tension du MZM sera donc conservée à Vπ/2 sur l’ensemble des résultats présentés
dans la suite de ce manuscrit.

FIGURE 3.13 – Évolution du niveau de puissance RF oscillant dans l’OEO suivant la tension
du MZM Vbias et le désaccord ∆fRF entre l’OEO et le MLL pour une dispersion chromatique
β2,Σ = −1.27 ps2. Les conditions de parfaite synchronisation entre l’OEO et le MLL sont obtenues
autour de ∆fRF ≃ 4 kHz, se caractérisant par une puissance RF maximisée, résultant du compromis
entre efficacité de modulation et pertes optiques.

3.2.4 Évolution du profil impulsionnel d’un COEO-AM-SOA au cours du régime tran-
sitoire

La forme des impulsions intra-cavité est aussi dépendante de la synchronisation entre l’OEO et le
MLL. Ainsi le detuning entre les deux cavités induit un délai entre le signal modulant et le train d’impul-
sion (Fig.3.14.a) favorisant ou non les pertes induites par modulation. Les fronts montants et descendants
perceveront alors un surplus de pertes sous condition respective de detuning négatif (∆fRF < 0) ou po-
sitif (∆fRF > 0), affectant directement la forme impulsionnelle. Un train d’impulsions en avance de
phase par rapport au signal modulant du MZM percevra plus de pertes sur son front montant. Le front
descendant sera ainsi favorisé suite à l’amplification fournie par le SOA. En plus d’affecter la forme
impulsionnelle, le MZM repositionne donc l’impulsion de sorte à réduire son déphasage avec l’onde
RF, contraignant ainsi son timing ξ. C’est par son intermédiaire que le verrouillage entre l’OEO et le
MLL peut s’opérer. La synchronisation des deux boucles dépend aussi du délai induit à la traversée des
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composants optiques. Ainsi, dans le cas d’un peigne de fréquences décalé par rapport à notre référence
de fréquence (Ω ̸= 0), la dispersion chromatique impose un délai de par la parabole de phase qu’elle
impose, donnée par :

i
β2,Σ
2

(ω − Ω)2 = i
β2,Σ
2

( ω2︸︷︷︸
chirp

− 2Ωω︸︷︷︸
∆ξ

+ Ω2︸︷︷︸
ϕopt

) (3.32)

Le terme quadratique est responsable du chirp imposé par β2,Σ et est indépendant de Ω au même titre du
déphasage de porteuse ϕopt. Le terme restant impose une pente de phase sur le spectre optique qui tem-
porellement se retranscrit par un décalage temporel ∆ξ. L’OEO et le MLL perçoivent en conséquence un
retard donné respectivement par β2,Σ1Ω (issu de la dispersion extra-cavité associée à l’OEO) et β2,ΣΩ
(issu de la dispersion intra-cavité associée au MLL). Ce mécanisme offre donc un degré de liberté au
COEO, lui permettant d’ajuster la position du spectre optique et donc les délais de chacune des boucles
afin de maintenir un déphasage fixe entre le train d’impulsion et le signal RF modulant (conditions de
verrouillage de phase). De la même manière, un chirp associé à un spectre décalé en fréquence induit un
retard temporel après filtrage. Sous hypothèse d’impulsion gaussienne, ce retard est donné par :

∆ξ = − q

Ω2
f

Ω (3.33)

On comprend alors que la synchronisation du COEO résulte du couplage entre le timing ξ et la porteuse
Ω du peigne de fréquence. A cet égard, la correction de porteuse optique apportée par le filtre optique
d’une impulsion chirpée participe donc à la synchronisation des oscillateurs. Le dernier composant par-
ticipant à cet équilibre est l’amplificateur à semi-conducteur. L’auto-modulation d’amplitude qu’il induit
(SAM), affecte aussi bien le timing que la porteuse du peigne de fréquence. La SAM est principalement
issue du faible temps de recouvrement du gain (τc). Lorsque le milieu amplificateur est traversé par une
impulsion optique, le gain instantané du SOA va progressivement saturer en intégrant le profil d’inten-
sité de l’impulsion optique. Dans le cas où le taux de répétition du train d’impulsion (Tm) et τc sont
du même ordre de grandeur, le gain fourni par le SOA diminue progressivement au cours de l’intégra-
tion de la puissance optique, ceci ayant pour conséquence immédiate de favoriser le front montant de
l’impulsion en lui accordant un surplus de gain et donc de décaler l’impulsion vers les temps négatifs
(t < 0) (Fig.3.14.a), impactant de ce fait le timing des impulsions. Le SOA participe donc à la synchro-
nisation du COEO en induisant un délai négatif de manière inconditionnelle dont l’importance dépend
du niveau de saturation de l’amplificateur. La saturation dynamique du SOA s’accompagne aussi d’une
modulation de phase par l’intermédiaire du facteur de Henry αh, ayant pour effet d’affecter la position
du peigne de fréquence. Afin de quantifier ce décalage spectral, il nous faut nous intéresser au profil de
fréquence instantané imposé par SPM. Le décalage spectral est alors partagé entre le chirp négatif du
front montant et le chirp positif du front descendant (Fig.3.14b). Les variations de fréquence instantanée
étant différentes le long de l’impulsion, il devient difficile d’attribuer un chirp à l’enveloppe complexe
à partir d’une dérivée locale. Une moyenne sur l’ensemble de l’impulsion permet alors de contourner
cette difficulté. La moyenne est alors obtenue par pondération par l’enveloppe complexe normalisée sui-
vant l’énergie impulsionnelle, nous permettant alors d’estimer si le chirp imposé par le SOA favorise les
hautes ou les basses fréquences. On définit alors f̄i par :

f̄ =
1

Ep

∫
fi,soa(t)|A(T, t)|2dt (3.34)

avec Ep l’énergie impulsionnelle, fi,soa la fréquence instantanée imposée par le SOA et A(T, t) l’en-
veloppe complexe de l’impulsion optique. La saturation dynamique du SOA a pour conséquence de
former une impulsion dissymétrique, avec un front montant ayant une pente abrupte comparée au front
descendant. Il en résulte que le chirp négatif imposé par le SOA est plus important sur le front montant
que le chirp positif imposé sur le front descendant à intensité optique équivalente. On obtient donc né-
cessairement un chirp f̄i,soa < 0 de manière inconditionnelle (Fig.3.14.b). Le spectre optique est donc
décalé vers les basses fréquences sous effet de SPM à la traversée du SOA. De cette notion de fréquence
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instantanée pondérée par le profil impulsionnel, découle le paramètre de chirp q défini par la relation :

q =
2

Ep

∫
(t− ξ)fi,soa(t)|A(T, t)|2dt (3.35)

q correspond au moment d’ordre 1 de la fréquence instantanée, et est équivalent au déphasage moyen
perçu par la porteuse optique sur l’ensemble de l’impulsion. Le coefficient de chirp est utilisé de manière
préférentielle dans la littérature [4], [17]. Nous nous intéresserons donc au chirp par l’intermédiaire du
paramètre q et d’un chirp moyen impulsionnel estimé à partir de l’expression : b = q 1

τ2p
, avec τp obtenu

à partir du moment d’ordre 2 de l’enveloppe temporelle. Le coefficient complexe Γ défini à partir des
paramètre q et τp est donc donné par Γ = 1

τ2p
(1− iq) = a− ib. Dès lors, il devient possible d’appliquer

(a) (b)

FIGURE 3.14 – a) Simulation du profil d’intensité optique par rapport au signal de modulation du MZM(
bleu) et la SAM du SOA (rouge) pour β2,Σ = −0.55ps2. Le sens de déplacement de l’impulsion engen-
drée par ces signaux de modulation est indiqué (flèches noires). b) Présentation du profil de fréquence
instantanée de cette même impulsion ainsi que la fréquence instantanée imposée par la SPM issue du
SOA (pointillées rouges). La différence de fréquence instantanée à puissance optique équivalent entre le
front montant et descendant est présentée à Popt = 60mW . Cette différence est à l’origine du red-shift
induit par la SPM sur le spectre optique de l’impulsion.

le raisonnement gaussien dans le plan complexe présenté précédemment, au cas obtenu par simulation
numérique du COEO. Fig.3.4 nous donne l’évolution de Γ obtenue par simulation. Conformément au
modèle gaussien du MLL-SOA, le rayon de cercle de compressionR augmente au cours du régime tran-
sitoire dû à l’extension du spectre optique. L’angle θ > π/2 positionnant Γ sur le cercle de compression,
nous indique que la largeur spectrale est majoritairement issue du chirp de l’impulsion. On obtient donc
une impulsion large au chirp élevé. Le comportement du filtre optique et de la dispersion chromatique
dépendant de la position de Γ dans le plan complexe, leur apport à l’équilibre du MLL peut dès lors être
déterminé. Sachant que θ > π/2, la dispersion chromatique impose donc un chirp positif sur l’impul-
sion. L’ensemble des cercles de compression étant tangentiels à l’axe des imaginaires au niveau de la
singularité (θ = π ↔ Γ = 0), on peut définir un angle ζ = − arctan(q) = − arctan(b/a) par rapport
à l’origine du plan complexe à partir duquel le comportement du cercle d’extension peut être déduit. Le
filtre contribue alors à un élargissement temporel dans le cas où ζ > π/4 (et donc que θ > π/2) et une
compression dans le cas où ζ < π/4 (associé à θ < π/2). L’état stationnaire d’un MLL-SOA ayant
nécessairement un angle θ > π/2, le filtre optique aura donc pour effet de comprimer l’impulsion. Les
contributions par tour de cavité des composants optiques, sont présentés Fig.3.15 dans le cas d’une dis-
persion intra-cavité anormale, menant à l’évolution des paramètres ξ, Ω, q et τp présentés Fig.3.17. Le
comportement du COEO observé peut être décrit à partir des équations du modèle gaussien de Matsko
donnant l’évolution des paramètres impulsionnels par tour de cavité 2. L’équation de timing (3.36) nous

2. Ω est défini ici comme la position du peigne ωc par rapport à une porteuse de référence ω0 (Ω = ωc − ω0) et sera donc
de signes opposés à celui utilisé par Matsko (ΩMatsko = ω0 − ωc).
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FIGURE 3.15 – Contribution de chacun des composants à l’évolution des paramètres impulsionnels
(ξ, Ω, q, τp) et des coefficients d’asymétrie γ1 et d’applanissement γ2 du spectre optique associé. Le
detuning ∆fRF et la dispersion chromatique β2,Σ,1 participent à l’équilibre du timing ξ et du paramètre
de chirp q. La somme des contributions est notée Σ et est représentée par courbe noire. Ces résultats ont
été obtenus pour une dispersion β2,Σ = −0.55 ps2 et un detuning ∆fRF = 4 kHz

indique tout d’abord que sous condition d’un spectre optique à porteuse décalée (Ω ̸= 0), la dispersion
chromatique intra-cavité (β2ΣΩ) et l’opération de filtrage d’une impulsion chirpée (− q

Ω2
f
Ω) participent

au processus de synchronisation du COEO. Sachant que Ω < 0 à l’état stationnaire (Fig.3.17), et puisque
sous condition d’une dispersion anormale β2,Σ < 0 et q < 0, le filtre optique et la dispersion chroma-
tique imposent respectivement un retard négatif et positif (Fig.3.15). La correction de position issue du
modulateur d’amplitude est elle donnée par −∆AMω

2
mτ

2
p (ξ − tm). Ayant à l’état stationnaire un timing

négatif (Fig.3.17), le modulateur aura donc pour effet de compenser ce décalage entre l’impulsion et le
signal modulant en imposant un retard positif. Le même mécanisme est obtenu avec la SAM du SOA
−∆SOAω

2
mτ

2
p (ξ − tsoa) (représentée par la courbe gsoa Fig.3.15, désignant la contribution de la satu-

ration dynamique du SOA). Le signal de modulation est ici issu de la saturation dynamique du SOA.
Le terme quadratique de modulation pris en compte dans l’équation 3.36 est alors nécessairement en
avance par rapport à la position de l’impulsion (la contribution quadratique est indiquée en pointillés sur
la Fig.3.20 sur la partie dédiée à l’étude des effets du temps de recouvrement du gain sur les impulsions :
section 3.2.5). On obtient alors (ξ− tsoa > 0), ce qui a pour conséquence d’avancer l’impulsion vers les
temps négatifs. Enfin le terme de detuning représenté par β1, induit un retard positif (∆fRF = 4 kHz).
On observe alors une compensation des effets combinés du detuning, de la dispersion chromatique et du
modulateur afin de compenser le retard induit par la SAM et le filtre optique.

TR
dξ

dT
= β1 +

(
β2,Σ − q

Ω2
f

)
Ω−∆AMω

2
mτ

2
p (ξ − tm)2 −∆SOAω

2
mτ

2
p (ξ − tsoa) (3.36)

Le second paramètre permettant la synchronisation du COEO concerne la position du spectre optique
que l’on quantifie par un changement de porteuse Ω (eq.3.37). La contribution du SOA se fait ici par
l’intermédiaire de la SAM appliquée au chirp négatif de l’impulsion décale le spectre vers les hautes
fréquences (∆SOAω

2
mq(ξ−tsoa)). L’auto-modulation de phase du SOA (−αh∆SOAω

2
m(ξ−tsoa)) décale

le spectre optique vers les basses longueurs d’onde (« red-shift »). Le modulateur d’amplitude combiné
au chirp et au déphasage entre l’impulsion et le signal modulant (ξ−tm), décale le peigne vers les basses
fréquences. En effet, le chirp de l’impulsion considérée étant négatif, les pertes induites par modulation
sur le front montant de l’impulsion, favorisent les composantes basses fréquences du spectre. On obtient
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de ce fait, un repositionnement du peigne. La dernière contribution concerne le filtre optique qui tend
à annuler le changement de porteuse du peigne (Ω = 0). L’efficacité de la correction de position du
peigne dépend alors des pertes induites par filtrage : − 1+q2

Ω2
f τ

2
p
Ω = −∆Ω2

2

Ω2
f
Ω (avec ∆Ω2 la largeur du

spectre optique). Il est intéressant de remarquer que, sous condition de dispersion anormale, la SAM et
la SPM sont les deux contributions principales à l’état stationnaire de Ω et ont des effets antagonistes.
Cet équilibre est modifié dans le cas d’une dispersion normale, pour laquelle les contributions de SPM
et SAM s’additionnent du fait du changement de signe du paramètre de chirp q et sont alors compensées
par le modulateur d’amplitude. Les différentes contributions participant à l’équilibre de ξ et Ω dépendent
essentiellement des paramètres impulsionnels q et τp, démontrant que la synchronisation du COEO est
conditionnée par l’enveloppe complexe des impulsions optiques et nécessite de s’intéresser à l’évolution
par tour de cavité du paramètre de chirp q et de la largeur impulsionnelle τp.

TR
dΩ

dT
= −1 + q2

Ω2
fτ

2
p

Ω−∆AMω
2
mq(ξ − tm)−∆SOAω

2
m(q + αh)(ξ − tsoa) (3.37)

L’évolution du paramètre de chirp q est régi par l’équation :

TR
dq

dT
=
β2,Σ − q

Ω2
f

τ2p
(1 + q2 − 2Ω2τ2p ) + ∆AMω

2
mτ

2
p [−2Ω(ξ − tm)− q] + ∆SOAω

2
mτ

2
p [−2Ω(ξ − tsoa)

− (q + αh)] + 2β1Ω

(3.38)

On obtient alors une contribution par dispersion chromatique donnée par β2,Σ∆Ω2
2, ce qui correspond

à l’intégrale du déphasage entre les modes adjacents du peigne, induit par dispersion chromatique sur
l’ensemble du peigne. Les pertes induites, que ce soit spectralement ou temporellement, ont pour effet
d’amortir le paramètre de chirp q. Spectralement, le filtre optique tend à annuler le chirp de l’impulsion
par les pertes de filtrage qu’il induit : −∆Ω2

2/Ω
2
fq. Temporellement, ce sont les pertes par modulation

d’amplitude (MZM/SAM) qui contribueront à réduire le chirp, avec la contribution du MZM donnée
par −∆AMω

2
mτ

2
p q et celle de la SAM donnée par −∆SOAω

2
mτ

2
p (q + αh). Le reste des contributions

résulte d’effet de pondération du changement de porteuse. Le paramètre q représentant le déphasage
moyen perçu par la porteuse optique, les pertes induites par modulation auront pour effet de favoriser
un timing impulsionnel ξ autour du timing du signal RF de modulation tm. Dans le cas où Ω ̸= 0,
ce repositionnement temporel induit par modulation s’accompagne donc d’un déphasage de la porteuse
donné par : −2∆AMω

2
mτ

2
pΩ(ξ − tm). Le même effet est observé pour la SAM, à la différence que le

repositionnement de l’impulsion favorise les temps négatifs (avec tsoa < tm). Spectralement, une para-
bole de phase décalée par rapport à la position moyenne du spectre optique Ω, a pour effet de déphaser
le spectre optique d’une constante donnée. L’équation (3.32) nous indique que, dans le cas d’une para-
bole de phase obtenue par dispersion chromatique, le déphasage imposé est donné par : ϕ = 1

2β2,ΣΩ
2,

auquel on peut associer le paramètre de chirp qβ2,Σ
= 2β2,ΣΩ

2. De la même manière, la restriction
de la largeur du spectre optique par filtrage d’une impulsion chirpée et ayant une porteuse Ω ̸= 0, a
pour effet de modifier cette constante de phase, menant à une contribution qΩf

= −2 q
Ω2

f
Ω2. Enfin, le

délai induit par detuning β1, constitue la dernière contribution à cet équilibre en imposant un déphasage
donné par 2β1Ω. On constate alors l’interdépendance de l’enveloppe complexe des impulsions et les
conditions de synchronisation du COEO. Il en résulte que l’équilibre est atteint lorsque les contributions
du SOA (SAM/SPM) cumulées à celles du filtre optique et du MZM sont compensées par le detuning
et la dispersion chromatique. Le jeu d’équation décrit précédemment doit être complété par celle don-
nant l’évolution de la largeur des impulsions τp par tour de cavité (3.39). Cette dernière dépend de la
compensation des effets de la dispersion chromatique (ie une dilatation des impulsions) par les éléments
imposants des pertes à savoir la SAM, le MZM et le filtre optique (sachant que q > 1 dans le cas d’un
COEO-SOA).

TR
dτ2p
dT

= 2qβ2,Σ +
1− q2

Ω2
f

− (∆AM +∆SOA)ω
2
mτ

4
p (3.39)
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Les contributions indiquées par ces équations, bien qu’étant établies à partir d’un modèle gaussien, sont
retrouvées sur les résultats de simulations (Fig.3.15,3.17) et peuvent donc être utilisées comme outils
afin d’interpréter les résultats numériques obtenus.

D’un point de vue spectral, la traversée des composants impacte la forme de la distribution spectrale
de puissance optique. Nous allons pour celà nous intéresser au coefficient d’asymétrie γ1 et au kurto-
sis γ2, utilisés afin de quantifier l’évolution de la forme de la DSP au cours du régime transitoire. Le
coefficient d’asymétrie γ1 nous indique si la queue de la distribution de la DSP se situe préférentielle-
ment du côté des hautes fréquences (γ1 > 0) ou du côté des basses fréquences du spectre (γ1 < 0) par
rapport à la position du spectre (Ω). L’information apportée par γ1 sur la forme du spectre optique est
complétée par le kurtosis γ2 qui quantifie l’aplanissement de la distribution en prenant comme référence
la loi normale. Ainsi, une distribution plus étroite qu’une gaussienne sera qualifiée de « Leptokurtic »

FIGURE 3.16 – Spectre optique et enveloppe temporelle obtenus pour un detuning ∆fRF = 4 kHz et
une dispersion β2,Σ = −0.55 ps2.

(γ2 > 0) alors qu’une distribution aplanie par rapport à une gaussienne sera qualifiée de « platykurtic »
(γ2 < 0). γ1 et γ2 étant tous deux positifs à l’état stationnaire, on en déduit que la DSP obtenue pré-
sente une puissance majoritairement localisée sur un nombre réduit de modes (γ2 > 0) et localisée vers
les basses fréquences (γ1 < 0). Le SOA se présente notamment comme le principal contributeur dans
la formation du spectre optique, en fournissant les deux composantes principales permettant sa forma-
tion (SAM/SPM).À l’état stationnaire, la SPM et la SAM ont des effets antagonistes dans le cas d’une
dispersion anormale, la SPM favorisant les basses fréquences et la SAM contribuant à resymétriser l’im-
pulsion avec l’aide du modulateur d’amplitude et du filtre optique. La forme asymétrique caractérisant
les peignes de fréquence générés par MLL-SOA résulte donc de la présence de SPM dans le système
(Fig.3.15). On notera la présence sur le spectre optique d’une figure d’interférence issue de la SPM du
SOA, analogue à celle obtenue par effet Kerr lors de la propagation fibrée. La forme en V de la fréquence
instantanée fi,soa présentant deux valeurs égales pour deux instants différents (Fig.3.14.b), se transcrit
spectralement par une figure d’interférence localisée du côté rouge du spectre, sur les modes portant le
plus de puissance.

Nous nous sommes jusqu’ici intéressés aux contributions des composants optiques aux paramètres
des impulsions. Ces paramètres résultent du calcul de moments, permettant de déterminer un compor-
tement moyen de l’impulsion. Les effets de compensation entre les différentes contributions peuvent
aussi être abordés par le gain et la fréquence instantanée apportés par chacun des composants. Le cas
d’une cavité à dispersion anormale sous detuning positif est présenté Fig.3.18. Les contributions au gain
intantané nous permettent de visualiser le maintien de la forme impulsionnelle. La dispersion a pour
effet d’induire des pertes au maximum d’intensité associées à un gain au niveau des ailes, permettant
de visualiser l’effet de dilatation de l’impulsion. Le filtre optique ayant une contribution visant à com-
primer l’impulsion (Fig.3.15), produit l’effet inverse avec un gain perçu au centre de l’impulsion et des
pertes localisées sur les ailes. De la même manière, le retard induit par detuning est ici visualisé par un
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FIGURE 3.17 – Évolution des paramètres impulsionnels par tour de cavité ainsi que les coefficients
d’asymétrie γ1 et d’applanissement γ2 du spectre optique (Fig.3.16).

FIGURE 3.18 – Contributions à l’état stationnaire des différents composants de la boucle optique sur
le profil de fréquences et de gain instantanés pour une dispersion intra-cavité β2,Σ = −0.64 ps2 et un
detuning ∆fRF = 4 kHz.

gain perçu à l’arrière de l’impulsion, compensé par le décalage temporel induit par la SAM du SOA. La
contribution de la SPM du SOA sur le profil de fréquence instantanée est à nouveau retrouvée ici avec
l’apport de deux chirps de signes opposés localisés sur les deux fronts de l’impulsion. Il est intéressant
de remarquer que, sous condition d’impulsions asymétriques, la dispersion chromatique ainsi que le
detuning, apportent eux aussi deux chirps instantanés de signes opposés. Le chirp issu de la dispersion
chromatique le plus important est positif, en cohérence avec le chirp d’une dispersion anormale appliqué
sur une impulsion de paramètre q > 1 (on se trouve alors sur la partie gauche du cercle de compression).
De la même manière, le chirp issu du detuning le plus important est négatif, en accord avec l’approche
analytique présentée eq.3.38. L’apport moyen des composants reste donc suit les tendances décrites par
le modèle analytique dans le cas d’un detuning positif. La complexification du profil de fréquence instan-
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FIGURE 3.19 – Contributions des composants optiques à la fréquences instantanées des impulsions
optiques à l’état stationnaire. Les dispersions intra-cavité considérées sont de ±1.27 ps2, pour trois
valeurs de detuning différents ∆fRF ∈ {−4, 0, 4} ps. La composante linéaire du chirp induit par dis-
persion chromatique compense celle du front montant imposée par SPM pour β2,Σ < 0 et descendant
pour β2,Σ > 0 sous condition de parfaite synchronisation du COEO (obtenues respectivement pour
∆fRF = 4 kHz et ∆fRF = −4 kHz).

tanée nécessite une pondération suivant le niveau de puissance optique afin de déterminer le chirp effectif
apporté par chacun des composants, ce qui revient alors à appliquer la méthode des moments. L’étude
des paramètres impulsionnels par la méthode des moments présente donc l’avantage de synthétiser les
effets de compensation instantanés au moyen de paramètres scalaires. Reste que cette étude permet de
visualiser la compensation des deux chirps imposés par SPM. L’apport en fréquence instantanée des
différents composants évolue suivant l’état de synchronisation de l’oscillateur et est donc dépendant
du detuning et de la dispersion chromatique. La Fig.3.19 présente l’évolution des profils de fréquence
instantanée pour les trois valeurs de detuning et suivant les deux régimes de dispersion. On peut alors
constater que le detuning a notamment pour effet de favoriser l’un des deux fronts de fréquences instan-
tanées présentés pour ∆fRF = 0. En l’absence d’une compensation du chirp par detuning (∆fRF ), la
dispersion chromatique présente un profil de fréquence instantanée complémentaire à celui imposé par
SPM, permettant l’établissement d’un état d’équilibre.

Les mécanismes de compensation menant à un état stationnaire sont donc principalement contraints
par le SOA et varient en conséquence suivant son niveau de non-linéarité. Le courant d’injection du
SOA est en ce sens un paramètre important du système, puisqu’il permet d’ajuster le gain petit signal
(et donc l’énergie impulsionnelle à l’état stationnaire), ainsi que le temps de recouvrement du gain et la
puissance de saturation. Les non-linéarités sont donc accentuées en augmentant le courant d’injection et
ont pour principale conséquence de créer une zone d’instabilité autour du zéro de dispersion. Cette zone
d’instabilité représente alors une des caractéristiques différenciant le COEO-SOA du COEO-EDFA.

3.2.5 Impact du temps de recouvrement τc sur le profil impulsionnel

Comme énoncé dans la partie consacrée à la modélisation du SOA, le courant d’injection permet de
varier à la fois le gain petit signal, la puissance de saturation, le facteur de Henry ainsi que le temps de
recouvrement du gain. La saturation dynamique du SOA est gouvernée par l’équation :

dg

dt
=
g0 − g

τc
− g

Popt(t)

Esat
(3.40)
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avec τc le temps de recouvrement du gain, Psat la puissance de saturation du SOA, et Popt(t) le profil
d’intensité de l’impulsion amplifiée. La profondeur de modulation du gain instantané g(t), dépend donc
du rapport Popt/Psat qui détermine la sensibilité du gain à la puissance optique incidente. Le temps de
recouvrement du gain τc agit sur la sensibilité du gain à la puissance optique ainsi que sur la capacité
du SOA a restaurer son gain petit signal. La forme du gain instantané sera donc principalement déter-
minée par τc, constituant de ce fait le paramètre principal affectant la non-linéarité du SOA. Le chirp
induit par SPM est notamment issu des contributions quadratiques de g(t) (Fig.3.20) dont la contribution
principale localisée sur le front montant de l’impulsion a été approximée par une parabole de la forme
g(t) = −∆SOAω

2
m(t − tsoa)

2 et exploitée dans l’analyse gaussienne des équations différentielles. Les

FIGURE 3.20 – Composition du gain dynamique du SOA. gpump et gsat représentent les composantes
de pompe et de saturation approximatives constituant le gain dynamique g (obtenu sous condition de
faibles saturations). Les amplitudes de gsat et gpump ont été normalisées par rapport à celle de g de
sorte à permettre une superposition des courbes. gapprox représente l’appoximation utilisée pour l’ana-
lyse gaussienne dans le plan Γ et afin d’établir les expressions analytiques des équations différentielles
associées aux paramètres impulsionnels.

figures 3.21 présentent l’évolution des paramètres impulsionnels ainsi que du profil d’impulsions géné-
rées par le COEO à mesure que τc diminue. On observe alors un élargissement de la largeur de spectre
∆Ω2, une accentuation du chirp et de l’angle θ qui nous indiquent que les effets de SPM deviennent plus
prononcés avec la réduction de τc. La SAM se distingue de la SPM par le fait qu’elle affecte la position
de l’impulsion en l’avançant vers les temps négatifs. L’évolution de ξ suivant τc confirme que la SAM
est elle aussi plus efficace sous condition d’un temps de recouvrement réduit. Ces résultats numériques
permettent donc de souligner l’importance du temps de recouvrement du gain sur la non-linéarité du
SOA, dont les effets affectent aussi bien la forme de l’impulsion {τp, q} que les conditions de synchro-
nisation du COEO {ξ,Ω}.

En résumé, une étude paramètrique numérique visant à évaluer l’évolution du chirp et des largeurs
impulsionnelles suivant la dispersion intra-cavité a été réalisée. En parallèle une approche graphique
dans le plan complexe Γ a été mise au point et utilisée afin d’expliquer les effets de compensation appor-
tés par chacun des composants de la boucle optique et leur évolution suivant β2,Σ. Cette approche nous
a permis de mieux appréhender l’accentuation du chirp observée à mesure que la dispersion chroma-
tique diminue et de montrer analytiquement à partir d’un modèle gaussien, que l’utilisation d’un SOA
engendre la formation d’une zone d’instabilité autour du zéro de dispersion. Une étude approfondie des
résultats de modélisation du COEO-AM basée sur la méthode des moments, a ensuite permis de confir-
mer nos premières interprétations. Enfin, l’impact de l’auto-modulation de phase et d’amplitude du SOA
sur les paramètres impulsionnels et leur évolution suivant le temps de recouvrement du gain a fait l’ob-
jet d’une attention particulière, soulignant le fait que les non-linéarités du SOA modifient l’enveloppe
complexe des impulsions (par l’intermédiaire de τp et q) ainsi que leur position temporelle ξ et spectrale
Ω. Le SOA se présente donc comme un composant intervenant dans les mécanismes de synchronisation
du COEO.
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(a) (b)

(c)

FIGURE 3.21 – a) Évolution du profil impulsionnel du COEO avec la réduction de τc. La réduction
progressive de l’amplitude observée coïncide avec celle de l’énergie impulsionnelle présentée figure c).
Ce surplus de pertes se justifie par le décalage vers les temps courts de l’impulsion engendré par la
SAM du SOA. Le paramètre ξ se décale vers les valeurs négatives avec τc par le fait d’une SAM plus
importante. L’accentuation du paramètre de chirp q et de l’angle θ positionnant le paramètre Γ sur le
cercle de compression (fig.b), confirme quant à elle l’augmentation des effets de SPM sur le spectre
optique. Enfin, les fortes valeurs de chirp observées avec la réduction de τc impose un élargissement du
spectre optique (∆Ω2)

3.3 Les régimes de synchronisation

3.3.1 Conditions de verrouillage du COEO

Le dispositif COEO consiste à coupler une cavité MLL avec un oscillateur opto-électronique. Le
train d’impulsion circulant dans la cavité MLL étant cadencé à la fréquence d’oscillation de l’OEO, on
peut alors considérer le train d’impulsion comme étant constitué d’un peigne de fréquence RF déporté
dans le domaine optique. La synchronisation opère donc entre l’enveloppe lentement variable du train
d’impulsion (appartenant donc au domaine RF) et le signal de modulation issu de l’OEO. Le verrouillage
de phase est obtenu lorsque le retard entre le train d’impulsion et le signal de modulation est maintenu
constant à chaque tour de cavité. La synchronisation suppose donc que la période du MLL corresponde
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à un multiple de celle de l’OEO (puisque TMLL > TOEO). L’application de ce raisonnement dans le
domaine fréquentiel, nous mène à la notion d’intervalle spectral libre (ISL) que l’on définit à partir
de la fréquence associée au tour de cavité d’une impulsion. La cavité MLL ne peut se synchroniser
qu’à condition que la période du signal modulant corresponde à un multiple de son ISL. Dans le cas
du COEO, l’oscillation débute à partir de bruit RF dont la somme cohérente à chaque tour de cavité
est conditionnée à une corrélation de bruit qui ne peut être obtenue que sous condition d’une période
du MLL multiple de celle de l’OEO. Sous ces conditions, le bruit RF modulant le signal optique étant
cohérent avec celui porté optiquement dans la cavité MLL, une accumulation de bruit peut alors opérer
jusqu’à formation d’un signal déterministe entrainant la saturation de l’amplificateur. On obtient donc
un effet Vernier permettant d’effectuer une sous-sélection des résonances de la cavité MLL (Fig.3.22).
L’utilisation d’un filtre RF permet par la suite d’induire des pertes RF permettant de sélectionner l’une
des résonances de l’OEO pour lesquelles une oscillation est possible. Dans le cas où la période du MLL

FIGURE 3.22 – Schéma présentant la sélection modale par effet Venier. Un sous échantillon du peigne
de résonances optiques est sélectionné par condition de synchronisation avec l’OEO (effet Vernier). Un
filtre optique est ensuite appliqué dans le domaine RF afin de ne sélectionner qu’une unique possibilité
d’oscillation.

ne correspond pas exactement à un multiple de la période de l’OEO (conditions de detuning non nul),
la synchronisation du COEO permet de contraindre le déphasage entre le train d’impulsion et le signal
de modulation afin de maintenir le verrouillage (la contrainte la plus directe étant celle apportée par le
modulateur d’amplitude). La cadence du train d’impulsion peut alors être légèrement modifiée de sorte à
maintenir la synchronisation malgré la différence de période entre les deux oscillateurs. On définit ainsi
une bande de verrouillage sur laquelle la synchronisation est maintenue. Expérimentalement, la longueur
de cavité de l’OEO est marginalement ajustée à l’aide d’une ligne à retard RF. On peut alors balayer la
bande de verrouillage du COEO afin de déterminer les conditions de synchronisation les plus favorables
au regard du bruit de phase. Outre les performances en bruit de phase RF du COEO, la question de
sa stabilité est primordiable afin que le signal généré puisse être exploitable expérimentalement. La
stabilité du système passe notamment par celle du spectre optique du MLL. En effet, une modification
de porteuse optique a pour conséquence de modifier le délai nécessaire pour effectuer un tour de cavité
(effet de dispersion chromatique). On obtient donc un couplage entre la porteuse optique Ωp et le timing
de l’impulsion optique ξ. Considérant une impulsion gaussienne, et dans le cas d’un COEO modulé en
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amplitude, le couplage entre ξ et Ωp est donné par [5] :
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ce qui devient sous hypothèse gaussienne :
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2
mq(ξ − tm) (3.44)

avec ωm la pulsation RF du signal modulant, ∆AM l’amplitude du signal modulant et Ωf la largeur
du filtre passe-bande optique (ici supposé gaussien). Écrit de cette manière, on constate que la capacité
du COEO à maintenir une position de peigne constante et un déphasage (ξ − tm) constant dépend des
paramètres impulsionnels τp et q, c’est-à-dire de l’enveloppe complexe des impulsions optiques. Ainsi,
la position du peigne optique dépend des pertes induites par le filtre et le décalage du peigne issu du
chirp couplé à la modulation d’amplitude. Les pertes induites par le filtre optique sont données par :

∆Ωfiltre = −1 + q2

Ω2
fτ

2
p

Ωp (3.45)

que l’on peut obtenir à partir du moment temporel :
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L’équation 3.46 peut être considérée comme une fonction caractéristique ζÃ(τ) associée à la densité

P̃ (A) = |Ã|2
Ep

et évaluée à τ = 0. Une fonction caractéristique est reliée à sa transformée de Fourier par
la relation :

ζ
(k)

Ã
(0) =

1
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∂tk
A∗ ⊛A = ikE[ωk] (3.47)

avec E[ωk] le moment d’ordre k de la densité |Ã|2/Ep et ⊛ le produit de convolution (Ã définie comme
la transformée de Fourier de l’enveloppe complexe A). Les pertes induites par le filtre optique peuvent
donc être calculées à partir de l’expression :
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avec : a =
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(3.48)

où l’on a considéré une impulsion gaussienne de la forme :

A(t) = A0 exp
(
−at2

)
exp

(
−i(ω0t+ bt2

)
) exp(−iΩpt) (3.49)
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avec b le chirp de l’impulsion, dont le spectre gaussien est de la forme :

Ã = Ã0 exp

(
−1

4

a+ ib

a2 + b2
(ω − ω0 − Ωp)

2

)
(3.50)

Cette relation nous montre donc que la correction de position du peigne de fréquence opérée par le filtre
optique est directement issue des pertes engendrées par l’opération de filtrage. Il sera par conséquent
d’autant plus efficace que le peigne est étendu. La largeur spectrale étant déterminée à la fois par le
paramètre de chirp q et la largueur des impulsions τp, la capacité du COEO à maintenir la position du
peigne autour du centre du filtre dépend des propriétés des impulsions. Dans le cas d’une impulsion
chirpée, les pertes induites par modulation sous condition de detuning non nul (ξ − tm ̸= 0), vont
favoriser une partie de la pente de fréquence instantanée associée au chirp. En conséquence, la puissance
spectrale sera décalée en accord avec la gamme de fréquence instantanée favorisée par modulation. Le
modèle gaussien quantifie ce changement de position par l’expression :
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(3.51)

Le résultat nous indique que le changement de position dépend non seulement des pertes induites par
modulation (12∆AMω

2
mτ

2
p ) mais aussi du déphasage moyen favorisé par cette modulation (b(ξ−tm)). La

position du peigne Ωp issu de cet équilibre, impactera en retour le déphasage entre le train d’impulsion
et le signal de modulation, tout d’abord en ajoutant un délai supplémentaire par effet de dispersion
chromatique : β2,ΣΩp, auquel vient s’ajouter le délai issu de l’opération de filtrage sur une impulsion
chirpée. Ce délai peut être évalué spectralement à l’aide de (3.47) appliquée à (3.42) :
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avec ∆ω2
p tel que :
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sachant que ∆ω2
p = 2a2+b2

a et q = b
a , on obtient alors :
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Le déphasage du train d’impulsion ξ − tm ainsi engendré, sera par la suite compensé par la correction
de position des impulsions apportée par la modulation d’amplitude : ∆AMω

2
mτ

2
p (ξ − tm). Cette correc-

tion est alors d’autant plus efficace que l’impulsion τp sera large par rapport à la fenêtre de modulation
du MZM. L’ensemble de ces contraintes va alors imposer aux coordonnées {ξ, Ωp} de converger vers
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un point fixe de l’espace des phases auquel on associe l’état stationnaire du système. Les contraintes
combinées du filtre optique et du modulateur sur les dimensions ξ et Ωp permettent donc une transition
rapide vers l’état stationnaire et déterminent la trajectoire empruntée par le vecteur {ξ,Ωp}, ainsi que la
stabilité du point fixe face aux perturbations (sources de bruit). L’étude en stabilité peut ainsi être étudiée
en associant un potentiel scalaire au système (3.43-3.44).

Prenons le cas d’une dispersion chromatique intra-cavité anormale (β2,Σ = −0.75 ps2) sous condi-
tion de detuning nul (∆fRF = 0 kHz). L’évolution des paramètres Ωp et ξ dans l’espace des phases est
donc étudiée à partir du système :
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que l’on peut réécrire sous la forme : 
dξ

dT
= Fξ(ξ,Ωp)

dΩp

dT
= FΩp(ξ,Ωp)

(3.56)

La position du peigne Ωp ainsi que le timing ξ du train d’impulsion obtenu après simulation (représentant
donc l’état stationnaire du système) sont modifiés numériquement de sorte à déterminer l’évolution de
Fξ et FΩp sur l’espace des phases {ξ,Ωp}. On obtient alors un champ de vecteurs permettant d’évaluer
l’évolution du système pour toutes conditions initiales appartenant à l’espace sur lequel sont calculés Fξ

et FΩp . Les trajectoires pour chacun des points du plan (ξ,Ωp) ainsi obtenues, nous permettent d’éta-
blir l’existence de points fixes stables (aussi appelés puits), instables (sources), points-selles ainsi que
d’éventuels cycles limites. Un potentiel scalaire est pour cela défini à partir de F⃗ , dont les minimums
locaux indiquent les possibles états stationnaires accessibles. Par simplification, si l’on se limite à la
projection de F⃗ suivant ξ, on obtient :

dξ

dT
= Fξ(ξ,Ωp) (3.57)

Un potentiel Ψ peut alors être défini tel que [18] :

dξ

dT
= Fξ(ξ,Ωp) (3.58)

−
dΨξ

dξ
= Fξ(ξ,Ωp) (3.59)

Ψξ = − 1

TFξ

∫
TFξ

Fξdξ (3.60)

avec Tξ la période associée à Fξ. L’intégration (3.59) par rapport à ξ nous permet de déterminer le
potentiel scalaire associé à (3.58) 3.Le verrouillage du COEO induit un puits de potentiel permettant
de définir un bassin d’attraction, forçant le système à converger vers un noeud 4 associé. De la même
manière un potentiel est défini en appliquant la même procédure pour Ωp.

dΩp

dT
= FΩp(ξ,Ωp) (3.61)

−
dΨΩp

dΩp
= FΩp(ξ,Ωp) (3.62)

ΨΩp = − 1

TFΩp

∫
TFΩp

FΩpdΩp (3.63)

3. Fξ étant périodique, l’intégrale (3.60) se calcule sur une période TFξ

4. Un noeud se définit comme étant un point fixe du système stable
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avec TΩp la période associée à FΩp . Afin d’associer un potentiel scalaire à deux dimensions au champ
vectoriel F⃗ , les composantes Fξ et FΩp doivent être exprimées suivant la même dimension. Pour ce faire,
on étudiera les phases θξ = ωmξ et θΩp = ΩpTm associées à chacun de ces paramètres. Le potentiel
vecteur Ψ(ξ,Ωp) doit être déterminé à partir du champ vectoriel :

F⃗ =

{(
ωmFξ(ξ,Ωp)
FΩ(ξ,Ωp)Tm

)
(3.64)

D’après le théorème de Helmholtz-Hodge, tout champ vectoriel peut-être décomposé suivant un gradiant
de potentiel scalaire et un rotationnel de potentiel vecteur :

F⃗ = ∇× A⃗−∇Ψ (3.65)

A⃗ peut être obtenu en appliquant un rotationnel à (3.65) de sorte à éliminer le potentiel scalaire. En
prenant pour jauge de ∇.A⃗ = 0, on obtient :

∇2A⃗ = −∇× F⃗ (3.66)

Le potentiel quand à lui peut être obtenu en appliquant un divergent à (3.65), menant alors à :

∇Ψ(ξ,Ωp) =

(
dΨ
dθξ
dΨ
dθΩp

)
= −

(
ωmFξ(ξ,Ωp)
FΩp(ξ,Ωp)Tm

)
(3.67)

La résolution de (3.66) et (3.67) permet de déterminer la composante irrotationnelle (associée au gra-
dient du potentiel scalaire) et la composante solénoïdale (associée au rotationnel du potentiel vecteur) de
F⃗ . La composante irrotationnelle étant prédominante, on a F⃗ ≃ −∇Ψ . L’étude en stabilité du système
peut alors se limiter à l’étude de Ψ(ξ,Ωp). Nous allons, dans un premier temps, considérer les potentiels
Ψξ et ΨΩp indépendamment, en s’arrêtant sur l’étude à une dimension suivant ξ et Ωp. La figure 3.23
donne Ψξ et ΨΩp obtenus à partir de (3.60) et (3.63) sur une période Tξ (Fig.3.23b)) et sur la bande
passante du filtre optique (∆λ−3dB = 4.5 nm ⇔ Ωf = 3.5.1012 rad/s) (Fig.3.23a)). ΨΩp décrit un
puits de potentiel à la forme parabolique autour de ∆Ωp = 0, ou de manière équivalente autour de Ωp

5.
L’intervalle de fréquence est suffisamment réduit par le filtre optique pour que la périodicité de FΩp

n’intervienne pas dans l’équilibre du système. Fig.3.23b présente la solution Ψξ sur une période Tξ. Le
puits de potentiel possède lui aussi son minimum localisé sur ∆ξ = 0. La position des minimums res-
pectifs de Ψξ et ΨΩp confirme que le système étudié a atteint son état stationnaire. Contrairement à ΨΩp

(Fig.3.24), Ψξ ne possède pas de barrières de potentiel symétrique. Le système est donc susceptible de
basculer préférentiellement vers les ∆ξ négatifs ou positifs dans le cas où il serait soumis à une stimu-
lation extérieure suffisamment importante. Lorsque l’on étend l’intégration de Fξ sur plusieurs périodes
Tξ, on observe une succession de puits de potentiel le long d’une pente (Fig.3.25b). Dans le cas où ξ est
soumis à une stimulation externe trop importante, on observera par conséquent un glissement du timing
ξ de l’impulsion optique suivant la pente de potentiel observée Fig.3.25b. l’amplitude des barrières de
potentiels déterminent alors la capacité du COEO à maintenir le paramètre ξ dans son bassin d’attrac-
tion, en l’empêchant de rejoindre les bassins d’attraction voisins.

L’approche analytique par approximation gaussienne nous a par ailleurs montré le rôle stabilisateur
apporté par le filtre optique sur Ωp. Afin de le vérifier, les potentiels ΨΩp et Ψξ avec et sans filtre optique,
ont été calculés (Fig.3.25). La suppression du filtre optique a pour effet d’améliorer sensiblement la bar-
rière de potentiel de ξ, en cohérence avec les résultats de Matsko, indiquant l’effet compensatoire du
chirp combiné au filtre optique avec la dispersion chromatique (3.43). La suppression du filtre optique
porte un effet beaucoup plus marqué en ce qui concerne Ωp, avec une forte réduction de la barrière de
potentiel ∆ΨΩp (Fig.3.25a), ce qui rend la porteuse optique susceptible de passer d’un puits de potentiel
à un autre sous l’effet d’une stimulation moins importante. Expérimentalement, les perturbations appor-
tées par le bruit optique suffisent pour dépasser la barrière ∆ΨΩp et déstabiliser le système. L’absence de

5. ∆Ωp se défnit comme étant un décalage de porteuse par rapport à la porteuse de référence Ωp de l’état stationnaire
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(a) (b)

FIGURE 3.23 – a) Potentiel ΨΩ dans le cas d’un COEO avec filtre optique, obtenu en intégrant (3.58)
pour ξ = ξp. Le potentiel déterminant l’état stationnaire conditionné par l’accord de phase des oscilla-
teurs, les effets de pertes ne sont donc pas inclues. L’intervalle de validité du potentiel est donc limité
par la bande passante du filtre optique (Ωf ). b) Potentiel Ψξ obtenu en intégrant (3.61) pour ω = Ωp. Ψξ

dessine un puits de potentiel conditionnant l’état stationnaire du COEO.

(a) (b)

FIGURE 3.24 – a) Potentiel ΨΩ calculé sur trois périodes TΩ dans le cas d’un COEO avec filtre optique.
b) ΨΩ calculé sous les mêmes conditions que a) avec un COEO sans filtre optique.

pente de potentiel de ΨΩp induit un spectre optique qui change de porteuse de manière aléatoire sans di-
rection particulière, sur une large gamme de longueur d’onde (les puits de potentiels étant espacé de plus
de 500 ωm) inclus dans la bande d’amplification du SOA (∆λSOA ≃ 80 nm ⇒ ∆ΩSOA ≃ 1000 ωm).
La bande passante du filtre optique étant bien plus faible que la périodicité de ΨΩp , l’étude en stabilité
à partir du potentiel bi-dimensionnel Ψ(ξ,Ωp), peut se réduire à un problème à une dimension (Ψξ).
L’étude suivant deux dimensions devient pertinente si l’on supprime le filtre optique. La figure 3.26
donne la solution Ψ(ξ,Ωp) obtenue à partir de (3.67) pour un COEO avec filtre. On obtient alors un
potentiel périodique suivant ξ et Ωp. La barrière de potentiel de chacun des puits se construit du fait
de la présence de quatre noeuds instables bordant le puits considéré, entrainant la formation de points
selles à la jonction entre chacune des sources 6. Dans le cas d’un COEO avec filtre, le passage d’un état
stable à un autre ne peut se faire qu’en dépassant la barrière imposée par les sources. Le retrait du filtre
optique entrainera alors un élargissement des bassins d’attraction ainsi qu’une forte réduction des bar-
rières de potentiel associées. Les bassins d’attraction voisins deviennent alors accessibles sous effet de
faibles perturbations, rendant par conséquent le système instable. On observe alors une dérive en phase

6. source : point fixe instable
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(a) (b)

FIGURE 3.25 – Comparaison de la barrière de potentiel ∆ΨΩp obtenu avec et sans filtre optique (a) ainsi
que ∆Ψξ (b). Le filtre optique permet d’augmenter la barrière de potentiel ∆Ω permettant la stabilisation
de porteuse optique et ses répercussion sur la synchronisation par effet de couplage entre ξ et Ω.

du COEO entrainant une légère variation de la fréquence d’oscillation, s’accompagnant d’une position
de peigne optique instable. Les trajectoires dans l’espace des phases du système associées à Ψ(ξ,Ωp)
sont présentées Fig.3.27.

FIGURE 3.26 – a) Potentiel Ψ(ξ,Ω) obtenue à partir de eq.(3.67). Les sources (cercles rouges) imposent
des trajectoires divergentes, tandis que les puits (croix vertes) attirent les trajectoires du plan, en accord
avec Ψ(ξ,Ω). Le passage d’un puits à un autre se fait par l’intermédiaire des points selles (cercles
violets). Les échelles de ξ et Ω sont ici en unités arbitraires afin de laisser inchangé le champ de vecteur
malgré la différence d’ordre de grandeur entre ξ et Ω.

Malgré la stabilité des points fixes, le COEO peut donc passer d’un bassin d’attraction à l’autre sous
effet d’une perturbation suffisamment importante. Afin de quantifier ces effets, on considèrera par la
suite une source de bruit blanc dont la multiplicité des réalisations de son processus stochastique suit
une loi normale (théorème central limite). De ce fait, il existe statistiquement un intervalle de valeurs
pour lequel la perturbation est suffisamment importante pour dépasser la barrière de potentiel du bassin
d’attraction considéré. Le système passe alors de son bassin initial à l’un des bassins voisins. Dans le



92 CHAPITRE 3. MODÉLISATION DU COMPORTEMENT DÉTERMINISTE DU COEO

cas d’un oscillateur verrouillé en phase (Fig.3.25), le puits de potentiel ΨΩp est périodique suivant Ωp,
indiquant que sous effet d’une stimulation par bruit blanc, le système va passer d’un bassin d’attraction
à un autre autour du bassin initial. Les barrières de potentielles étant symétriques, on obtient une dérive
moyenne de Ωp nulle (⟨Ωp⟩ = 0), ce qui se traduit par des sauts de position du peigne de fréquence sans
direction particulière. Le verrouillage de phase du COEO, s’établit généralement avec un detuning non
nul (∆ξ ̸= 0) sous effet de saturation dynamique du SOA et correction du MZM. Sous ces conditions, le
potentiel Ψξ, suit une succession de bassins d’attraction le long d’une pente de phase, majoritairement
déterminée par la composante − 1

Ep

dEp

dT ξ de eq.(3.55). Le detuning non nul impose alors ξ ̸= 0 ce qui
se traduit par la pente de potentiel observée. Sous effet de la stimulation aléatoire du bruit blanc, ξ va
progressivement suivre la dérive de phase imposée par le potentiel Ψξ. On observe alors une fréquence
d’oscillation RF légèrement décalée (quelques kHz), dont la valeur est déterminée par la pente de po-
tentiel ainsi que du rapport entre l’amplitude de la barrière et la variance du bruit considéré (ce dernier
déterminant l’occurence des stimulations permettant de passer d’un bassin à l’autre). Le même procédé
opère de manière simultanée pour la fréquence porteuse du spectre, dont la stabilité face aux stimulations
de bruit dépend des paramètres de la cavité ainsi que des composants optiques utilisés. Le rôle du filtre
optique est sur ce point déterminant pour la stabilité du système puisque, comme nous l’avions évoqué
lors de l’analyse gaussienne du COEO, il entraine l’amortissement des perturbations de porteuse. Cela

FIGURE 3.27 – Trajectoire dans le plan {ξ,Ω} du COEO, obtenu à partir du champ vectoriel eq.(3.64).
Les sources (cercles rouges) imposent des trajectoires divergentes, tandis que les puits (croix vertes)
attirent les trajectoires du plan, en accord avec Ψ(ξ,Ω).

se retranscrit par une barrière de potentiel plus importante et donc une meilleure stabilité du système
(Fig.3.24). Expérimentalement l’ajout d’un filtre optique permet alors de passer d’un peigne optique
qui « saute » d’une porteuse à l’autre de manière aléatoire, à un peigne de position fixe et déterminée.
L’évolution des paramètres ξ et Ωp stimulés par des sources de bruits blancs, est donnée par :

dξ

dT
= Fξ(ξ,Ωp) + Fξnoise

(3.68)

dΩ

dT
= FΩp(ξ,Ωp) + FΩnoise (3.69)

Les résultats de simulations du système formé par 3.68 et 3.69 soumis à des forces de stimulation dont
l’amplitude suit une loi gaussienne sont présentés Fig.3.28. Le comportement aléatoire du système face
aux stimulations issues de sources de bruit, dépend donc de la synchronisation entre les deux oscillateurs.
La convergence du système vers un point fixe en cas de verrouillage de phase peut donc mener à une
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FIGURE 3.28 – Dérive de ϕξ calculé à partir de (3.68) soumis à une stimulation en bruit gaussien d’écart-
type σϕξϕξ

(rad) dans le cas d’un COEO avec filtre optique, nous permettant de passer d’un système a
deux dimensions (eq.3.68 et eq.3.69) vers un problème à une dimension (eq.3.68 ). La dérive s’accentue
avec la variance du bruit considéré. Les histogrammes présentés sur la colonne de droite donnent la
répartition de ϕξ associée aux courbes présentées sur la figure de gauche. La répartition favorise un
angle négatif moyen du fait de la pente de potentiel [18]-[20].

dérive en phase malgré la stabilité du point fixe associé à l’état stationnaire.
Sous condition de detuning accru, le COEO est amené à sortir de sa bande de verrouillage de phase et

tend vers de nouveaux régimes de sychronisation à savoir l’entrainement de phase et le régime chaotique.

3.3.2 Diagramme de bifurcations des oscillateurs couplés et conditions de stabilité du
COEO

Les régimes de synchronisation du COEO sont analogues à ceux observés pour les oscillateurs au-
tonomes couplés. Afin d’introduire les différents régimes de synchronisation, nous allons prendre le cas
particulier d’un oscillateur autonome synchronisé sur une source externe. Si l’on considère un oscilla-
teur autonome isochrone, l’équation d’évolution de l’amplitude complexe du signal oscillant peut être
écrite suivant [19] :

Ȧ = −iνA+ µA− (γ + iα)|A|2A+ βe (3.70)

avec ν le detuning entre la source externe et l’oscillateur synchronisé, µ (> 0) le gain petit signal de
l’oscillateur, γ (> 0) le coefficient de saturation associé à l’amplification, α décrivant la dépendance
non-linéaire de la fréquence d’oscillation, β le coefficient de couplage et e l’amplitude complexe as-
sociée à la source externe. {ν,β.e} sont les paramètres de bifurcation du système. La Fig.3.29 donne
le diagramme de bifurcation de l’oscillateur isochrone synchronisé sur une source externe. On y dis-
tingue quatre domaines de synchronisation A, B, C et D. Le domaine A (ν et βe faibles) possède trois
points fixes. Le premier est un noeud focalisant, instable, localisé à l’origine de l’espace des phases
{Re{a}, Im{a}}. Dans le domaine A, un cycle limite attracteur sur lequel se situent un noeud (« node »)
et un point selle (« saddle »), existe. L’ensemble des trajectoires de l’espace des phases est donc attiré
vers le cycle limite avant de converger vers le noeud. Lorsque la stimulation β.e augmente le point selle
converge vers l’origine jusqu’à disparaitre avec le cycle limite par une bifurcation mixte (Hopf super-
critique et saddle-node). On entre alors dans le domaine B de l’espace des phases pour lequel le noeud
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FIGURE 3.29 – Schéma du plan de bifurcation de (3.70) suivant les paramètres βe et ν, permettant de
distinguer les régimes de synchronisation A, B, C et D. La colonne de droite donne l’évolution de la
fréquence de battement simulée Ω suivant le detuning ν pour deux valeurs de couplage βe = 0.25 et
βe = 0.75. Ω ∝

√
ν − νc au voisinage du point de bifurcation de période infinie (βe = 0.25), tandis

qu’elle évolue de manière linéaire dans le cas d’une bifurcation de Hopf (βe = 0.75). Ω|βe=0.75 présente
une discontinuité due au passage la zone D lorsque ν augmente [18], [21].

focalisant devient l’unique point attracteur. En augmentant le detuning ν à partir du domaine B vers le
domaine D, on observe (sous condition d’une excitation suffisamment élevée) une birfurcation de Hopf
supercritique : le noeud perd sa stabilité pour laisser place à un cycle limite qui devient alors l’attracteur
global du système. Le domaine D se caractérise par un cycle limite qui n’encercle pas l’origine de l’es-
pace des phases. La phase évolue de manière périodique mais toujours incluse dans l’intervalle [0, 2π],
faisant que la fréquence du signal n’est pas affectée par la modulation de phase. L’amplitude complexe
atteint donc un état cyclo-stationnaire en parcourant de manière périodique le cycle limite. Le rayon de
ce cycle n’étant pas constant, cela entraine une modulation d’amplitude du signal (Fig.3.30). En main-
tenant la stimulation β.e constante et en accentuant le detuning ν, le rayon du cycle limite s’agrandit,
jusqu’à encercler l’origine du plan. On passe alors dans le domaine D pour lequel on observe à la fois
une modulation d’amplitude et une modulation de phase avec modification de la fréquence d’oscillation.

Le passage du domaine A vers le domaine C se fait sous condition de faible stimulation. Dans ce cas,
le point selle et le point fixe convergent le long du cycle limite, jusqu’à disparaitre par une birfurcation
de période infinie [22], laissant le cycle limite comme unique attracteur du système. Le diagramme de
bifurcation nous indique donc que l’oscillateur stimulé par une source externe est verrouillé en phase
dans les domaines A et B pour lesquels le noeud est l’attracteur global du système [23], [24]. On obtient
alors un déphasage Ψ = ϕa − ϕe et une amplitude |A| maintenus constants dans le temps.

Les domaines C et D correspondent à des régimes d’entrainement de phase, se distinguant par la pré-
sence ou non d’une modification de la fréquence d’oscillation. Le domaine D est donc synchronisé en
fréquence, contrairement au domaine C pour lequel la synchronisation est perdue et pour lequel une fré-
quence de battement Ω|Ψ = ⟨Ψ̇⟩ peut être définie. Deux cas sont alors à distinguer : le premier concerne
le passage de A vers C qui se traduit par une perte du verrouillage de phase par bifurcation de période
infinie. Ω(ν) évolue suivant ∝

√
ν − νc avec νc le detuning associé au point de bifurcation pour une

stimulation β.e donnée. L’eq.(3.70) sous condition de faible stimulation, donne lieu à une équation de
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FIGURE 3.30 – Solutions de eq.(3.70), obtenues pour différentes conditions initiales, pour un jeu de
paramètres {ν, β.e} associé aux zones B (a) ({0.8, 0.15}), D (b) ({0.8, 1}) et C (c) ({0.25, 1}). La
bifurcation de Hopf déstabilisant le point fixe du domaine B (a), induit la formation d’un cycle limite
en zone D (b) pour lequel l’orgine du plan complexe se situe à l’extérieur du cycle (n’induisant par
conséquent aucune modification de fréquence d’oscillation). Ce cycle limite s’étend avec l’accentuation
du detuning jusqu’à inclure l’origine du plan complexe dans le domaine C (c) [18], [25].

FIGURE 3.31 – Cas hypothétique d’une bifurcation par période infinie du COEO dans le cas où le
detuning laisse la bande de verrouillage inchangée. La courbe F (Ψξ) est translatée par le detuning ν (a
et b) jusqu’à ce que les points fixes stables et instables se rencontrent et s’annihilent. Les points fixes
sont définis par le passage à zéro de F (ξ) et sont associées soit à un maximum de potentiel Ψξ (point
fixe instable), soit à un minimum (point fixe stable). Lors de la bifurcation, la barrière de potentiel issue
du point fixe instable disparaît avec le point fixe (c).

phase de la forme :

dΨ

dt
= −ν + e.q(Ψ) = F (Ψ) (3.71)

avec e l’amplitude de stimulation q(Ψ) une fonction 2π périodique ayant pour valeur minimale qmin et
pour valeur maximale qmax. La bande de verrouillage de phase permettant de maintenir Ψ constant dans
le temps, est donnée par :

e.qmin < ν < e.qmax (3.72)

c’est-à-dire que la bande de verrouillage existe tant qu’un intervalle IΨlock
tel que F (Ψ) < 0 existe (la

condition F (Ψ) < 0 assurant la convergence de Ψ vers le neud attracteur). L’équation (3.59) utilisée
précédemment afin d’étudier la stabilité du COEO, est une équation de phase de la forme (3.71) avec
e.q(Ψ) = F (Ψ|ξ) et ν = 0. On se place donc dans les conditions de faible couplage entre les deux
oscillateurs. Supposons que le detuning entre le MLL et l’OEO modifie uniquement la fréquence de
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battement entre les deux oscillateurs en laissant le potentiel Ψ|ξ inchangé 7, on obtient alors :

dξ

dT
= ν − F (ξ) (3.73)

Dans ces conditions, le detuning translate la courbe F (ξ), rapprochant le noeud stable et le point fixe
instable avant d’être annihilé par la birfurcation de période infinie (Fig.3.31). Dans le cas où le detuning
ν laisse le puits de potentiel Ψξ inchangé, l’état stationnaire du système reste le même. Fξ détermine la
capacité du système à ramener son état vers l’équilibre déterminé par le puits de potentiel. Les limites de
la bande de verrouillage de l’oscillateur couplé sont donc déterminées à partir de ∆Fξ = Fξmax −Fξmin

.
Dans le cas du COEO, Fξ est modifié sous l’effet du detuning. La bande de verrouillage du COEO évolue
donc avec le detuning entre les deux oscillateurs (3.33). La barrière de potentiel ∆Ψξ suit l’évolution
de Fξ et atteint une valeur maximale lorsque le délai induit par la dispersion chromatique est compensé
par celui issu du detuning (∆f est calculé à partir de la différence du temps de parcours de la porteuse
optique de référence à 1550 nm entre les deux boucles et de ce fait le délai issu de la combinaison β2,Σ
et Ωp n’est pas inclus). La déformation de Fξ observée dans le cas du COEO (Fig.3.33) mène à une

FIGURE 3.32 – Évolution de Ψξ (a) et de la barrière de potentiel ∆Ψξ (b) pour différentes valeurs de
detuning (∆f ). Sous effet de detuning, Ψξ se déforme, réduisant la barrière de potentiel. ∆Ψξ passe
par un maximum pour ∆f = 4 kHz. Le detuning ∆f étant issu de la différence du temps de parcours
entre la boucle optique et opto-hyper définie à partir de la vitesse de groupe, le retard issu du décalage
de porteuse combiné à la dispersion chromatique induit un délai supplémentaire, compensé par ∆f .
La maximisation de la barrière de potentiel nous indique que le COEO est parfaitement synchronisé,
maximisant ainsi sa stabilité.

bifurcation par période infinie similaire à celle décrite dans le cas simplifié (Fig.3.31), avec des points
fixes stables et instables qui convergent jusqu’à annihilation. Dans l’espace des phases, les points fixes
stables et instables se situent sur un cycle limite. Le temps de parcours le long du cycle limite est défini
par :

tparcours =

∫
1

eq(Ψ)− ν)
dΨ

La durée de parcours du cycle correspond alors à un déphasage de 2π de Ψ , définissant la période :

TΨ =

∣∣∣∣∫
2π

1

eq(Ψ)− ν

∣∣∣∣ dΨ (3.74)

7. en réalité la bande de verrouillage change avec le detuning
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FIGURE 3.33 – Évolution de Fξ avec ∆f . A mesure que l’on se rapproche du detuning de décrochage
(∆flim = 14 kHz), l’amplitude ∆Fξ dont dépend la bande de verrouillage du COEO, ou sa capacité à
ramener le système vers le point fixe stable, diminue avec ∆f . On a donc une bande de verrouillage du
COEO propre à chaque valeur de detuning. Par ailleurs, de la même manière que ce qui a été observé
avec le cas simplifié (Fig.3.31), on observe une convergence du point instable vers le point fixe stable,
menant à une bifurcation de période infinie.

On a donc une phase qui varie de manière non uniforme dans le temps : ϕ(t) = ωt+Ψ(t). L’eq.(3.74),
nous permet de déterminer la fréquence de battement ΩΨ :

ΩΨ = 2π

(
1

eq(Ψ)− ν
dΨ

)−1

(3.75)

à partir de laquelle on en déduit la fréquence observée d’oscillation ⟨ϕ̇⟩ :

⟨ϕ̇⟩ = ω +ΩΨ

(avec ⟨⟩ la moyenne d’ensemble). On pose alors νc = e.qmax comme le detuning critique au-delà duquel
le système passe du domaine A au domaine C. Dans le cas où ν est proche de νc, |eq(Ψ)−ν| rendant les
points aux voisinage de Ψmax prédominants dans le calcul de eq.(3.75). Autour de Ψmax, on obtient :

aqmax ≃ e

2
q
′′
Ψmax

Ψ2,

où l’on a utilisé le développement limité :

q(Ψ)|Ψmax
= q(Ψmax)︸ ︷︷ ︸

=0

+ q′(Ψmax)︸ ︷︷ ︸
=0

Ψ+
1

2
q
′′
(Ψmax)Ψ

2 +O(Ψ)

Ω|Ψ peut alors être approximé par :

|ΩΨ| = 2π

∫ 2π

0

∣∣∣∣ 1
e
2q

′′(Ψmax)Ψ2 − (ν − νc)
dΨ

∣∣∣∣−1

=
√
e|q′′(Ψmax).(ν − νmax)| ∝

√
ν − νmax

(3.76)

La bifurcation de période infinie tient donc son nom du fait que la période TΨ = 2π/ΩΨ → 0 lorsque
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(ν − νc) → 0. On obtient alors une courbe ΩΨ(ν) continue avec ΩΨ = 0 sur la plage de verrouillage de
phase (associée au domaine A), qui devient proportionnelle à

√
ν − νc suite à la bifurcation de période

infinie (domaine C) (Fig.3.29). Le passage du domaine B vers C se fait sous condition de forte stimu-
lation par bifurcation de Hopf. La courbe ΩΨ perd sa continuité du fait de l’existence du domaine D.
En effet, bien que l’oscillateur reste synchronisé à la source externe, sa phase suit un cycle limite dans
le domaine D avec une phase relative Ψ dont les variations restent contenues dans l’intervalle [0, 2π],
n’entrainant aucune modification de la fréquence apparente de l’oscillateur (ΩΨ = 0). Ce cycle limite
possède cependant une période de parcours TΨc n’affectant pas ΩΨ mais dont la valeur devient subite-
ment apparente lorsque le cycle finit par entourer l’origine de l’espace des phases dans le domaine C, ce
qui se traduit par un saut de ΩΨ(ν). Enfin, la bifurcation supercritique de Hopf a pour propriété d’avoir
un cycle limite dont le rayon évolue suivant la racine carrée du paramètre de bifurcation (∝

√
ν − νc

dans notre cas) à proximité de la bifurcation. Elle se distingue de la bifurcation par période infinie par
la présence d’une discontinuité de la fréquence de battement Ω lorsque le cycle limite s’élargissant avec
ν, finit par encercler l’origine du plan de phase. Au final, chacun des régimes de synchronisation des
oscillateurs couplés peut être distingué par sa fréquence de battement. Une fréquence de battement nulle
caractérise le régime de verrouillage de phase, tandis que Ω ̸= 0 caractérise le régime d’entrainement de
phase. La nature de la bifurcation peut ensuite être déterminée par l’évolution de Ω lors du passage du
régime de verrouillage vers celui d’entrainement de phase. On aura alors :

— Ω(ν) ∝
√
ν − νc dans le cas d’une bifurcation par période infinie, sans discontinuité lors du pas-

sage du régime de verrouillage de phase à l’entrainement de phase.

— Ω(ν) évoluant suivant une racine carrée avec discontinuité lors du passage du régime de ver-
rouillage de phase à l’entrainement de phase.

Les conditions de synchronisation de deux oscillateurs autonomes menant à un verrouillage de phase
dépendent du rapport entre leur fréquence d’oscillation respectives. La caractérisation du verrouillage
de phase par la fréquence de battement (Ω = 0) ne nous renseigne pas sur le rapport entre les fréquences
d’oscillation des deux oscillateurs et nécessite d’être complétée par le nombre de rotation ρ :

ρ =
⟨ϕ̇1⟩
⟨ϕ̇2⟩

(3.77)

avec :

⟨ϕ̇1,2⟩ = lim
t→+∞

(ϕ1,2(t)− ϕ1,2(0))

t
(3.78)

la fréquence d’oscillation observée des deux oscillateurs couplés. La condition de synchronisation est
alors obtenue dans le cas où ces deux fréquences entretiennent un rapport rationnel [19] :

⟨ϕ̇1⟩
⟨ϕ̇2⟩

=
p

q
(3.79)

La bande de verrouillage sera alors d’autant plus étroite que le dénominateur q sera élevé, tandis que l’ab-
sence de synchronisation se caractérise par un rapport de fréquence irrationnel. Le nombre de rotation
permet alors de faire une estimation du rapport entre les deux fréquences d’oscillation menant au ver-
rouillage de phase caractérisé par Ω = 0 et à un nombre de rotation ρmaintenu constant (Fig.3.34). Dans
le cas du COEO, le rapport entre les fréquences observées des deux oscillateurs couplés (ΩOEO

ΩMLL
= p

q )
est restreint au rapport p

q = 1
1 . La particularité du COEO est que l’oscillateur optique (ie la cavité MLL)

n’est pas autonome. Autrement dit, sans injection d’un signal RF de modulation, aucune oscillation RF
portée optiquement ne peut s’établir dans la cavité optique, ce qui le distingue des oscillateurs auto-
nomes couplés. De ce fait, l’OEO impose sa propre fréquence d’oscillation RF à la cavité MLL. La
fréquence de l’OEO étant contrainte par accord de phase et les pertes induites au moyen d’un résonateur
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FIGURE 3.34 – a) Exemple de langues d’Arnold simulées à partir de l’équation d’Adler (obtenue en
injectant q(Ψ) = sin(Ψ) dans eq.(3.71)). Les zones de synchronisation sont représentées en noir. Les
bouts des langues donnent les valeurs de detuning rationnelles permettant une synchronisation des os-
cillateurs. ϵ représente l’intensité du couplage, tandis que η représente le detuning normalisé entre les
deux oscillateurs [19], [26].

RF, l’oscillation ne peut s’établir qu’à une unique fréquence incluse dans la bande passante du résona-
teur. Cette fréquence peut ensuite être adaptée en modifiant les conditions d’accord de phase au moyen
d’un déphaseur RF qui sélectionne l’un des ISL permettant une oscillation à la fois dans la cavité optique
et dans l’OEO (effet vernier). On a donc ΩOEO = ΩMLL = ωm avec une fréquence d’oscillation ωm

conditionnée par l’accord de phase et les pertes induites par le résonateur RF. L’unique langue de Arnold
valable dans le cas du COEO est donc celle centrée sur η = 1 (Fig.3.34).

Dans le cas de l’équation d’Adler, l’élargissement de la bande de verrouillage est étudiée suivant
l’efficacité d’injection du signal externe. Pour le COEO, plusieurs paramètres peuvent affecter la bande
de verrouillage. La dispersion chromatique est notamment l’un des paramètres les plus connus. L’évo-
lution suivant la dispersion chromatique et le detuning de la barrière de potentiel ∆Ψξ(β2,Σ,∆f) dans
le cas d’un COEO avec filtre optique est présentée Fig.3.35. Les zones en noir indiquent un COEO non

FIGURE 3.35 – Dépendance de la barrière de potentiel ∆Ψξ suivant le detuning ∆f et la dispersion
chromatique β2,Σ. La bande de verrouillage s’élargit en forme de V de manière analogue aux langues
de Arnold pour un rapport 1/1 obtenu avec l’équation d’Adler (Fig.3.34). La dispersion chromatique
affecte donc le couplage entre les deux oscillateurs (noté ϵ sur Fig.3.34), de sorte à ce que ϵ augmente
lorsque β2,Σ diminue.
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verrouillé, tandis que le gradient de couleur du rouge vers le blanc indique une barrière de potentiel plus
importante et donc une amélioration de la stabilité du système. On retrouve l’élargissement en forme de
V de la bande de verrouillage du COEO suivant β2,Σ, analogue à celle obtenue avec l’équation d’Adler
(Fig.3.34), pour laquelle la bande de verrouillage s’étalait suivant l’augmentation de l’efficacité d’injec-
tion ϵ. Le comparatif entre les résultats obtenus suivant les équations d’Adler et ceux du COEO, mène
à la conclusion que β2,Σ augmente l’efficacité de couplage entre les deux oscillateurs. Une première
étude qualitative, peut nous permettre de comprendre cela en considérant l’équation modale d’injection
locking, adaptée au cas du nème mode du spectre optique par rapport à sa porteuse [27] :

Ṙn+1 = µRn+1(1− γR2
n+1) + βRn

Ψ̇n+1 = ν − ϵ
Rn

Rn+1
sin(Ψn+1)

(3.80)

avec Rn+1 < Rn. Le detuning entre les deux modes adjacents dépend du detuning du synthétiseur RF
(ΩRF = ΩRF0 + δΩRF ) par rapport à l’ISL de la cavité (∆ω) ainsi que du décalage des résonances
optiques du fait de la dispersion chromatique. On obtient donc :

ν =
1

2

β2,Σ
TR

(∆ω)2[(n+ 1)2 − n2)] + nδΩRF

=
1

2

β2,Σ
TR

(∆ω)2(2n+ 1) + nδΩRF

A l’état stationnaire, l’équation de phase devient :

Ψ̇ = 0

⇒ ϵ
Rn

Rn+1
sin(Ψ) =

1

2

β2,Σ
TR

(∆ω)2(2n+ 1) + nδΩRF

qui possède donc une solution si :

∆ωlock(n) = δΩRF <
1

n
[ϵ
Rn

Rn+1
− 1

2

β2,Σ
TR

(∆ω)2(2n+ 1)] (3.81)

L’eq.3.81 nous donne la bande de verrouillage du nème mode du peigne optique, par rapport à un de ses
modes adjacents. Cela met en évidence que la bande de verrouillage se réduit sous l’effet de la dispersion
chromatique, une réduction qui s’avère être d’autant plus importante que l’indice n du mode considéré
est élevé. Dès lors, la dispersion chromatique a pour effet de réduire la largeur du spectre optique. Nous
avons jusqu’alors traité l’évolution temporelle d’un des modes constituant le peigne optique, cependant
dans le cas d’un MLL, l’état stationnaire dépend du rapport gain/pertes (g0 − α > 0) évalué sur l’en-
semble du peigne. Les pertes globales perçues par le peigne optique correspondent alors à la somme
des pertes individuelles de chacun des modes le composant. L’injection du signal externe présentée dans
l’équation d’Adler (ϵRn cos(Ψn)), devient dans le cas du MLL [27] :

α =

nsup−1∑
n=ninf

ϵRn cos(Ψn)

avec pour chacun des modes :

ϵ
Rn

Rn+1
sin(Ψn+1) =

1

2

β2,Σ
TR

∆ω2(2n+ 1) + nδΩRF

(3.82)

avec ninf et nsup les indices inférieur et supérieur du peigne optique. L’équation (3.82) montre que
l’injection du mode adjacent sera d’autant plus important que le déphasage Ψn = ϕn+1 − ϕn tend vers
0. Les pertes par detuning peuvent être estimées en prenant comme référence l’efficacité d’injection des
modes adjacents dans le cas d’un detuning nul (δΩRF = 0). Dans ce cas, seule la dispersion chroma-
tique réduit l’efficacité d’injection et ceci de manière d’autant plus importante que l’ordre n du mode
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considéré augmente. Partant de cet état de référence, la réduction de l’efficacité d’injection par detuning
en ajoutant un déphasage nδΩRF , se traduit par des pertes supplémentaires à celles perçues par le peigne
optique de référence. Les pertes modales issues du detuning augmentent donc avec l’indice n du mode.
L’énergie impulsionnelle étant répartie spectralement sur l’ensemble des modes composant le spectre
optique, un spectre plus large implique des pertes plus importantes sur les modes latéraux, augmentant
les pertes globales du spectre (α). Les faibles valeurs de dispersion chromatique menant à un élargisse-
ment spectral, induisent donc une augmentation des pertes par detuning. L’intervalle de detuning ∆ΩRF

pour lequel la condition sur le gain (g0 − α > 0) est respectée sera donc d’autant plus large que la
dispersion chromatique sera élevée. Une dispersion chromatique accrue permet ainsi d’élargir la bande
de verrouillage en réduisant les pertes totales provoquées par detuning. Ces pertes étant issues d’une
succession d’injection-locking dans le domaine spectral, cela revient à améliorer l’injection globale du
système (équivalent au terme ϵRn cos(Ψn) du modèle d’Adler). On obtient par conséquent un compor-
tement similaire de la bande de verrouillage du COEO suivant β2Σ (Fig.3.35) à celui observé avec ϵ pour
l’équation d’Adler (Fig.3.34). L’approche présentée reste toutefois très approximative, ne serait-ce que
par le fait qu’un seul des deux modes adjacents n’ait été injecté dans eq.(3.80). Elle permet cependant
d’appréhender facilement d’un point de vue spectral le rôle de la dispersion chromatique sur la bande de
verrouillage du COEO.

Cette approche spectrale peut être complétée par une approche temporelle. La réduction du spectre
associée à l’augmentation de β2,Σ se traduit temporellement par un élargissement des impulsions. Les
pertes par modulation d’amplitude dépendant du rapport entre la largeur impulsionnelle et la largeur de
la porte de modulation du MZM, se voient accentuées. La sensibilité des pertes par modulation à une va-
riation de timing entre le train d’impulsion et le signal de modulation (δ(ξ−tm)) sera donc d’autant plus
élevée que les impulsions seront larges. La capacité du modulateur d’amplitude à corriger la position de
l’impulsion est donc améliorée, ce qui se traduit par un élargissement de la bande de verrouillage. On
obtient alors un étalement de la bande de verrouillage qui s’élargit lorsque |β2,Σ| augmente.

Le calcul de la barrière de potentiel ∆Ψξ suivant β2,Σ et ∆f (Fig.3.35), nous donne donc une infor-

FIGURE 3.36 – a) Profil impulsionnel normalisé du COEO simulé pour un detuning nul (∆fRF = 0)
et une dispersion chromatique β2,Σ = −2.55 ps2 (courbe en pointillés) et β2,Σ = −0.51 ps2 (courbe
pleine). Les portes de modulation du MZM associées à chacune des valeurs de β2,Σ sont aussi affi-
chées (avec pour maximum de transmission Tmzm = 1). b) Différence de pertes ∆L = Lβ2,Σ=−2.55 −
Lβ2,Σ=−0.51 lorsque la position des impulsions présentées Fig.a) est décalée temporellement de ∆t. Les
figures c) et d) traitent le cas d’un detuning positif (∆f = 4 kHz) pour les mêmes valeurs de dispersion.

mation sur la stabilité du peigne obtenu. Il en ressort qu’un peigne optique plus étroit (donc associé à une
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valeur de dispersion chromatique plus élevée) induit une augmentation de ∆Ψξ, améliorant la stabilité
du peigne. Le régime de dispersion anormale se présente comme étant une configuration favorable à la
formation de peignes stables. Les faibles valeurs de dispersion offrent cependant la possibilité de gé-
nérer des impulsions étroites et fortement chirpées. Leur compression avant photodétection permet une
réduction du shot-noise, tout en réduisant les pertes par modulation. On obtient alors une amélioration du
facteur de qualité de l’oscillateur et la réduction d’une source de bruit menant à une amélioration globale
du bruit de phase. Il existe donc un compromis entre stabilité et performance en bruit de phase du COEO.

3.3.3 Les régimes de synchronisation du COEO

Les régimes de synchronisation sont évalués à l’aide de la fréquence de battement entre l’onde RF
circulant dans la cavité optique et celle circulant dans l’OEO. L’onde RF oscillant dans la cavité MLL
que l’on cherche à synchroniser correspond alors à la fréquence fondamentale du spectre d’intensité
optique du train d’impulsion :

Ĩ(T, ω) =

∫
|A(T, t)|2 exp(iωt)dt

URFopt = Ĩ(T, ω = ωm)exp(iϕoeo)

= |Ĩ(T, ω = ωm)| exp{−i(ϕMLL − ϕoeo)}
= |Ĩ(T, ω = ωm)| exp{−i(Ψ)}

(3.83)

La fréquence fondamentale du profil d’intensité I(T, t) peut être obtenue par transformée de Fourier du
train d’impulsion à l’état stationnaire. C’est par cette composante notée Ĩ(T, ω = ωm) que la synchro-
nisation du COEO sera étudiée. Le signal RF URF,opt est alors obtenu à partir de Ĩ en prenant comme
référence de phase celle du signal RF circulant dans l’OEO : ϕoeo. On définit alors l’espace des phases :
{|URF,opt|, |URF,oeo|,Ψ} avec Ψ = ϕMLL−ϕoeo. Les variations d’amplitudes |URF,oeo| étant issues des
variations de |URF,opt| par photodétection, une relation de proportionalité relie |URF,oeo| et |URF,opt|.
De ce fait, l’analyse du système peut être simplifiée en se limitant à l’étude du signal complexe URF,opt.
L’espace des phases étudié se limite donc a un espace à deux dimensions : {Re(URF,opt), Im(URF,opt)}.
La fréquence de battement ΩΨ, exprimée en prenant comme référence de phase ϕoeo, est donnée par :

ΩΨ = ⟨Ψ̇⟩ = lim
T→∞

1

T

∫
T
Ψ̇dt (3.84)

se définissant donc comme le déphasage moyen de la différence de phase entre l’onde RF circulant dans
le MLL et celle circulant dans l’OEO. Le COEO sera considéré comme étant verrouillé en phase lorsque
cette fréquence de battement est nulle et en régime d’entrainement de phase pour ΩΨ ̸= 0. Dans le
prolongement de l’étude en stabilité du COEO, l’évolution de ΩΨ suivant β2,Σ et ∆fRF est présentée
figure 3.37. On retrouve alors les zones de verrouillage de phase ayant ΩΨ = 0 associées aux barrières
de potentiel non nulles Fig.3.35, tandis que les zones d’entrainement de phase (ΩΨ ̸= 0) sont localisées
Fig.3.35 sur les zones associées à une absence de verrouillage (noires). On observe alors un accroisse-
ment de la fréquence de battement ΩΨ suivant ∆fRF que l’on peut associer à différentes bifurcations
suivant le signe du detuning ∆fRF . Sous le régime de dispersion anormale (β2,Σ < 0), la figure 3.37
nous indique que la perte de synchronisation se fait de manière continue pour ∆f < 0 (bifurcation par
période infinie) et discontinue pour ∆f > 0 (bifurcation de Hopf). De ce fait, par comparaison avec
le cas des oscillateurs autonomes couplés, un detuning négatif placerait le COEO sous des conditions
de faible couplage, tandis qu’un detuning positif le placerait sous les conditions d’un fort couplage. Le
comportement inverse est observé sous régime de dispersion normale. Le plan de phase de URFopt peut
nous permettre de confirmer la nature des bifurcations évoquées, en commençant par le régime normal
de dispersion. Dans la zone de synchronisation (Ω = 0), URFopt converge vers un point fixe en em-
pruntant un chemin en forme de spirale. L’état stationnaire correspond donc à un noeud focalisant. Le
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FIGURE 3.37 – Évolution de la fréquence de battement Ω suivant β2,Σ et ∆f . Le COEO est dit syn-
chronisé sur les zones pour lesquelles Ω = 0. Les zones de synchronisation s’élargissent en forme
de V, comme présenté dans la section précédente Fig.3.35. a) présente les résultats numériques ob-
tenus pour Ω(β2,Σ,∆f) et est complétée par b), une vue en coupe suivant une dispersion constante
(β2,Σ = ±1,±0.5). b)

système se trouve alors dans les conditions de verrouillage de phase puisque le déphasage entre l’onde
RF de la cavité optique et de l’OEO (Ψ) est maintenue constante dans le temps (cas ∆f = 0 kHz de
Fig.3.38). La perte de synchronisation sous detuning positif se fait par une bifurcation de Hopf pour
laquelle le noeud perd sa stabilité et forme, par la même occasion, un cycle limite devenant l’unique
attracteur du système. Pour ∆f = 8 kHz, on observe temporellement que le système tend vers un point
fixe dans un premier temps qui perd sa stabilité à partir de T ≃ 350 TR, laissant place à un cycle li-
mite visible sur le plan de phase de URFopt . Il s’agit donc d’une bifurcation de Hopf. Or à cette valeur
de detuning, le COEO reste synchronisé du fait que l’origine du plan complexe n’est pas inclus dans
le cycle limite. Les variations de phase périodiques n’impactent donc pas la fréquence d’oscillation du
signal RF circulant dans la cavité MLL. Par conséquent, on observe Fig.3.37 que Ω(∆ = 8 kHz) = 0.
Sur le plan de birfurcation présenté Fig.3.29, il s’agit donc d’une transition de la zone A vers la zone
D. En accentuant le detuning (∆f → 12 kHz), le cycle limite s’agrandit jusqu’à en cercler l’origine du
plan de phase. On passe alors de la zone D vers la zone C. Le régime cyclo-périodique obtenu en zone
D va alors laisser place à un régime chaotique qui affecte nécessairement l’OEO et le MLL de manière
simultannée. Le COEO se situant dans une zone d’entrainement de phase (zone C), les deux oscillateurs
chaotiques présentent un comportement chaotique synchronisé. Une fréquence de battement Ω non nulle
subsiste dont l’évolution avec le detuning ∆fRF est similaire à celle obtenue par bifurcation de Hopf
avec cycle limite stable (Fig.3.40). Un detuning négatif semble quant à lui, être un facteur de stabilisation
du système. En effet, pour ∆f = −8 kHz, on observe temporellement le passage de la même bifurcation
de Hopf que celle observée sous ∆f = 8 kHz, mais dans le sens inverse : URFopt passe d’abord par un
état cyclo-périodique auquel est associé un cycle limite stable avant de perdre sa stabilité et laisser place
à un point fixe. La bifurcation de Hopf est donc parcourue dans des sens opposés. On peut donc conclure
qu’un detuning négatif est un facteur de stabilisation du COEO en cas de dispersion normale. Ce dernier
point est confirmé par les résultats obtenus pour des valeurs de detuning plus importantes (∆f = 10
kHz, ∆f = 12 kHz) où l’on conserve le cycle limite lors du passage de la zone D vers la zone C,
sans formation de régime chaotique similaire à ce qui a été obtenu sous detuning positif. Le passage de
la zone D vers la zone C est caractérisée par la présence d’une discontinuité présente sur les courbes
Ω(∆f) (Fig.3.37) dans le cas d’un detuning négatif. On retrouve les observations obtenues dans le cas
d’oscillateurs couplés autonomes (Fig.3.29). La langue de Arnold présentée Fig.3.37 s’établit sous un
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FIGURE 3.38 – Désynchronisation du COEO sous dispersion normale suivant un detuning positif. La
1ère ligne présente URFopt dans l’espace des phases pour ∆f ∈ {0, 8, 12} kHz. La 2ème ligne donne l’évo-
lution temporelle des niveaux de puissance RF à l’entrée du MZM (PRF ) et de l’énergie des impulsions
circulant dans la cavité optique (Ep).

régime de couplage fort, permettant les bifurcations de Hopf observées.
Afin de s’assurer de la nature chaotique du régime observé, il nous faut le caractériser par un coef-

FIGURE 3.39 – Désynchronisation du COEO sous dispersion normale suivant un detuning négatif. La
1ère ligne présente URFopt dans l’espace des phases pour ∆f ∈ {−8,−10,−12} kHz. La 2ème ligne
donne l’évolution temporelle des niveaux de puissance RF à l’entrée du MZM et de l’énergie des impul-
sions circulant dans la cavité optique.
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ficient de Lyapunov (λ). Ce coefficient sert de mesure de divergence de trajectoires infiniment proches
dans l’espace des phases. On définit donc le coefficient de Lyapunov par [28], [29] :

||δ(t)|| ∼ ||δ0||eλt (3.85)

avec ||.|| la norme vectorielle associée à l’espace des phases. Défini de la sorte, un coefficient de Lyapu-
nov négatif suppose que les trajectoires finissent par converger, tandis qu’elles divergent dans le cas où le
coefficient est positif. Un comportement chaotique se caractérise par une trajectoire imprédictible, quand
bien même les conditions initiales seraient infiniment proches, répondant donc au critère : λ > 0. Dans
notre cas, l’espace des phases correspond au plan complexe associé à URFopt . On a donc δ(t) = δU(t).
Numériquement, le coefficient de Lyapunov a été déterminé à partir d’un état stationnaire obtenu par
simulation (U0). On définit alors deux états initiaux séparés d’un δu0 quelconque : U1 = U0 − δu0/2
et U1 = U0 + δu0/2. On relance la simulation pour ces deux conditions initiales afin de suivre l’évolu-
tion de δu(t) = U2(t) − U1(t). Une fois l’état stationnaire atteint, on évalue λ à partir de la moyenne
d’ensemble des δu(t) obtenus :

λ =

〈
δu(t)

δu0

〉
Les valeurs positives des coefficients de Lyapunov confirment la nature chaotique du régime obtenu
(Fig.3.40 donne les résultats obtenus pour le régime de dispersion anormale). Ces simulations ont été
réitérées sous condition de dispersion anormale. On retrouve alors des résultats similaire à ceux obtenus
sous dispersion normale, avec cependant une inversion du signe du detuning. Sous dispersion anormale,
un detuning positif favorise donc la stabilité du système lors de la transition de la zone D vers la zone C,
tandis qu’un detuning négatif se présente comme un facteur de déstabilisation, menant au régime chao-
tique au-delà d’une valeur de detuning (Fig.3.39). Il est intéressant de remarquer que le rôle stabilisateur
du detuning sous dispersion anormale est en accord avec l’évolution de la barrière de potentiel ∆Ψ du
COEO dans la bande de verrouillage (Fig.3.35), avec un gradient de barrière de potentiel positif partant
des valeurs de detuning négatives vers les valeurs positives.

FIGURE 3.40 – Régimes de synchronisation sous régime dispersif anormal. On retrouve les résultats
obtenus sous dispersion normale pour un signe opposé de detuning. Les coefficients de Lyapunov positifs
associés aux valeurs de detuning négatives confirment la nature chaotique du régime.

L’ensemble des régimes de synchronisation ont été présentés jusqu’alors sans prendre en compte
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FIGURE 3.41 – a) Coefficient de Lyapunov λ sur la plage de detuning pour laquelle un comportement
chaotique est observé et confirmé par les valeurs positives de λ sur cet intervalle. b) Fréquence de
battement Ω suivant le detuning. La fréquence de battement sur le domaine chaotique (f < 2 kHz) suit
une allure en racine carrée similaire à celle observée sous un régime d’entrainement de phase (∆f > 5
kHz). Ces résultats ont été obtenus pour une dispersion intra-cavité β2,Σ = −0.4 ps2.

leur dépendance aux paramètres de la cavité optique. Le taux de recouvrement du gain du SOA (τc)
constitue l’un des paramètres majeurs affectant la synchronisation du COEO. L’auto-modulation d’am-
plitude induite par sa saturation dynamique, qui affecte directement le positionnement des impulsions,
a donc un effet direct sur la synchronisation de l’oscillateur. A partir de cela, on peut légitimement
supposer que les comportements cyclo-stationnaires observés précédemment doivent évoluer suivant ce
paramètre. Les résultats présentés jusqu’alors ont été obtenus pour τc = 480 ps, afin de réduire l’impact
du SOA sur la synchronisation du COEO, tout en conservant une contribution non négligeable des non-
linéarités du SOA sur le spectre optique à l’état stationnaire. La réduction de τc a pour effet de décaler
les impulsions vers les temps négatifs (t < 0). De ce fait, elle participe à la compensation d’un detuning
positif (∆f > 0) et à l’accentuation d’un detuning négatif. On observe alors une extension de la bande
de verrouillage vers les detunings positifs ainsi qu’une moindre restriction du côté des detunings négatifs
(Fig.3.42a). Globalement, une extension de la bande de verrouillage est observée en cas de diminution
du temps de recouvrement du gain. Le régime d’entrainement de phase est particulièrement intéressant
afin de visualiser les effets du temps de recouvrement du gain sur la synchronisation de l’oscillateur. La
figure 3.42a présente l’évolution par tour de cavité de l’énergie impulsionnelle et du niveau de puissance
RF porté par l’OEO pour trois valeurs croissantes de τp (50 ps, 100 ps, 480 ps) à dispersion intra-cavité
et detuning égal (β2,Σ = −0.64ps2, ∆fRF = 8kHz). Les courbesEp(T/TR) et PRF (T/TR) indiquent
que l’onde RF portée optiquement et celle circulant dans l’OEO adoptent un comportement d’oscillation
de relaxation. Ce type d’oscillation est composé d’un intervalle de temps long sur lequel le système évo-
lue lentement (phase d’accumulation de la contrainte) suivi d’un intervalle de temps court sur lequel la
contrainte accumulée précédemment pourra être relaxée. Le rapport cyclique de la phase d’accumulation
par rapport à la période T0 (Fig.3.42a) augmente avec la non-linéarité du SOA. La saturation dynamique
de l’amplifiateur diminuant avec τc, on observe une réduction de l’intervalle d’accumulation et une ex-
tension de l’intervalle de relaxation. Ce phénomène d’accumulation/relaxation, est majoritairement issu
de l’équilibre entre le SOA et le MZM. La figure 3.42.a donne les contributions du MZM et du SOA au
timing impulsionnel par tour de cavité (les variations de timing issues de l’ensemble des composants de
la boucle optique étant données par Σ). L’aire de la courbe gsoa est un indicateur de la contribution du
SOA sur l’établissement de l’équilibre du timing, devenant d’autant plus importante que τc diminue. La
synchronisation du COEO sera donc d’autant plus impactée par les non-linéarités du SOA que τc sera
faible.

Le dernier paramètre à prendre en compte dans la synchronisation du COEO concerne la dispersion
chromatique de la bobine de fibre optique de l’OEO. Les précédents résultats traitaient jusqu’alors du
cas d’un COEO à dispersion chromatique de l’OEO compensée (β2,Σ = 0 ps2), l’incorporation d’un
β2,Σ1 non nul a pour conséquence de modifier les conditions de synchronisation. En effet, dans le cas
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(a) (b)

FIGURE 3.42 – a) Évolution de Ω(∆f) pour β2,Σ = −0.55 ps2 suivant τc. Un temps de recouvrement
court étend la bande de verrouillage du côté des detunings positifs et raccourcit, d’une moindre manière,
la bande de verrouillage pour ∆f < 0. b) Fréquence de battement Ω suivant le detuning ∆fRF pour les
configurations 1, 2 et 3 du COEO respectivement associées aux cas où le SOA et la bobine de fibre sont
tous deux mis en commun (1), le cas où seul le SOA est mis en commun entre l’OEO et le MLL (2) et
le cas où le SOA et la bobine appartiennent exclusivement au MLL(3). L’incorporation du SOA dans
l’OEO facilite de manière notable le verrouillage du COEO.

d’une porteuse optique décalée par rapport à λ0 (ie Ωp ̸= 0), un délai supplémentaire issu de la combi-
naison {β2,Σ1,Ωp} vient s’ajouter à l’équilibre de synchronisation du COEO. Le signal de modulation
RF perçoit ainsi un retard par rapport au train d’impulsion, issu de β2,Σ1. Dans le cas où β2,Σ et β2,Σ1

sont de signes opposés, on observe une extension de la bande de verrouillage du COEO (Fig.3.44), alors
qu’aucun verrouillage n’a été obtenu dans le cas de dispersion β2,Σ et β2,Σ1 de même signe telle que
|β2,Σ1| ≫ |β2,Σ|. Des dispersions intra et extra-cavité de signes opposés ont donc un effet stabilisateur,
tandis que des dispersions de mêmes signes donnent lieu à un verrouillage sous condition que le detuning
induit par β2,Σ,1 ne soit pas trop important par rapport à β2,Σ de sorte à permettre une synchronisation.
La différence β2,Σ,1 − β2,Σ maximale permettant de verrouiller le COEO dépend de la bande de ver-
rouillage à la dispersion chromatique intra-cavité considérée. De ce fait, l’écart admissible entre les deux
dispersions sera d’autant plus important que β2,Σ augmente. Sous condition de dispersion intra-cavité
suffisamment faible (β2,Σ < 1ps2), le verrouillage du COEO sera donc conditionné par |β2,Σ1| ⪅ |β2,Σ|
. Le délai induit par β2,Σ et β2,Σ1 dépend par ailleurs du signe de Ωp, ie si le spectre optique est décalé
vers les grandes longueurs d’onde (Ωp < 0) ou vers les basses longueurs d’onde (Ωp > 0). La contrainte
principale en terme de synchronisation est apportée par le SOA. ξg représente la contribution de la SAM
sur la position temporelle de l’impulsion, tandis que Ωg et Ωαh

donnent les contributions de la SAM et
la SPM du SOA sur la position du spectre optique. Ces contributions restent proches quelles que soient
les valeurs de β2,Σ1 choisies tant que l’on se place dans la bande de verrouillage du COEO. Dans ces
conditions, le surplus de pertes perçu par les impulsions intra-cavité du fait du detuning induit par β2,Σ1

reste marginal. Le niveau de puissance RF ne varie que peu au centre de la bande de verrouillage du
COEO. On obtient donc des impulsions d’énergie Ep et de largeurs τp proches quelles que soient les
valeurs de β2,Σ1 permettant de se placer dans la bande de verrouillage du COEO. De ce fait, les non-
linéarités issues du SOA restent elles aussi similaires. La position du peigne de fréquence Ωp est quant
à elle ajustée afin que la synchronisation puisse s’établir. On obtient alors une position de peigne Ωp de
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FIGURE 3.43 – Évolution par tour de cavité de l’énergie impulsionnelle et de la puissance RF pour
différents temps de recouvrement du gain τc. Le COEO suit alors une oscillation de relaxation de période
T0, caractérisée par une durée d’accumulation de contrainte (T1) et une durée de relaxation (T2). Les
contributions au timing impulsionnel sur une période (délimitée en pointillés) du MZM et du SOA
sont données sur la colonne de gauche. La courbe Σ donne l’évolution totale du timing par tour de
cavité (incluant les effets du SOA, du MZM et des autres éléments constitutifs de la boucle optique). La
contribution du SOA est d’autant plus réduite que τc augmente.

FIGURE 3.44 – Fréquence de battement Ω suivant le detuning pour différentes valeurs de β2,Σ et un
temps de recouvrement du gain τc maintenu à 100 ps et une dispersion intra-cavité anormale(β2,Σ =
−0.64 ps2). a) Dispersion de compensation normale (β2,Σ1 > 0). b) Dispersion de compensation anor-
male (β2,Σ1 < 0).

valeur négative du fait qu’une dispersion chromatique anormale associée à une porteuse Ωp < 0 impose
donc un délai ∆ξβ2,Σ

= β2,ΣΩp > 0, permettant de compenser les effets de SAM (notée ∆ξg Fig.3.45).
De la même manière, une dispersion normale β2,Σ1 associée à une porteuse Ωp < 0 induit un retard
∆ξβ2,Σ1

= −β2,Σ1Ωp > 0 (le signe négatif provenant du fait que β2,Σ1 induit un retard sur le signal RF
de modulation). Les deux dispersions sont alors mises à contribution afin de compenser ξg. La position
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de l’impulsion est par conséquent décalée vers le centre de la fenêtre de modulation, entrainant une
réduction des pertes de modulation. La position du peigne Ωp nécessaire à la synchronisation se réduit
donc à mesure que β2,Σ1 augmente, du fait que la compensation plus efficace du detuning ∆fRF par
les dispersions chromatiques. L’amortissement du detuning fourni par le MZM (eq.3.41) et les pertes
engendrées sont donc réduites. Par ailleurs, les faibles valeurs de Ωp avec l’accentuation de β2,Σ1 per-
mettent de moins solliciter la correction de position du peigne par le filtre optique. On obtient donc une
correction de timing de la part du MZM et une correction de position du peigne de fréquence de la part
du filtre optique réduites avec l’apport de β2,Σ1, menant par conséquent à une extension de la bande
de verrouillage. Dans le cas d’une dispersion β2,Σ1 anormale, le délai induit accentue le décalage vers
les temps négatifs initié par la SAM du SOA. Par conséquent, le MZM et le filtre optique sont alors
plus sollicités menant à la réduction de la bande de verrouillage observée. Les valeurs de dispersions
chromatiques anormales de β2,Σ1 permettant un verrouillage du COEO sont alors limitées par celles
utilisées intra-cavité (β2,Σ). De cette manière, le délai induit par β2,Σ compense celui apporté par β2,Σ1,
rendant la synchronisation du MLL avec l’OEO possible. En résumé, une dispersion de compensation
normale favorise l’établissement d’une oscillation stable du COEO, tandis qu’une dispersion anormale
est limitée par la valeur de dispersion intra-cavité.

L’agencement des composants dans la cavité optique a aussi pour conséquence de modifier la syn-

FIGURE 3.45 – Contribution du SOA, MZM, filtre optique et dispersion intra-cavité au timing (ξ) et
à la porteuse (Ωp) des impulsions optiques, pour une dispersion intra-cavité β2,Σ = −0.64ps2 et un
detuning ∆fRF = 4kHz. Ces résultats de simulation sont obtenus pour une dispersion de compensation
β2,Σ1 = 3.4 ps2 (colonne de gauche) et β2,Σ1 = 1.13 ps2 (colonne de droite).

chronisation du COEO. Le déphasage entre le train d’impulsion et le signal de modulation résulte de
la différence de retard acquis par chacun de ces signaux. Par conséquence, les retards optiques induits
par les composants mis en commun entre l’OEO et le MLL ne participent pas aux mécanismes de syn-
chronisation. Le SOA ainsi que la dispersion chromatique β2,Σ (issue de la bobine de fibre et du CFBG)
forment l’ensemble des composants que l’on peut éventuellement mettre en commun entre les deux
boucles. On s’intéressera donc à l’évolution de la bande de verrouillage suivant trois configurations
(Fig.3.42.b) :

1. SOA et β2,Σ inclus dans l’OEO (COEO-config.1)

2. SOA inclu et β2,Σ exclu dans l’OEO (COEO-config.2)

3. SOA et β2,Σ exclus de l’OEO (COEO-config.3)
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Pour chacune de ces configurations la bande de verrouillage a été estimée par simulation. Un délai est
ajouté afin de compenser la contribution de chacun des éléments inclus dans l’OEO, afin de s’assurer
que leur contribution n’affecte pas la synchronisation du COEO. À noter que la mise en commun de la
dispersion chromatique intra-cavité β2,Σ, ne prend pas en compte les éventuels effets du retard induit par
les longueurs de bobines utilisées. Les configurations testées numériquement seraient donc équivalentes
à une bobine de fibre à zéro de dispersion avec un CFBG apportant une dispersion β2,Σ et pouvant être
mis en commun entre les deux oscillateurs. Les résultats numériques présentés figure 3.42.b confirment
la réduction de la bande de verrouillage lorsque le délai induit par le SOA participe à la synchronisation
du COEO (ie lorsque le SOA appartient exclusivement au MLL). La dispersion chromatique quant à elle
a pour effet de déplacer la bande de verrouillage, sans modification significative de sa largeur. Un SOA
mis en commun permet donc d’élargir la bande de verrouillage de manière significative et améliore la
stabilité du COEO en supprimant la contribution d’une non-linéarité (SAM) aux mécanismes de syn-
chonisation.

Les régimes de verrouillage et d’entrainement de phase, ainsi que le régime chaotique observés
dans le cas d’oscillateurs couplés autonomes sont retrouvés avec le COEO et permettent de déterminer
les conditions d’une oscillation stable. La dispersion chromatique couplée au detuning forment deux
paramètres expérimentaux permettant d’améliorer de manière substantielle la stabilité d’oscillation. Par
ailleurs, il s’est avéré que le retard induit par la dispersion chromatique extra-cavité joue aussi un rôle
primordial dans l’obtention d’un verrouillage de phase du COEO. Enfin, l’agencement des composants
dans la boucle optique, avec la mise en commun ou non de composants entre les deux boucles peut per-
mettre d’étendre la bande de verrouillage. La non-linéarité du SOA constitue le paramètre expérimental
principal affectant la synchronisation du COEO. Elle peut alors mener à une réduction conséquente de
la bande de verrouillage dans le cas où ce dernier appartient de manière exclusive au MLL. Un SOA mis
en commun entre les deux boucles permettrait alors de supprimer la participation de la SAM du SOA
dans les mécanismes de synchronisation, entrainant une amélioration de la stabilité du système.

3.4 Le COEO à modulateur de phase

Le COEO à modulateur d’amplitude nécessite l’utilisation d’un interféromètre March-Zehnder, dont
la tension d’opposition de phase Vπ varie suivant la température, entrainant une possible modification
de l’efficacité de modulation dans le temps. La stabilisation du Vπ nécessite alors de mettre en place un
asservissement dégradant la compacité du système recherchée. Une alternative serait alors d’utiliser un
modulateur de phase, menant à la configuration du COEO-ϕM .

3.4.1 Étude du régime transitoire du MLL-ΦM dans le plan Γ

La génération de peignes optiques par la cavité MLL peut aussi se faire en employant un modulateur
de phase. L’équation maitresse du COEO-ΦM est alors donnée par :
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En supposant l’auto-modulation d’amplitude et la SPM issue du SOA comme négligeables, l’état station-
naire obtenu résulte de la contribution du modulateur de phase, du filtre optique ainsi que de la dispersion
chromatique. Le modulateur de phase impose temporellement à la fois un chirp positif et négatif, géné-
rant deux bandes latérales de modulation en opposition de phase, chacune d’entre elles pouvant donner
lieu à la formation d’un train d’impulsions. La modulation de phase appliquant un chirp tout en laissant
la largeur impulsionnelle inchangée, modifie la largeur spectrale. On aura donc une extension du spectre
dans le cas où |b0 + bϕM | > |b0| ou une restriction spectrale dans le cas où |b0 + bϕM | < |b0| (avec b0
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la valeur initiale du chirp impulsionnel), quantifiable dans le cas gaussien par la relation [8] :

∆fp =

(
1

π

)√
2 ln 2

[
a2 + b2

a

]
(3.87)

Durant le régime transitoire, la position de Γ indiquée par l’angle θ sur le cercle de compression de rayon

FIGURE 3.46 – Représentation de l’évolution de Γ dans le plan complexe (courbe rouge) et des cercles
de compression. L’accroissement du rayonR des cercles de recompression, observable de par l’évolution
de son centre (marqueurs bleus), est associé à l’extension du spectre optique par tour de cavité. L’angle θ
permettant de repérer Γ par rapport au centre du cercle de recompression, ayant une valeur supérieure à
π/2, nous indique que la dispersion chromatique impose un chirp positif à l’état stationnaire. Un schéma
présentant les transformations apportées par le modulateur de phase (ϕM ), la dispersion chromatique
(β2,Σ) ainsi que le filtre (Ωf ) dans le plan Γ est également présenté.

R (eq.3.89), tend progressivement de sa position initiale (θ = 0 et R → 0) vers θ = ±π (Fig.3.46). Le
signe de la dispersion imposant le sens de parcours du cercle de compression, il détermine alors le signe
du chirp impulsionnel. Dans le cas d’une dispersion anormale, le parcours du cercle se fait dans le sens
trigonométrique, l’impulsion possèdera donc un chirp négatif (ie q < 0, b < 0 et Im(Γ) = −b > 0). La
largeur impulsionnelle τp résulte de l’équilibre entre l’élargissement issu de la dispersion chromatique
et la compression par effet de filtrage de l’impulsion chirpée. Les projections sur l’axe des réels des
trajectoires de Γ issues des effets de la dispersion chromatique et de filtrage, sont donc nécessairement
de sens opposé. Ainsi, l’équilibre est contraint de s’établir pour un angle θ > π/2 favorisant la formation
d’impulsion de spectre large spectralement et temporellement. Sur le demi-cercle droit (θ < π/2), le
chirp imposé par la modulation de phase et le chirp de l’impulsion sont de même signe. La modulation
de phase entraîne donc une extension du spectre optique au cours du régime transitoire. Pour θ > π/2,
bβ2,Σ

est de signe opposé à celui de bϕM . Ayant |bϕM | > |bβ2,Σ
| durant les premiers instants du régime

transitoire, le chirp impulsionnel ainsi que la largeur spectrale s’accentuent. Cela se traduit dans le plan
Γ par une extension du cercle de compression et a pour effet d’augmenter le chirp issu de la dispersion
chromatique tout en réduisant celui imposé par modulation (Fig.3.47), jusqu’à compensation des deux
contributions. La compensation de bϕM par bβ2,Σ

est donc conditionnée par un coefficient de chirp
impulsionnel q élevé. q et R sont définis selon :

q = − Im(Γ)

Re(Γ)
(3.88)

R =
a

2

[
1 +

(
b

a

)2
]

(3.89)
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On peut alors associer à q un angle ζ dans le plan complexe (Fig.3.46), donné par les coordonnées
polaires de Γ :

ζ = atan(−q) = atan

(
Im(Γ)

Re(Γ)

)
(3.90)

Un angle ζ élevé combiné à la contrainte θ > π/2, impose un angle θ tendant vers π. On obtient alors

FIGURE 3.47 – a) Test numérique montrant l’évolution du chirp d’une impulsion gaussienne de largeur
τp sous effet de modulation de phase (∆bϕM ) et de dispersion chromatique anormale (∆bβ2,Σ=−0.5ps2),
suivant τp/Tm (avec Tm le taux de répétition du train d’impulsion). Il existe un intervalle ∆τs pour lequel
les deux contributions sont de signe opposé avec ∆bβ2,Σ

> 0, associé à un angle θ > π/2 et permettant
l’établissement d’un état stationnaire du MLL. b) Évolution suivant le paramètre q de l’apport maximal
du chirp issu du modulateur de phase (∆bϕM,max) ainsi que la contribution bβ2,Σ

obtenue pour une
largeur impulsionnelle incluse dans l’intervalle ∆τs (τp = 0.38 Tm). On constate alors qu’un paramètre
q important mène à une réduction de l’efficacité de modulation tout en améliorant celle de la dispersion
chromatique. Un paramètre q élevé facilite donc la compensation de bϕM par bβ2,Σ

. c) Évolution suivant
le paramètre de chirp q, de la largeur impulsionnelle τp sous effet de dispersion chromatique et de filtrage
(Ωf ). Les deux contributions peuvent se compenser pour deux valeurs de τp différentes. La solution
offrant le chirp le plus élevé est par la suite sélectionnée en cohérence avec la contrainte apportée par la
compensation de chirp entre le modulateur de phase et la dispersion chromatique (Fig.b).

une impulsion temporellement et spectralement large. Durant le régime transitoire, l’impulsion s’élargit
sous effet de la dispersion chromatique tout en percevant un chirp issu du modulateur de phase. On a
donc à la fois une réduction de Re(Γ) et une accentuation de Im(Γ) (Fig.3.46), ce qui a pour consé-
quence d’augmenter le paramètre de chirp q (eq.3.90) ainsi que l’effet de compression de l’impulsion
par filtrage optique (Fig.3.47). L’état d’équilibre est atteint lorsque l’élargissement temporel issu de β2,Σ
est compensé par la compression apportée par le filtre optique Ωf (Fig.3.47) et lorsque le paramètre de
chirp q permet une compensation de bϕM par bβ2,Σ

. On obtient alors des impulsions fortement chirpées et
larges temporellement comme spectralement. Contrairement au COEO-AM, on remarque que l’équilibre
du MLL n’est accessible que sous condition d’une restriction du spectre optique par filtrage supérieur
à l’extension induite par les non-linéarités du SOA. La stabilité du COEO-ϕM est donc conditionnée à
une faible non-linéarité de la part de l’amplificateur. Un COEO-ϕM -SOA est donc potentiellement sujet
à des problèmes de stabilité, qui ont pu être constatés que ce soit numériquement ou expérimentalement.

3.4.2 Étude en stabilité du MLL-ϕM

L’étude en stabilité du système peut être obtenue à partir du système d’équations proposé par Haus
déclinant l’évolution du timing ξ et de la porteuse Ω des impulsions dans une cavité MLL [30], [31],



3.4. LE COEO À MODULATEUR DE PHASE 113

obtenu sous hypothèse d’impulsion soliton :

TR
∂Ω

∂T
= − 4

3ω2
fτ

2
p︸ ︷︷ ︸

1
τf

Ω+
π

2Vπ
ûRFω

2
m(ξ − tm)︸ ︷︷ ︸

δΩmod

+TRSΩ

TR
∂ξ

∂T
= −β2,ΣΩ︸ ︷︷ ︸

δξdisp

+TRSξ

(3.91)

avec Sξ et SΩ les sources de bruit de timing et de porteuse optique perturbant le système. Sous condition
de detuning, le train d’impulsion présente un retard par rapport à la modulation de phase. La différence de
timing entre les deux signaux se traduit par un décalage de Ω par effet Doppler. En supposant que l’on se
trouve sous un régime de dispersion anormale, l’équilibre s’établit autour du down-chirp du modulateur
de phas. Un train d’impulsions en avance par rapport au signal de modulation RF fait que l’impulsion
verra en conséquence son spectre modulé à plus hautes fréquences, se traduisant par un décalage du
spectre optique (Fig.3.50). Cet effet Doppler peut notamment être interprété analytiquement, à partir
de l’hypothèse d’une impulsion suffisamment étroite par rapport au signal de modulation. Le signal de
modulation (eq.3.86) peut alors s’écrire sous la forme :

±i π
Vπ
urf = ±iûrf cos(ωmt) ≃ i

π

2Vπ
ω2
mt

2

le signe du signal modulant étant fixé par la sélection du down-chirp ou du up-chirp par le régime de
dispersion intra-cavité. En supposant que le detuning induit un retard ξ de l’impulsion par rapport à urf ,
on obtient :

±i π
Vπ
urf = i

π

2Vπ
ω2
m(t− ξ)2 = ±i π

2Vπ
ω2
m(t2 + ξ2 − 2ξt) (3.92)

On retrouve alors un terme de chirp, un terme de déphasage optique ainsi qu’une rampe de phase

(a) (b)

FIGURE 3.48 – a) Résultats de simulation du COEO-ϕM -EDFA présentant les effets de β2,Σ sur la dé-
générescence du train d’impulsion autour du zéro de dispersion (sous condition de sur-amortissement),
pour une oscillation RF à 10 GHz. b) Évolution du comportement oscillatoire du régime transitoire,
mettant en évidence l’évolution d’un régime sous-amorti vers un régime d’oscillation sur-amorti à me-
sure que |β2,Σ| diminue. L’amplificateur EDFA est quant à lui nécessaire afin d’obtenir un verrouillage
sur une gamme de dispersion suffisamment large.

temporelle qui spectralement se traduit par un décalage du spectre optique par effet Doppler. On associe
donc à −i π

2Vπ
ω2
m2ξt un changement de porteuse, ce qui nous mène au terme δΩmod eq.(3.91). Les

variations de porteuse optique Ω induites par detuning sont ensuite amorties par filtrage optique ( 1
τf

).
Le changement de porteuse optique modifiant la vitesse de groupe du train d’impulsion, on obtient alors
une correction de timing δξdisp. L’amortissement des variations de timing se fait donc par l’intermédiaire
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des changements de porteuse optique résultant de l’effet Doppler issu du modulateur de phase et de la
correction de porteuse effectuée par le filtre optique. La transformée de Fourier de (3.91) nous mène à
l’expression du timing :

ξ̃ =
iω + 1

τf

ω2 − i ωτf − β2,ΣMPMω2
m

[
β2,Σ

iω + 1
τf

SΩ + Sξ

]
(3.93)

où l’on définit MPM = π
2Vπ

ûrf comme l’indice de modulation de phase. Le facteur commun prend la
forme d’un filtre du second ordre que l’on peut réécrire sous la forme :

iω − 1
τf

ω2 − i Ωτf − Ω2
PM

avec ΩPM =
√
β2,ΣMPMω2

m correspondant à la modulation de phase effective. Par identification, on
a donc un amortissement apporté par le terme de filtrage 1

τf
et ΩPM comme force de restauration. Le

coefficient d’amortissement est donc donné par ζ = 1
2τfΩPM

. Deux cas sont à distinguer :

• ζ < 1√
2
→ 2(τfΩPM )2 > 1 : oscillations sous-amorties

• ζ > 1√
2
→ 2(τfΩPM )2 < 1 : oscillations sur-amorties

Dans le cas d’une oscillation sous-amortie, la force de restoration ΩPM issue de la combinaison dis-
persion chromatique et modulation de phase, est plus importante que l’amortissement apporté par le
filtre optique. L’état stationnaire est alors atteint en passant par un régime transitoire sous forme d’expo-
nentielle décroissante avec oscillation (Fig.3.48b). Dans le cas où l’amortissement apporté par le filtre
est suffisant pour compenser efficacement ΩPM , on se place dans un régime de sur-amortissement per-
mettant de supprimer le comportement oscillatoire précédemment observé. Une forte dispersion chro-
matique favorisant ΩPM , on aura donc une oscillation renforcée jusqu’à déstabilisation du système.
Le MLL-ϕM ayant une correction de timing moins efficace que celle du MLL-AM, la bande de ver-
rouillage du COEO se voit réduite sous configuration ϕM et ce de manière d’autant plus importante
que β2,Σ augmente. On se retrouve alors avec un compromis entre la dégénérescence du peigne optique
présente autour du zéro de dispersion et la réduction de la bande de verrouillage lorsque la dispersion
chromatique devient trop importante. Il s’avère que l’utilisation d’un SOA dans ce contexte complique
le verrouillage du dispositif.

3.4.3 Simulation du COEO-ϕM avec SOA

Comme nous l’avons vu précédemment, la saturation dynamique issue du SOA induit un décalage
temporel. Ce décalage étant issu d’un procédé non-linéaire, il dépend du profil impulsionnel et donc varie
de manière importante durant le régime transitoire, rendant éventuellement impossible le verrouillage
du COEO. La figure 3.49 nous donne les contributions des composants de la boucle optique au timing
ξ et au changment de porteuse optique Ω. La présence d’une porteuse optique Ω ̸= 0 combinée à la
dispersion chromatique modifie la vitesse de groupe et impose un retard de l’impulsion par rapport
au signal de modulation (∆ξβ2,Σ

> 0). De la même manière, le chirp impulsionnel combiné au filtre
optique induit lui aussi une modification de la vitesse de groupe, reculant temporellement l’impulsion et
compensant de ce fait les effets de dispersion chromatique (Fig.3.50). Le spectre optique est quant à lui
décalé vers les grandes longueurs d’ondes par le modulateur de phase et la SPM issue du SOA. En plus
de la SPM le SOA, par l’intermédiaire de sa saturation dynamique, induit un décalage temporel du fait
que le maximum de gain est nécessairement positionné en avance par rapport à ξ. Cette avance dépend
alors de la profondeur de modulation ∆g, déterminée par l’énergie de saturation de l’amplificateur. On
suppose que le gain peut être décomposé en série de la forme :

g(t) =

+∞∑
n=0

∆gn(t− tgmax)
n
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avec le maximum de gain pris comme référence temporelle. En limitant les contributions à ξ à l’ordre 2,
on obtient :

∆ξg =
1

Ep

∫
Tm

g(t)dt

=
1

Ep

∫
Tm

[∆g1(t− tgmax) + ∆g2(t− tgmax)
2](t− ξ)|A|2dt

=
1

2
∆g1τ

2
p +∆g2(ξ − tgmax)τ

2
p

(3.94)

La pente de gain sur une période Tm étant nulle, on a : ∆g1 = 0, d’où :

∆ξg = ∆g2(ξ − tgmax)τ
2
p (3.95)

avec ∆g2 < 0. Ce décalage temporel appliqué au chirp impulsionnel b, nous donne un décalage en
fréquence :

∆Ωg = ∆g2bτ
2
p (ξ − tgmax)

= ∆g2q(ξ − tgmax)
(3.96)

On retrouve alors un décalage de porteuse optique de la même forme que celle induite par le modula-

FIGURE 3.49 – Évolution par tour de cavité des paramètres impulsionnels ξ, Ω, τp, q. Le coefficient
d’asymétrie γ1 et d’aplanissement γ2 du spectre optique nous indiquent un spectre asymétrique dont
la puissance optique est majoritairement portée par une minorité de modes (γ2 > 0) du côté rouge du
spectre (γ1 > 0). Ces résultats ont été obtenus pour une dispersion β2,Σ = −0.76 ps2 et un temps de
recouvrement du gain τc = 100 ps.

teur d’amplitude présenté par Matsko [4] dans son modèle gaussien. Sachant que l’on a nécessairement
tgmax < ξ, et puisque ∆g2 < 0 et q < 0 pour un régime de dispersion anormale, le décalage spectral
issu de la SAM sera nécessairement positif ∆Ωg > 0. La saturation dynamique du gain mène donc à un
décalage du spectre optique vers le bleu en cas de régime dispersif anormal. Ω étant quasi-nul à l’état
stationnaire (Fig.3.49), les retards engendrés par le filtre optique et la dispersion chromatique auront
une faible contribution sur l’équilibre de ξ. La compensation du décalage temporel induit par saturation
dynamique sera donc majoritairement compensé par le detuning ∆fRF contrôlé expérimentalement au
moyen du déphaseur RF. L’équilibre du changement de porteuse Ω résulte quant à lui de la compen-
sation du décalage du spectre optique vers le rouge induit par SPM et renforcé par la contribution du
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FIGURE 3.50 – Contribution des composants optiques par tour de cavité aux paramètres impulsionnels
associée aux paramètres présentés Fig.3.49.

filtre optique, par le décalage vers le bleu induit par la SAM et le modulateur de phase. Le régime de
dispersion chromatique intra-cavité étant anormal (β2,Σ = −0.25 ps2), le down-chirp du modulateur de
phase sera sélectionné (Fig.3.53). Ce down-chirp combiné à un timing négatif (ξ < 0) décale donc le
spectre optique vers le bleu (eq.3.92) et vient s’ajouter aux effets de SAM d’une impulsion au paramètre
de chirp négatif q < 0. La position du peigne de fréquence se stabilise donc par compensation de la
SPM et du filtre optique par le modulateur de phase et la SAM. La forme du spectre est aussi affectée
par cet équilibre. Les coefficients d’asymétrie (γ1) et d’aplanissement (γ2), indiquent que la puissance
optique est portée majoritairement par quelques modes (γ2 > 0) localisés vers le rouge (γ1 > 0). Il est
alors intéressant de remarquer que la SPM participe à former des impulsions asymétriques orientées vers
le rouge (γ1,SPM > 0 et γ2,SPM > 0) tandis que la SAM tend à compenser cet effet (γ1,SPM < 0 et
γ2,SPM < 0) (Fig.3.50). On peut donc en déduire que la forme du spectre optique et l’asymétrie observée
à l’état stationnaire résulte principalement des effets de SPM accumulés au cours du régime transitoire.
D’un point de vue temporel, l’équilibre de la largeur impulsionnelle τp résulte de l’élargissement de
l’impulsion par β2,Σ, compensé par la compression apportée par filtrage et saturation dynamique. Enfin,
le paramètre de chirp q positif imposé par SPM et complété par l’apport du filtre optique, permettent de
compenser les contributions négatives du modulateur de phase (down-chirp), de la SAM du SOA (com-
pression des impulsions), et de la dispersion chromatique (dilatation des impulsions et chirp positif). Ces
mécanismes de compensation mènent alors aux évolutions par tour de cavité du spectre optique et de
l’enveloppe temporelle présentées Fig.3.52. Les états stationnaires du spectre et du profil temporel sont
détaillés Fig.3.51.

L’équilibre permettant le maintien de la forme impulsionnelle, peut aussi être appréhendé en consi-
dérant les profils de fréquence et de gain instantané perçus par l’impulsion de la part de chacun des
composants de la boucle optique (Fig.3.53). La position dans le plan Γ de l’impulsion, fait que le chirp
introduit par la dispersion chromatique est positif, venant compenser le chirp induit par SPM sur le front
montant de l’impulsion. La dispersion chromatique intra-cavité étant par ailleurs anormale (β2,Σ < 0),
le verrouillage du COEO s’établira suivant le chirp négatif imposé par le modulateur. De ce fait, bϕM
participe à la compensation du chirp induit par SPM sur le front descendant de l’impulsion. La compen-
sation des deux chirps imposée par SPM est alors réalisée, permettant la conservation du profil de phase
du signal à chaque tour de cavité. L’équilibre sur le gain instantané, à partir duquel la forme impulsion-
nelle peut être conservée, s’établit entre la SAM du SOA, le filtre optique, la dispersion chromatique
ainsi que le detuning. Le déplacement de l’impulsion sous l’effet de la saturation dynamique du SOA
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FIGURE 3.51 – a) Spectre optique simulé pour τc = 100 ps et β2,Σ = −0.25 ps2 et le profil de phase
associé. b) Profil d’intensité de l’impulsion optique associé au spectre présenté. L’évolution suivant t du
gain du SOA est présenté, ainsi que la partie réelle de la modulation de phase (échelle normalisée) afin
de visualiser l’état de synchronisation du COEO.

FIGURE 3.52 – Évolution par tour de cavité du spectre optique et du profil impulsionnel associé aux
résultats de simulation présentés Fig.3.49-3.51

impose un gain instantané sur le front montant de l’impulsion, associé à des pertes sur le front descen-
dant. L’asymétrie entre le gain perçu par le front montant par rapport aux pertes localisées sur le front
descendant, engendre l’asymétrie du profil d’intensité optique. De la même manière, le detuning positif
impose un déplacement opposé à celui de la SAM. Ce déplacement est représenté par un gain perçu par
le front descendant et des pertes perçues par le front montant. La dispersion chromatique, quant à elle,
induit un élargissement de l’impulsion (Fig.3.50 et 3.53). On obtient donc des pertes au centre de l’im-
pulsion et un gain perçu au niveau des ailes. Le filtre optique a lui pour effet de comprimer l’impulsion
en minimisant les pertes perçues par le centre de l’impulsion. A l’instar du COEO-AM, ces mécanismes
de compensation dépendent notamment de la valeur du detuning ∆fRF . Le profil de fréquence instan-
tanée induit par la dispersion chromatique pourra donc varier de manière substantielle suivant la valeur
de ∆fRF choisie.

Le COEO-ϕM se distingue donc d’une configuration AM par la gestion de sa dispersion chroma-
tique, menant à un compromis entre stabilité du peigne et levée de dégénérescence. Dans ce contexte, les
non-linéarités issues du SOA contituent les principales sources de déstabilisation du système et néces-
sitent d’être minimisées en vue d’obtenir une oscillation stable. Le courant d’injection du SOA à partir
duquel sa non-linéarité peut être adaptée, devient alors un paramètre à prendre en compte afin d’obtenir
les conditions de verrouillage du COEO. Cette contrainte peut être contournée au moyen d’un COEO-
ϕM -EDFA du fait des valeurs élevées de temps de recouvrement de gain pour ce type d’amplificateurs
(τc ∼ 10 ms) [32]. L’extension de la bande de verrouillage permettrait alors d’augmenter la dispersion
chromatique, assurant la levée de dégénérescence du spectre optique. Ce type de configuration devrait
alors permettre d’améliorer la stabilité du système ainsi que la formation d’impulsions symétriques. Plus
particulièrement, il devient possible d’exploiter la SPM induite par la bobine de fibre afin de générer un
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FIGURE 3.53 – a) Profil d’intensité optique ainsi que la fréquence instantanée associée. La courbe finst
en pointillées correspond à la fréquence instantanée reconstituée à partir de la méthode des moments.
La courbe finst pleine a été obtenue à partir de la définition : finst = − 1

2π
dϕ
dt . b) Contribution par tour

de cavité des composants de la boucle optique au profil de fréquence instantanée. c) Contribution des
composants optiques au gain instantané perçu par l’impulsion. Les courbes Σ donnent la somme des
contributions individuelles de chacun des composants.

train d’impulsions solitons.

3.4.4 Formation d’un train d’impulsions solitons

La SAM et SPM du SOA imposent à l’état stationnaire de travailler sur le demi-cercle gauche du
cercle de compression dans le plan Γ. On a alors une impulsion dont la largeur spectrale est majoritai-
rement issue du chirp de l’impulsion. La suppression de cette contrainte apportée par le SOA, permet à
l’équilibre de s’établir autour sur le demi-cercle droit, rendant notamment accessible une forme impul-
sionnelle à chirp compensée, minimisant de ce fait la largeur impulsionnelle intra-cavité. La réduction
de la largeur impulsionnelle, permettant la réduction du shot-noise ([11]), présente donc un intérêt par-
ticulier et peut être obtenu soit en travaillant à dispersion intra-cavité compensée (β2,Σ = 0 ps2), soit au
moyen d’un régime solitonique [33]-[35], le soliton résultant de la compensation du chirp issu de la dis-
persion chromatique par celui imposé par la SPM induit par effet Kerr[36]. L’utilisation d’un modulateur

FIGURE 3.54 – Paramètres impulsionnels par tour de cavité menant au régime solitonique [37]. Ces
résultats numériques ont été obtenus pour un detuning nul ∆fRF = 0kHz et une dispersion intra-cavité
β2,Σ = −0.51 ps2.
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FIGURE 3.55 – a) Évolution de Γ et du rayon du cercle de recompression dans le plan complexe. Les
figures b) et c) donnent respectivement l’évolution du rayon du cercle de recompression dans le temps
ainsi que l’angle θ permettant de repèrer Γ sur ce cercle de recompression.

de phase permet alors de faciliter l’obtention d’un tel régime, puisque le chirp imposé par modulation
pourra assister celui obtenu par effet Kerr. On obtient alors la formation d’auto-soliton, notamment ob-
servés par simulation du COEO-ϕM -EDFA ([38], [39]) pour ∆fRF = 0 et β2,Σ = −0.51 ps2. En l’ab-
sence des contributions de timing issues de la SAM du SOA, la synchronisation du système se simplifie,
menant à un déphasage nul entre le signal RF et le train d’impulsion (ξ = 0), ainsi qu’un spectre optique
parfaitement symétrique (γ1 = 0) localisé au centre du filtre optique (Ω = 0) (Fig.3.54). L’angle θ lo-
calisant le paramètre Γ sur le cercle de recompression (Fig.3.55), prend une valeur inférieure à π/2. Sur
cette partie du cercle, une dispersion chromatique anormale impose un chirp négatif sur le profil impul-
sionnel. La compensation de ce chirp par le modulateur de phase devient nécessaire afin de stabiliser le
spectre optique. Le chirp positif du modulateur de phase sera donc favorisé au détriment du down-chirp.
Le régime transitoire peut alors être séparé en deux phases. Au cours de la première, le chirp imposé par
le modulateur de phase prédomine le chirp imposé par la dispersion chromatique (bβ2,Σ

) et celle du filtre
optique (bΩf

). L’impulsion acquiert alors un chirp positif et déplace en conséquence Γ verticalement
dans le plan complexe. La compensation du chirp par le filtre optique, dépendant de la largeur spec-

trale (δqΩf
= −

(
∆ω
Ωf

)2
q, avec ∆ω la largeur spectrale), l’élargissement du spectre optique permis par

modulation rend la compensation du filtre optique d’autant plus efficace, jusqu’à ce que bβ2,Σ
+ bΩf

sur-
passe le chirp imposé par modulation (Fig.3.56). Vient alors une phase de compression de l’impulsion
sous effet de compensation de chirp par la dispersion chromatique anormale (imposant une trajectoire
le long du cercle de compression dans le sens trigonométrique), et par filtrage (ζ < −π/4). La largeur
impulsionnelle se réduisant, la contribution du modulateur de phase au paramètre de chirp q se voit ré-
duite et la largeur spectrale diminue progressivement par effet de filtrage jusqu’à ce que sa contribution
au chirp soit négligeable par rapport à celle apportée par la dispersion chromatique. La compression de
l’impulsion a notamment pour conséquence l’accentuation de l’intensité crête de l’impulsion, favorisant
de ce fait le chirp généré par SPM par effet Kerr (bSPM ). Ce dernier va pouvoir s’ajouter au chirp
résiduel imposé par le modulateur d’amplitude afin de compenser bβ2,Σ

. Cette compensation n’étant que
partielle (Fig.3.58), le filtre optique est mis à contribution afin de compenser le chirp résiduel issu de
la dispersion chromatique, tout en compensant la compression de l’impulsion induit (ayant désormais
ζ > −π/2, le filtre optique opère en imposant un chirp positif tout en dilatant l’impulsion). Dans le
cadre d’un COEO-ϕM , la combinaison filtre optique, dispersion chromatique et modulateur de phase
est donc utilisée afin de générer durant le régime transitoire un spectre optique primaire à partir du-
quel le soliton pourra se former. L’utilisation d’un modulateur de phase permet par ailleurs d’assister
la compensation de bβ2,Σ

en complétant bSPM par bϕM , facilitant le procédé de génération du soliton.
La sélection du chirp positif par la dispersion chromatique, fait que l’impulsion va acquérir un chirp du
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FIGURE 3.56 – Contributions des composants de la boucle optique aux pertes/gains de la boucle (va-
riations de l’énergie impulsionnelle Ep), de leur contribution au paramètre de chirp q et à la largeur
impulsionnelle τp.

FIGURE 3.57 – Contributions des composants optiques à la fréquence instantanée (a) et au gain instan-
tané (b) perçu à chaque tour de cavité par l’impulsion optique à l’état stationnaire.

FIGURE 3.58 – Représentation des fréquences instantanées de chacun des composants optiques asso-
ciées aux résultats de la Fig.3.59, montrant l’apport du modulateur de phase et du filtre optique par la
sommation progressive des différentes contributions.

même signe au cours de la première phase du régime transitoire (Fig.3.54), qui ne sera que partiellement
compensé au cours de la seconde phase. On obtient alors à l’état stationnaire une impulsion au chirp
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proche de zéro, dont la forme impulsionnelle est maintenue par la compensation du chirp de dispersion
chromatique par celui induit par effet Kerr. L’équilibre entre les différentes composantes optiques peut

FIGURE 3.59 – a) Spectre optique du soliton obtenu par simulation du COEO-ϕM -EDFA, pour un detu-
ning nul (∆fRF = 0kHz et une dispersion β2,Σ = −0.51ps2). b) Profil impulsionnel associé au spectre

optique présenté figure a), comparé avec l’expression littérale du soliton : A(t) = A0 sech
(
t−ξ
τp

)
(avec

ξ et τp calculé à partir de l’impulsion simulée). La fréquence instantanée associée au profil impulsion-
nel simulé indique une impulsion à chirp positif proche de zéro (comparée aux chirps obtenus avec un
COEO-ϕM -SOA, voir Fig.3.53).

être appréhendé à partir des profils de fréquence instantanée et de gain instantané perçus par l’impulsion
(Fig.3.57,3.58). La prédominance de bSPM et bβ2,Σ

ainsi que leur complémentarité, est notamment vi-
sible sur le profil de fréquence instantanée Fig.3.57.b). La somme de leur contribution (Fig.3.58), nous
montre que la compensation de bβ2,Σ

n’est que partielle (la compensation n’est réalisée qu’au niveau de
l’intensité crête de l’impulsion) et est compensée par bϕM et bΩf

. La compression d’impulsion réalisée
par la dispersion chromatique est confirmée par sa courbe de gain instantané (Fig.3.57.c), indiquant que
l’impulsion perçoit des pertes sur les ailes et du gain en son centre. Le comportement inverse est observé
pour le filtre optique qui compense alors la compression initiée par β2,Σ.

Le COEO-ϕM est une configuration permettant de s’affranchir de l’asservissement nécessaire au
maintien d’un Vπ stable du modulateur d’amplitude. L’utilisation d’un amplificateur à semi-conducteur
a pour conséquence de déstabiliser le système en cas de dispersion chromatique intra-cavité trop impor-
tante. La dégénérescence du peigne de fréquence inhérente à la modulation de phase autour du zéro de
dispersion, réduit de manière conséquente l’intervalle de dispersion β2,Σ, permettant l’obtention d’un
verrouillage de phase de l’oscillateur. L’amélioration du bruit de phase de cet oscillateur est par consé-
quent difficile de part les contraintes sur les paramètres de la cavité qui lui sont propres. L’utilisation
d’un EDFA serait alors plus appropriée pour ce type de modulation et rendrait possible la génération
d’un train d’impulsion soliton, dont les propriétés pourraient mener à la réduction du bruit de phase
recherchée. Salik et Maleki [40] ont notamment pu obtenir à partir d’un COEO-EDFA des performances
en bruit de phase avoisinant les −120 dBc/Hz à 1 kHz d’une porteuse à 9.4 GHz, attestant de la
viabilité du COEO-EDFA en dehors de toute considération numérique. Cette étude sur la formation
d’auto-soliton nécessite donc d’être complétée par sa réalisation expérimentale afin d’estimer l’apport
du régime soliton sur les performances en bruit de phase du COEO.
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L’étude du comportement déterministe du COEO-AM, nous a permis de quantifier l’évolution de l’enve-
loppe complexe des impulsions suivant la dispersion chromatique intra-cavité ainsi que les conditions de
stabilité de l’oscillation obtenues. La modélisation du bruit de phase du COEO se place dans le prolon-
gement de cette étude et vise à relier le facteur de qualité ainsi que les performances en bruit de phase de
l’oscillateur aux paramètres des impulsions optiques. L’étude du bruit de phase associée à celle portant
sur le comportement déterministe du COEO, permettra d’évaluer l’impact de la dispersion chromatique
intra-cavité et du detuning sur le bruit de phase en vue de déterminer les conditions optimales d’oscilla-
tion du COEO.

La synchronisation du COEO résulte du verrouillage de phase entre l’OEO et le MLL qui peut être
étudiée, par l’intermédiaire du timing (ξ) et du décalage de porteuse optique (Ω), menant au système de
la forme [1] : 

dξ

dT
= Fξ(ξ,Ω, tm)

dΩ

dT
= FΩ(ξ,Ω, tm)

dtm
dT

= Ftm(ξ,Ω, tm)

(4.1)

avec Fξ et FΩ déductibles des équations des moments. La déclinaison petit signal de (4.1), permet alors
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l’étude du bruit de phase du COEO. Le système (4.1) devient alors :

dδξ

dT
=
∂Fξ

∂ξ
(ξ,Ω, tm)δξ +

∂Fξ

∂Ω
(ξ,Ω, tm)δΩ+

∂Fξ

∂tm
(ξ,Ω, tm)δtm + Sξ

dδΩ

dT
=
∂FΩ

∂ξ
(ξ,Ω, tm)δξ +

∂FΩ

∂Ω
(ξ,Ω, tm)δΩ+

∂FΩ

∂tm
(ξ,Ω, tm)δtm + SΩ

dδtm
dT

=
∂Ftm

∂ξ
(ξ,Ω, tm)δξ +

∂Ftm

∂Ω
(ξ,Ω, tm)δΩ+

∂Ftm

∂tm
(ξ,Ω, tm)δtm + Stm

(4.2)

avec Sξ et SΩ les forces de Langevin associées aux sources de bruit de timing et de porteuse. La trans-
formée de Fourier de (4.2) nous donne alors :

iωδξ̃ =
∂Fξ

∂ξ
δξ̃ +

∂Fξ

∂Ω
δΩ̃ +

∂Fξ

∂tm
δt̃m + S̃ξ

iωδΩ̃ =
∂FΩ

∂ξ
δξ̃ +

∂FΩ

∂Ω
δΩ̃ +

∂FΩ

∂tm
δt̃m + S̃Ω

iωδt̃m =
∂Ftm

∂ξ
δξ̃ +

∂Ftm

∂Ω
δΩ̃ +

∂Ftm

∂tm
δt̃m + S̃tm

(4.3)

que l’on peut réécrire sous la forme matricielle :

M.

 ξ̃

Ω̃
t̃m

 =

 S̃ξ
S̃Ω
S̃tm

 (4.4)

M étant défini par :

M = iωI3 −


∂Fξ

∂ξ
∂Fξ

∂Ω
∂ξ
∂tm

∂FΩ
∂ξ

∂FΩ
∂Ω

∂FΩ
∂tm

∂Ftm
∂ξ

∂Ftm
∂Ω

∂Ftm
∂tm

 (4.5)

avec I3 la matrice identité de dimension 3. En posant L = M−1, l’autocorrelation et les corrélations
croisées de ξ et Ω sont alors accessibles en appliquant : Sξξ SξΩ Sξtm

SΩξ SΩΩ SΩtm

Stmξ StmΩ Stmtm

 = T.F


 ⟨ξξ⟩ ⟨ξΩ⟩ ⟨ξtm⟩

⟨Ωξ⟩ ⟨ΩΩ⟩ ⟨Ωtm⟩
⟨tmξ⟩ ⟨tmΩ⟩ ⟨tmtm⟩


= L.

 |Sξ⟩
|SΩ⟩
|Stm⟩

 .
(
⟨S∗

ξ | ⟨S∗
Ω| ⟨S∗

tm |
)
L†

(4.6)

Le bruit de phase RF est alors donné par Stmtm(ω) et dépend des sources de bruits Sξ, SΩ et Stm . On
considérera des sources de bruit optique blanc, définies par leur coefficient de diffusion :

⟨SξSξ⟩ = Dξξδ(T − T ′)

⟨SΩSΩ⟩ = DΩΩδ(T − T ′)

⟨SξSΩ⟩ = DξΩδ(T − T ′)

⟨SΩSξ⟩ = DΩξδ(T − T ′)

⟨StmStm⟩ = Dtmtmδ(T − T ′)

⟨StmSξ⟩ = Dtmξδ(T − T ′)

⟨StmSΩ⟩ = DtmΩδ(T − T ′)

(4.7)

Les forces de Langevin associées à ξ et Ω sont déductibles de celles associées au signal optique circulant
dans la cavité à partir de l’équation de champ :

TR
∂A

∂T
= −β1

∂A

∂t
+(

1

2Ω2
f

− i

2
β2,Σ)

∂2A

∂t2
+iγNL|A|2+

1

2
(g0(1−iαh)−α)A+Tmzm(T, t)A+S (4.8)
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Il nous faut désormais déterminer les coefficients de diffusion associés à S. S désigne l’opérateur an-
nihilation d’un photon dans la cavité, tandis que S† désigne l’opérateur de création. Le théorème de
dissipation [2], [3] nous indique que le bruit blanc issu des pertes intra-cavités possède un coefficient de
diffusion égal au nombre moyen de photons dissipés. Le coefficient de diffusion associé au bruit blanc
de dissipation est donc donné par :

DSS† =
ℏω0

TR
2

∫
Tm

∑
n

|MnA
∗|Adt (4.9)

avec Mn les contributions du SOA, MZM, pertes statiques (α), filtre optique, dispersions chromatiques
issues de l’équation de champ (4.8). En particulier, Mgsoa = 1

2g(nsp − 1), où nsp correspond au facteur
d’inversion de population entre la bande de conduction et de valence stimulée lors de l’amplification.
De la même manière le bruit issu de la création de photons dans la cavité est donné par :

DS†S =
ℏω0

TR
gnsp (4.10)

Les coefficients de diffusion de champ DSS† et DS†S étant déterminés, il est désormais possible de
calculer ceux associés au timing du train d’impulsion et de la porteuse optique (Dξξ, DΩΩ) ainsi que la
corrélation de ces sources (DξΩ et DΩξ) à partir des forces de Langevin donnés par :

Sξ =
1

Ep

∫
Tm

t[A∗S(t, T ) + S†(t, T )A]dt

SΩ =
1

Ep

∫
Tm

[
∂A∗

∂t
S(t, T )− ∂A

∂t
S†(t, T )

]
dt

(4.11)

Ce qui nous permet d’obtenir [1] :

⟨SξSξ⟩ =
1

E2
p

∫
Tm

t2|A|2dt(DS†S +DSS†)

⟨SΩSΩ = − 1

E2
p

∫
Tm

∂A

∂t

∂A∗

∂t
dt(DSS†S +DSS†)

⟨SξSΩ⟩ = − i

E2
p

∫
Tm

tA∗∂A

∂t
dtDS† −

∫
Tm

tA
∂A∗

∂t
DS†Sdt

⟨SΩSξ⟩ =
i

E2
p

∫
Tm

tA
∂A∗

∂A
dtDSS† −

∫
Tm

tA∗∂A

∂t
DS†Sdt

(4.12)

avec δ(T − T ′) la distribution de Dirac. En combinant (4.6) et (4.12), on peut calculer le bruit de timing
tm du COEO. Le bruit de phase est alors déductible par la relation : SϕRF

= ω2
mStm . La capacité du

système à filtrer le bruit est souvent quantifiée à partir du facteur de qualité de l’oscillateur. Le système
(4.2) à trois dimensions, possède donc trois valeurs propres correspondant aux taux de régression du
bruit dans le système. Le taux régression le plus faible se présente alors comme le facteur limitant du
système et fixe le facteur de qualité suivant la relation : λϕRF

= ωm
2QRF

. Dans le cas où les valeurs propres
sont du même ordre de grandeur, l’ensemble des taux de régression sont à prendre en considération. On
obtient une régression du bruit de phase RF de la forme [1] :

dtm
dT

=

3∑
n=1

An exp (λnT ) δϕn (4.13)

Avec ϕ1 = ϕξξ, ϕ2 = ϕΩΩ, ϕ3 = ϕtmtm et λn∈{1,2,3} les taux de régressions associés. Les An∈{1,2,3}
sont issus des coefficients dépendant des vecteurs propres du système ainsi que des conditions initiales.
Contrairement au couplage de deux oscillateurs autonomes, la phase RF portée optiquement dans la
cavité MLL génère celle portée dans l’OEO. Ces deux phases étant liées, toute dérive de l’une entraine
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la dérive de l’autre. De ce fait, la phase n’est pas fixée par le couplage du COEO qui ne contraint
que le déphasage relatif entre l’onde circulant dans le MLL et celle circulant dans l’OEO. On retrouve
ainsi la caractéristique des oscillateurs, pour lesquels la phase du signal oscillant reste libre. Le COEO
se distingue donc des oscillateurs couplés autonomes, pour lesquels l’autonomie des phases propres à
chacun des oscillateurs va, sous l’effet du couplage, contraindre la phase absolue des deux oscillateurs
(et non relative). On obtient alors un effet de filtrage par synchronisation, dont la bande-passante est
généralement visible sur les courbes de bruit de phase par une « bosse de synchronisation » indiquant
l’effet de passe-bas issu du couplage [4]. La phase du signal RF oscillant n’étant pas contrainte par le
couplage, l’une des valeurs propres tend vers zéro (on supposera ici que λ3 → 0). Il ne nous reste donc
plus que deux valeurs propres à considérer : λ1 et λ2. Le COEO possède donc deux facteurs de qualité
indépendant que l’on peut associer respectivement à la capacité du COEO à limiter les fluctuations de
porteuse optique (δΩ) et à sa capacité de limiter les fluctuations de timing (δξ). La valeur de chacun
de ces facteurs de qualité déterminera la fréquence de coupure des filtres associés et donc les parties
du spectre de bruit de phase affectées par ces effets de filtrage. Les performances en bruit de phase de
l’oscillateur sont déterminées par sa capacité à filtrer le bruit mais aussi par l’intensité de ses sources de
bruit, quantifiée au moyen des coefficients de diffusion des sources de bruit blanc. Ainsi les performances
du COEO seront améliorées en cas d’augmentation du facteur de qualité et avec de diminution des
coefficients de diffusion. Or le facteur de qualité tout comme les coefficients de diffusion dépendent
directement de l’enveloppe temporelle de l’impulsion. Agir sur le profil impulsionnel modifie donc à la
fois le facteur de qualité et les sources de bruit.

4.1 Bruit de phase RF sous hypothèse gaussienne

Dans le prolongement de son étude analytique du comportement déterministe du COEO, Matsko
propose une solution analytique permettant de déterminer le bruit proche porteuse sous hypothèse gaus-
sienne [1]. Le système (4.2) sous hypothèse gaussienne peut alors s’exprimer sous la forme :

dξ

dT
= −

β2,ΣΩ
2
f − q

TRΩ2
f

Ω−
∆AMω

2
mτ

2
p

TR︸ ︷︷ ︸
1

T+

(ξ − tm) + Sξ

dΩ

dT
= − 1 + q2

TRΩ2
fτ

2
p

Ω+
∆AMω

2
mq

TR︸ ︷︷ ︸
1

T−

(ξ − tm) + SΩ

(4.14)

Il définit notamment deux taux de régression du bruit correspondant au taux de régression du timing issu
du MZM et au taux de régression du bruit de porteuse optique par filtrage :

1

T+
=

ωm

2Q+
=

1

TR
∆AMω

2
mτ

2
p︸ ︷︷ ︸

= 1
F+

1

T−
=

ωm

2Q−
=

1

TR

1 + q2

Ω2
fτ

2
p︸ ︷︷ ︸

= 1
F−

(4.15)
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avec F± les facteurs d’amélioration associés aux facteurs de qualité Q±. À partir de la procédure pré-
sentée précédemment, la DSP du bruit de timing RF Stm(ω) peut être déterminée. On obtient alors :

Stm(ω) =
1

ω2

[
Dξξ +

DΩΩ

1 + ω2T 2
−

τ4p (β2,ΣΩ
2
f − q)2

(1 + q2)2
+ (Dmw +Dshot)

1 + ω2T 2
+

T 2
+

−
τ2p (β2,ΣΩ

2
f − q)

(1 + q2)(1 + iωT−)
DξΩ −

τ2p (β2,ΣΩ
2
f − q)

(1 + q2)(1− iωT−)
DΩξ

] (4.16)

Les coefficients de diffusion Dmw et Dshot sont associés respectivement au bruit thermique et au shot
noise de photodétection, calculés à partir des expressions :

Dshot =
2

ω2
m

ℏω0

Ep

Tm

Dmw =
1

ω2
m

FampliRF

kbT0
PRF

(4.17)

où FampliRF
, kb et T0 désignent respectivement le facteur de bruit de l’ampli RF, la constante de Boltz-

man et la température ambiante. Le bruit de phase SϕRF
(ω) est déductible en appliquant : SϕRF

(ω) =
ω2
m|Stm(ω)|2. L’eq.(4.16) met notamment en évidence que les sources de bruit ne seront pas toutes fil-

trées à partir du même facteur de qualité. En effet, le bruit de porteuse ainsi que les correlations croisées
seront affectés par le taux de régression 1

T−
(associé au facteur de qualitéQ−), tandis que le bruit RF sera

filtré avec le taux de régression 1
T+

(associé au facteur de qualité Q+). Dans le cas de facteur de qualité
fortement différents, les zones spectrales sur lesquelles opèrent chacun de ces facteurs de qualité se dé-
marquent l’une de l’autre. Ayant généralement Q− > Q+, la fréquence de coupure associée à Q− sera
donc inférieure à celle associée àQ+. Les bandes passantes des filtres étant différentes, cela peut mener à
deux ruptures de pente apparentes sur le bruit de phase. On peut notamment obtenir une « bosse » visible
sur la courbe de bruit de phase SϕRF

(ω), issue de la bande passante du filtre passe-bas associé à Q−. La
rupture de pente associée à Q+ est donc susceptible d’apparaitre à plus hautes fréquences. Par ailleurs,
les coefficients de diffusion des sources de bruit blanc affectant la porteuse optique (DΩΩ, DξΩ, DΩξ)
présentent la particularité d’avoir un facteur multiplicateur dépendant des paramètres impulsionnels (q
et τp) ainsi que des paramètres de la cavité optique (Ωf , β2,Σ). Les sources de bruit peuvent donc être
amplifiées ou atténuées suivant les paramètres de la cavité optique. Enfin, les termes d’intercorrélation
offrent la possibilité d’exploiter les effets d’anti-corrélation [5] entre le timing ξ et la porteuse Ω afin de
réduire le bruit de phase RF (sur la zone spectrale associée à Q−). Cette étude met donc en évidence
que la performance en bruit de phase du COEO ne peut se résumer à la mesure d’un unique facteur de
qualité équivalent. Il devient nécessaire de distinguer chacun des facteurs de qualité, de déterminer la
zone spectrale qui leur est associée et de compléter cette information par l’estimation des sources de
bruit du système. Dès lors, une étude numérique complète devient nécessaire.

4.2 Simulation du bruit de phase du COEO-AM

4.2.1 Impact des facteurs de qualité sur la courbe de bruit de phase du COEO

Matsko a donc montré analytiquement à partir d’un modèle gaussien, que les sources de bruit affec-
tant les paramètres de synchronisation des impusions sont filtrés différemment par le COEO. Le COEO
présente donc des sources de bruit blanc optique affectant à la fois le timing ξ et la porteuse Ω [6]-[9],
et qui sera par la suite retranscrit dans le domaine RF par photodétection. Le bruit RF est lui issu du
shot noise de photodétection [5], [10], [11] et du bruit thermique. Enfin la présence de semi-conducteur
dans le COEO induit un bruit de flicker en 1/f, provenant à la fois du domaine RF (amplificateur RF,
photodiode) et du domaine optique (SOA). La modélisation du bruit de phase prendra en considération
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une source de bruit de phase en 1/f effectif directement injecté dans le domaine RF, englobant donc le
bruit de flicker RF et celui issu du SOA. On aura donc une source de bruit de flicker RF de la forme :

S̃tm(ω) =
b1
ω

(4.18)

avec b1 déterminé à partir des mesures du bruit de flicker du SOA et de l’ampli RF. Le bruit de phase
simulé pour un COEO présentant une cavité optique d’une dispersion chromatique de D = 0.8 ps/nm
(régime de dispersion anormale) et d’un detuning de 8 kHz est présenté Fig.4.1 où l’on a séparé les
différentes sources de bruit. Le bruit RF et optique sont prédominants sur certaines zones spectrales de

FIGURE 4.1 – Simulation du bruit de phase RF pour une dispersion intra-cavité D = 0.8 ps/nm et
un detuning ∆fRF = 8kHz. a) Contribution au bruit de phase total (courbe bleue pleine : FΣ) du
bruit blanc optique (courbe verte pointillée : Fξ + FΩ) et du bruit RF (courbe en tirets rouges : FRF ).
Le bruit RF inclut les sources de bruit blanc (shot noise et thermique) ainsi que le bruit de flicker. b)
Décomposition du bruit de phase optique (courbe pleine bleue : Fξ +FΩ) suivant les différentes sources
de bruit blanc : bruit de timing (courbe en tirets jaunes : Fξ), de porteuse (courbe rouge en pointillé :
FΩ) et les effets de corrélation entre ces deux sources de bruit (courbe pleine violette : FξΩ). Les valeurs
propres du système (4.2) mènent aux facteurs de qualité : Q+ = 5, 32.105 et Q− = 1, 96.106.

la courbe de bruit de phase. Ainsi le bruit de flicker de fréquence (pente à -30 dB/décade) prédomine le
domaine spectral proche porteuse (f < 100 Hz) tandis que le bruit haute fréquence est dominé par le
plancher de bruit RF issu du bruit thermique et du shot-noise de photodétection. Les sources de bruits
optiques affectent quant à elles la zone de transition entre le bruit proche porteuse (f < 100 Hz) et le
bruit haute fréquence (f > 50 kHz). Ce bruit optique est issu du bruit de timing, du bruit de porteuse
et dépend de la corrélation entre ces deux bruits. La Fig.4.1.b) présente les différentes contributions
au bruit optique, avec un bruit de porteuse prédominant à basses fréquences laissant place au bruit de
timing à plus hautes fréquences (f > 10 kHz). La transition entre ces deux contributions est mar-
quée par un changement de pente de bruit (−30 dB/décade pour f < 1 kHz → −20 dB/décade pour
f > 10 kHz). La pente à -20 dB/décade observée pour le bruit de timing provient de l’effet Leeson
associé à la ligne à retard optique du MLL, qui retranscrit le bruit blanc de timing en random walk. La
fréquence de coin de la ligne à retard (correspondant à la première anti-résonance du MLL) se définit
selon fL = fm

2Q+
= 250 kHz et est fixée par la longueur de la ligne à retard du MLL (LR = 400m) et

le facteur d’amélioration F+ du laser à verrouillage de modes. Le facteur de qualité Q+ associé permet
donc de déterminer le passage de la pente à -20dB/décade du random walk vers le plancher de bruit
présent sur la plage de fréquence f ∈ [fL,

∆freso
2 ] avec fL = 250 kHz et ∆freso/2 = 5 MHz (pour

un résonateur ayant un facteur de qualité Qreso = 997). Pour les fréquences supérieures à 5 MHz, le
résonateur RF commence à filtrer le bruit de timing entrainant sa réduction progressive. Cet effet de
filtrage par le résonateur RF est visible Fig.4.1.b) pour f > 5MHz. Le résonateur RF combiné à l’effet
Leeson [12], participe donc à délimiter un plancher de bruit optique locale (f ∈ [0.3, 5]MHz), éven-
tuellement mesurable expérimentalement sous condition d’un plancher de bruit thermique suffisamment
bas (déterminé par le niveau de puissance RF de l’oscillation). La seconde rupture de pente présente sur
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FIGURE 4.2 – a) Contribution du bruit de flicker au bruit de phase total pour différentes valeurs de
detuning à coefficient de flicker b1 équivalent. On observe une augmentation progressive de la fréquence
de coupure (déductible à partir de l’évolution des fréquences de rupture de pentes fc1 et fc2) avec la
diminution de Q+. b) Contribution du bruit de blanc RF (thermique et shot noise) au bruit de phase
total pour différentes valeurs de detuning à coefficients de diffusion équivalents. Dans les deux cas,
l’augmentation des fréquences fc1 et fc2 confirme la diminution de Q+. Par ailleurs, l’évolution des
pentes indiquent que le bruit de flicker et le bruit blanc sont traités par le même filtre de bruit de phase.

FIGURE 4.3 – Courbes de bruit de phase totale du COEO pour différentes valeurs de detuning. Les
performances en bruit de phase peuvent être améliorées en réduisant la dispersion intra-cavité tout en
ajustant ∆fRF afin d’optimiser la synchronisation.

la courbe de bruit optique autour de 7 kHz marque le passage du domaine fréquentiel prédominé par
le bruit de porteuse vers le domaine prédominé par le bruit de timing. Ce point de rupture est associé
à la fréquence de coupure du filtre de bruit de phase associé au filtre optique, qui sera d’autant plus
élevée que le facteur de qualité Q− sera faible. Enfin, la dernière rupture de pente observable concerne
le passage du bruit de flicker vers le bruit de porteuse (observée Fig.4.1.a) autour de 100 Hz). La pente
à -30 dB/décade associée au bruit de flicker indique à nouveau un effet Leeson permettant le passage
d’une pente à -10 dB/décade à hautes fréquences vers une pente à -30 dB/décade en basses fréquences,
avec une zone de transition caractérisée par une pente à -40 dB/décade (Fig.4.2). La présence de cette
zone de transition indique l’existence d’un filtre passe-bas appliqué à la phase qui masque la fréquence
de coin fL associée à cet effet Leeson. Ce filtre peut donc être caractérisé à l’aide de deux fréquences
fc1 et fc2 indiquant le changement de pente. On remarque alors qu’une diminution du facteur de qualité
Q+ accentue les valeurs de fc1 et fc2 , indiquant que l’effet de filtrage observé est bien associé au facteur
de qualité Q+. Afin de conforter cette hypothèse, on peut s’intéresser au bruit de phase RF issu du bruit
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FIGURE 4.4 – Contribution du bruit blanc RF et du bruit de flicker à la courbe de bruit de phase totale.
Le bruit de flicker détermine les performances proches porteuses du COEO, tandis que le bruit blanc RF
(thermique +shot-noise) fixe le niveau du plancher de bruit.

FIGURE 4.5 – Évaluation du facteur de qualité Q+ à partir des courbes de bruit de phase simulées pour
une dispersion D = 0.8ps/nm et pour trois valeurs de detuning ∆fRF ∈ {8kHz, 10kHz, 12kHz}. La
fréquence de coin estimée graphiquement est en cohérence avec fL,Q+ , la fréquence de coin calculée à
partir de Q+. Le facteur de qualité Q+ permet donc de quantifier la capacité du COEO à filtrer le bruit
de phase issu du domaine RF.

blanc et du bruit de flicker. Fig.4.4 présente les contributions de ces deux sources de bruit à la courbe de
bruit de phase totale. Le bruit de flicker prédomine les basses fréquences, tandis que le bruit blanc RF
fixe le niveau du plancher de bruit. Le facteur de qualité Q+ peut être retrouvé graphiquement à partir
des fréquences de coin de la courbe FRF (Fig.4.4 et Fig.4.5) à partir de sa définition : fc = fm

2Q+
.

Les deux facteurs de qualité du système d’équations (4.2) Q±, sont donc associés à la capacité du
COEO à filtrer des sources de bruit de natures différentes. Le facteur de qualité Q+ est associé au fil-
trage du bruit RF et de timing du système tandis que Q− est associé au filtrage du bruit de porteuse
optique. Le plancher de bruit observé Fig.4.4 est issu du bruit blanc RF à savoir principalement le bruit
thermique auquel s’ajoute la contribution du shot-noise. Le bruit RF basse fréquence est lui prédominé
par le bruit de flicker qui devient apparent proche porteuse. Augmenter Q+ permet donc d’améliorer les
performances proche porteuse tandis qu’une augmentation Q− améliore les performances sur la plage
de fréquence entre le bruit de flicker et le plancher de bruit. Chacun de ces facteurs de qualité est issu
du facteur de qualité passif du laser à verrouillage de modes combiné à leur facteur d’amélioration res-
pectif (eq.4.15). Allonger la ligne à retard permet alors d’améliorer les performances de l’oscillateur sur
l’intégralité de la courbe de bruit. Cette solution va cependant à l’encontre de la compacité recherchée
pour ce type de dispositif. On cherchera donc à améliorer le bruit de phase en adaptant les propriétés
des impulsions de sorte à maximiser les facteurs d’amélioration F± tout en réduisant le coefficient de
diffusion des différentes sources de bruit.
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4.2.2 Dépendance des coefficients de diffusion Dξξ et DΩΩ aux paramètres des impul-
sions

A la différence du bruit RF, les coefficients de diffusion des sources de bruit optique dépendent des
paramètres des impulsions en plus du niveau d’énergieEp. Matsko a notamment exprimé les coefficients
Dξξ et DΩΩ sous la forme :

Dξξ =
τ2p
2Ep

δ(t− t′)δ(T − T ′)

DΩΩ =
1 + q2

2τ2pEp
δ(t− t′)δ(T − T ′)

(4.19)

L’énergie des impulsions se présente alors comme l’unique paramètre permettant de réduire les deux
sources de bruit de manière simultanée. Un moyen efficace d’ajuster le niveau de puissance dans la
boucle consiste à adapter le detuning du COEO. En diminuant le detuning ∆fRF (Fig.4.6), les pertes
optiques perçues dans la cavité deviennent moins importantes, entrainant une augmentation de l’énergie
impulsionnelle (Ep) ainsi que la puissance RF d’oscillation (PRF ) à la photodétection. Le shot-noise
ainsi que le bruit thermique se voient ainsi minorés et se traduisent par un offset négatif sur les courbes
de bruit de phase du fait de la réduction du plancher de bruit. On observe alors une amélioration globale
des performances en bruit de phase du COEO (Fig.4.3). Le detuning se présente donc comme notre
premier paramètre expérimental permettant d’optimiser le bruit de phase de l’oscillateur. La dispersion
chromatique intra-cavité β2,Σ est quant à elle le paramètre de la cavité optique le plus efficace en vue de
modifier le chirp q et la largeur des impulsions (τp). La réduction de la dispersion intra-cavité ayant pour
effet d’augmenter le paramètre de chirp q et de réduire la largeur impulsionnelle τp, une faible dispersion
chromatique induit donc une réduction de Dξξ tout en augmentant DΩΩ. Les facteurs de qualité étant
donnés par Q± = πfmT± (eq.4.15), Q− se voit réduit et Q+ augmenté, accentuant la tendance initiée
par les coefficients de diffusion. L’expression (eq.4.16) nous indique ensuite que la contribution du bruit
de porteuse peut être atténuée voir annulée en ajustant la valeur de dispersion chromatique intra-cavité.
Ceci permet alors de compenser la réduction de Q− et l’accentuation de DΩΩ, jusqu’à rendre la contri-
bution du bruit de porteuse négligeable (comme observé Fig.4.3). Par ailleurs, l’eq.(4.16) proposée par

FIGURE 4.6 – Évolution des coefficients de diffusion des sources de bruit optiques (a) et RF (b). L

Matsko dans le cadre d’une analyse gaussienne du COEO, nous indique que le bruit de porteuse optique
peut être minoré au moyen de la dispersion chromatique intra-cavité. En mimisant la dispersion (ie en
se plaçant au plus près de la zone d’instabilité située autour du zéro de dispersion) et en ajustant le
detuning, on peut ainsi supprimer la contribution du bruit de porteuse de la courbe de bruit de phase
totale tout en réduisant le plancher de bruit par la majoration de Ep et PRF (Fig.4.5). La majoration du
niveau de puissance permet alors de réduire l’offset perçu par la courbe de bruit de phase, tandis que
l’ajustement de la dispersion chromatique permet de « lisser » la courbe de bruit en rendant négligeable
la contribution du bruit de porteuse.
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4.2.3 Impact du choix des longueurs de bobines L2 et L1 sur le bruit de phase du COEO

La périodicité des résonances optiques des deux cavités mène à la formation de pics de corrélation
de bruit de phase, similaires à des résonances, au niveau du plancher du bruit de phase du COEO (FΣ).
Ces pics de corrélation étant issus du bruit optique, le coefficient Dξξ déterminera l’importance de
l’offset de Fξ et donc de l’amplitude de ces « résonances ». Le rapport des périodes TR et Tmw associées
respectivement à la cavité MLL et à l’OEO, détermine le rapport d’amplitude entre deux pics adjacents
du bruit de phase. En effet, pour TR

Tmw
= n avec n ∈ N, le bruit corrélé circulant dans la cavité optique

et dans l’OEO se rencontrent tous les n tours d’OEO par l’intermédiaire des supermodes de la cavité
MLL, entrainant des pics de corrélation de bruit de phase toutes les n ISL du MLL (et par conséquent
toutes les n résonances présentes sur le bruit de phase). Un entier n réduit favorise donc la récurrence
des pics de corrélation à forte amplitude. Ainsi pour un rapport n=1 chacune des résonances optiques a
un bruit corrélé avec celui de l’OEO, pour n=2 une résonance sur 2 est corrélée tandis qu’une résonance
sur 3 le sera pour n=3 (Fig.4.7). L’atténuation progressive des pics de corrélation est due à la sélectivité
apportée par le résonateur RF centré sur freso = 10 GHz, favorisant les résonances (et la corrélation de
bruit associée) proches de la fréquence d’oscillation. Augmenter le rapport entre les longueurs des lignes
à retard du MLL et de l’OEO permet donc d’atténuer les pics de corrélation observés sur les courbes
de bruit de phase proche porteuse. Cette dernière combinée aux effets d’atténuation par le filtre RF des
pics de corrélation à plus hautes fréquences, permet alors de minimiser la formation de ces résonances
parasites sur l’ensemble du spectre de bruit de phase. L’atténuation des pics peut être renforcée par
la réduction les coefficients de diffusion du bruit de timing optique Dξξ fixant le plancher de bruit
optique. La phase modale a aussi un effet sur l’amplitude de corrélation. Une cavité HMLL 1, peut en

FIGURE 4.7 – Courbes de bruit de phase simulées pour une dispersion D = 0.8 ps/nm et ∆fRF = 0
kHz. Pour chacune des figures, la longueur de la ligne à retard du MLL a été maintenue constante
(L2 = 400 m) tandis que celle de l’OEO (L1) a été variée : a) L1 = 400m n = 1, b) L1 = 300m n = 3,
c) L1 = 200m n = 2.

effet laisser place à une multitude de peignes de fréquences indépendants les uns des autres, autour
du peigne dominant. Chacun de ces peignes forme un supermode de la cavité laser. Le battement des
modes latéraux de deux de ces peignes est par conséquent partiellement (voir totalement) incohérent et
participe au bruit de phase du signal RF photodétecté. Le bruit de porteuse, désignant une incertitude
sur la position moyenne de la puissance optique dans le domaine spectral, permet de prendre en compte
la contribution de ces supermodes dans le traitement numérique du bruit de phase et se manifeste par
la formation de pics de corrélation sur le spectre de bruit de phase séparés d’un ISL de la cavité MLL.
Le niveau de corrélation du bruit issu du battement des supermodes dépend alors du profil de phase du
spectre optique. En effet, en supposant qu’un spectre optique gaussien admette un chirp b non nul, le
battement des supermodes associés mènera à un photo-courant de la forme [10] :

ipd(ωm) =
∑

m,p|Ωp−Ωn=ωm

2ϵnϵp cos

(
ωmt+ (ϕn − ϕp) +

1

4

b

a2 + b2
((Ωm − Ω)2 − (Ωp − Ω)2)

)
(4.20)

1. HMLL : Harmonic Mode Locking Laser
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où a et b se définissent à partir d’un paramètre complexe Γ : a = Re(Γ) et b = − Im(Γ). Le profil
de phase du spectre optique impacte donc l’amplitude des pics de corrélations par l’intermédiaire du
bruit de porteuse (bruit de supermodes). Cela différencie notamment le spectre de bruit de phase d’un
COEO-EDFA et COEO-SOA. A dispersion chromatique équivalente, le SOA impose un chirp supplé-
mentaire sur le spectre optique qui déphase les modes adjacents. Le battement de supermodes est donc
rendu moins efficace et participe à la réduction de l’amplitude des pics de corrélation observée expéri-
mentalement [10].

4.3 Dépendance du bruit de phase à ∆fRF et β2,Σ

Le detuning et la dispersion chromatique constituent deux paramètres expérimentaux complémen-
taires permettant de modifier les facteurs de qualité du COEO. La désynchronisation des deux boucles
optiques (quantifiable par ∆fRF ), entraine une accentuation des pertes optiques induites par modulation
et par conséquent une réduction de l’énergie impulsionnelle et du niveau de puissance RF. La valeur
maximale de PRF est atteinte lorsque les deux boucles sont parfaitement synchronisées (Fig.4.8). Les
paramètres impulsionnels (τp, q) sont eux aussi affectés par la synchronisation du COEO. Le paramètre
de chirp devient plus important lorsque l’on se rapproche des conditions de synchronisation, tandis que
l’impulsion voit sa largeur impulsionnelle d’autant plus réduite que le detuning augmente vers les valeurs
positives. L’eq.(4.15) indique que Q+ est inversement proportionnel aux pertes induites par le MZM qui
dépendent à la fois de PRF et du rapport entre la largeur de porte de modulation du MZM et la largeur
impulsionnelle : τp

τMZM
. L’évolution de Q+ suivant ∆fRF prend alors une forme parabolique imposée

par l’évolution de PRF (∆fRF ). La réduction des pertes induites par modulation allongeant la durée de
vie des photons dans la cavité, a pour conséquence d’augmenter le facteur de qualité (Fig.4.9.b). De la
même manière, le facteur de qualité Q− issu des pertes induites par le filtre optique, sera d’autant plus
élevé que ces pertes seront faibles. Les pertes imposées par le filtre optique étant données par le rap-
port entre la largeur spectrale et la largeur du filtre (eq.4.21), une impulsion de faible largeur temporelle
et ayant un paramètre de chirp q important, percevra des pertes plus importantes. La durée de vie des
photons dans la cavité est alors réduite tout comme le facteur de qualité Q−.

FIGURE 4.8 – Évolution de l’énergie impulsionnelle Ep, du niveau de puissance RF PRF et des para-
mètres impulsionnels τp et q sur l’ensemble de la bande de verrouillage du COEO pour une dispersion
chromatique de 1.27 ps2. L’ensemble de ces paramètres détermine l’évolution des facteurs de qualité
Q± suivant ∆fRF .
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αfiltre =

(
∆ω

∆Ωf

)2

=
τ2p

1 + q2
1

Ω2
f

(4.21)

En plus des facteurs de qualité, les performances en bruit de phase dépendent des coefficients de dif-
fusion des sources de bruit optique Dξξ et DΩΩ, dont l’importance est déterminée par les paramètres
impulsionnels q, τp et Ep (Fig.4.9.a). Il en ressort que ces coefficients sont minimisés autour des condi-
tions de synchronisation parfaite (minimisant les pertes et maximisant par conséquent l’énergie), de par
la relation inverse de Dξξ et DΩΩ avec Ep, le paramètre impulsionnel affectant l’ensemble de ces va-
leurs. L’évolution du bruit de phase proche porteuse à f = 10 Hz (dominé à ces fréquences par le bruit
de flicker et filtré par Q+) suit une relation inverse avec Q+ autour du detuning de synchronisation.
L’évolution du bruit de phase est alors principalement déterminée par celle de Q+, au détriment des
coefficients de diffusion. A la différence du bruit proche porteuse, l’amplitude des ces pics de corré-
lation s’accentue avec les facteurs de qualité de l’oscillateur. En effet, les résonances du système ont
pour effet de corréler le bruit et ce de manière d’autant plus efficace que le facteur de qualité est élevé.
Par conséquent, elles agissent sur le bruit de phase comme des filtres passe-bandes actifs, centrés sur
leur résonance respective. On peut notamment prendre pour exemple le traitement du bruit de porteuse
optique proposé par Matsko (issu de l’eq.4.16) :

HΩDΩΩ =
1

1 + ω2T 2
−

τ4(β2,ΣΩ
2
f − q)2

(1 + q2)2
DΩΩ (4.22)

Le filtre passe-bas étant de la forme :

HΩΩ =
H0

1
T 2
−
+ ω2

=
H0T

2
−

1 + ω2T 2
−

(4.23)

et sachant que T− = 2Q−
ωm

, l’amplitude de bruit maximale est alors donnée par :

SΩ,max =
(β2,ΣΩ

2
f − q)2

T 2
RΩ

4
f︸ ︷︷ ︸

H0

(
2Q−
ωm

)2

︸ ︷︷ ︸
T−

DΩΩ (4.24)

L’amplitude des pics de corrélations augmentent donc avec le facteur de qualité du filtre et le coefficient
de diffusion du bruit filtré. Le facteur de qualité et les coefficients de diffusion augmentant avec le de-
tuning, l’amplitude des ces pics s’accentue (Fig.4.9.c). La dispersion chromatique permet de modifier

FIGURE 4.9 – Évolution suivant ∆fRF : a) des coefficients de diffusion Dξξ, DΩΩ, b) des facteurs
de qualité Q±, c) de l’amplitude des pics de corrélation du bruit de phase et du bruit de phase proche
porteuse (f = 10 Hz) pour une dispersion intra-cavité β2,Σ = 1.27 ps2

le facteur de qualité en ajustant les paramètres impulsionnels, notamment en participant à la synchroni-
sation des deux oscillateurs sous condition de porteuse optique Ω ̸= 0. Elle affecte aussi le gain H0 du
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filtre de bruit de phase, pouvant sous certaines conditions fausser la relation apparente entre facteur de
qualité Q− et amplitude des pics de corrélation. Le facteur de qualité Q+ affecte quant à lui le bruit de
phase RF suivant la relation :

Stm(ω) =
1

ω2

[
1 + ω2T 2

+

T 2
+

(
Dmw +Dshot +

b1
ω

)]
(4.25)

avec la contribution du bruit de flicker : b1/ω. On obtient donc un bruit RF qui diminue avec Q+ et
un bruit de porteuse qui augmente avec Q−, ce qui nous mène à la figure 4.9.c), où l’accentuation du
bruit proche porteuse autour de ∆fRF = 4 kHz provient du fait que le bruit de flicker est prédominant
autour des conditions de parfaite synchronisation, là où le facteur de qualité Q+ est le plus faible du
fait des fortes puissances de modulation RF obtenues et des pertes optiques associées. L’augmentation
progressive de Q+ avec ∆fRF engendre alors une réduction du bruit de phase de part et d’autre des
conditions de parfaite synchronisation (∆fRF = 4 kHz). La réhausse observée en bordure de bande de
verrouillage est donc associée à celle du bruit de porteuse, devenant prédominant par rapport au bruit
de flicker et dont l’évolution suit celle de Q− et/ou DΩΩ. Les conditions de synchronisations affectent
donc les performances en bruit de phase de l’oscillateur et dépendent par conséquent de la valeur de
dispersion chromatique intra-cavité. Les effets de β2Σ sur le bruit de phase ont notamment été observés
expérimentalement par Lelièvre et al. [13] nous indiquant la pertinence de ce paramètre expérimental en
vue d’une optimisation du bruit de phase du COEO. L’évolution de Q+ sur la bande de verrouillage du
COEO pour différentes valeurs de dispersions chromatiques est présentée Fig.4.10. L’effet de β2,Σ sur la
synchronisation des oscillateurs est visible par le décalage du minimum de Q+ (obtenu sous conditions
de synchronisation). Sous régime de dispersion normale, la synchronisation est obtenue pour un detu-
ning négatif permettant de compenser le décalage temporel induit par β2,Σ. Un régime de dispersion
anormale menant à un décalage temporel de signes opposés, la synchronisation est obtenue pour des
valeurs de detuning positives. L’extension de la bande de verrouillage avec la dispersion chromatique

FIGURE 4.10 – Évolution de Q+ sur la bande de verrouillage du COEO pour différentes valeurs de
dispersions chromatiques. Que ce soit sous un régime de dispersion normale (β2,Σ > 0) ou anormale
(β2,Σ < 0), une dispersion plus importante mène à une extension de la bande de verrouillage et un
décalage du detuning de synchronisation (valeur minimale de Q+ obtenue pour une valeur de dispersion
donnée). Les facteurs de qualité obtenus à dispersions égales, sont plus importantes sous dispersion
anormale que sous dispersion normale.

est à nouveau visible sur cette figure et met en évidence un compromis entre facteur de qualité et bande
de verrouillage. La bande de verrouillage et le facteur de qualité présentent une dépendance inverse vis
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à vis des pertes induites par le MZM, (une accentuation des pertes imposant une extension de la bande
de verrouillage ainsi qu’une réduction de Q+). On observe alors une diminution de la valeur minimale
de Q+(∆fRF ) avec β2,Σ. À conditions de synchronisations équivalentes, un régime de dispersion anor-
mal favorise un facteur de qualité élevé. Pour un detuning constant, le facteur de qualité Q+ augmente
lorsque la dispersion tend vers zéro du fait de la réduction des pertes par modulation qui accompagne
celle de τp (Fig.4.11). Dès lors, les faibles largeurs impulsionnelles obtenues sous le régime anormal de
dispersion favorisent les fortes valeurs de facteurs de qualité. Par ailleurs le maximum de puissance RF
étant obtenu sous condition de parfaite synchronisation, on remarquera que la valeur de dispersion per-
mettant son obtention est relative à la celle du detuning. Le maximum local de puissance RF et d’énergie
impulsionnelle observé est donc une conséquence des effets de synchronisation du COEO. Le detuning,
favorisant les pertes par modulation, modifie efficacement le niveau de puissance RF, ce qui en retour
impacte la largeur des impulsions (Fig.4.8). On observe alors le processus inverse à celui associé à la
dispersion chromatique pour laquelle la réduction de largeur impulsionnelle engendre une réduction des
pertes et donc une élévation de PRF . Il en résulte que le detuning affecte plus efficacement PRF que
τp à l’inverse de β2,Σ. Par conséquent, l’évolution de Q+ sous effet de detuning est majoritairement
imposée par le niveau de puissance RF. L’effet inverse est obtenu avec la dispersion chromatique pour
laquelle l’augmentation de Q+ observée est issue principalement de la réduction de τp (Fig.4.11). Au
final, l’évolution de Q+ sur la bande de verrouillage est déterminée par le niveau de puissance RF fixé
par detuning. L’augmentation progressive de sa valeur moyenne avec la réduction de |β2,Σ|, suit celle de
la largeur des impulsions (Fig.4.10) et impose en conséquence une réduction du bruit de phase proche
porteuse (Fig.4.12). L’accentuation des facteurs de qualité autour du zéro de dispersion entraine par la
même occasion la formation de pics de corrélation à forte amplitude.

FIGURE 4.11 – Dépendance du niveau de puissance RF PRF et de la largeur impulsionnelle τp suivant
la dispersion chromatique pour deux valeurs de detuning (∆fRF = 4 kHz et ∆fRF = 8 kHz). La zone
d’instabilité observée augmente progressivement avec le detuning du fait des faibles largeurs de bande
de verrouillage du COEO lorsque β2,Σ est proche de zéro. La valeur maximale de PRF est obtenue sous
conditions de synchronisation et dépend donc du detuning et de la dispersion. On retrouve notamment
le maximum de puissance RF obtenu pour ∆fRF = 8 kHz et β2,Σ = 1.25 ps2 observé Fig.4.9

4.4 Effet de la bobine à compensation de dispersion sur le bruit de phase

Les courbes de bruit de phase présentées jusqu’à présent ne prenaient pas en compte les effets ap-
portés par la dispersion chromatique associée à la bobine de fibre de l’OEO (β2,Σ1) sur les conditions de
synchronisation. On se plaçait alors dans des conditions de dispersion chromatique de l’OEO compen-
sée. Le changement de porteuse optique combiné à cet ajout de dispersion, introduit un couplage entre
le bruit de timing et le bruit de porteuse optique intra-cavité [1]. L’optimisation en bruit de phase du
COEO requiert donc une dispersion de compensation β2,Σ1 permettant de minimiser le surplus de bruit
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FIGURE 4.12 – a) Évolution des facteurs de qualité Q+ et Q−, b) du bruit de phase proche porteuse
(ϕnoise, f=10Hz) et de l’amplitude des pics de corrélation de bruit (ϕnoise spurs), c) des coefficients de
diffusion Dξξ, DΩΩ suivant β2,Σ.

issu de ce couplage. La dispersion β2,Σ1 intervient à la fois du point de vue déterministe en modifiant
les conditions de synchronisation ainsi que sur le bruit de phase en corrélant le bruit de timing et de
porteuse. Afin de dissocier ces deux effets sur le bruit de phase RF, nous allons traiter séparément deux
cas numériques. Le premier consiste à faire intervenir β2,Σ1 uniquement sur le traitement du bruit afin de
mettre en évidence ses effets de corrélation. Le second cas consistera à y ajouter les effets de synchro-
nisation de sorte à obtenir le comportement du bruit de phase complet suivant β2,Σ1. Nous commençons
donc par étudier le cas où β2,Σ1 impacte exclusivement le bruit de phase du COEO.
Dans le cas d’une dispersion β2,Σ1 de signes opposés à β2,Σ, le délai introduit par la dispersion intra-

cavité et la dispersion extra-cavité seront de signes opposés, entrainant une anti-corrélation de leur bruit
de porteuse respectif. Le bruit de porteuse retranscrit en bruit de timing par β2,Σ1, compense alors le bruit
de timing intra-cavité. La figure 4.13 présente l’évolution du bruit de phase proche porteuse (f = 10 Hz)
suivant la dispersion intra-cavité β2,Σ pour différentes valeurs de β2,Σ1 > 0. Dans le cas où la disper-
sion de compensation et la dispersion intra-cavité sont de signes opposés (4.13.a), le bruit de porteuse
retranscrit en bruit de timing par l’intermédiaire de β2,Σ1 est alors anti-corrélé avec le bruit de timing

FIGURE 4.13 – Évolution du bruit de phase simulée du COEO proche porteuse suivant la dispersion
intra-cavité (β2,Σ) pour différentes valeurs de dispersion de compensation (β2,Σ1) appliquées aux impul-
sions associées aux Fig.4.9 et 4.10. La dispersion β2,Σ1 est utilisée afin de corréler le bruit de timing ξ et
de porteuse Ω présentés sur ces précédents résultats et intervient excusivement sur le traitement du bruit
du COEO. Ces résultats ne prennent donc pas en compte les modifications déterministes apportées par
β2,Σ1 .Les figures a) et b) représentent respectivement l’évolution du bruit de phase sous un régime de
dispersion intra-cavité normale et anormale.
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FIGURE 4.14 – Évolution du bruit de phase proche porteuse (f=10 Hz) suivant la dispersion de compen-
sation β2,Σ1, pour différentes dispersions intra-cavité β2,Σ dans des conditions de simulations identiques
à celles présentées Fig.4.13. Une dispersion intra-cavité de même signe que la dispersion de compen-
sation mène à une accentuation du bruit de phase, avec existence d’un maximum de corrélation. Des
dispersions β2,Σ1 et β2,Σ de signes opposés permettent une réduction du bruit de phase.

intra-cavité et mène par conséquent à une réduction du bruit de phase global. L’effet inverse est ob-
servé dans le cas d’une dispersion intra-cavité et extra-cavité de même signe (Fig.4.13.b). La conversion
du bruit de porteuse en bruit de timing par β2,Σ1 est alors corrélée avec le bruit de timing intra-cavité
menant à une accentuation du bruit de phase proche porteuse, avec l’existence d’un maximum de corré-
lation (Fig.4.14).

Le couplage du timing et de la porteuse optique par β2,Σ1 a donc pour effet de corréler leur bruit
respectif. Reste que la valeur de β2,Σ1 modifie les conditions de synchronisation en ajoutant un dé-
lai supplémentaire tout en compressant (ou dilatant) l’impulsion avant photo-détection. Ces effets vont
alors impacter les paramètres impulsionnels et par conséquent les performances en bruit de phase. On
se trouve alors dans le second cas numérique traité, combinant à la fois les effets de β2,Σ1 et β2,Σ sur le
comportement déterministe et sur le bruit de phase. La recompression des impulsions ayant un effet né-
gligeable sur le niveau de puissance associé à la fréquence fondamentale ωm photodétectée, les effets sur
le comportement déterministe découle de l’amélioration/dégradation de la synchronisation permise par
le délai supplémentaire induit par la dispersion de compensation : ∆ξβ2,Σ1

= −β2,Σ1Ω (Fig.4.15). Les
conditions de parfaite synchronisation maximisent l’énergie intra-cavité et sont donc obtenues autour
de β2,Σ1 ≃ 8 ps2 (Fig.4.15). L’anti-corrélation de bruit de timing et de porteuse entraine la réduction
du bruit de phase proche porteuse ϕnoise,f=10Hz (Fig.4.16) observée précédemment (Fig.4.13, 4.14).
L’amplitude des pics de corrélation ϕnoise spurs, étant issue des effets combinés des facteurs de qualité
Q± et des coefficients de diffusion, suit l’augmentation de Q+ pour les faibles valeurs de β2,Σ1, là où le
bruit de timing est prédominant (Fig.4.17). Au-dessus de 10 ps2, les contributions du bruit de porteuse
et de la corrélation croisée entre ξ et Ω (corrélation intra-cavité), font que l’augmentation attendue de
ϕnoise spurs avec Q+ est compensée par la réduction de Q− et DΩΩ. On observe alors une réduction de
l’amplitude des pics de corrélation.
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FIGURE 4.15 – Évolution du niveau de puissance RF PRF , de l’énergie impulsionnelle Ep, de la largeur
impulsionnelle intra-cavité τp, du changement de porteuse Ω et du paramètre de chirp des impulsions
photo-détectées qPD (après compensation de chirp par β2,Σ1) suivant le niveau de recompression apporté
par β2,Σ1 (avec β2,Σ = −0.76 ps et ∆fRF = 4 kHz).

FIGURE 4.16 – Évolution du bruit de phase proche porteuse (ϕnoise,f=10Hz), de l’amplitude des pics de
corrélation ϕnoise,spurs et des facteurs de qualité Q± suivant β2,Σ1, associée aux paramètres impulsion-
nels présentés Fig.4.15.

4.5 Mesure du bruit de phase et du facteur de qualité

4.5.1 Mesure expérimentale du facteur de qualité

La mesure du facteur de qualité d’un oscillateur peut être réalisée expérimentalement au moyen de
l’expression :

Q =
ωm

2

∆ϕ

∆ω
(4.26)
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(a) (b)

FIGURE 4.17 – a) Contribution aux pics de corrélation de bruit RF, du bruit optique de timing (Fξ),
de porteuse (FΩ) et de leur corrélation croisée intra-cavité (FξΩ), comparées au bruit de phase RF total
(Fξ + Fomega). L’amplitude de la contibution du bruit de timing sur le premier pic de corrélation est
indiquée en pointillés. b) Évolution suivant β2,Σ1 des coefficients de diffusion de timingDξξ, de porteuse
DΩΩ suivant β2,Σ1.

Le facteur de qualité est alors défini par rapport au déphasage perçu par l’onde RF lorsque sa fréquence
d’oscillation ω s’écarte de la fréquence de résonance ωm, tel que : ω = ωm + ∆ωRF . Dans le cas du
COEO, un detuning nul (∆ωRF = 0) est obtenu lorsque les délais des deux boucles entretiennent un
rapport entier : TMLL = nTOEO, n ∈ N. En modifiant la longueur de la cavité opto-hyper à l’aide d’une
ligne à retard RF, on modifie le rapport entre les temps de parcours de ces deux cavités, s’éloignant par
conséquent des conditions de synchronisation (∆ωRF ̸= 0). Le déphaseur RF nous permet alors d’im-
poser un detuning ∆ωRF , se traduisant par déphasage ∆ϕRF entre les deux ondes RF se rencontrant au
niveau du MZM, donné par la relation : ∆ϕRF = ∆ωRFTR. L’utilisateur impose de cette manière une
contrainte qui sera par la suite relaxée par l’oscillateur de manière plus ou moins efficace suivant son
facteur de qualité. Dans le cas d’un facteur de qualité infini, le déphasage imposé par l’utilisateur sera
totalement relaxé, menant à l’état stationnaire à un déphasage nul (∆ϕ = 0) entre le train d’impulsion
du MLL et l’onde RF circulant dans l’OEO. Dans le cas d’un oscillateur à facteur de qualité fini, la
contrainte de déphasage ne sera pas totalement relaxée, menant à l’état stationnaire maintenant un dé-
phasage constant entre les deux ondes. La pente entre le changement de fréquence d’oscillation ∆ωRF

imposé et le déphasage observé ( ∆ϕ
∆ωRF

) nous permet alors de mesurer le facteur de qualité expérimental
du COEO. Le facteur de qualité variant avec le detuning, la résolution de la mesure de ∆ω par rapport
à ∆ϕ doit être suffisante afin de permettre une mesure de la dérivée locale de ∆ϕ(ωRF ) fiable. Ce de-
gré de précision étant difficilement atteignable expérimentalement, le facteur de qualité sera évalué sur
l’ensemble de la bande de verrouillage. On obtiendra alors un facteur de qualité expérimental moyen,
valable pour une valeur de la dispersion intra-cavité donnée.
Cette approche expérimentale a été simulée afin d’en estimer sa fiabilité. Pour ce faire, on applique un
déphasage ∆ϕRF par l’intermédiaire d’un detuning ∆fRF , puis le déphasage relatif entre l’onde RF
portée optiquement dans la cavité optique et l’onde RF circulant dans l’OEO. En prenant en compte le
déphasage issu du changement de longueur de la boucle opto-hyper du fait de la ligne à retard RF, l’onde
circulant dans l’OEO perçoit le déphasage :

∆ϕ = ∆ωRFTR + (ϕMLL − ϕoeo)

permettant de calculer le facteur de qualité mesuré expérimentalement au moyen de la relation :

Q =
ωm

2

∆ϕ

∆ωRF
=
ωm

2

(
TR +

ϕMLL − ϕoeo
∆ωRF

)
Le facteur de qualité se réduisant avec la dispersion intra-cavité, la pente de ∆ϕ suivant ∆ωRF diminue
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FIGURE 4.18 – a) ∆ϕ(∆fRF ) simulé et mesuré pour différentes valeurs de dispersion chromatique
anormale intra-cavité. La pente de phase permet de calculer le facteur de qualité mesurable expérimen-
talement Q∆ϕ. b) Évolution du facteur de qualité Q∆ϕ suivant β2,Σ, comparé au facteur de qualité Q+

pour un detuning de 4 kHz. Q∆ϕ suit l’évolution qualitativement de Q+.

lorsque |β2,Σ| augmente (Fig.4.18.a). On retrouve alors l’accentuation du facteur de qualité Q+ lorsque
la dispersion tend vers zéro. La mesure du facteur de qualité par déphasage RF suit donc qualitativement
l’évolution de Q+ et permet d’avoir une estimation fiable de l’évolution du facteur de qualité du COEO
suivant les paramètres de la cavité optique tel que la dispersion chromatique. La mesure du facteur de
qualité du COEO expérimental, nous a menés à une valeur Q ≃ 5.105 pour une dispersion β2,Σ ∼
0.76 ps2 2, en cohérence avec ce qui est obtenu numériquement.

4.5.2 Bruit de phase RF expérimental

Les performances en bruit de phase minimale d’une cavité optique sont obtenues numériquement
pour une dispersion intra-cavité anormale proche de zéro, ayant un detuning ∆fRF assurant une par-
faite synchronisation entre les oscillateurs. Tout detuning s’éloignant des conditions de synchronisation
mène a une dégradation du bruit de phase. De ce fait, des courbes de bruit de phase similaires peuvent
être obtenus pour différentes valeurs {β2,Σ, ∆fRF , β2,Σ,1}. En ajustant la dispersion intra-cavité tout
en maintenant ∆fRF à 4 kHz et β2,Σ1 à −4.3 ps2, la dispersion chromatique menant au bruit de phase
le plus proche de celui mesuré (spectre rouge) correspond à une dispersion anormale proche de zéro
(β2,Σ = 0.76 ps2). Cependant, le bruit de phase RF et le spectre optique mesuré ont été reproduits
pour des valeurs de dispersions chromatiques différentes (4.20.a). Cette différence peut s’expliquer par
la nature de filtre optique utilisé lors de la simulation. En effet, le filtre flat-band du CFBG utilisé ex-
périmentalement, est remplacé numériquement par un filtre gaussien de même bande-passante. Le filtre
optique participe à l’établissement de l’état stationnaire et joue un rôle stabilisateur du spectre optique en
contraignant la position du peigne par pertes optiques. L’évolution des pertes suivant la longueur d’onde
(dispersion des pertes optiques) du filtre gaussien utilisé numériquement, permet de localiser le peigne
autour d’une fréquence donnée. L’absence de dispersion de pertes au centre d’un filtre flat-band, fait
que son rôle stabilisateur ne peut être assuré qu’en bordure de filtre. Le décalage vers le rouge imposé
par le SOA [14] permet ensuite de favoriser la stabilisation du peigne optique en bordure « rouge » du
filtre optique. La compensation du red-shift du SOA sera ensuite d’autant plus efficace que la bordure
du filtre présentera une forte pente et donc que les pertes induites par le filtre sont importantes. Par
comparaison, la compensation d’un filtre gaussien sera bien plus réduite de par une bordure de filtre

2. Lfibre = 440m de fibre SMF (D = 17 ps/nm/km) avec une compensation de -7ps/nm par CFBG



144 CHAPITRE 4. MODÉLISATION DU BRUIT DE PHASE

FIGURE 4.19 – Comparaison entre le bruit de phase simulé pour un detuning ∆fRF = 4kHz, pour une
dispersion intra-cavité β2,Σ ∈ {−2.55, −1.27, −0.76, 0.76, 1.27} ps2. Le bruit de phase présenté a été
obtenu pour une dispersion β2,Σ1 = ±4 ps2 suivant les conditions de stabilité du système.

présentant un flanc moins marqué qu’un filtre flat-band. Les pertes optiques induites par le filtre optique
se voient alors réduites. Le facteur de qualité Q− étant inversement proportionnel aux pertes issues du
filtre, on aura un facteur de qualité Q−,f lat−band < Q−,gaussien. La fréquence de coupure filtrant le
bruit de porteuse est par conséquent plus importante en employant un filtre flat-bande et est notamment
visible Fig.4.20 autour de f = 30 kHz. Par comparaison, la fréquence de coupure du COEO avec filtre
gaussien a été évaluée autour de 2 kHz (Fig.4.1), marquant une forte réduction de Q− par l’utilisation
d’un filtre flat-band. Le bruit de porteuse optique aura donc une contribution plus importante au bruit
de phase global dans le cas expérimental par rapport au cas simulé. Reste qu’un filtre flat-band peut

FIGURE 4.20 – a) Spectres optiques expérimentaux obtenus comparés au spectre simulé. Les spectres
expérimentaux verts et rouges, ont été obtenus en ajustant la polarisation optique incidente au MZM à
l’aide d’un contrôleur de polarisation (CP). b) Mesure des pertes optiques et de la dispersion chroma-
tique induites par le CFBG. L’écart de dispersion chromatique par rapport aux valeurs indiquées par la
datasheet devient plus important en bordure de filtre.

permettre la formation de spectres plus larges qu’ave un filtre gaussien, sous condition de dispersion
chromatique compensée. Nous avons pour cela configuré la cavité optique du COEO de sorte à ce que
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la dispersion apportée par la fibre optique (β2,fibre = −8.67 ps2) puisse être compensée par le chirp ap-
porté par le CFBG, afin d’obtenir une dispersion intra-cavité totale proche de zéro tout en évitant la zone
d’instabilité de la cavité (β2,Σ ∼ −0.5ps2). Reste que la dispersion chromatique apportée en bordure de
filtre s’éloigne des valeurs de chirp théoriques que le filtre est supposé apporter (Fig.4.20.b). On obtient
au final, une dispersion fortement anormale (β2,Σ ∼ −2.5 ps2) réduisant de ce fait la largeur du spectre
optique obtenu (Fig.4.20.a). En ajustant le detuning entre les deux cavités (au moyen du déphaseur RF
ou du contrôleur de polarisation), il est possible d’élargir le spectre optique. On passe alors du spectre
rouge (dont le spectre optique est reproductible par simulation) au spectre vert. L’extension du spectre
optique, permet une nette amélioration des performances en bruit de phase de l’oscillateur (Fig.4.19). On
observe notamment une forte réduction du bruit basse fréquence, associé la plupart du temps au bruit de
timing. L’extension du spectre optique menant à une réduction de la largeur impulsionnelle τp, les pertes
induites par modulation se voient alors réduites. Le facteur de qualité Q+ devient alors plus important,
expliquant de ce fait la réduction du bruit de phase.

4.6 Bruit de phase COEO-ϕM

La composition du bruit de phase du COEO-ϕM reste proche de celle observée pour un COEO-
AM. Cette similitude peut être mise en évidence en adaptant le traitement en bruit de phase proposé par
Matsko pour un COEO-AM, à une configuration avec modulateur de phase. Le spectre du bruit de phase
RF peut être obtenu à partir du système :
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avec une source de bruit RF (Ftm) issu du bruit de timing (Fξ), du bruit thermique (Fmw) et du shot-noise
(Fshot) :

Ftm = Fξ + Fshot + Fmw (4.28)

Le spectre du timing RF tm peut ensuite être déterminé à partir de la transformée de Fourier de (4.27) :
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En posant :

T− =
1 + q2

Ω2
fτ

2TR

T+ =
β2,ΣΩ

2
f − q

1 + q2
∆FMω

2
mτ

2

TR

(4.30)

et sachant que pour une bobine de fibre de compensation de dispersion de 200m : Tmw ≪ T+ (on
suppose ainsi que le facteur de qualité de la ligne à retard de l’OEO est faible devant Q+), on obtient :

t̃m(ω) = − i
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]
(4.31)
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On en déduit alors le bruit de timing RF :
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On retrouve la même expression que celle obtenue pour le COEO-AM (eq.4.16). La différence réside
sur les coefficients de diffusion du champ optique DFF † associé à l’absorption de photons dans la cavité
optique, ainsi que de la constante de temps T+ propre à la modulation employée. Les pertes intra-cavités
étant réduites dans le cas du COEO-ϕM , DFF † diminue, menant potentiellement à un plancher de bruit
réduit. La fréquence de coin entre le plancher de bruit et la pente à -20 dB/decade, obtenue par l’effet
Leeson appliqué sur le bruit de RF, est quant à elle fixée par la constante de temps T+ et dépend donc de
la nature de modulation. Pour un état stationnaire similaire (ie à profil impulsionel équivalent), le modèle
gaussien différencie donc le bruit de phase d’un COEO-ϕM du COEO-AM par le niveau du plancher
de bruit ainsi que la fréquence de coin définie par 1/T+.

En résumé, la réduction de la largeur impulsionnelle avec le detuning et autour du zéro de dispersion
chromatique entraine une augmentation des facteurs de qualitéQ± du COEO. Les contributions du bruit
de timing Dξξ et de porteuse optique DΩΩ au bruit de phase RF global, dépendent quant à elles respec-
tivement de la largeur impusionnelle et de la largeur spectrale. On obtient en conséquence une réduction
du bruit de timing autour du zéro de dispersion, accompagnée d’une accentuation du bruit de porteuse.
Les effets de corrélation du bruit de timing et de porteuse optique par l’intermédiaire de β2,Σ1 modélisés,
nous indiquent qu’une dispersion chromatique extra-cavité de signe opposée à celle intra-cavité permet
une réduction significative du bruit de phase à 10 Hz de la porteuse, concomitante avec une dégrada-
tion des performances en bruit à mesure que l’on s’éloigne de cette dernière. Cette étude nous a donc
montré que les paramètres impulsionnels τp et q affectent de manière simultanée plusieurs contributeurs
du bruit de phase RF, menant potentiellement à des effets de compensation qui rendent l’interprétation
des résultats particulièrement délicate. Reste que l’approche numérique présentée indique qu’une dis-
persion intra-cavité faiblement anormale combinée à une dispersion extra-cavité normale est à favoriser
afin d’améliorer les performances en bruit de phase de l’oscillateur.
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Cette partie porte sur la réalisation expérimentale de l’étude numérique du bruit de phase et du com-
portement déterministe du COEO-AM suivant la dispersion chromatique intra-cavité, extra-cavité et le
detuning. L’objectif est alors de valider le modèle numérique précédemment présenté ainsi que les inter-
prétations associées. La gestion de l’état de polarisation de la lumière dans la cavité optique du COEO
sera aussi abordée. Nous commencerons donc par détailler les composants constituants la boucle op-
tique ainsi que leur rôle dans la cavité, en complément de l’étude du SOA et du MZM présentée en
1ière partie (chap.2). Cela nous mènera à étudier l’impact du detuning sur le système, suivi par son étude
en polarisation. Le detuning ainsi que l’état de polarisation seront par la suite considérés comme des
paramètres expérimentaux, utilisés afin d’évaluer l’évolution du profil complexe des impulsions suivant
la dispersion intra-cavité. Enfin, nous terminerons cette partie en présentant les résultats obtenus pour
des configurations alternatives à celle du COEO-AM, à savoir le COEO-ϕM et le COEO-AM à cavité
étalon.

5.1 Mesures du bruit de phase RF

La qualité d’un oscillateur RF est définie par sa capacité à éliminer les composantes en bruit de son
spectre de fréquences. Les fluctuations d’amplitudes et de phase du signal ont pour conséquence d’ajou-
ter des composantes au spectre monochromatique d’une oscillation idéale. Les fluctuations d’amplitude

149
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étant en grande partie amoindries sous les effets de saturation des amplificateurs, l’élargissement spec-
tral est majoritairement issu du bruit de phase du signal. La qualité d’un oscillateur RF se mesure donc
généralement par l’intermédiaire de son bruit de phase. Le bruit d’amplitude et de phase d’un signal RF
v(t) peut être obtenu en partant de l’expression :

v(t) = V0[1 + α(t)] cos(ωmt+ ϕ(t)) |α(t)| ≪ 1 |ϕ(t)| ≪ 1 (5.1)

avec V0 l’amplitude du signal oscillant, ωm la fréquence d’oscillation, α(t) le bruit d’amplitude et ϕ(t)
le bruit de phase. L’expression (5.1) peut aussi être exprimée en séparant le signal déterministe et le bruit
composant v(t). On obtient alors :

v(t) = V0 cos(ωmt) + vx(t) cos(ωmt)− vy(t) sin(ωmt) (5.2)

avec vx(t) la composante de bruit en phase avec le signal et vy(t) la composante en quadrature. Par
identification avec (5.1), le bruit d’amplitude α(t) et le bruit de phase ϕ(t) peuvent être mis en relation
avec les composantes du bruit en phase (vx(t)) et en quadrature (vy) par :

α(t) =

√[
1 +

vx(t)

V0

]2
+

[
vy(t)

V0

]2
− 1

ϕ(t) = atan

(
vy(t)

V0 + vx(t)

) (5.3)

Sachant que |vx/V0| ≪ 1 et que |vy/V0| ≪ 1, le développement limité d’ordre 1 de (5.3) nous mène à :

α(t) =
vx(t)

V0

ϕ(t) =
vy(t)

V0

(5.4)

Dès lors, on en déduit que le bruit d’amplitude se mesure à partir de la composante de bruit en phase
avec le signal et que le bruit de phase peut être mesuré à partir de la composante en quadrature. Cette
opération est réalisée à partir d’un mélangeur et un oscillateur accordable (VCO) selon le diagramme de
bloc présenté Fig.5.1a. Afin que le spectre mesuré à l’analyseur ne retranscrive que les variations tem-
porelles de phase du signal mesuré, l’oscillateur local nécessite d’être verrouillé en phase avec le signal
au moyen d’unePLL, avec un déphasage de π/2 inséré de sorte à réaliser la détection de phase au niveau
du mélangeur. La mesure du bruit de phase dépend alors de la qualité de bruit issu de l’oscillateur local
utilisé, dont le bruit de phase doit être 10x inférieur à celui mesuré afin d’assurer la fiabilité. La dérive en
fréquence (« drift ») du signal mesuré nécessite par ailleurs une source dont l’accordabilité est suffisante
pour assurer le bon fonctionnement de la PLL. Afin de s’affranchir de cette contrainte sur l’oscillateur
local utilisé, la mesure de bruit de phase peut se faire par auto-référencement par discriminateur analo-
gique à partir d’une ligne à retard (Fig.5.1b). Dans ce cas, le signal entrant est séparé par un diviseur
de puissance en deux parties empruntant chacune deux chemins indépendants menant au détecteur de
phase. La première est constituée d’un déphaseur RF ajusté de sorte à assurer la quadrature entre les deux
signaux entrant dans le mélangeur. La seconde est constituée d’une ligne à retard RF, introduisant un
délai permettant la conversion du bruit de fréquence en bruit de phase. En effet, le déphasage entre deux
composantes spectrales acquis par propagation dépend du retard τ imposé par la distance parcourue ainsi
que la différence de constante de propagation (relation de dispersion) : ∆ϕ = (β1−β2)L = (ω1−ω2)τ .
En supposant que la mesure de détection de phase ait une résolution donnée par δϕres, la résolution de
la mesure est donnée par δω = δϕres

Kϕτ
, avec Kϕ la sensibilité du détecteur de phase. La résolution de la

mesure sur le bruit de phase proche porteuse sera donc améliorée en augmentant le délai introduit par la
ligne à retard, mais reste limitée par les pertes de propagation qui y sont associées.

La mesure du bruit de phase par corrélation croisée à deux canaux, est une technique alternative au
verrouillage de phase sur un oscillateur local présenté précédemment. Elle consiste à séparer le signal
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(a) Méthode par référencement local (b) Discriminateur de phase par ligne à retard RF

(c) Corrélation croisée à deux canaux (d) Corrélation croisée avec étage de conversion

FIGURE 5.1 – Diagrammes de bloques des méthodes de mesures de bruit de phase RF [1], [2]

mesuré suivant deux branches sur lesquelles sera appliqué une détection de phase par verrouillage sur
une source locale (Fig.5.1c). Le spectre de bruit de phase obtenu en sortie de chacune de ces branches
est ensuite corrélé. Le bruit associé à chacune des deux sources de référence est entièrement décorrélé,
l’opération de corrélations participera donc à réduire leur contribution au bruit de phase total. Le bruit
issu du signal d’entrée étant partagé entre les deux branches, il ne sera pas affecté par l’opération de
corrélation. La réduction des contributions au bruit total des deux oscillateurs locaux, sera d’autant plus
importante que le nombre de corrélation effectuée augmente. Les contributions du bruit du signal d’en-
trée NDUT et des sources locales N1 et N2 au bruit mesuré Nmes après M opérations de corrélation,
sont données par :

Nmeas = NDUT +
N1 +N2√

M
(5.5)

La précision de mesure par cette approche est alors grandement améliorée comparativement aux tech-
niques présentées précédemment. Augmenter la précision de mesure par le nombre de corrélation en-
traine cependant l’augmentation de sa durée. La viabilité de la mesure nécessite un signal d’entrée d’au-
tant plus stable que le nombre de corrélations effectuées augmente. Les oscillateurs locaux utilisés par
notre analyseur de spectre (Keysight E5052B) ne permettant pas d’assurer la mesure au-delà de 10GHz,
un étage de conversion est nécessaire afin de ramener le signal d’entrée dans la gamme de fréquence de
mesure de l’analyseur (Fig.5.1d). La séparation du signal en entrée d’étage de conversion est en pratique
réalisée par un T-magique.

5.2 COEO-AM

Les résultats expérimentaux présentés tout au long de cette partie ont été obtenus à partir de la
configuration du COEO présentée Fig.5.2. La boucle optique est composée d’un amplificateur à semi-
conducteur dont la caractérisation expérimentale a été présentée chapitre 3, d’un modulateur d’amplitude
MZM, d’une ligne à retard optique ainsi que d’un filtre optique à compensation de chirp (CFBG). Un
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coupleur 50 :50 permet d’alimenter la boucle de contre-réaction RF elle même constituée d’un ampli-
ficateur, d’une ligne à retard et d’un résonateur RF. Une ligne à retard optique relie les deux boucles,
permettant un effet Vernier afin de faciliter la sélection modale et donc de favoriser la stabilité de l’os-
cillation. Cette partie sera donc consacrée à l’étude paramétrique expérimentale du spectre de bruit de
phase RF et du peigne de fréquence optique du COEO. Le detuning entre les deux boucles, la dispersion
chromatique intra et extra-cavité (respectivement β2,Σ et β2,Σ,1) ainsi que le type de modulateur utilisé,
constitueront le jeu de paramètres considérés pour cette étude. Les composants associés à ces différentes
grandeurs seront donc amenés à évoluer, sans modification de leur agencement.

FIGURE 5.2 – Schéma du dispositif COEO expérimental. Les composants utilisés peuvent varier suivant
les paramètres du COEO étudiés sans modification de l’agencement des composants. PD : photodiode,
ESA : electrical spectrum analyzer.

5.2.1 Dimensionnement de la bobine extra-cavité

L’approche analytique proposée par Matsko a mis en évidence qu’une impulsion compressée permet-
tait de réduire le bruit de timing à la photodétection. Une compensation du chirp impulsionnel en sortie
de cavité MLL par la dispersion chromatique de la bobine de fibre de l’OEO aurait alors pour consé-
quence de compresser les impulsions et donc de minimiser le coefficient de diffusion de timing Dξξ.
D’autre part, l’étude numérique proposée chapitre3, nous a montré que le bruit de phase du COEO était
aussi affecté par le couplage du bruit de timing et de porteuse par la dispersion β2,Σ1. Un changement de
position du peigne optique par rapport à la porteuse initialement choisie mène à une modification de la
vitesse de groupe de l’impulsion sous effet de dispersion chromatique, changeant par conséquent le délai
introduit par la ligne à retard optique de l’OEO (d’une longueur L1). La synchronisation entre le train
d’impulsion intra-cavité et le signal de modulation en est alors directement impactée. La porteuse op-
tique étant couplée au timing des impulsions par l’intermédiaire de β2,Σ1, il devient possible de réduire
le bruit de phase proche porteuse en appliquant une dispersion β2,Σ1 de signe opposé à la dispersion
intra-cavité β2,Σ. La dispersion de compensation présente alors deux effets distincts. Le premier mène
à une réduction du bruit de phase par compression impulsionnelle ainsi qu’à une réduction du bruit de
timing Dξξ. Les conditions optimales permettant de minimiser Dξξ sont obtenues dans le cas d’impul-
sions à chirp compensées avant photodétection. Le second permet une réduction du bruit de phase par
corrélation entre le bruit de timing et le bruit de porteuse optique. Dans les deux cas, la réduction du bruit
de phase est permise par une dispersion β2,Σ1 de signe opposé à β2,Σ, mais leur optimum d’efficacité sur
la réduction du bruit de phase peut être atteint à des valeurs différentes et nécessite de vérifier le résultat
issu de la combinaison de ces deux effets. Afin de vérifier la dépendance à β2Σ1 du bruit de phase du
COEO, le CFBG initialement placé dans la cavité optique a été remplacé par un filtre passe-bande op-
tique non-chirpé, et placé avant photo-détection. De cette manière, la dispersion totale β2,Σ1 associée à
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la boucle opto-hyper peut être modifiée pour une ligne à retard L1 de longueur équivalente. Deux CFBG
apportant une dispersion de ±26 ps/nm et ±7 ps/nm ont ainsi été placés à la suite d’une bobine de
fibre DCF de 55 m dans la boucle de opto-hyper (Fig.5.3). L’amplitude des pics de corrélation du bruit

(a) (b)

FIGURE 5.3 – a) Évolution du bruit de phase du COEO suivant la dispersion chromatique de la bobine
appartenant à l’OEO (β2,Σ1) à longueur de bobine équivalente (L1 = 55m DCF). La dispersion β2,Σ1

est variée à l’aide des deux CFBG apportant chacun ±33 ps2 et ±8.9 ps2. Un filtre optique non-chirpé
est inséré dans la cavité afin de stabiliser le peigne optique. La dispersion β2,Σ est alors uniquement fixée
par les 400m de fibre SMF, soit β2,Σ = −9.63 ps2. b) Bruit de phase simulé à 1 kHz (carrés violets) et
150kHz (cercles oranges) de la porteuse. Le niveau de puissance RF associé au bruit de phase mesuré et
simulé étant différent, un offset entre les valeurs simulées et mesurées est visible sur les niveaux de bruit
de phase à 1 kHz et 450 kHz. Le bruit mesuré pour β2,Σ1 = −26.73 ps2 nous indique que le peigne est
instable. Ce comportement était attendu du fait que l’on a β2,Σ1 et β2,Σ(= −9.5ps2) de même signe avec
|β2,Σ1| ≫ |β2,Σ|. Afin de couvrir numériquement l’intégralité de l’intervalle de dispersion présenté, les
effets de β2,Σ1 n’ont été pris en compte qu’au niveau du bruit de phase, une dispersion |β2,Σ1| > 9.5 ps2

menant à un peigne de fréquence instable.

de phase mesurée à 450 kHz complétée avec les résultats numériques, nous indique que l’amplitude
décroît de manière monotone pour β2,Σ → 0−ps2, puis rencontre un minimum local autour des faibles
valeurs de dispersion anormale avant de croître progressivement avec β2,Σ1. Les tendances pour le bruit
de phase à 1 kHz obtenues numériquement comme expérimentalement nous indiquent donc une hausse
du bruit de phase sous le régime de dispersion anormal. Le bruit de phase mesuré pour une dispersion
β2,Σ1 = −26.76 ps2, nous indique la présence d’un peigne de fréquence instable de par la « bosse »
observée proche porteuse. Ceci est en cohérence avec les résultats numériques présentés précédemment,
nous indiquant que l’oscillation du COEO devenait instable sous condition que les dispersions intra et ex-
tra cavité soient de même signe et que |β2,Σ1| ≫ |β2,Σ| (sachant que β2,Σ = −9.5 ps2). Afin de pouvoir
couvrir l’ensemble de l’intervalle de dispersion extra-cavité présenté, les mesures ont donc été réalisées
en considérant uniquement les effets de β2,Σ1 sur le bruit de phase, sans prendre en considération ses
effets sur la synchronisation. Des résultats numériques considérant ces deux composantes ont notam-
ment été présentés dans la partie dédiée au traitement numérique du bruit de phase du COEO. Malgré
cette approximation, les tendances observées numériquement sont retrouvées expérimentalement. Sous



154 CHAPITRE 5. RÉALISATION EXPÉRIMENTALE

le régime de dispersion normal, le bruit de phase proche porteuse (f = 10 Hz) ainsi que l’amplitude
des pics de corrélation, présentent tous deux un minimum local à β2,Σ = 20 ps2. Ces tendances sont
respectées expérimentalement ce qui confirme l’existence d’une valeur optimale de dispersion normale
en vue d’une réduction du bruit de phase. Un écart subsiste entre la mesure et la simulation en ce qui
concerne le maximum local de bruit de phase observable expérimentalement à 1 kHz, qui suit les varia-
tions de l’amplitude des pics de corrélation. Cette différence peut s’expliquer par la sous-estimation du
coefficient de diffusion de porteuse optique dont les variations suivent celles du facteur de qualité Q−
au même titre que l’amplitude des pics de corrélation (voir chap.3, section 4). La différence de nature de
filtre entre la simulation (gaussien) et l’expérience (flat-band) peut expliquer cette différence.

Les mesures expérimentales confirment donc les tendances observées numériquement à savoir qu’une
dispersion de compensation de signe opposé à celle intra-cavité mène à une réduction du bruit de phase
du COEO. En pratique, la dispersion de compensation est le plus souvent apportée par la ligne à retard
de l’OEO, sans compensation de chirp par CFBG. La dispersion de compensation est alors ajustée en
modifiant la longueur de bobine et/ou sa nature. La courbe de bruit de phase se trouve alors modifiée
par le surplus de dispersion chromatique ainsi que par l’ajout de longueur. Par ailleurs, l’étude numé-
rique du bruit de phase suivant L1 nous a indiqué que le rapport L1/L2 affectait notamment l’amplitude
des pics de corrélation. Cet effet a pu être vérifié expérimentalement en modifiant la longueur de la bo-
bine L1 pour une bobine de fibre intra-cavité d’une longueur constante L2 = 400m SMF. On retrouve

(a) (b)

FIGURE 5.4 – a) Évolution du bruit de phase mesuré du COEO suivant la longueur de bobine de fibre
SMF L1 appartenant à l’OEO, pour une longueur intra-cavité de L2 = 400m. Le rapport L1/L2 impacte
l’évolution des pics de corrélation de bruits. Le bruit proche porteuse évolue suivant la valeur de disper-
sion chromatique apportée par la bobine L1. b) Évolution du bruit de phase simulé du COEO suivant les
mêmes longueurs de bobine L2 et L1 à dispersion chromatique β2,Σ équivalente.

alors les effets de corrélation de bruit observés numériquement à savoir qu’un rapport L1/L2 = 1 in-
duit une décroissance de l’amplitude des trois premiers pics de corrélation de bruit Fig.5.4). Un rapport
L1/L2 = 1/2 impose alors un maximum tous les deux pics, tandis qu’un rapport L1/L2 = 1/3 impose
un maximum tous les trois résonances. Les harmoniques d’ordres supérieurs étant plus sensibles aux
variations du rapport L1/L2, les différences observées pour les résonances d’ordre N ≥ 4 sont issues
de l’incertitude sur la mesure des longueurs de bobines L2 et L1 ne faisant que rapprocher les rapports
1/1 , 1/2 et 1/3 simulés. D’une manière générale, plus le dénominateur du rapport L1/L2 est élevé,
plus le nombre de résonances corrélées se réduit, entrainant une diminution de l’amplitude des pics de
corrélations apparaissant au-dessus du plancher de bruit.

La bobine de fibre L1 porte donc deux effets distincts, bien que simultanés, sur le bruit de phase
du COEO. Le premier est issu de sa dispersion chromatique et a pour effet de réduire le bruit de ti-
ming Dξξ par compensation du chirp et la compression des impulsions qu’elle induit. Elle impose aussi
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une corrélation du bruit de porteuse et de timing, menant à une réduction du bruit de phase du COEO
en cas de compensation de chirp (ie sous condition que sign(β2,Σ,1) = −sign(β2,Σ). Une dispersion
extra-cavité β2,Σ1 de signe opposé à β2,Σ permet, par le même occasion, de stabiliser l’oscillation du
COEO. Le second effet provient du rapport de longueur des cavités (conditions de synchronisation) af-
fectant l’amplitude des résonances observables sur le bruit de phase du COEO. Une réduction du rapport
L1/L2 a alors pour effet d’atténuer l’amplitude des pics de corrélation. La bobine extra-cavité doit alors
être déterminée de sorte à faciliter le verrouillage, tout en réduisant autant que possible l’amplitude des
résonances sur le bruit de phase.

5.2.2 Dépendance au désaccord de fréquence (detuning)

Expérimentalement, le detuning est modifié à l’aide d’une ligne à retard RF localisée dans la boucle
de contre-réaction. Le délai introduit par la ligne à retard est alors uniquement perçu par l’onde RF cir-
culant dans l’OEO et de ce fait participe au décalage temporel du train d’impulsion de la cavité MLL par
rapport au signal RF de modulation. Pour un detuning nul (∆fRF = 0kHz), l’impulsion optique est dé-
calée vers le front montant de l’impulsion sous l’effet de la saturation dynamique du SOA. ‘A detuning
négatif (∆fRF < 0), l’impulsion sera donc d’autant plus avancée vers le font montant du signal modu-
lant, entrainant un surplus de pertes. À l’inverse un detuning positif (∆fRF > 0) permet de compenser le
décalage induit par l’amplificateur, permettant une réduction des pertes perçues par l’impulsion. L’évo-
lution des pertes de modulation suivant le detuning impacte donc le niveau d’énergie des impulsions
intra-cavité ainsi que le niveau de puissance du signal RF porté par ce train d’impulsion. Les résultats de
simulation d’un COEO-AM pour une dispersion intra-cavité β2,Σ = −5ps2 (équivalent à une dispersion
intra-cavité de β2,fibre = −9ps2) pour 422m de SMF28 compensée par β2,CFBG = +4ps2 apportée par
le CFBG) est présentée Fig.5.6a pour différentes valeurs de detuning.Ep atteint sa valeur maximale pour

FIGURE 5.5 – Profil temporel pour un COEO d’une dispersion intra-cavité β2,Σ = −5 ps2 pour deux
valeurs de detuning ∆fRF = −10 kHz (traits pleins) et ∆fRF = 30 kHz (pointillés). La position de
l’impulsion par rapport à la porte de modulation TMZM (t) (bleue) donne une estimation de l’importance
des pertes induites par modulation pour chacun des detunings. Le positionnement de l’impulsion côté
front montant de TMZM est contraint par le surplus de gain issu de la saturation dynamique du SOA
favorisant le décalage de l’impulsion vers les temps négatif. L’axe des temps est défini par rapport au
timing du signal RF modulant.

une impulsion localisée au centre de la porte de modulation du MZM et tend à diminuer lorsque l’impul-
sion se décale vers le front montant (∆fRF < 0) ou le front descendant (∆fRF > 0) de TMZM (t). Le
detuning a aussi pour conséquence de modifier les propriétés des impulsions. La porteuse du peigne de
fréquence (Ωp) combinée à la dispersion chromatique de la cavité, induit un délai supplémentaire utilisé
comme degré de liberté afin de faciliter la synchronisation entre les deux boucles. Elle sera donc adaptée
en vue de compenser la contrainte apportée par le detuning. En prenant le maximum de transmission du
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MZM comme référence de temps, le retard induit par le décalage de porteuse Ωp du train d’impulsion
par rapport au signal RF modulant est donné par : ∆ξ = (β2,Σ − β2,Σ,1)Ωp. Les résultats numériques
présentés prennent alors en considération une dispersion extra-cavité anormale (β2,Σ,1 = −4.3 ps2, soit
une dispersion équivalente à 200 m de SMF28) telle que la différence β2,Σ − β2,Σ,1 soit suffisamment
faible pour permettre un verrouillage. La compensation d’un detuning positif se fera donc par un déca-
lage de porteuse positif (∆Ωp > 0), et celle d’un detuning négatif par un décalage négatif. La position
du peigne de fréquence (Ωp) évolue donc suivant une pente croissante avec le detuning (fig.5.6). Dans
le cas d’une dispersion anormale les pertes perçues par le front montant du signal modulant affecteront
principalement les grandes longueurs d’onde qui y sont localisées, ce qui aura pour effet de favoriser
l’égalisation des amplitudes modales et donc d’augmenter la largueur spectrale Ω2. On observe alors
un étalement du spectre optique avec l’accentuation des pertes induites par detuning négatif (Fig.5.6b),
ayant pour conséquence d’accentuer les pertes induites par le filtre optique. L’accentuation simultanée
des pertes de modulation et de filtrage imposent alors une augmentation des facteurs de qualité Q+ et
Q−, entrainant une amélioration globale du bruit de phase du COEO (Fig.5.8a). La mesure du niveau

(a) (b)

FIGURE 5.6 – a) Simulation de l’énergie impulsionnelle ainsi que la puissance RF d’un COEO-AM
oscillant à 10 GHz pour une dispersion intra-cavité β2,Σ = −5 ps2 suivant le detuning ∆fRF . Les
courbes présentées couvrent l’ensemble de la bande de verrouillage de l’oscillateur. b) Évolution de la
position du peigne de fréquence Ωp simulée et de sa largeur Ω2 suivant ∆fRF .

de puissance RF et du spectre optique du train d’impulsion intra-cavité suivant le detuning a été réali-
sée pour une COEO avec CFBG apportant une dispersion de bordure de filtre avoisinant les 4.5 ps2 et
400 m de fibre SMF, pour une dispersion globale de β2,Σ ∼ −4.14 ps2. La bobine de compensation de
dispersion est constituée quant à elle de 200 m de fibre SMF (β2,Σ1 = −4.32 ps2). Le délai ajouté par
le déphaseur RF est ensuite ajusté autour d’un état stable du peigne optique expérimental. On retrouve
le comportement observé par simulation, avec une réduction du niveau de puissance RF, un étalement
du peigne de fréquence à mesure que l’on se rapproche des bords de la bande de verrouillage, ainsi
que le décalage de porteuse optique vers les courtes longueurs d’onde avec l’augmentation du detu-
ning (Fig.5.7). L’évolution du signal déterministe du COEO suivant ∆fRF confirme l’augmentation des
pertes par modulation et filtrage. Le bruit de phase simulé et mesuré (Fig.5.8b) suit l’évolution inverse
de la puissance RF sur l’intervalle ∆fRF ∈ [0, 30] kHz. Le facteur de qualité Q+ étant inversement
proportionel aux pertes induites par modulation (et donc à la puissance RF de modulation), la réduction
du bruit de phase observée est cohérente avec l’augmentation du facteur de qualité Q+ aux bords de la
bande de verrouillage. La réhausse de bruit observée à la limite de verrouillage (pour ∆fRF < 0 kHz)
est associée à la dégradation du facteur de qualité Q− due à l’accentuation des pertes issues du filtre
optique à mesure que Ω2 augmente. Un detuning en bordure de bande de verrouillage semble donc
favoriser la réduction du bruit de phase de l’oscillateur.
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(a) (b)

FIGURE 5.7 – a) Mesure du niveau de puissance RF et d’énergie impulsionnelle suivant le detuning. b)
Évolution de la porteuse optique Ωp et de la largeur du spectre optique Ω2 mesurées.

(a) (b)

FIGURE 5.8 – Simulation (a) et mesure (b) du bruit de phase du COEO à 1 kHz de la porteuse ainsi
que l’amplitude des pics des corrélation suivant ∆fRF pour une dispersion intra-cavité de β2,Σ,exp =
−4.32 ps2 (avec incertitude CFBG) et β2,Σ,sim = −5 ps2.

5.3 Dépendance à la polarisation

5.3.1 Modélisation de la PMD

La dispersion de polarisation (PMD) est le plus souvent modélisée à partir des états principaux de
polarisation. On définit alors le vecteur PMD dans l’espace de Stokes par :

τ = ∆τ p̂ (5.6)

où ∆τ représente la différence du retard de groupe (DGD) entre les deux états principaux de polarisation
(état propre de polarisation) et p̂ le vecteur unitaire dans l’espace de Stokes orienté suivant la direction
du PSP présentant le plus faible retard de groupe (avec pour convention un repère dans l’espace de
Stokes présentant S3 comme polarisation circulaire droite). Le vecteur PMD est donc une propriété du
composant optique considéré, permettant de déterminer l’évolution du vecteur de polarisation du signal
optique t̂ dans l’espace de Stokes. Si on se limite à la PMD d’ordre 1, l’évolution suivant la longueur
d’onde du vecteur de polarisation du signal optique est donnée par :

t̂ω =
dt̂

dω
= τ × t̂ (5.7)
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Le vecteur de polarisation réalisera donc un mouvement de précession autour de τ̂ dans le cas où l’état
de polarisation du signal optique ne serait pas aligné suivant le PSP lent du composant. Hormis les fibres
PM pour lesquelles la biréfringence est maintenue constante tout le long de la fibre, l’orientation et la
norme du vecteur PMD peuventt être amenées à évoluer au cours de la propagation. L’évolution de τ le
long de la fibre est alors donnée par [3] :

dτ

dz
=
dβ

dω
+ β × τ (5.8)

avec β le vecteur biréfringence, dont la norme ∆β est proportionnelle à la différence d’indice de ré-
fraction ∆n et à la direction orientée suivant l’axe de biréfringence. En prenant comme référence de
fréquence la porteuse ω0 du signal optique, l’équation (5.8) devient alors :

dτ ′
dz

= β′ω + (β′ − β′0)× τ ′ = β′ω +∆ωβ′ω × τ ′ (5.9)

avec ∆ω = ω − ω0 et τ ′, β′ le vecteur PMD et le vecteur biréfringence exprimés dans ce nouveau
repère. L’équation (5.9) peut ensuite être utilisée afin de modéliser le bruit de polarisation. Un traitement
analytique est notamment possible en considérant le cas d’un laser monomode (∆ω = 0) exposé à un
bruit blanc de biréfringence : ⟨βωi(z)⟩ = 0

⟨βωi(z)βωj (z)⟩ =
1

3
Dδ(i, j)g(z′ − z)

(5.10)

avec D le coefficient de diffusion du bruit considéré et g(z′ − z) une fonction symétrique normalisée
déterminant la longueur de cohérence du signal telle que :

Lc =

∫ +∞

−∞
|z′ − z|g(z′ − z)dz′ (5.11)

Les mesures d’auto-corrélation du spectre optique sont souvent approximées par une exponentielle,
menant à une fonction g de la forme : g(z) = (1/(2Lc)) exp(−|z′ − z|/Lc). On obtient alors [4], [5] :

dτ

dz
= βω

d

dz
τ2 = 2τ.βω

d

dz
⟨τ2⟩ = 2D

∫ z

0
g(z′ − z)dz′ = D[1− exp(−z/Lc)]

⟨τ2⟩ = D[z − Lc(1− exp(−z/Lc))]]

(5.12)

L’expression de ⟨τ2⟩ nous indique donc que le bruit de PMD devient d’autant plus important que la
longueur de fibre augmente et reflète l’accumulation des effets de perturbations de biréfringence perçue
par le signal optique au cours de sa propagation. Une fibre à haute biréfringence telle que la fibre PMF,
sera donc susceptible d’ajouter une contribution de bruit du fait de la PMD. L’extension de la largeur
des spectres optiques issus de la cavité MLL du COEO augmentant avec la fréquence d’oscillation RF,
les effets de dispersion de polarisation d’ordre 2 peuvent devenir non négligeables et doivent être pris en
considération en introduisant une dépendance à la longueur d’onde du vecteur PMD [6] :

τ(ω0 +∆ω) = τ(ω0) + τω(ω0)∆ω + ...

τω =
dτ

dω
= ∆τωp̂+∆τ p̂ω

(5.13)

La PMD d’ordre 2 (τω) présente donc deux contributions. La première concerne la dispersion chroma-
tique de polarisation (PCD), issue de la différence de dispersion chromatique associée à chacun des PSP,
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et qui mène à la variation de norme du vecteur τ : ∆τω. La seconde contribution concerne la dépola-
risation des PSP, c’est-à-dire le changement d’orientation du vecteur PMD : ∆p̂ω suivant la longueur
d’onde. La dépolarisation est le plus souvent le facteur prédominant sur la dispersion d’ordre 2 de po-
larisation. La bande passante des PSP se définit comme l’intervalle de fréquence sur lequel le vecteur
PMD reste raisonnablement constant et peut être déterminé à partir de la relation [7], [8] :

∆ωPSP .∆τ =
π

4
(5.14)

où ∆τ est la DGD 1 moyenne de la fibre. La fibre PMF à notre disposition ayant une biréfringence
de B = 3.10−4, on obtient un DGD de 1 ps, ce qui nous mène à une bande passante : ∆νPSP =
125GHz soit l’équivalent de 12 modes dans le cas d’une oscillation à 10GHz du COEO. On peut donc
raisonnablement considérer que les effets de dispersion de polarisation d’ordre 2 sur le comportement
déterministe du spectre optique restent faibles dans le cas d’une oscillation à 10 GHz, au contraire
d’une oscillation à 30 GHz (suivant la valeur de dispersion intra-cavité considérée). Statistiquement,
deux PSP sont considérés comme totalement décorrélés dans le cas où ∆ω > 6∆ωPSP ∼ 750 GHz.
On peut alors approximativement distinguer trois gammes de fréquences d’oscillation RF pour lesquelles
on peut associer un comportement de PMD différents :

1. ωm < 30 GHz : les PSP de la fibre PMF sont maintenus sur l’ensemble du spectre optique. Les
effets de PMD d’ordre 2 sont alors négligeables

2. ωm ∈ [30 GHz, 70 GHz] : les PSP évoluent suivant la fréquence du mode considéré et restent
corrélés entre eux.

3. ωm > 70GHz : les PSP évoluent suivant la fréquence tout en étant décorrélés.

Les cas 2) et 3) laissent alors place à une contribution au bruit de polarisation issue de la PMD d’ordre
2. Des effets de corrélation de bruit peuvent notamment être attendus pour le second cas.

Un COEO à maintien de polarisation a donc été mis en place et ses performances en bruit de phase
ont été comparées avec celles obtenues pour un COEO à bobine de fibre SMF (avec contrôleur de po-
larisation). D’une manière générale le bruit de phase s’est avéré se dégrader avec la longueur de bobine
de fibre PMF. En supposant les effets de corrélation issus de la PMD comme négligeables, le surplus de
bruit observé est alors majoritairement issu de l’échange de puissance entre les PSP de la PMF (aussi
appelée « cross-talk ») combiné au bruit de biréfringence de la fibre. En effet, l’équation (5.12) nous a
notamment montré qu’un bruit blanc de biréfringence pouvait induire une fluctuation du temps de par-
cours de la cavité optique. Ces fluctuations peuvent donc être associées à un bruit de timing affectant
directement le bruit de phase RF. Enfin, le cross-talk entre les deux PSP imposent un surplus de RIN
converti en bruit de timing par la saturation dynamique du SOA et en bruit de phase RF par la photo-
diode. Le cross-talk et le bruit de biréfringence (eq.5.12) étant tout deux dépendants de la longueur de
fibre parcourue, leur contribution sera d’autant plus importante que la fibre PMF sera longue (Fig.5.9).

5.3.2 COEO avec SMF et contrôleur de polarisation

En plus du déphaseur RF et du courant d’injection du SOA, le contrôleur de polarisation (CP) en
entrée de MZM est utilisé comme paramètre expérimental afin de faciliter le verrouillage du COEO.
Il permet de modifier la polarisation de la porteuse optique incidente au niveau du MZM. A la diffé-
rence d’un polariseur, le contrôleur de polarisation effectue une rotation sur la sphère de Poincaré du
vecteur de Stokes, dont l’angle est déterminé par les contraintes mécaniques appliquées sur la fibre du
CP (adaptables par les « oreilles de mickey » du CP). L’état de polarisation en sortie du CP dépend donc
du SOP 2 de la lumière à son entrée et constitue de ce fait un potentiel degré de liberté de la boucle

1. Differential Group Delay
2. State of Polarization
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(a) (b)

FIGURE 5.9 – a) Spectres optiques du COEO à 30 GHz mesurés pour 200 m puis 400 m PMF et
comparés au spectre du COEO pour 200m SMF. b) Spectre de bruit de phase associé à chacune de ces
configurations. On observe une réduction du bruit de phase avec celle de la longueur de fibre, malgré
la diminution du facteur de qualité passif de la ligne à retard optique. Ce surplus de bruit est issu du
cross-talk entre les deux polarisations orthogonales de la fibre, renforcé par la longueur de fibre [9].

optique qu’il convient de prendre en compte afin d’en estimer l’impact sur l’état stationnaire obtenu. Le
SOA et le MZM sont les deux éléments de la boucle optique présentant une dépendance significative
à la polarisation de la lumière. Le SOA accorde un gain différent aux modes TE et TM de son guide
d’onde optique rectangulaire, considérés dès lors comme les axes principaux de polarisation de l’ampli-
ficateur. Ces modes TE et TM sont couplés aux axes lent et rapide de la fibre à maintien de polarisation
(PMF 3) placée en entrée et en sortie du SOA. De la même manière les axes principaux du tenseur
électro-optique du cristal LiNbO3 constituant le MZM, sont couplés aux axes lent et rapide de la fibre
PMF. En conséquence, chacun de ces axes percevra un Vπ différenciant leur efficacité de modulation.
Les axes lents et rapides de la fibre PMF constituent alors les deux états principaux de polarisation de la
boucle optique. L’extinction de polarisation du SOA (18 dB) associé à un gain maximal de 27 dB suivant
l’axe lent, nous assure qu’aucune oscillation ne peut être obtenue suivant l’axe rapide du système (les
pertes statiques de la boucle avoisinant les 14 dB pour les deux axes). Par précaution, deux isolateurs
PMF à axe rapide bloqué ont été placés en amont et en aval du SOA. Une grande diversité de spectres
optiques sont alors accessibles sous ces conditions en adaptant le contrôleur de polarisation, donnant
notamment lieu à une extension du spectre optique. Le spectre red-shift habituellement obtenu sous les
conditions de verrouillage de phase du COEO par simulation, laisse place à un spectre symétrisé obtenu
sous condition d’un fort detuning (Fig.5.10). La dispersion intra-cavité normale (β2,Σ > 0) a pour effet
de produire un chirp positif sur le profil impulsionnel, venant localiser les grandes longueurs d’ondes sur
le front montant de l’impulsion. Ces composantes spectrales sont alors favorisées par effet de saturation
dynamique du SOA. Appliquer un detuning négatif (∆fRF < 0) permet alors d’accentuer les pertes
perçues par le côté rouge du peigne de fréquence du fait que la majeure partie de la puissance optique se
localise sur le front montant de l’impulsion. Les pertes par modulation viennent alors compenser le red-
shift induit par la non-linéarité du SOA (chap.3). Les modes localisés sur le côté rouge du spectre sont
alors moins puissants à l’état stationnaire, réduisant leur contribution à la saturation du SOA. On obtient
une meilleure répartition de la puissance sur l’ensemble du peigne, entrainant la formation de spectre
large et quasi-symétrique (Fig.5.11). Cet élargissement peut ensuite être accentué en ajustant le Vbias du
MZM. En effet, comme présenté section 3.2, un Vbias proche du Vπ améliore l’efficacité de modulation
du MZM à la fréquence fondamentale. Reste qu’elle entraine un surplus de pertes statiques nécessi-
tant un gain petit signal optique suffisant afin de compenser les pertes induites. Sous ces conditions, on
observe un élargissement prononcé du peigne optique ainsi qu’une réduction significative du bruit de
phase. Une figure d’interférence se forme alors du côté bleu du spectre, issue de l’émergence conjointe
d’une impulsion principale et satellite en opposition de phase. La rampe de fréquence instantanée de

3. Polarization Maintaining Fiber
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FIGURE 5.10 – Spectres optiques et de bruit de phase comparant les spectres obtenus sous l’effet du
contrôleur de polarisation (CP) et sous effet de l’atténuateur variable (att). Les spectres initiaux ont été
obtenus pour une configuration de COEO identique et se différencient par le detuning entre les deux
boucles. Ce detuning est modifié en ajustant le déphaseur RF (symétrisé : 1.a-b, red-shift : 2.a-b). Les
pertes optiques et le detuning associés à chacun de ces spectres sont simultanément variés en ajustant le
CP placé en amont d’un polariseur en ligne (axe lent passant). Les performances en bruit de phase et la
forme des spectres red-shift et symétrisés sont aussi comparés (spectres noirs).

l’impulsion satellite interférant avec celle de l’impulsion principale, on obtient la formation d’une figure
d’interférence localisée côté bleu du spectre optique du fait des fortes valeurs de fréquences instantan-
nées impliquées. Ce comportement caractérise l’utilisation d’un Vbias proche du Vπ et permet d’étaler la
puissance optique dans le domaine spectral (Fig.5.12). Le spectre optique élargi ainsi obtenu, permet de
réduire l’efficacité de conversion du bruit de porteuse optique vers le bruit de timing tout en réduisant les
sources de bruit de timing optique en favorisant la formation d’impulsions courtes (eq.4.16, chap.4). On
observe alors une nette réduction de la contribution du bruit optique sur le bruit de phase total, dont les
effets sont visibles dans la zone de transition entre le bruit proche porteuse et haute fréquence, ie dans le
domaine fréquentiel f ∈ [100Hz, 100 kHz] (chap.4). Ce procédé nous permet alors d’obtenir une nette
amélioration du bruit de phase à 1kHz avoisinant désormais les −120dBc/Hz (Fig.5.13). L’étalement
spectral menant à cette réduction significative du bruit de phase par ajustement du detuning, est une
spécificité du régime de dispersion normale. En effet, une dispersion intra-cavité β2,Σ < 0 impliquerait
de localiser les grandes longueurs d’onde sur le front descendant, moins puissants du fait de la saturation
dynamique du SOA. Les pertes affectées côté rouge du spectre par combinaison d’un detuning positif
(∆fRF > 0) et modulation d’amplitude, ne permettront pas de compenser efficacement le red-shift issu
de la non-linéarité du SOA, laissant par conséquent la formation d’un spectre asymétrique favorisant les
grandes longueurs d’ondes.

Dans ce contexte, le contrôleur de polarisation utilisé expérimentalement joue un rôle double : le
premier concerne le detuning de l’oscillateur, issu du changement d’indice de réfraction par contrainte
mécanique appliquée par le CP suivant l’axe lent (ie l’état de polarisation suivant lequel l’oscillation
optique opère). Par ailleurs, en modifiant la biréfringence de la fibre, le CP modifie le SOP, couplant
ainsi une partie de la puissance optique suivant l’axe rapide. La puissance optique couplée suivant cet
axe sera par la suite dissipée par les isolateurs à axe rapide bloqué. De ce fait en ajustant le SOP à l’aide
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FIGURE 5.11 – a) Spectre optique symétrique simulé du COEO pour une dispersion intra-cavité β2,Σ =
10.16 ps2 et pour un detuning à la limite de la bande de verrouillage ∆fRF = −12 kHz. Le spectre
optique expérimental (en rouge) a été obtenu avec CFBG (β2,Σ|exp = 0.5ps2). Le spectre expérimental a
été décalé en longueur d’onde et en puissance de sorte à comparer sa forme spectrale avec celle obtenue
par simulation. La différence d’ISL entre les deux spectres est due à l’utilisation d’un résonateur RF
centré sur 10.29GHz, par rapport aux 10 GHz considérés par simulation. b) Profil impulsionnel associé
au spectre simulé auquel est ajouté le profil de modulation du MZM (normalisé par rapport au profil
d’intensité optique).

FIGURE 5.12 – a) Spectre optique mesuré (rouge) et simulé (noir) du COEO sous condition de disper-
sion normale (β2,Σ = 2.5 ps2), un detuning négatif (∆fRF,sim = −10 kHz) et pour Vbias = 0.7Vπ. b)
Profil temporel des impulsions simulées associées au spectre optique présenté figure a). Les spécificités
des spectres expérimentaux ont pu être retrouvées par simulation avec la formation d’une figure d’inter-
férence côté bleu du spectre ainsi qu’une forte atténuation du red-shift.

du CP, on est capable de modifier les pertes par tour de cavité optique et par conséquent de réaliser la
fonction d’un atténuateur variable. Le CP permet alors de modifier le detuning de sorte à localiser les
pertes de modulation sur le côté rouge du spectre, tandis que l’atténuateur variable permet de réguler
la puissance optique circulant dans la cavité et donc la non-linéarité du SOA. On peut alors réduire le
red-shift du SOA en ajustant les pertes de sorte à faciliter sa compensation par modulation d’amplitude
sous condition de detuning négatif. De ce fait, les résultats expérimentaux obtenus à l’aide du CP ont
pu être reproduits à l’aide d’un atténuateur variable optique et en ajustant le detuning grâce au dépha-
seur RF (Fig.5.10). La bobine de fibre SMF ne permettant pas le maintien de la polarisation, le CP en
sortie de bobine est aussi utilisé afin de corriger d’éventuelles fluctuations de polarisation perçues lors
du parcours de la ligne à retard optique. La combinaison d’un miroir de Faraday et d’un séparateur de
polarisation (PBS 4) permet de réaliser cette fonction (Fig.5.14) [10]. La rotation de polarisation de π/2

4. Polarization Beam Splitter
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FIGURE 5.13 – a) Spectres optiques expérimentaux du COEO pour ∆fRF = 0 (noir), ∆fRF < 0 (bleu)
ainsi que la combinaison Vbias = 0.7Vπ et ∆fRF < 0 (rouge). Les bruits de phase associés à chacun de
ces spectres sont présentés Fig.b).

FIGURE 5.14 – Dispositif COEO avec correction de fluctuation de polarisation par combinaison d’un
miroir de Faraday (FRM) et d’un séparateur de polarisation (PBS). Les pertes et detuning précédemment
modifiés par le CP sont ici adaptés à l’aide d’un atténuateur variable (ATT) et du déphaseur RF.

effectuée par le miroir de Faraday est ici exploitée afin d’obtenir lors du trajet retour après réflexion,
une polarisation orthogonale à celle du trajet aller. De ce fait toutes les modifications du SOP issues
d’éventuelles fluctuations de biréfringence perçues lors du trajet aller seront corrigés lors du trajet re-
tour (sous condition que le temps de parcours de la ligne à retard optique Tr ≃ 2µs soit bien inférieur
aux constantes de temps associées aux fluctuations de biréfringence issues de processus thermiques et
mécaniques). De cette manière l’ensemble des fonctions du CP est réalisé, permettant d’obtenir un dis-
positif COEO compact, dont le verrouillage ne nécessite pas d’ajustement d’une variable difficilement
mesurable et contrôlable expérimentalement (à savoir l’état de polarisation).

5.4 Dépendance à la dispersion chromatique intra-cavité

L’étude numérique du système nous a indiqué l’importance de la dispersion chromatique sur les
performances en bruit de phase du COEO. Les coefficients de diffusion du bruit de timing et du bruit de
porteuse dépendent tous deux de l’énergie impulsionnelle ainsi que respectivement la largeur temporelle

et la largeur du spectre optique (Dξξ =
τ2p
2Ep

, DΩΩ = ∆ω2

2Ep
). Le bruit de timing étant prédominant sous
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condition d’une parfaite synchronisation, la réduction de la largeur impulsionnelle observée autour du
zéro de dispersion entraine donc une amélioration du bruit de phase RF de l’oscillateur. La SAM/SPM
induite par le SOA, impose par ailleurs une dissymétrie de l’évolution de τp et ∆ω suivant β2,Σ. De
plus fortes valeurs de chirp et une largeur impulsionnelle réduite seront ainsi observées sous le régime
de dispersion anormale. Il devient alors possible de recompresser les impulsions avant photo-détection
afin de réduire leur largeur temporelle et donc le bruit de timing associé, au moyen de la bobine de
recompression β2,Σ1. Une faible dispersion anormale favoriserait donc la réduction du bruit de phase du
COEO. Afin de le vérifier expérimentalement, il nous faut donc obtenir le profil temporel complexe des
impulsions optiques, nécessitant par conséquent la mesure du profil d’intensité et de la phase du signal.

5.4.1 Approche Stepped-Heterodyne

La reconstitution du profil de phase peut tout d’abord se faire par auto-référencement (autocorre-
lateur [11], FROG 5 [12], [13], SPIDER 6 [14]-[17]), une calibration précise du dispositif expérimental
est alors nécessaire. La reconstitution par stepped-heterodyne se présente alors comme une alternative
pertinente de par la simplicité de sa mise en oeuvre. Elle permet la reconstitution du profil de phase par
interférométrie avec un laser accordable utilisé comme référence de phase. Le spectre optique du train
impulsion à caractériser peut s’exprimer sous la forme :

Es(t) =

m=N∑
m=−N

√
Pm exp(imΩt+ iϕm) exp(iωst+ iϕs(t)) (5.15)

avec Ω la fréquence de répétition de l’impulsion, ϕm la phase spectrale du mième mode du peigne de
fréquences, ωs la porteuse optique et ϕs la phase issue du bruit de porteuse. Ce peigne de fréquence est
ensuite mélangé avec un laser accordable de la forme :

EOL(t) =
√
POL exp(iωOLt+ iϕOL(t)) (5.16)

avec POL la puissance optique, ωOL la fréquence du laser et ϕOL le bruit de phase du laser. En supposant
que les harmoniques du spectre optique global F{|EOL(t) + Es(t)|2} se situent en dehors de la bande
passante de la photodiode utilisée, seules trois composantes spectrales sont alors à considérer [18] :

Sδ(t) =
√
POLPm exp(i(δmt+ ϕOL − ϕs(t)− ϕm)) (5.17)

SΩ−δ(t) =
√
POLPm+1 exp(i(Ω− δm)t+ i(−ϕOL(t) + ϕs(t) + ϕm+1)) (5.18)

SΩ(t) = Ptot exp(i(Ωt+ ϕtot)) (5.19)

avec δ = ωOL − ωm. SΩ(t) correspond alors au battement du peigne optique tandis que Sδ(t) et SΩ−δ

sont issus du battement du laser accordable avec les modes du peigne optique situés le plus près de ωOL.
Le déphasage ϕm+1 − ϕm est ensuite obtenu en supprimant les contributions du bruit de phase du laser
et de la porteuse optique du peigne en multipliant (5.17) par (5.18) :

SδSΩ−δ = POL

√
PmPm+1 exp(i(Ωt+ ϕm+1 − ϕm)) (5.20)

La rampe de phase issue de la fréquence de battement Ω peut ensuite être soustraite en mutipliant (5.20)
par le conjugué de (5.19) :

SδSΩ−δS
∗
Ω = PtotPOL

√
PmPm+1 exp(i(ϕm+1 − ϕm − ϕtot)) (5.21)

Le déphasage entre deux modes adjacents ϕm+1 − ϕm peut donc être mesuré de cette manière (à un
offset de phase ϕtot près, invariant dans le temps). Le profil de phase spectrale peut ainsi être reconstitué
par récurrence en balayant le peigne de fréquences par pas d’ISL avec le laser accordable. On obtient
ainsi un profil de phase défini à un offset près, ayant pour effet d’imposer un retard temporel sans
modification du profil impulsionnel. La mise en oeuvre de la stepped-heterodyne nécessite l’utilisation
d’un oscilloscope à temps réel afin de mesurer l’information de phase du signal RF photo-généré, dont
la bande passante constitue la principale limite de cette approche.

5. Frequency Resolved Optical Gating
6. Spectral phase interferometry for direct electric-field reconstruction
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FIGURE 5.15 – Principe de reconstitution du profil de phase spectrale (ϕ(ω)) par mesure hétérodyne
(b) et multihétérodyne (b). Dans les deux cas, le signal optique mesuré est photodétecté et est mesuré
par un oscilloscope rapide permettant de récupérer l’information de phase du signal RF. La transformée
de Fourier de ce signal permet ensuite de sélectionner la composante spectrale à partir de laquelle la
relation de récurrence sera appliquée. Les flèches pleines relient le passage du spectre optique de la
mesure hétérodyne au spectre RF alors que le spectre optique de la mesure multihétérodyne est relié à
son spectre RF par des flèches en pointillées.

5.4.2 Le mutihétérodynage

La durée d’acquisition nécessaire à la technique stepped-heterodyne est limitée par le temps de
parcours du laser sur l’ensemble du peigne optique et par la durée d’acquisition des données. Le multi-
hétérodynage consiste alors à substituer le laser accordable utilisé pour la technique stepped-heterodyne
par un peigne de fréquence de référence de fréquence de répétition légèrement différente de celle du
peigne optique sous test. Le champ associé à ce peigne est donné par :

Epo =
N∑
k=0

√
Pk exp(i((Ω + δΩ) + ϕk)) exp(i(ωs + δωs)t+ iωpo(t)) (5.22)

Le battement des deux peignes permet alors d’obtenir simultanément l’ensemble des signaux RF né-
cessaires à la reconstitution du profil de phase (la procédure de reconstitution restant identique à celle
présentée pour la stepped-heterodyne). La différence de porteuse optique δωs et du taux de répétition δΩ
assure la séparation des composantes RF issue de chacun des battements des modes de référence avec les
modes adjacents du peigne testé. Cette approche présente donc l’avantage d’effectuer la reconstitution
en une unique mesure, mais nécessite cependant l’utilisation d’un laser pulsé ayant un taux de répétition
proche de celui mesuré.

La caractérisation des peignes de fréquences en sortie de COEO a donc été effectuée par la mé-
thode stepped-heterodyne, du fait de la relative simplicité de sa mise en oeuvre et de l’accessibilité des
instruments employés.
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5.4.3 Reconstitution du spectre optique du COEO par Stepped-Heterodyne

La fiabilité de la reconstitution du profil de phase par stepped-heterodyne nécessite de contrôler
la position du laser accordable lors de son parcours long du spectre optique mesuré. En supposant un
balayage continu du peigne de fréquence par le laser accordable (Fig.5.16.a), le signal en sortie du laser
accordable devient :

EOL =
√
POL exp

i (ωOL,0 + πγt)︸ ︷︷ ︸
ωOL(t)

t+ iϕOL(t)

 (5.23)

avec νOL(t) = νOL,0 + γt, la fréquence instantanée du laser accorbable dont la vitesse de balayage du
peigne optique est donnée par Γ. POL et ϕOL correspondent respectivement à la puissance du laser et à
son bruit de phase. Le peigne optique étudié étant de la forme :

Esig(t) =
N∑

n=0

√
Pn exp(inΩt+ iϕn) exp(iωsigt+ iϕsig(t)) (5.24)

avec ϕsig le bruit de phase issu de la porteuse optique, Ω l’ISL du spectre considéré et Pn, ϕn la puissance
et la phase du nieme mode du peigne, positionné à la fréquence ωn = ωsig + nΩ. Le balayage d’un ISL
du peigne optique mène au spectrogramme donné Fig.5.16.a). On y retrouve les trois composantes RF
restantes après filtrage par la photodiode, avec SΩ le battement du peigne optique à Ω, Sδ le battement
du laser accordable avec le mode minimisant l’écart |ωOL(t)−ωn| et SΩ−δ le battement complémentaire
de fréquence inférieure à Ω. Le mode du peigne optique participant au battement Sδ sera identifié par la
variable p et celui associé au battement SΩ−δ par la variable l. On obtient alors :

Sδ =
√
POLPp exp(i(δ + πγt)t+ ϕOL(t)− ϕsig(t)− ϕp) (5.25)

SΩ−δ =
√
POLPl exp(i(Ω− δ − πγt)t− ϕOL(t) + ϕsig(t) + ϕl)) (5.26)

SΩ = Ptot exp(iΩt+ ϕtot) (5.27)

En multipliant (5.25) par (5.26) et (5.27), la contribution de la fréquence instantanée du laser accordable,
son bruit de phase et celui associé à la porteuse optique, sont annulés. On obtient alors :

S∗
ΩSΩ−δSδ ∝ exp(i(ϕl − ϕp − ϕtot)) (5.28)

avec ϕl et ϕp définis selon : {
ϕp,l = ϕn,n+1, si (ωn − ωOL(t)) <

Ω
2

ϕp,l = ϕn+1,n, si (ωn − ωOL(t)) >
Ω
2

(5.29)

Le balayage continu du laser accordable se traduit donc par des rampes de signe opposé des fréquences
de battement entre le laser accordable et le mode supérieur (rampe négative) et inférieur (rampe posi-
tive) du peigne. L’acquisition d’un spectrogramme complet tel que celui présenté Fig.5.16.a), représente
un volume de données conséquent et redondant du fait que le déphasage ϕl − ϕn reste constant sur les
intervalles (ωn − ωOL) ∈ ]0,Ω/2[ et (ωn − ωOL) ∈ ]Ω/2,Ω[ (Fig.5.17). Un balayage itératif par pas
∆ωOL = Ω permet alors d’éviter toute redondance d’information. L’offset entre la porteuse du peigne
ωsig et l’itération la plus proche du laser accordable ωOL,sig = (ωOL,0 + nsigΩ) détermine si le dé-
phasage associé à la fréquence RF résultant du battement entre le laser accordable et le mode inférieur
(ωsig − ωOL,sig > 0) ou supérieur (ωsig − ωOL,sig < 0) du peigne optique. Le choix de la fréquence
de battement à partir de laquelle le déphasage ϕn+1 − ϕn sera mesuré, dépend donc de l’offset entre le
laser accordable et la porteuse du peigne.

Dans le cas du COEO, l’équilibre du MLL dépend notamment de la position du peigne optique,
dont la valeur est fixée par le système de sorte à synchroniser le MLL avec l’OEO. Il est donc naturel
d’observer une fluctuation de la porteuse optique au cours de la mesure autour de sa position moyenne,
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FIGURE 5.16 – a) Spectrogramme RF simulé par méthode step-hétérodyne pour lequel un peigne de
fréquence gaussien est parcouru par un laser CW sur l’intervalle de fréquence [0, 2ωm]. Le spectre
présenté résulte du battement du laser CW avec le peigne de fréquences issu de la photodiode avec une
amplification de 25 dB (Fig.5.19). L’axe des temps présent sur le spectrogramme est obtenu pour une
vitesse de balayage du laser CW de 1 GHz/s. La DSP présentée figure c) est une vue en coupe du
spectrogramme, correpondant à une acquisition prise à l’instant t = t1 (droite en pointillée verte). Le
spectre RF est composé de deux composantes à δ et Ω− δ correspondant au battement du laser avec les
deux modes latéraux du peigne optique les plus proches, ainsi qu’une composante à Ω propre au peigne
optique. La progression linéaire des composantes δ et Ω− δ suit celle du laser accordable et se croisent
à δ = Ω − δ = Ω/2 périodiquement (T ≃ 10 s). L’échantillonnage de ce spectrogramme, indiqué par
les rectangles noirs aux instants τn, doit donc être réalisé dans la suite d’intervalles [Tn;Tn + T/2] ou
[Tn + T/2;Tn+1]. Leur largeur est fixée par la durée d’acquisition de l’oscilloscope (échelle arbitraire)
et leur longueur par sa bande-passante (indiquée en pointillés rouges à 12GHz).

faisant fluctuer l’offset entre le laser accordable et le peigne. Comme énoncé chap.3 section3.3 consa-
crée à la synchronisation du COEO, la stabilité du système peut être représentée par une série de puits
de potentiel, dont les barrières déterminent la robustesse du système face aux perturbations issues des
sources de bruits. Le peigne est donc susceptible se décaler d’un puits à l’autre de manière aléatoire
lorsqu’une stimulation de bruit est suffisamment importante. Expérimentalement, on observe alors un
saut de porteuse pouvant se réaliser de manière succincte sur une gamme de fréquence de l’ordre de
l’ISL avant de revenir sur sa position initiale. Ce saut de porteuse, bien que nécessaire au maintien de la
synchronisation entre les deux boucles, peut fausser la relation de récurrence entre les phases des modes
adjacents du peigne (ϕn+1 − ϕn). Les sauts de porteuse optique ωsig cumulés avec l’erreur entre la
commande et la position effective du laser accordable, consituent les deux principales sources d’erreur
sur la position du laser accordable dans l’ISL du peigne. Le maintien de la relation ωsig − ωOL,sig < 0
pour chacune des mesures n’est donc pas assuré. Afin d’anticiper un éventuel décalage du peigne, le
laser accordable est décalé tous les Ω/4. On obtient ainsi deux acquisitions par demi-ISL, permettant
d’assurer la validité d’au moins une mesure, tant que la fluctuation de position du peigne ∆ωsig reste
incluse dans l’intervalle [−Ω/4,Ω/4[.

Tout comme la phase, l’amplitude modale peut être reconstituée par récurrence en prenant l’ampli-
tude de l’un des modes comme référence à partir du rapport Pm/Pref (m étant la puissance du mode
considéré et Pref la puissance du mode de référence). L’impulsion complexe peut alors être reconsti-
tuée en appliquant une série de Fourier au spectre optique mesuré. Le nombre de modes participant à
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FIGURE 5.17 – a) Simulation de l’amplitude et de la phase reconstituée par Stepped-Heterodyne d’une
impulsion gaussienne ayant un paramètre de chirp q = −5. La phase obtenue en orange est issue du
battement repectant la condition (ω − ωOL) < Ω/2, tandis que la condition (ω − ωOL) > Ω/2 est res-
pectée pour la phase en vert. L’échelle des deux phases étant différente, la phase orange a été multipliée
par un facteur x10. La présence de plateaux d’amplitude et de phase entre chaque mode optique montre
la récurrence d’information justifiant un échantillonnage du spectrogramme Fig.5.16. Les discontinuités
observées correspondent aux cas particuliers où ωn − ωopt ∈ {0, Ω/2, Ω} . b) Amplitude (Pmeas) et
phase (ϕmeas) obtenues après échantillonnage et comparées à l’amplitude (Popt) et la phase (ϕopt) rela-
tives de l’impulsion gaussienne à reconstituer.

FIGURE 5.18 – Simulation de la reconstitution du profil d’intensité Popt et de phase ϕopt du spectre
échantillonné Fig.5.17.b). Le profil temporel est reconstitué par série de Fourier en prenant en consi-
dérantion N modes du spectre optique reconstitué. La contribution des modes latéraux de faible inten-
sité, bien qu’ayant un apport négligeable au regard de l’énergie impulsionnelle, permet d’augmenter le
nombre de points participant au profil de phase spectrale, améliorant par conséquent la précision sur le
chirp impulsionnel retranscrit temporellement.

la reconstitution du profil temporel est déterminant sur la précision de la reconstitution (Fig.5.18). En
effet, bien que l’énergie impulsionnelle soit portée par un nombre restreint de modes (90% de l’énergie
impulsionnelle est contenue dans 20 modes du spectre traité numériquement Fig5.17 et 5.18), prendre
en considération les modes les moins puissants permet d’augmenter le nombre de points constituant la
courbe de phase spectrale. La résolution de la courbe de phase spectrale s’améliorant avec le nombre
de points, l’information de phase prise en compte lors de la tranformée de Fourier sera plus précise,
réduisant les contributions des erreurs locales. Numériquement, l’impulsion gaussienne dont le spectre
a été reconstitué Fig.5.17, nécessite la contribution d’à minima 80 modes afin de reproduire fidèlement
l’impulsion initiale, pour une énergie contenue à 90% sur 20 modes. Expérimentalement, le nombre de
modes constituant le peigne de fréquence mesuré est limité par le plancher de bruit. Le nombre de modes
mesurables dépend de la valeur de la largeur du spectre et donc de la dispersion intra-cavité. On reste
cependant avec des peignes avoisinant la vingtaine de modes. La résolution sur la phase spectrale reste
faible sous ces conditions, favorisant les approximations sur le profil impulsionnel obtenu. La résolution
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permise par la taille des peignes mesurés reste malgré tout suffisante afin de constater les effets de la
dispersion intra-cavité sur la largeur temporelle et le chirp des impulsions.

Le dispositif expérimental utilisé pour la mesure stepped-heterodyne est présenté Fig.5.19. Le ver-

FIGURE 5.19 – Dispositif expérimental pour la reconstitution du spectre optique complexe du COEO
par stepped-heterodyne. Le signal optique intra-cavité est prélevé en sortie de SOA, puis amplifié par un
EDFA afin d’améliorer la sensibilité de la mesure. Le signal optique est ensuite superposé avec un laser
continu accordable (TLS) de sorte à ce que la photodiode (PD) génère un signal RF issu du battement
entre le laser et le peigne. Une acquisition de ce signal est ensuite réalisée par un oscilloscope à temps
réel (RTO) d’une bande passante de 12 GHz. Les conditions de verrouillage du COEO sont obtenues
au moyen du contrôleur de polarisation (CP) et du déphaseur RF.

FIGURE 5.20 – a) Évolution du spectre de battement obtenue par transformée de Fourier de l’acquisition
de l’oscilloscope à temps réel lors du parcours d’un ISL du peigne optique par le laser accordable. Les
battements numérotés de 1 à 4 (violet, bleu, vert et rouge) sont issus des quatre acquisitions de spectres
réalisées pour chaque ISL. La ligne horizontale indique le niveau du premier battement afin d’estimer
les variations de puissance RF lors du parcours de l’ISL. b) Peigne de fréquence du COEO participant
aux battements présentés Fig.a). Le Laser accordable balaye l’ISL délimité en pointillé. ∆fRF donne
l’évolution du pas effectué par la fréquence de battement à chaque nouvelle position du laser. Le spectre
optique présenté a été obtenu pour une dispersion intra-cavité D = 14 ps/nm.

rouillage du COEO est obtenu à l’aide d’un contrôleur de polarisation en entrée de MZM et d’un dépha-
seur RF. Ces deux paramètres sont ajustés de sorte à obtenir un peigne optique suffisamment stable pour
réaliser la mesure stepped-heterodyne. La figure 5.20 présente quatre spectres RF issus du battement
entre le peigne de fréquence et le laser accordable pour quatre longueurs d’ondes incluses dans le même
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ISL. Les variations de puissances détectées d’un battement à l’autre sont une manifestation des fluctua-
tions de phase et d’amplitude du peigne optique au cours du parcours de l’ISL. La position du laser dans
l’ISL correspond aux fréquences numérotées. L’espacement irrégulier des positions du battement ob-
servé s’explique principalement par les variations de position du peigne de fréquence (bruit de porteuse
optique). L’erreur entre la longueur d’onde consigne du laser et celle effectivement mesurée peut aussi
participer à cette irrégularité. Les fluctuations du spectre optique vont donc avoir un effet cumulatif avec
le nombre réduit de modes (N=16 dans la cas présenté Fig.5.20.b) sur l’approximation de l’enveloppe
temporelle obtenue.

5.4.4 Mesure des paramètres impulsionnels suivant la dispersion intra-cavité

La reconstitution par stepped-heterodyne du profil temporel des impulsions a été appliquée pour
différentes valeurs de dispersion intra-cavité afn de mesurer l’évolution du chirp, de la largeur impul-
sionnelle et de la largeur spectrale des impulsions. La dispersion intra-cavité a été variée par la com-
binaison de deux CFBG apportant un chirp de ±7 ps/nm et ±26 ps/nm, de quatre bobines SMF de
différentes longueurs (L ∈ 100, 200, 300, 400m), de 55m de DCF et de deux bobines NZ-DSF de 400
et 200m. Le jeux de bobines à notre disposition permet alors de couvrir un intervalle de dispersion allant
de −45 ps/nm à 35 ps/nm, rendant accessible à la fois le régime de dispersion normale et anormale.
La figure 5.21 présente la reconstitution de deux spectres et profils temporels pour chacun des régimes
dispersifs. Le chirp est mesuré à partir de la pente de la fréquence instantanée du profil temporel, les
valeurs de largeur à mi-hauteur ont été relevées sur ce même profil afin d’estimer l’évolution de τp. La
largeur spectrale a quant à elle été estimée à partir de deux mesures de la largueur de spectre à −3 dB
et −10 dB afin de prendre en compte une éventuelle asymétrie du spectre optique. L’amplitude et la

FIGURE 5.21 – Reconstitution de l’enveloppe complexe du train d’impulsion intra-cavité du COEO par
mesure stepped-heterodyne.

phase du premier mode côté bleu du spectre optique a été pris comme référence. La puissance modale
est alors exprimée en décibel avec P1 comme référence (Pn(dB) = 10. log

(
Pn
P1

)
), tandis que la phase

modale est obtenue suivant : ϕn = θn − θ1. On retrouve alors un profil impulsionnel répondant aux
particularités de chacun des régimes dispersifs. Dans le cas de la dispersion normale, un chirp posi-
tif est obtenu en accord avec le signe de dispersion de la cavité, ainsi qu’une largeur impulsionnelle
élargie par une « bosse » apparente sur le profil d’intensité, caractéristique des impulsions obtenues par
simulation dans le cas d’une dispersion normale avec detuning. Cette condition de detuning non nul
est confirmée par l’allure du spectre optique, légèrement re-symétrisé côté basses longueurs d’ondes de
manière similaire à ce que l’on peut obtenir numériquement sous ce régime de dispersion (Fig.5.22).
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L’influence du SOA sur le spectre et le profil impulsionnel est aussi retrouvée de par la dissymétrie de

FIGURE 5.22 – Résultats de simulation présentant des spectres et formes impulsionnelles caractéris-
tiques des régimes de dispersion anormale (Fig 1.a-b) et régime normal (Fig 2.a-b). Ces formes spec-
trales et temporelles associées à chacun des ces régimes sont notamment retrouvées sur les spectres
reconstitués Fig.5.21.b-c).

l’impulsion observée temporellement comme spectralement. Cette dissymétrie caractérise la présence
de SAM perçue par l’impulsion à la traversée du SOA. La SPM du SOA se manifeste spectralement
part la figure d’interférence observée, favorisant trois à quatre modes côté rouge du spectre optique. Le
régime de dispersion anormale respecte les précédentes observations concernant l’asymétrie du spectre
et du profil impulsionnel, caractérisant la présence du SOA dans la cavité. Le chirp négatif sur le front
montant de l’impulsion est en cohérence avec la dispersion négative intra-cavité. La compensation du
chirp négatif induit par la dispersion chromatique par le chirp positif issu de la SPM du SOA, est ob-
servable sur le front descendant de l’impulsion. La présence d’ondulations sur le profil impulsionnel
sous régime anormal de dispersion montre cependant les limites de la mesure par stepped-heterodyne
réalisée expérimentalement et nous indique que le profil impulsionnel restitué reste approximatif. La du-
rée d’acquisition du spectre RF combiné au nombre réduit de modes constituant le peigne de fréquence,
constituent les deux facteurs favorisant l’erreur sur la mesure de battement. La reconstitution d’un peigne
composé de quelques modes nécessite une précision accrue sur la phase et l’amplitude mesurée faute de
quoi de fortes variations sur la largeur du profil impulsionnel reconstitué peuvent être observées. L’in-
certitude sur la mesure du fait des conditions expérimentales se répercute donc sur les valeurs de largeur
à mi-hauteur et de chirp obtenues après reconstitution du profil impulsionnel. La disparité des mesures
obtenues, bien que non négligeables, nous permet cependant de suivre les tendances de τp et b suivant la
dispersion chromatique intra-cavité sans ambiguïté (Fig.5.23).

Ces premières observations semblent donc confirmer nos conclusions tirées du modèle numérique
concernant le comportement de la cavité optique suivant le régime dispersif. La dispersion chromatique
intra-cavité β2,Σ a ensuite été variée par une combinaison de bobine de fibre et au moyen de deux filtres
de Bragg chirpés (CFBG), afin de suivre l’évolution de τp et b suivant β2,Σ. Les mesures de largeur
à mi-hauteur et de chirp suivant β2,Σ sont présentées Fig.5.23. On retrouve alors le comportement at-
tendu dans le cas d’un COEO-AM-SOA avec une réduction de la largeur à mi-hauteur autour du zéro
de dispersion, ainsi qu’une accentuation du chirp jusqu’à une discontinuité autour de la zone d’instabi-
lité (β2,Σ ∼ 0 ps2). La composante quadratique de la phase spectrale mesurée a ensuite été compensée
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FIGURE 5.23 – a) Évolution de la largeur à mi-hauteur τp (carrés bleus) et du chirp b (triangles noirs)
suivant la dispersion chromatique intra-cavité β2,Σ. Les marqueurs circulaires en rouge indiquent la
largeur à mi-hauteur théorique des impulsions en cas d’une compensation du chirp mesuré. b) Évolution
de la largeur spectrale ∆ν à −3 dB et −10 dB du peigne de fréquences optiques mesurées à l’OSA.

numériquement de sorte à observer l’évolution de la largeur impulsionnelle compensée en chirp. La
largeur du spectre optique d’une impulsion à chirp compensé étant uniquement portée par τp, la réduc-
tion de τp avec β2,Σ peut être associée à une extension du spectre optique autour du zéro de dispersion,
en conformité avec l’élargissement spectral mesuré à l’OSA (Fig.5.23. a). La largeur impulsionnelle la
plus faible après compensation a été obtenue pour une dispersion anormale proche de zéro, avec une
réduction de 60% de la largueur initiale (31.4 ps → 12.5 ps pour β2,Σ = −9 ps2). On retrouve alors
les résultats numériques chap.3, section3.1 indiquant qu’un régime de dispersion faiblement anormale
minimise la largeur impulsionnelle après recompression (Fig.5.23.a). Dans le contexte du COEO, la dis-
persion de la bobine de compensation L1 de l’OEO positionnée avant la photodiode, peut être adaptée
afin de compresser les impulsions photodétectées en vue d’une réduction du bruit de timing optique.
Les dispersions intra-cavité étant obtenues en combinant des bobines de fibres de longueurs différentes,
le facteur de qualité du COEO en est alors impacté. Ainsi les performances en bruit de phase sont mo-
difiées du fait des modifications des propriétés impulsionnelles τp et b suivant β2,Σ, mais aussi par la
modification du retard induit par la ligne à retard optique. Dans le cadre du modèle gaussien, le facteur
de qualité est donné par [19] :

Q− =
1

2
TR

Ω2
f

1+q2

τ2p

ωm

= FenhanceQL2 =

 Ω2
f

1+q2

τ2p

(1

2
ωmTR

) (5.30)

La dispersion chromatique β2,Σ a pour effet de modifier le chirp et le paramètre q associé, ainsi que
la largeur impulsionnelle τp. Elle agit donc sur le facteur d’amélioration Fenhance apporté par le MLL
au facteur de qualité passif de la ligne à retard optique intra-cavité QL2 . Connaissant les longueurs
de bobines de fibres (confirmées par la position des pics de corrélation sur le bruit de phase RF), on
peut alors rapporter le bruit de phase à une longueur équivalente de référence Lref (dans notre cas :
Lref = 400m), en appliquant : 

Q−,ref = Q−
QLref

QL2

QLref
=

1

2
ωmTLref

(5.31)

avec TLref
le temps de parcours de la cavité optique pour une longueur de bobine de référence de 400m.

Le facteur d’amélioration étant indépendant du retard TR, la modification du bruit de phase par correc-
tion du facteur de qualité passif QL2 reste valable. Les performances proche porteuse du bruit de phase
présentées Fig.5.24 s’améliorent autour du zéro de dispersion, en accord avec la réduction du bruit de
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timing Dξξ et de porteuse DΩΩ obtenue numériquement autour du zéro de dispersion (chapitre3, sec-
tion4). Il est intéressant d’observer que la bande passante du bruit de porteuse optique devient apparente
à mesure que l’on s’éloigne du zéro de dispersion et indique un bruit de porteuse d’autant plus prédomi-
nant que la dispersion intra-cavité augmente. L’estimation de la dispersion intra-cavité reste cependant

(a) (b)

FIGURE 5.24 – a) Bruit de phase du COEO pour différentes valeurs de dispersion intra-cavité après
correction du facteur de qualité passif de la ligne à retard optique. b) Évolution du bruit de phase proche
porteuse (f = 10 kHz) du COEO suivant β2,Σ. Le detuning est ajusté de sorte à minimiser le bruit de
phase mesuré pour chacune des dispersions chromatiques.

indicative lorsque les CFBG sont utilisés. En effet, il s’est avéré que le chirp apporté par ces filtres n’est
plus assuré en bordure de bande passante, présentant alors une forte accentuation (chapitre 3, section
4). L’erreur d’estimation sur l’apport en dispersions des CFBG se cumule à celle sur les longueurs de
bobines utilisées, pouvant devenir non négligeable lorsque l’on travaille à de faibles valeurs de disper-
sion. On obtient alors un état stable du COEO à des valeurs de dispersion chromatiques proches du
zéro de dispersion (D ∼ 0.25 ps2), pour lesquelles les conditions de verrouillage devraient être bien
plus difficiles à obtenir que celles constatées expérimentalement, voire impossible (zone d’instabilité).
Par ailleurs, les largeurs de spectres optiques obtenues (∆ν ∼ 2 nm), restent faibles par rapport à la
bande passante du filtre optique utilisé (∆λf = 4.5 nm). À des valeurs de dispersion aussi proches du
zéro, le spectre optique attendu devrait pouvoir couvrir la majeure partie de la bande passante du filtre.
Ces différents éléments, laissent donc supposer que l’évaluation de la dispersion est en partie faussée
par l’utilisation du CFBG. Afin de s’en assurer, nous avons pu à posteriori avoir accès à un waversha-
per utilisé comme filtre optique à compensation de dispersion en substitution du CFBG dans la cavité
optique.

5.4.5 Comportement du COEO autour du zéro de dispersion

L’ajustement de la dispersion intra-cavité à l’aide du waveshaper nous a permis de retrouver le
comportement caractéristique d’une cavité MLL-SOA autour du zéro de dispersion. Premièrement, la
réduction progressive de la dispersion intra-cavité nous a permis de constater une réduction de la bande
de verrouillage jusqu’à l’absence totale de synchronisation autour du zéro de dispersion (Fig.5.25). On
retrouve alors la zone d’instabilité autour du zéro de dispersion constatée numériquement dans le cas du
COEO-SOA. Un élargissement conséquent du spectre optique a pu être observé avec la réduction de la
dispersion intra-cavité, avec un spectre optique d’une largeur de 3.5nm pour β2,Σ = 0.55ps2. Le wave-
shaper nous a aussi permis de varier β2,Σ sans avoir à modifier la longueur de cavité par la combinaison
de différentes bobines de fibres. La réduction du bruit de phase avec β2,Σ a donc été constatée sans cor-
rection du facteur de qualité passif de la cavité (Fig.5.25). La réduction du bruit de phase proche porteuse
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(f = 100 Hz) ainsi que l’accentuation de l’amplitude des pics de corrélation de bruit (f = 490 Hz)
observées numériquement sont alors retrouvéeest aussi utilisers expérimentalement, tout comme la ré-
duction de l’énergie impulsionnelle autour du zéro de dispersion.

(a)

(b)

FIGURE 5.25 – a) Spectres optiques du COEO avec waveshaper obtenus sous condition de faibles
dispersion anormale (1.a) et de faibles dispersions normales (2.a). Une réduction du bruit de phase
est observable avec la réduction de la dispersion intra-cavité pour les deux régimes de dispersion (2-a,
2-b, 3-c). L’énergie impulsionnelle (Ep) la largeur spectrale (Ω2) ainsi que la position du spectre optique
(Ω) ont été calculées à partir de la méthode des moments appliquée sur les spectres optiques mesurés.
Les résultats obtenus suivant β2,Σ sont présentés figures 3-a et 3-b. b) Résultats numériques donnant
l’évolution des paramètres impulsionnels Ep, Ω2, ainsi que le bruit de phase RF associé à f = 10 Hz
et f = 490 kHz suivant β2,Σ. Les résultats numériques présentés ont été obtenus pour un detuning
∆fRF = 4 kHz et une dispersion de compensation β2,Σ1 = −0.5 ps2 (200 m LEAF).

L’évolution suivant la dispersion intra-cavité des paramètres impulsionnels (τp, b) ainsi que les per-
formances en bruit de phase du COEO mesurées expérimentalement suivent les tendances observées
numériquement à savoir :
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◦ Une réduction de τp autour du zéro de dispersion.

◦ Une accentuation du chirp impulsionnel lorsque β2,Σ → 0.

◦ L’élargissement du spectre optique à mesure que la dispersion diminue

◦ Une asymétrie de τp et b suivant β2,Σ favorisant une accentuation du chirp et une réduction de
largeur sous régime de dispersion anormale.

◦ La présence d’une zone d’instabilité autour du zéro de dispersion.

◦ La réduction du bruit de phase proche porteuse à mesure que |β2,Σ| diminue.

5.5 COEO à étalon intra-cavité

L’amélioration du bruit de phase du COEO par la réduction de la largeur temporelle des impulsions
dépend donc de la largeur du spectre optique. La dispersion intra-cavité ainsi que la bande-passante du
filtre optique se présentent alors comme étant les deux facteurs limitant la taille du peigne de fréquences.
La gestion de la dispersion chromatique peut être améliorée en ajoutant une bobine de fibre DCF afin
de travailler à dispersion compensée tout en évitant l’approximation sur la valeur de dispersion appor-
tée par le CFBG. Le filtre passe-bande nécessaire à la stabilisation de la porteuse optique, constitue
alors la principale limite d’extension du peigne optique. L’insertion d’une cavité optique étalon dans le
MLL, dont les dimensions assurent un ISL équivalent au taux de répétition du MLL souhaité, permet de
contourner cette limite. La périodicité des résonances de la cavité filtre localement chacun des modes
optiques, contraignant ainsi la position du peigne. Un état stationnaire est alors possible sous condition
d’accord de phase entre les trois cavités :

ISLétalon = N.ISLOEO =M.ISLMLL, {N,M} ∈ N2, N < M (5.32)

les ISL étant calculés en prenant en compte la vitesse de groupe évaluée à la fréquence porteuse du
peigne souhaitée. Tout comme l’alignement des ISL de l’OEO et du MLL était assuré au moyen d’un
déphaseur RF, une ligne à retard optique est employée de sorte à assurer l’alignement de l’ISL du MLL
avec celui de la cavité étalon. Ayant réalisé l’alignement des trois cavités à la fréquence porteuse du
peigne de fréquence, la dispersion chromatique de chacune des cavités devient alors la principale source
de désalignement des modes latéraux. La bande de verrouillage de chacun des modes latéraux dépendant
de la largeur à mi-hauteur des résonances de la cavité étalon, la taille du peigne optique sera donc
déterminée à la fois par la valeur de dispersion chromatique ainsi que le facteur de qualité de l’étalon.
Un étalon au facteur de qualité élevé nécessite donc de réduire la dispersion intra-cavité afin de conserver
voir d’étendre la largeur spectrale d’un peigne donné. La périodicité des résonances de la cavité étalon
fait que son facteur de qualité se retranscrit aussi dans le domaine RF :

Qopt

QRF
=

ω0

ωm
(5.33)

avec Qopt et QRF les facteurs de qualité optique et RF de la cavité étalon estimés respectivement à
la fréquence porteuse du peigne (ω0) et à la fréquence d’oscillation du COEO (ωm). La cavité assure
ainsi le rôle de filtre optique et de filtre RF, permettant de s’affranchir du résonateur diélectrique dont la
fréquence de résonance est limitée par l’accentuation des pertes matériaux. Le filtrage RF par l’optique
permet alors de contourner cette limitation en vue d’une montée en fréquence d’oscillation du COEO
au-delà des 30 GHz [20].
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5.5.1 Réalisation expérimentale

La cavité étalon utilisée expérimentalement est un mini-résonateur fibré, encapsulé, dont les facettes
ont été recouvertes par des miroirs de Bragg multi-couches (5.26a). L’ISL de la cavité a été mesuré à
fres = 10.3GHz pour un facteur de qualité optique Qres = 7.8 106 et RF QRF = 403 avec des pertes
en transmission de l’ordre de Lres = 5 dB. Le dispositif expérimental (Fig.5.26b) présente une cavité
MLL à dispersion légèrement anormale (D = 0.2 ps/nm) en vue de faciliter le verrouillage du fait des
impulsions plus larges obtenues sous ce régime dispersif. Le résonateur diélectrique a été retiré de la
boucle RF, remplacé par le mini-résonateur qui est alors inséré dans la boucle optique à la place CFBG.
Le surplus de pertes apporté par ce dernier, nécessite d’augmenter le gain de la boucle optique. Aucun
verrouillage n’a cependant pu être obtenu en augmentant le courant d’injection du SOA. L’accentuation
des non-linéarités du SOA (augmentation du facteur de Henry et de la puissance de saturation, réduction
du temps de recouvrement du gain) avec le courant d’injection peut expliquer les difficultés rencontrées.
En l’absence d’EDFA disponible à ces gammes de longueurs d’onde, un second SOA a été inséré en
plus du précédent, tous deux travaillant à faible courant d’injection : Isoa ≃ 140mA (∼ G = 17 dB).
Enfin, l’alignement de la cavité optique avec le mini-résonateur et l’OEO est assuré respectivement par
une ligne à retard optique et une ligne à retard RF. Un verrouillage momentané du COEO à cavité étalon
a pu être obtenu, dont les spectres optiques et RF sont donnés Fig.5.27. Comme attendu, on retrouve
le spectre optique obtenu dans une configuration COEO sans cavité étalon. En effet la dispersion intra-
cavité est similaire à celle utilisée sans cavité étalon, menant à un spectre bien plus étroit que la bande
passante du filtre optique utilisé sous cette configuration. Elle constitue donc le facteur principale limi-
tant l’extension du peigne optique.

Le verrouillage du COEO avec cavité étalon reste cependant difficile à maintenir comparé à la

(a) (b)

FIGURE 5.26 – a) Représentation schématique du mini-résonateur. Le dépôt de filtre de Bragg de part et
d’autres du mini-résonateur permet la formation d’une cavité Fabry-Perot centrée autour des 1550 nm.
Ce dernier est inséré dans le COEO (fig.b) en remplacement du filtre passe-bande optique et du résona-
teur RF.

configuration classique. La bande de verrouillage du COEO avec résonateur diélectrique dépend uni-
quement du retard relatif du signal RF circulant dans l’OEO par rapport au train d’impulsion. Les
faibles valeurs d’ISL du MLL et de l’OEO comparées à la bande passante du résonateur diéléctrique
(∆fdiel = 3MHz), font que la condition d’accord de phase imposée par l’effet Vernier sera réalisée par
un nombre important de modes inclus dans la bande-passante du résonateur diélectrique. On assure de
cette manière que les conditions d’oscillation seront constamment réalisées par l’une de ces possibilités.
Sous ces conditions, le résonateur diélectrique ne contraint pas la position du spectre optique mais bien
l’intervalle séparant deux modes adjacents du peigne. La position spectrale Ω du peigne optique peut
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FIGURE 5.27 – a) Spectre RF mesuré à l’ESA du COEO à cavité optique étalon. L’axe des abscisses
est centré autour de la fréquence d’oscillation (fm = 10.3 GHz) afin de mieux estimer l’ISL entre la
fréquence d’oscillation et les modes adjacents atténués de plus de 63 dB (SMR ≤ −63 dB). b) Mesure
du spectre optique obtenu avec mini-résonateur (bleu) comparé au spectre optique du COEO obtenu
avec résonateur diélectrique (rouge).

alors être adaptée de sorte à faciliter la synchronisation du COEO, avec une résolution définie par l’ISL
du MLL (∼ 500 kHz dans notre cas). Sachant que ωm

ISLMLL
= 2.104, le déplacement du spectre optique

peut alors être considéré comme étant continu à l’échelle de la fréquence de modulation. L’insertion
d’un résonateur optique dans la cavité MLL impose une contrainte sur la position du peigne en plus de
l’espacement modal. L’ISL du résonateur optique déterminant la fréquence de modulation, l’hypothèse
de glissement continu de la position du peigne n’est alors plus valable, laissant place à des sauts de
position avec une résolution imposée par l’ISL du mini-résonateur (devenant, par ailleurs, la fréquence
de modulation : ωm). Ω ne peut alors plus être exploité comme variable d’ajustement dans le processus
de synchronisation des deux boucles. Le red-shift engendré par la saturation dynamique et le facteur de
Henry du SOA, n’est alors plus compensé par ce procédé, justifiant la réduction du courant d’injection
de l’amplificateur afin d’en minimiser les non-linéarités. Le peigne optique est alors contraint de mainte-
nir sa position dans un intervalle égal à la largeur à mi-hauteur du mini-résonateur (∆ωreso = 25MHz)
rendant le système particulièrement sensible aux fluctuations thermiques. La fibre SMF28 ayant un co-
efficient de délai thermique (TCD 7) CT = 40 ps/km/K [21] pour une température ambiante de 25°C,
on obtient une variation d’ISL de la cavité MLL donnée par :

δISLMLL =
1

T 2
R

δTR = 4 kHz/K

δTR = CTL2

(5.34)

ce qui nous mène à la dérive en température de la porteuse optique :

δν0 =
ν0

ISLMLL
δISLMLL = 1.52GHz/K (5.35)

Le verrouillage du COEO avec la cavité étalon est maintenu sous condition que δν0 < ∆ωres =
25MHz, soit une fluctuation de température limite |δT | < 16.4mK. Une température contrôlée sur
l’intégralité de la ligne à retard optique reste cependant difficile à mettre en oeuvre de par les dimen-
sions de la bobine. L’utilisation d’un Peltier à contact surfacique planaire n’a, en pratique, pas permis

7. Thermal Coefficient of Delay
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d’améliorer la stabilité de l’oscillation. Les dimensions de la bobine de fibre lui confère par ailleurs une
importante inertie thermique, ne permettant pas d’utiliser la température de la bobine comme actionneur
afin de verrouiller la cavité MLL sur la cavité étalon.

En conclusion, l’utilisation d’une cavité étalon dans la cavité MLL du COEO est un dispositif per-
mettant de simplifier le système (suppression du résonateur diélectrique), d’améliorer les performances
en bruit de phase de l’oscillateur (extension du peigne de fréquence de par la suppression du filtre passe-
bande), tout en permettant la montée en fréquence d’oscillation (limitée par l’accentuation des pertes
diélectriques des résonateurs RF). La faisabilité de ce type de montage a pu être vérifiée avec l’obten-
tion d’une oscillation du COEO bien définie (SMR < −63 dB) 8 mais a notamment mis en évidence
les problèmes de stabilité associés. Le contrôle en température des lignes à retard optique nécessaire à
la stabilité long terme de l’oscillateur, reste difficilement réalisable au-delà d’une certaine longueur de
fibre, apportant une contrainte rédhibitoire au regard des bénéfices potentiels apportés par ce type de
dispositif.

5.6 COEO-ϕ M

L’interféromètre MZM utilisé dans le cadre du COEO-AM, présente une sensibilité de son Vπ à
la température. Le maintien du rapport Vbias/Vπ constant face aux variations de température, devient
nécessaire afin d’assurer une efficacité de modulation équivalente sur le long terme. L’asservissement
du Vbias par rapport au Vπ, complexifie le système et se fait au détriment de sa compacité. Le modula-
teur de phase se présente donc comme une alternative permettant de s’affranchir de la gestion du Vbias.
L’étude théorique du COEO-ϕM a mis en évidence l’importance de la gestion de la dispersion chroma-
tique intra-cavité sur la stabilité du système. Une dispersion chromatique trop importante a pour effet
de déstabiliser le COEO, mais doit être suffisamment élevée afin de lever la dégénérescence du peigne
de fréquence observée à dispersion compensée. De ce fait, seule une dispersion intra-cavité légèrement
normale (D = 0.2 ps/nm) nous a permis d’obtenir un verrouillage du COEO-ϕM expérimentalement.
Le spectre optique obtenu sous ces conditions est alors bien plus large que celui observé sous modulation
d’amplitude, en accord avec les résultats numériques (Fig.5.28). L’incertitude sur l’apport en dispersion
du CFBG utilisé explique l’écart de largeur de spectre observé entre le cas simulé et mesuré. Le spectre
du COEO-AM avec waveshaper est quant à lui bien reproduit par simulation (Fig.5.29) pour des valeurs
de β2,Σ proches de celles estimées expérimentalement. Les spectres expérimentaux obtenus avec CFBG
ne pouvant être reproduits que pour des valeurs de dispersion bien plus larges que celles estimées expéri-
mentalement (Fig.5.29), les résultats obtenus avec waveshaper confortent l’hypothèse d’une incertitude
sur la valeur de dispersion apportée par le CFBG en bordure de filtre.

La configuration avec waveshaper présente une courbe de bruit de phase caractéristique du COEO-
AM (Fig.5.28.1.b), avec un bruit de Flicker de fréquence apparent entre 10 Hz et 2 kHz (pente à -30
dB/decade) suivi d’une pente à -20 dB/decade caractéristique d’un bruit de phase à marche aléatoire
(random walk) 9, qui s’étale jusqu’à atteindre le plancher de bruit autour de f = 1MHz. On retrouve
ces mêmes contributions sur le bruit de phase simulé, avec une transition du bruit de Flicker vers le bruit
de marche aléatoire autour de 1 kHz. A la différence d’une configuration AM, le bruit de phase proche
porteuse du COEO-ϕM ne présente pas de contribution apparente du bruit de Flicker alors prédominé
par le bruit de porteuse optique (que ce soit par simulation ou par la mesure, voir chapitre3, section4).
Cela nous indique une forte amélioration du facteur de qualitéQ+ permettant de filtrer le bruit RF proche
porteuse dans le cas du COEO-ϕM . Un surplus de bruit a été mesuré autour de 20 kHz sur le spectre
de bruit mesuré, non reproduit par simulation, qui fait écho aux résultats analytiques proposés par Haus
dans le cas du MLL-ϕM [22]. Haus nous indique que dans le cas d’un MLL-ϕM dont le filtrage du
bruit optique est sous amorti, les filtres d’ordre 2 du bruit de timing et de porteuse sont alors de nature
résonante. Ce réhaussement local du bruit de phase observé Fig.5.28.1.b) pourrait alors correspondre à
la pseudo-résonance du filtre de bruit de porteuse optique du COEO (Ω) et devrait pouvoir être reproduit

8. Suppression Mode Ratio
9. aussi qualifié de bruit blanc de fréquence
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FIGURE 5.28 – Spectre optique et bruit de phase du COEO-ϕM pour une dispersion intra-cavité estimée
à 0.2 ps2 (CFBG inclu). Le spectre optique du COEO-ϕM ainsi que ses performances en bruit de
phase sont comparées avec le spectre du COEO-AM synchronisé obtenu pour β2,Σ = 1.18 ps2 avec
waveshaper. Les mesures sont ensuites comparées aux spectres simulés. Le large spectre ϕM simulé par
rapport à la mesure nous indique une erreur sur l’estimation de la dispersion intra-cavité. La différence
de plancher observée entre le bruit de phase du COEO-ϕM et le COEO-AM provient de la différence
de puissance optique photodétectée du fait qu’un coupleur 90 :10 supplémentaire a été utilisé pour la
mesure du COEO-ϕM . Une correction de −10dB a donc été appliquée sur de spectre optique du COEO-
AM présenté.

par simulation en adaptant la nature du filtre utilisé (ie en passant d’un filtre gaussien à un filtre flat-
band). D’un point de vue expérimental, le COEO-ϕM se distingue par son instabilité, signe d’une forte
réduction de la bande de verrouillage du COEO. Ceci est en cohérence avec le fort facteur de qualitéQ+

déduit de la réduction du bruit de Flicker, qui entretient une relation inverse avec la bande de verrouillage
[19] et s’accroit avec β2,Σ. La dispersion intra-cavité utilisée comme paramètre expérimental dans le cas
du COEO-AM en vue d’améliorer les performances en bruit de phase de l’oscillateur ne peut donc pas
être utilisée sous cette configuration. Cette bande de verrouillage réduite est majoritairement due aux
non-linéarités introduites par le SOA. Une configuration COEO-ϕM -EDFA permettrait ainsi d’étendre
la bande de verrouillage et d’étudier les effets de la dispersion intra-cavité sur le bruit de phase du
COEO. Sous cette configuration, la génération d’un train d’impulsion soliton devient alors possible en
vue d’une extension de la largeur spectrale qui pourrait potentiellement mener à une réduction du bruit
de phase RF.

5.7 COEO-AM-ϕM

Le problème d’instabilité du COEO-ϕM -SOA limite le nombre de configurations possibles et donc
les perspectives d’amélioration du bruit de phase de l’oscillateur. La stabilité du COEO-ϕM peut être
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FIGURE 5.29 – Spectre optique simulé pour une dispersion β2,Σ = 1.18 ps2 et comparé au spectre me-
suré pour un COEO-AM avec waveshaper (spectre identique à celui présenté Fig.5.28) . Le waveshaper
permettant une meilleure gestion de la dispersion chromatique intra-cavité que le CFBG, on retrouve
des spectres optiques similaires à ceux obtenus numériquement pour la même valeur de dispersion chro-
matique intra-cavité. Le spectre optique expérimental a été décalé suivant λ et Popt de sorte à ce que sa
forme spectrale puisse être comparée à celle simulée. L’utilisation d’un résonateur RF centrée autour de
10.29 GHz induit un écart d’ISL du peigne expérimental par rapport au 10 GHz d’ISL simulé.

améliorée en insérant un modulateur d’amplitude dans la cavité optique. En effet, Ozharar and al. [23],
[24] ont montré expérimentalement que la combinaison des deux types de modulation pouvait mener à
une réduction du bruit de timing d’une cavité MLL ainsi qu’à une stabilisation du peigne de fréquence.
Ces réalisations expérimentales se basent sur les travaux de Haus et Rana [25] mettant en évidence des
effets de corrélations du champ optique intra-cavité en cas d’impulsion chirpée à partir de l’équation de
Heisenberg-Langevin :

dϕ̂

dT
Aϕ̂+ (B − jD)

1

2

∂2ϕ̂

∂t2
+ (aM + jpM )[cos(2πfM t)− 1]ϕ̂+ F̂ (5.36)

avec ϕ̂ l’opérateur du champ optique intra-cavité, F̂ l’opérateur des sources de bruit, fM la fréquence
de modulation appliquée aux deux modulateurs, aM et pM la profondeur de modulation d’amplitude et
de phase, A le scalaire du gain et des pertes statiques, B le scalaire dépendant de la bande passante du
filtre et enfin D la dispersion chromatique. L’équation (5.36) peut être réécrite sous la forme :

dϕ̂

dT
= (A+ Ô)ϕ̂+ F̂

avec :

Ô = (B − jD)
1

2

∂2

∂t2
+ (aM + jpM )[cos(2πfM t)− 1]

(5.37)

L’opérateur Ô est par conséquent non-Hermitien lorsqu’un chirp est imposé par modulation de phase,
dispersion chromatique ou auto-modulation de phase (SOA, effet Kerr). Les états propres de Ô n’étant
pas orthogonaux, le bruit optique qui leur est associé devient corrélé. Le bruit de timing et de porteuse
du train d’impulsion sera donc affecté par ce degré de corrélation. Haus a notamment montré que le bruit
de timing était donné par :

J = σ2a

(
1 + tan2

(
arctan(pM/aM )+arctan(D/B)

2

))3/2
1 + pM

aM
tan

(
arctan(pM/aM )+arctan(D/B)

2

) (5.38)

avec σ2a l’écart-type du bruit de timing obtenu pour une impulsion à chirp nul (D = 0 et B = 0). Cette
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(a) (b)

FIGURE 5.30 – a) Évolution du bruit de timing normalisé par σ2a obtenu en appliquant (5.38a) sui-
vant le rapport des indices de modulation pM/aM et pour différentes valeurs de dispersions anor-
males (B < 0). Les courbes de bruit de timing pour D/B > 0 en sont déductibles en appliquant
une symétrie par à l’axe des ordonnées. Les courbes affichées ont été obtenues pour une dispersion
β2,Σ ∈ {0,−0.5,−1.25,−3.75} ps2. b) Pertes induites par modulation suivant le rapport pM/aM pour
différentes valeurs de dispersions chromatiques. L’accentuation du bruit de timing coïncide avec l’aug-
mentation des pertes induites par modulation. Les courbes présentées ont été tracées pour un indice de
modulation d’amplitude aM = 1, une dispersion intra-cavité β2,Σ ∈ {−0.5, 0, 0.5} ps2 et une bande
passante de filtre optique de 4.5 nm. Un indice pM négatif est associé à une modulation ϕM en opposi-
tion de phase avec la modulation AM .

expression est valable dans le cas d’une cavité MLL en supposant l’absence d’effet non-linéaire dans
la cavité (saturation dynamique du gain, auto-modulation de phase). La présence de bruit corrélé offre
alors une possibilité d’amélioration du bruit de timing et de porteuse optique en agissant sur le chirp de
l’impulsion. La combinaison des deux modulations permet par ailleurs d’améliorer la stabilité du peigne
de fréquence en réduisant des pertes induites par modulation. La marge de gain permettant l’oscilla-
tion alors accentuée, entraine une extension de la bande de verrouillage de l’oscillateur. La réduction
des pertes est issue de la compensation du chirp en provenance de la dispersion chromatique par celui
imposé par le modulateur de phase. Tamura a notamment proposé une approche analytique permettant
d’exprimer les pertes induites par un modulateur de phase dans le cadre d’un MLL-ϕM , sous hypothèse
d’impulsion gaussienne de la forme : A = A0 exp

(
−Γt2

)
[26]. En appliquant ce raisonnement au cas

du MLL-AM/ϕM , l’eq.(5.36) à l’état stationnaire est donnée par :[(
−j 1

2
β2,Σ +

1

2ω2
f

)
d2

dt2
+ g − l − 1

2
(aM + jpM )ω2

mt
2

]
A = 0 (5.39)

où l’on a remplacé les opérateurs A et B par A = g− l, B = 1
2ω2

f
et D = 1

2β2,Σ. L’équation (5.39) étant

satisfaite si :

g − l − Γ(
1

ω2
f

− jβ2,Σ) = 0

(
1

ω2
f

− jβ2,Σ)2Γ
2 − 1

2
(aM + jpM )ω2
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(5.40)

Le paramètre complexe de l’impulsion gaussienne est alors donné par :

Γ2 =
(jpM + aM )ω2

m

4

(
1
ω2
f
− jβ2,Σ

) (5.41)



182 CHAPITRE 5. RÉALISATION EXPÉRIMENTALE

et les pertes totales perçues à l’état stationnaire par :

lt = l + lu,d = l + U

∣∣∣∣sin(1

2
(σ1 + σ2)
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)
, σ2 = arctan

(
β2,Σω

2
f

)
(5.42)

Les pertes par modulation suivent un comportement analogue à celui observé pour COEO-ϕM . En l’ab-
sence de dispersion chromatique, les pertes sont indifférenciées suivant le signe de pM/aM . La solution
de (5.41) présentée Fig.5.31.a), nous indique que la modulation de phase favorise la formation d’im-
pulsions à la fois courtes et chirpées. On obtient donc un spectre d’autant plus large que |pM/aM | est
important (Fig.5.31.b), accentuant les pertes induites par le filtre optique. Il devient alors possible de
compenser le chirp apporté par la dispersion chromatique en adaptant le déphasage entre le modula-
teur de phase et le modulateur d’amplitude. Deux modulateurs en opposition de phase (pM/aM < 0)
permettent alors de compenser le chirp apporté par une dispersion anormale, tandis qu’un déphasage
nul (pM/aM > 0) compensera le chirp d’une dispersion normale. Sous condition de compensation
de chirp, les pertes induites par le filtre optique deviennent alors faibles et les pertes globales suivent
l’évolution de celles issues du modulateur d’amplitude. La compensation du chirp de modulation par
la dispersion chromatique a pour conséquence directe de comprimer les impulsions, diminuant de ce
fait les pertes induites par modulation d’amplitude. On observe alors une réduction des pertes globales
avec |pM/aM | jusqu’à ce qu’un minimum de perte soit atteint avec la compensation exacte des deux
chirps (bM = −β2,ΣΩ2

f ). Au-delà de ce point, la dispersion chromatique entraine un élargissement des
impulsions favorisant les pertes induites par modulation d’amplitude, d’où le point de rebroussement ob-
servé. Le comportement décrit par l’approche analytique présentée s’est aussi vérifié par modélisation

FIGURE 5.31 – a) Évolution de τp =
√
2 ln(2)/Re(Γ) et b = Im(Γ) suivant pM/aM sous les trois

régimes de dispersions chromatiques (1-anormal, 2-compensé, 3-normal). b) Largeur du spectre optique
donnée par : ∆ω2

p = |Γ|2/Re(Γ)

du COEO-AM/ϕM (Fig.5.33) pour un rapport pM/aM = ±1 sous un régime de dispersion anormale
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(β2,Σ = −0.76 ps2). La réduction progressive des pertes par compensation de chirp a pour consé-
quence d’augmenter l’énergie impulsionnelle Ep avec uϕM/uAM , ce que l’on retrouve numériquement
Fig.5.32.c). La compression des impulsions ainsi que la réduction du chirp observées par le modèle
analytique (Fig.5.31.1.a) sont aussi retrouvées numériquement (Fig.5.32.b). L’évolution de la largeur
spectrale se distingue quant à elle de l’analytique du fait de la présence de la saturation dynamique du
SOA. On obtient alors un état stationnaire se situant sur la partie gauche du cercle de compression de
Γ, impliquant une largeur de spectre principalement issue du chirp de l’impulsion. La réduction de ∆ωp

observée pour uϕM/uAM > 0 est donc causée par la diminution du paramètre de chirp q dont les ef-
fets sur ∆ωp prédominent l’élargissement spectral issu de τp. La figure 5.33c présente le cas particulier
d’un COEO-AM/ϕM présentant un rapport uϕM/uAM = ±1. La réduction des pertes optiques par
compensation de chirp, induit une hausse de l’énergie impulsionnelle ayant pour effet d’accentuer la
non-linéarité du SOA. On peut notamment l’observer par un red-shift plus important du spectre optique
en cas de compensation de chirp (cas ϕM > 0 Fig.5.33cb). Temporellement, les effets de la SPM sont
eux aussi plus importants avec une pente de fréquence instantanée de plus en plus marquée sur le front
montant de l’impulsion à mesure que uϕM/uAM augmente. L’accentuation du chirp observable sur le
profil de fréquence instantanée est compensé par la réduction de τp dans le calcul de q. On obtient alors
un paramètre de chirp q qui diminue suivant uϕM/uAM malgré l’augmentation du chirp instantané. En-
fin, la réduction du bruit de timing attendu est retrouvé numériquement (Fig.5.34.b), qui entraine une
réduction globale du bruit de phase pour uϕM/uAM > 0 que ce soit pour le bruit proche porteuse
(ϕnoise,f=1kHz) ou pour l’amplitude des pics de corrélation (ϕnoise,spurs).

FIGURE 5.32 – Évolution de la largeur spectrale ∆ωp (a), de la largeur temporelle τp et du paramètre
de chirp q (b), suivant le rapport d’amplitude uϕM/uAM ainsi que l’énergie impulsionnelle Ep et la
puissance RF du modulateur d’amplitude (PRF ), pour une dispersion intra-cavité β2,Σ = −0.76 ps2.
Afin d’éviter une trop forte saturation de l’amplificateur RF pour uϕM/uAM > 0, le gain de boucle de
l’OEO a été réduit de 2 dB par rapport aux résultats présentés 5.33c.

La combinaison des deux types de modulations peut aussi être exploitée en vue de stabiliser le
peigne de fréquence du COEO-ϕM . Afin de se rapprocher du comportement du COEO-ϕM , un rapport
uϕM/uAM élevé est nécessaire. Quatre configurations ont donc été considérées : les deux premières
présentent les cas limites avec un rapport uϕM/uAM = 1/10 proche d’une configuration AM (confi-
guration no1 Fig.5.36) et le cas du COEO-ϕM (uϕM/uAM → +∞). Les amplificateurs RF des deux
configurations restantes sont disposés de sorte à assurer un rapport uϕM/uAM > 1 et se distinguent
par le gain RF commun aux deux modulateurs (GRF,config2 < GRF,config3). Le passage d’un rapport
uϕM/uAM = 1/10 à un rapport uϕM/uAM > 1 est donc bien associé à une forte augmentation de la
largeur de peigne (Fig.5.35), en accord avec les résultats numériques. Les faibles amplitudes des modes
latéraux côté bleu du spectre optique laissent supposer un manque de gain de boucle du côté de l’OEO.
Un amplificateur à effet de champ est ainsi inséré en sortie de photodiode, en vue de corriger ce manque
de gain sans modification du rapport de puissance entre les deux modulateurs. Le spectre optique obtenu
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(a) (b) (c)

FIGURE 5.33 – a) Résultats de simulation de l’évolution de l’énergie impulsionnelle ainsi que la puis-
sance RF par tour de cavité dans le cas d’un COEO-AM/ϕM ayant une dispersion β2,Σ = −0.76 ps2,
dans le cas où les modulateurs sont en phase (ϕM > 0) ou en opposition de phase (ϕM < 0) pour une
amplitude de modulation égale (uϕM/uAM = ±1). Ces courbes sont associées aux spectres optiques
Fig.b et aux profils temporels Fig.c et sont comparés au cas du COEO-AM (ϕM = 0). La réduction des
pertes par compensation de chirp (cas ϕM > 0) a pour conséquence d’accentuer l’énergie intra-cavité
et la SPM issue du SOA associé.

FIGURE 5.34 – a) Niveaux de bruit RF du COEO simulés à 1kHz de la porteuse et amplitude du 1er pic
de corrélation à f = 500 kHz suivant le rapport d’amplitude de modulation uϕM/uAM . b) Évolution
du coefficient de diffusion du bruit de timing suivant uϕM/uAM , à comparer avec les résultats analy-
tiques présentés Fig.5.30a. Les conditions de simulation sont identiques à celles des résultats présentés
Fig.5.32.

présente alors une largeur intermédiaire entre celle du COEO-AM et celle du COEO-ϕM et présente
une meilleure stabilité long terme que ces deux configurations. Les performances en bruit de phase du
COEO-AM sont aussi améliorées et comparables à ce qui a pû être obtenu avec le COEO à modulateur
de phase. Il est intéressant de remarquer que la contribution du bruit de Flicker diminue avec le rapport
uϕM/uAM , nous indiquant que le comportement du COEO-AMϕM tend vers celui du COEO-ϕM .

Les avantages du COEO-AM/ϕM peuvent alors être évalués suivant ces deux comportements li-
mites : le COEO-AM (uϕM/uAM = 0) et le COEO-ϕM (uϕM/uAM → ∞). L’approche analytique et
numérique précédemment présentée nous indique que les performances en bruit de phase du COEO-AM
sont susceptibles d’être améliorées suivant le chirp imposé par le modulateur de phase. Cette configura-
tion permet aussi d’atteindre des largeurs de spectres comparables à celles obtenues avec le COEO-ϕM
tout en présentant une excellente stabilité. Le COEO-AM/ϕM présente donc un avantage au regard du
bruit de phase lorsque l’on prend le COEO-AM comme référence et un avantage en terme de stabilité si
l’on se réfère au COEO-ϕM .
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FIGURE 5.35 – Mesures des spectres optiques obtenues à partir des configurations 1-2-3-4, auxquelles
sont associés les rapports uϕM/uAM → ∞ (ϕM ), uϕM/uAM = 1/10 (AM-ϕM1) et uϕM/uAM > 1
(AM-ϕM2,3). Le COEO-AM/ϕM mène alors à un spectre optique de largeur intermédiaire entre le
COEO-ϕM et le COEO-AM. Les spectres de bruit de phase respectent cette délimitation avec notam-
ment une réduction progressive du bruit de Flicker à mesure que le rapport le rapport uϕM/uAM aug-
mente.

FIGURE 5.36 – Schéma représentant les trois configurations du COEO-AM/ϕM considérées se distin-
guant par la répartition du gain dans la boucle de contre-réaction RF. La configuration no1 (AM-ϕM1)
présente un unique amplificateur RF en sortie de résonateur. La configuration no2 (AM-ϕM2) présente
un amplificateur supplémentaire en entrée de modulateur de phase. Enfin, la troisième configuration
(AM-ϕM3) est obtenue à partir de la config.no2 en ajoutant un étage d’amplification en sortie de photo-
diode.
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Conclusion de la partie expérimentale

L’étude expérimentale du COEO nous a permis tout d’abord de valider l’approche de modélisa-
tion choisie. La diversité des configurations testées (COEO-AM, COEO-ϕM , COEO-AMϕM ) et la
conformité des résultats numériques que ce soit du point de vue déterministe ou du bruit de phase, nous
confortent sur la viabilité des résultats numériques obtenus ainsi que sur leur interprétation. La recons-
titution du profil impulsionnel suivant la dispersion chromatique ainsi que la mesure du bruit de phase
nous a notamment permis de retrouver l’accentuation du chirp, la réduction de la largeur impulsionnelle
ainsi que la réduction du bruit de phase autour du zéro de dispersion obtenu numériquement. L’utilisa-
tion d’un waveshaper permettant de modifier la dispersion chromatique sans modification de longueur
de cavité, nous a par ailleurs permis de constater l’existence d’une zone d’instabilité autour du zéro de
dispersion. Une attention particulière a aussi été portée sur la gestion de la polarisation des impulsions,
nous permettant de conclure que les effets sur le peigne de fréquence observés en ajustant le contrô-
leur de polarisation, s’expliquent par le surplus de pertes et le retard qu’il induit. Des effets équivalents
ont donc été obtenus au moyen d’un atténuateur variable et en ajustant le déphaseur RF. Une confi-
guration avec miroir de Faraday s’est avérée particulièrement intéressante du fait qu’elle permet une
auto-correction des variations de polarisation opérant dans la bobine de fibre SMF de la cavité optique.
Des configurations alternatives au COEO-AM ont aussi été testées, avec un COEO-ϕM dont les effets
d’instabilité observés ont pu être corrigés par la combinaison des deux modulateurs (COEO-AM/ϕM ).
Enfin, la réalisation d’un COEO-AM à cavité étalon présentant une instabilité nécessiterait une étude
approfondie afin d’obtenir un système expérimental opérationnel.
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Conclusion

L’oscillateur opto-électronique couplé est un dispositif compact, intégrable dans des systèmes em-
barqués et présentant des performances en bruit de phase compétitives que ce soit sur la gamme de
fréquence micro-onde ou millimétriques. Le COEO présente un intérêt particulier dans la catégorie des
oscillateurs opto-électroniques de par la génération de peigne de fréquence permise par son laser à ver-
rouillage de modes. Les propriétés de ce peigne résultent de l’intéraction de multiples paramètres de la
cavité optique et opto-hyper, donnant lieu à une grande diversité de spectres optiques expérimentaux,
dont la forme et la relation de phase des modes le composant affectent directement le bruit de phase RF
de l’oscillateur. Les travaux présentés dans ce manuscrit portent sur les différents régimes de synchroni-
sation issus du couplage de l’OEO et du MLL, pouvant donner lieu à un verrouillage de phase des deux
oscillateurs, un entrainement de phase, voire un comportement chaotique. L’évolution de ces différents
régimes suivant les paramètres de la cavité tels que le temps de recouvrement du gain ou la dispersion
chromatique intra et extra-cavité ont ensuite permis d’évaluer les conditions d’une oscillation stable du
COEO. À la suite de cette étude en stabilité du système, nous nous sommes intéressés à l’évolution du
profil complexe des impulsions suivant la dispersion chromatique et le detuning entre les deux boucles.
Les conditions permettant de générer un train d’impulsion stable et modulable en vue d’une réduction
du bruit de phase ont ainsi été étudiées, menant à la conclusion qu’une dispersion intra-cavité faiblement
anormale serait des plus favorables en vue de combiner performance en bruit de phase et stabilité du sys-
tème. Cette étude a notamment montré l’intérêt d’un amplificateur à semi-conducteur dans ce genre de
dispositif, permettant à la fois de générer des impulsions larges temporellement et spectralement de par
les fortes valeurs de chirps accessibles. Ces deux caractéristiques permettent d’améliorer la capacité du
COEO à contrôler la position temporelle et spectrale du signal optique, augmentant de ce fait la bande
de verrouillage du COEO. Les fortes largeurs impulsionnelles intra-cavité nécessitent la réduction du
shot-noise par recompression extra-cavité du train d’impulsion avant photo-détection afin de minimiser
la contibution du shot-noise au bruit de phase de l’oscillateur. Ce cas particulier démontre l’importance
du contrôle du profil des impulsions en tout point du dispositif, avec des impulsions larges en entrée de
modulateur, un spectre étalé en entrée de filtre optique afin d’améliorer la stabilité du système ainsi que
des impulsions étroites et puissantes à la photo-détection en vue d’une réduction du bruit de phase. La
réalisation expérimentale et numérique d’un COEO à modulateur de phase nous a permis de montrer
les bénéfices apportés par ce type de modulation sur le spectre de bruit de phase, tout en soulevant les
problèmes de stabilité dus à l’utilisation d’un amplificateur à semi-conducteur. L’étude numérique du
COEO-ϕM avec EDFA a alors démontré l’accessibilité du régime particulier d’auto-soliton. Les larges
spectres optiques ainsi obtenus se présentent comme étant d’éventuels vecteurs d’amélioration du bruit
de phase de l’oscillateur. En parallèle de ces études, une représentation graphique dans le plan complexe
a été mis au point afin de visualiser les effets de compensation apportés par chacun des composants de
la boucle optique du COEO quel que soit le type de modulation choisie. Cette méthode s’est avérée être
aussi valable pour l’étudier l’évolution des impulsions lors de la propagation fibrée. Enfin, l’incorpora-
tion d’un mini-résonateur fibré utilisé comme cavité étalon reste un sujet d’étude prometteur que ce soit
en vue de simplifier le système ou afin d’augmenter la fréquence d’oscillation du COEO. La faisabilité
de ce dispositif a été démontrée expérimentalement, mais impliquerait la mise en oeuvre de systèmes de
contrôle de température suffisamment efficaces pour assurer un fonctionnement stable à long terme.
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Résumé
Modélisation et optimisation d’un oscillateur optoélectronique couplé pour la synthèse

de fréquence micro-onde

Sous la direction d’Olivier Llopis et Arnaud Fernandez

La montée en fréquence observée depuis les années 2000 dans le domaine des télécommunications justifie
le développement d’oscillateurs hautes fréquences (HF) voir ultra-hautes fréquences (UHF). La qualité des oscil-
lateurs dans ces gammes de fréquence reste cependant limitée par les pertes matériaux à ces longueurs d’onde.
Dans ce contexte, les oscillateurs opto-électroniques se présentent comme une alternative permettant la réalisation
d’oscillateurs à fort facteur de qualité et à faible bruit de phase en alliant optique et radio-fréquence. Parmis ces
oscillateurs le COEO (Coupled Opto-Elecronic Oscillator) se présente comme un dispositif intéressant de par la
compacité permise par le laser à verrouillage de mode actif qu’il intègre. L’optimisation en bruit de phase de ce
dispositif nécessite alors une compréhension accrue des mécanismes menant l’oscillateur à son état stationnaire.

Ces travaux de thèse portent sur l’étude des régimes de synchronisation, de l’évolution des impulsions op-
tiques suivant les paramètres expérimentaux du dispositif et leur impact sur la stabilité et les performances en
bruit de phase du COEO. Le développement d’outils numériques a été réalisé dans cet objectif, dont les résultats
sont comparés au comportement expérimental du dispositif. Dans le prolongement de cette étude, des configura-
tions alternatives au COEO classique ont été réalisées en vue d’allier compacité et performance en bruit de phase
de l’oscillateur.

Mots clés : Oscillateurs opto-électroniques couplés, laser à verrouillage de mode, bruit de phase, micro-onde,
modélisation, optimisation.

Abstract
Modelization and optimization of an coupled opto-electronic oscillator for micro-wave

synthesis

Under the supervision of Olivier Llopis and Arnaud Fernandez

The increase in frequency observed since the 2000s in the field of telecommunications justifies the deve-
lopment of high frequency (HF) or even ultra-high frequency (UHF) oscillators. The quality of the oscillators in
these frequency ranges remains however limited by the material losses in these wavelength ranges. In this context,
opto-electronic oscillators are presented as an alternative allowing high quality factor and low phase noise by
combining optics and radio-frequency. Among these oscillators, the COEO (Coupled Opto-Electronic Oscillator)
is particlarly interesting due to its compactness allowed by its internal active mode-locked laser. The phase noise
optimization of this device then requires a detailled understanding of the mechanisms leading the oscillator to its
steady-state.

This thesis work focuses on the study of synchronization regimes, the evolution of optical pulses according
to the experimental parameters of the device and their relationship to the stability and phase noise performance of
the COEO. The development of numerical tools was carried out for this purpose and compared to the experimental
behavior of the device. As an extension of this study, alternative configurations to the classic COEO are proposed
in order to combine compactness and phase noise performance of the oscillator.

key words : Coupled Opto-Electronic Oscillator, Mode-Locked Laser, phase noise, micro-wave, modeliza-
tion, optimization.


