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INTRODUCTION

Les composants optoélectroniques font I'objet déja depuis plusieurs années, de
nombreux perfectionnements notamment liés a la transmission de signaux digitaux de
débit de plus en plus élevés. Des débits de l'ordre de 10 Gbits/s sont déja avancés et,
pour ce faire, il a fallu concevoir des émetteurs (diodes lasers) et récepteurs optiques
(photodiodes) ayant des fréquences de coupure en modulation ou en détection tres
élevées, de l'ordre de 10 GHz, voire plus [1,2]. Ces composants sont alors 2 méme de
transmettre, non plus des signaux digitaux, mais des signaux microondes et il devient
envisageable de les utiliser pour la réalisation de fonctions hyperfréquences. Ce
nouveau domaine alliant a la fois 'optique, l'optoélectronique et les hyperfréquences
est appelé sous le terme générique d'opto-microonde [3].

L'une des fonctions de base consiste en la transmission d'un signal
hyperfréquence par voie optique. Comparées aux liaisons classiques par cable coaxial,
les liaisons utilisant la fibre optique possédent un certain nombre d'avantages dont,
entre autres, l'insensibilité aux parasites et interférences éléctromagnétiques, la
diminution du poids et de l'encombrement [4,5,6]. Ce demier point est tout
particulierement intéressant pour les systemes embarqués, qui plus est, satellisables.
En effet, I'aspect de masse est primordial dans la technologie spatiale puisqu'on admet
un cofiit de lancement de 300 a 400 KF par kg de satellite. Dans ce contexe, le Centre
National d'Etudes Spatiales de Toulouse, dans ses projets SPOT 2000 et RADAR 2000
a envisagé la possibilité de remplacer les liaisons classiques (cdble coaxial) reliant
I'antenne active et le coeur du satellite, par des liaisons a fibre optique [7,8]. Ce
changement se justifie d'autant plus que la complexité de l'antenne a balayage
électronique et, de maniére plus générale celle des systemes, devient plus grande,
entrainant ainsi une augmentation importante du nombre de liaisons [9].

Avant d'envisager une architecture sophistiquée de la liaison entre l'antenne
active et le coeur d'un satellite, il semble nécessaire d'étudier le comportement d'une
liaison optique "simple". Notre travail se place dans ce cadre et a consisté a étudier de
la fagon la plus exhaustive possible la transmission d'un signal hyperfréquence par voie
optique en utilisant des composants commerciaux fibrés [10]. La modulation directe du
laser a été utilisée, la modulation externe ne possédant a l'heure actuelle qu'un
rendement modeste. La liaison optique que nous avons réalisée est donc constituée



d'un laser, d'une fibre optique et d'un photodétecteur, afin de se placer dans les
conditions les plus proche possible de celles acceptables pour un systéme embarqué.
Deux types de lasers ont été considérés (Fabry-Pérot et DFB). La fréquence choisie est
de 2,2 GHz; elle a été définie par les performances des composants commerciaux
disponibles a 1'époque. L'objectif visé pour les projets du CNES est de 9 GHz et pourra
étre atteint par l'utilisation de composants adéquats qui sont désormais accessibles
commercialement. L'étude envisagée devrait néammoins permettre de dégager un
certain nombre de régles pour la réalisation d'une liaison a plus haute fréquence. C'est
ainsi que nous avons cherché a améliorer le transfert en puissance du signal
hyperfréquence au travers de la liaison opto-hyperfréquence en adaptant les
composants optoélectroniques par des circuits purement réactifs [11,12]. Nous avons
également analysé le comportement de la liaison opto-hyperfréquence lors de la
transmission d'un signal hyperfréquence modulé par un signal digital. Tous les types
de modulation ont été envisagés, mais la modulation de phase a deux états a été plus
particuliérement étudiée puisque c'est elle qui est retenue dans l'application finale.

Enfin, il nous a semblé indispensable de considérer une liaison a plus haute
fréquence. Ceci a été réalisé avec des composants fabriqués au LCR-THOMSON pour
une utilisation autour d'une fréquence centrale de 6 GHz [13].

Notre mémoire s'articule de la maniére suivante.

Dans le premier chapitre, nous présentons le projet RADAR 2000 et la
justification de la liaison optique dans la cadre d'un tel projet. Nous rappelons
également de fagon succinte le principe de fonctionnement des composants
optoé€lectroniques ainsi que leurs principales caractéristiques.

Le deuxiéme chapitre est consacré au bilan d'une liaison opto-hyperfréquence
que nous analysons d'abord analytiquement. Nous étudions ensuite l'effet de
I'adaptation d'impédance des composants optoélectroniques par un circuit purement
réactif, en se fixant une bande de 400 MHz autour de 2,2 GHz. La fabrication ainsi
que la caractérisation la plus compléte possible de la liaison optique font ensuite 1'objet
de ce chapitre.

Dans le troisiéme chapitre, nous abordons la transmission d'un signal
hyperfréquence modulé par un signal digital. Aprés une analyse des différents types de
modulation, nous nous consacrons essentiellement a l'étude expérimentale de la
transmission d'un signal hyperfréquence modulé en phase par un signal digital
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Nous présentons dans ce chapitre, tout d'abord 1'intérét de la transmission par
fibre optique pour les systémes embarqués, en nous appuyant plus particuliérement sur
les projets RADAR 2000 et SPOT 2000 développés au CNES, qui ont pour but
l'installation d'antennes actives & balayage électronique dans un satellite [1,2]. Nous
introduisons plus particuliérement le systtme de transmission de signaux
hyperfréquences et digitaux par voie optique en insistant sur 1'état de l'art des liaisons
optiques hyperfréquences et en les comparant aux transmissions par cable coaxial et
guide d'onde.

1. SYSTEMES EMBARQUES ET TRANSMISSION PAR FIBRE OPTIQUE

1.1. Antennes actives a balayage électronique sur satellite

L'évolution des équipements embarqués sur satellite va vers l'intégration de
nombreuses fonctions dans un méme volume; c'est le cas des antennes actives qui
associent la fonction classique d'antenne réceptrice et réémettre. Pour réaliser ceci, le
travail en commun de spécialistes d'horizon trés divers (hyperfréquences, optique,
mécanique, antennes, etc.) est nécessaire de maniére a assurer une conception optimale
au sens industriel [3] (c'est-a-dire en comparant les performances, codits, ...).

L'architecture d'une antenne active d'un satellite est décrite figure I.1. Pour
chaque fonction, I'éventail de choix dont dispose le concepteur est large. L'antenne
active est composée de plusieurs panneaux divisés eux-mémes en une vingtaine de
sous-panneaux. Chacun de ces sous-panneaux comporte une centaine de mini-
€léments. Ces derniers sont alimentés par des modules d'émission-réception qui
peuvent étre placés dans le panneau rayonnant ou a lintérieur du satellite.
L'acheminement des signaux doit étre effectué soit en signaux RF, soit par voie
optique. Les missions nouvelles que permettent les antennes actives sont les suivantes :

* balayage électronique rapide d'un faisceau pour analyse de type Radar pour
des missions civiles et militaires d'observation (Radar a synthese
d'ouverture : "SAR").

* couverture multifaisceaux avec échange de puissance entre les différents
faisceaux (problémes spécifiques au spatial car la place et la puissance
disponibles sont limitées sur la plate-forme).
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Ces antennes comportent, comme nous l'avons vu, un grand nombre de
modules regroupés en sous-ensembles. Ces éléments doivent étre alimentés en signaux
de commande et en signaux hyperfréquences. Il devrait donc y avoir un grand nombre
de céables coaxiaux, reliant l'antenne au satellite, ce qui pose des problémes
mécaniques. L'avantage de la fibre optique apparait évident, mais il y a de nombreux
problémes a résoudre avant de l'introduire dans un systeme embarquable sur un
satellite [4,5]. Notre étude s'inscrit dans le cadre d'une réflexion globale sur la mise au
point d'une architecture d'acheminement de signaux hyperfréquences et de signaux
digitaux dans une grande antenne active. , '

1.2. Présentation du projet du CNES

Le développement des antennes actives a4 balayage électronique (Projets
CNES RADAR 2000 et SPOT 2000) nécessite des systémes de pointage du faisceau
trés complexes [6,7]. L'antenne active dans le projet RADAR 2000 est constituée de
trois grands panneaux; les deux panneaux extérieurs sont déployables et le troisieme
est fixé sur l'une des faces du satellite. Chacun des panneaux est constitué d'un nombre
important de sous-ensembles appelés "sous-panneaux”. Les deux panneaux
déployables sont composés de 20 sous-panneaux, tandis que le panneau fixe est
composé de 24 sous-panneaux. Il y a en tout 64 sous-panneaux. Chaque sous-panneau
est composé de 96 modules [8,9], le sous-panneau étant considéré comme "unité de
base" (figure 1.2).

Chacun de ces panneaux doit étre alimenté en signaux hyperfréquences et en
signaux digitaux (entre un instrument radar- situé a lintérieur du satellite et les
différents sous-panneaux). Les signaux alimentant les divers sous-panneaux sont tous
différents. La figure 1.3 présente le besoin en alimentations pour lun des sous-
panneaux [10]. Ce schéma est a fépéter 64 fois. Sur cette figure, une seule fibre est
représentée pour l'alimentation d'un sous-panneau, la liaison étant supposée
bidirectionnelle. La figure 1.4 fait apparaitre les différents équipements qui peuvent
étre nécessaires a l'acheminement des signaux vers les 64 sous-panneaux de maniére
bidirectionnelle (coupleurs optiques, commutateurs optiques et multiplexeurs-
démultiplexeurs optiques : 1 vers 64 et 64 vers 1); la plupart de ces équipements n'est
pas encore développée.
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2. SYSTEME DE TRANSMISSION PAR VOIE OPTIQUE

2.1, Description d'une liaison opto-hyperfréquence

Dans une chaine de transmission d'un signal hyperfréquence par voie
optique, la puissance optique émise par la diode laser est modulée en amplitude par le
signal hyperfréquence & transmettre. Apres transfert via une fibre optique, elle est
transformée par le photodetecteur en un 51gnal microonde [1 1] Il existe deux types de
modulation : 1a modulation directe ou externe.

2.1.1. Modulation directe

La modulation "directe" (figure 1.5.a) consiste & moduler le courant injecté
dans une diode laser autour de son point de fonctionnement statique. La diode laser est
polarisée en direct & un courant continu supérieur au courant de seuil afin de se placer
dans la plage de fonctionnement linéaire du laser. La diode laser peut étre représentée
par une source de puissance optique de valeur proportionnelle au courant de
modulation hyperfréquence. De la méme maniére, au niveau de la réception, le

photodétecteur peut étre symbolisé par une source de courant de valeur proportionnelle

a la puissance optique incidente. Une analyse plus détaillée de cette liaison sera
effectuée dans le chapitre II. |

Les principaux avantages correspondant a la modulation directe, sont la
simplicité, une bonne efficacité de modulation et un encombrement réduit. Les
inconvénients proviennent essentiellement de la faible puissance de sortie, de la
limitation en bande passante (~ 20 GHz) [12,13,14], du niveau de bruit, des non-
linéarités et des fluctuations de longueur d'onde consécutives a la modulation (chirp).

2.1.2. Modulation externe .

En modulation "externe", un modulateur est inséré entre le laser et le
photodétecteur. Le principal avantage de cette méthode est la possibilité de choisir le
laser de fagon a ce que son niveau de bruit soit le plus faible possible (par exemple un
laser non semi-conducteur) puisqu'il y a séparation des fonctions modulation et
émission optique (figure 1.5.b). Un autre résultat trés intéressant utilisant cette
technique est l'accroissement de la bande passante (~ 40 GHz) et de la puissance
d'émission optique [15,16]. Néanmoins, ce systéme est beaucoup plus lourd et plus
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complexe i mettre en oeuvre et posséde également le désavantage d'une faible
efficacité de modulation, ce qui requiert la nécessité d'utiliser des puissances
hyperfréquences élevées pour obtenir des taux de modulation importants.

Dans ce travail, nous nous intéressons aux liaisons opto-hyperfréquences par
modulation directe, compte tenu de son aspect pratique.

2.2. Etat de Il'art des liaisons optiques hyperfréquences par modulation
directe

Les systémes de transmission analogiques par voie ‘optique occupent un role
de plus en plus intéressant au vue de leurs avantages, ce qui a eu pour conséquence un
certain nombre d'études dont les résultats sont parus dans la littérature. Pour les
premiéres réalisations, la bande passante des liaisons optiques n'excédait guére le
gigahertz; mais au fur et 4 mesure que les composants opto-¢lectroniques d'extrémités
s'amélioraient, cette limite a été repoussée pour dépasser de nos jours la dizaine de
gigahertz.

Il nous a paru intéressant de proposer une étude bibliographique dans ce
paragraphe. Cette derniére s'appuie sur des travaux récents (de 1987 a 1992) issus de la
littérature mais également prend en compte des travaux réalisés a I'TEMN. Le fond de
cette"étude repose sur la comparaison, ainsi que sur la mise en évidence de I'évolution
des paramétres qui caractérisent une liaison opto-hyperfréquence. Une réflexion
globale peut ainsi étre apportée sur ce moyen de transmission d'avenir. L'essentiel des
études retenues est constitué de composants commerciaux fibrés, ce qui confére un
intérét particulier a ce travail. Les paramétres électriques pris en compte sont
essenticllement les pertes d'insertion, la puissance maximale disponible ainsi que
I'étendue dynamique et ce, pour plusieurs fréquences d'utilisation.

La figure 1.6.a met en évidence I'évolution des pertes d'insertion de la liaison
optique en fonction de la fréquence sans adaptation d'impédance des composants
optoélectroniques d'extrémité. Elles sont de 1'ordre de - 20 a - 30 dB sans adaptation et
en chargeant la photodiode sur 50 ohms. Les principales pertes sont dues a la
désadaptation hyperfréquence du systéme et aux pertes optiques : de l'ordre de 1
dB/km dans la fibre optique, et 1 dB/connecteur optique. Il faut en outre, ajouter les
pertes optiques liées au fibrage de la diode laser et du détecteur. Ce type de modulation
dite "directe" reste la solution la plus utilisée. Pour les résultats récents, et pour des
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liaisons adaptées en impédance, la figure 1.6.b montre une progression des pertes
d'insertion de la liaison par fibre optique avec la fréquence [15,17,18,19]. Ce résultat
exprime la difficulté qui subsiste a fabriquer des composants performants dans le
domaine des hyperfréquences. Sur la figure 1.6.b, on constate également que les pertes
d'insertion diminuent de 10 a 12 dB pour les liaisons dont on a réalisé 1'adaptation
d'impédance. Celles-ci conservent a une homothétie prés la méme progression en
fonction de la fréquence que dans le cas précédent.

Le second paramétre ayant retenu notre attention est la dynamique. Ici
encore, ce paramétre est important, puisqu'il traduit I'excursion en puissance de la
chaine; celle-ci est présentée figure 1.7. On constate une décroissance linéaire de la
dynamique du systéme avec la fréquence. Elle confirme la dégradation des
performances de la chaine optique au fur et & mesure que la fréquence augmente
[20,21,22,23,24,25].

Pour ce qui concerne la puissance maximale de la liaison, définie a partir du
point de compression (voir chapitre II), la dispersion des points est telle qu'il est
difficile d'en tirer une loi ou une évolution générale en fonction de la fréquence. Il faut
cependant noter que tous ces points ont pour caractéristique essentielle des valeurs de
puissances hyperfréquences au maximum de l'ordre de quelques dBm; ceci représente
également une des limites de la liaison opto-hyperfréquence.

2.3. Comparaison des liaisons hyperfréquences par fibre optique, cable
coaxial et guide d'onde

Les performances, la complexité, ainsi que les répercussions financiéres des
trois types de transmission sont décrites et comparées dans ce paragraphe. Les critéres
importants d'analyse d'une chaine de transmission hyperfréquence sont les
performances en bruit, la bande passante, les pertes, la puissance maximale de sortie,
la dynamique et les non-linéarités [26].

Les systemes a fibre optique sont potentiellement moins complexes, ce qui
laisse présager des avancées pour le futur, sitdt que les performances des composants
d'extrémité auront pu étre encore améliorées. On peut s'attendre en outre, a une
diminution de leur cofit, les rendant ainsi encore plus attractifs.
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Dans les systémes a cidble coaxial ou guide d'onde, le niveau minimum
détectable est constitué par le bruit thermique (soit -174 dBm). Une étude comparative,
tirée de la littérature, permet de constater que les systémes a fibre optique ont un
niveau minimum détectable, supérieur de 20 dB aux systémes dits classiques a cable
coaxial et guide d'onde. Les systémes optiques sont donc caractérisés par un bruit plus
élevé, comparés aux liaisons a cable coaxial et guide d'onde. Des valeurs typiques sont
présentées dans le tableau 1. Cet écart est essentiellement imputable au bruit du laser
(RIN).

TYPE DE SYSTEME NIVEAU MINIMUM DETECTABLE
Bande passante compléte | Bande passante par Hertz
Guide d'onde - 91,5 dBm - 165,1 dBm/Hz
Cable coaxial - 91 dBm - 165,5 dBm/Hz
Liaison optique - 66,5 dBm -136,8 dBm/Hz

Tableau 1 : comparaison des caractéristiques en bruit pour différents systémes de
transmission de signaux hyperfréquences [26]

L'autre aspect de comparaison concerne la bande passante. Les transmissions
utilisant le cdble coaxial présentent des pertes qui varient suivant \[f , celles-ci étant
dues essentiellement a I'inductance et la capacité mutuelles dans la ligne. L'utilisation
de systemes a fibre optique permet de s'affranchir d'une partie de ces pertes
(notamment a grande distance) et de disposer d'une large bande passante (figure 1.8).
La bande passante est I'un des avantages de la fibre optique permettant de surmonter
lI'inconvénient présenté par le bruit, pourvu que les performances des composants
d'extrémités permettent de tirer partie de cet avantage.

L'utilisation d'une des deux fenétres de transmission optique (figure 1.9)
1,3 um ou 1,55 um, améne des pertes dues a la fibre de 'ordre de 0,5 dB/km, ce qui
représente un des avantages essentiel de cette technologie. En effet, les systémes a
cable coaxial ont des pertes de l'ordre de 1 dB/m, ce qui représente une limitation
importante a longue distance.

Dans les systemes a fibre optique, la puissance maximale disponible en sortie
demeure, jusqu'a présent, limitée a quelques dizaines de milliwatts, a cause notamment

de la non-linéarité de I'émetteur laser. En revanche, pour le cable coaxial, les
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limitations ne sont pas apparentes, car des puissances de l'ordre du watt peuvent €tre
transmises (tableau 2).

La dynamique du systéme est définie par la différence exprimée en dB de la
puissance maximale disponible et de la puissance minimale détectable. On montre que
les systémes a cable coaxial ou guide d'onde possédent une étendue dynamique de
30 dB supérieure au systéme équivalent par fibre optique. Il s'agit d'un résultat a
souligner.

TYPE DE SYSTEME PUISS%&I‘EISI‘I‘W‘%;MALE DYNAMIQUE
Guide d'onde +30a+33dBm . 109 dB
Cable coaxial + 153+ 20 dBm 90 dB

Liaison optique 0a-10dBm 51dB

Tableau 2 : comparaison des puissances maximales transmises et de la dynamique pour

différents systémes de transmission [26]

Cependant, 1'optique devrait permettre de gagner en masse, en consommation
et peut-étre en fiabilité, sans parler des avantages liés a l'insensibilité aux parasites et
interférences électromagnétiques et ainsi qu'a l'isolation électrique. Il s'agit 1a aussi de

~critéres de qualité caractérisant la liaison a fibre optique. A titre d'exemple, la figure

I.10 illustre le gain en poids obtenu a l'aide de la fibre optique, par comparaison au
cable coaxial. Cet aspect de masse est primordial dans la technologie spatiale
puisqu'on admet généralement un coiit de lancement de 300 a 400 KF par kg de
satellite. Le gain en poids di a l'utilisation des transmissions par fibre optique ne sera
vraiment avantageux qu'a partir d'une réduction en masse de 5% (masse totale environ
650 kg). Entre 1 et 5% de réduction, la réduction de masse est considérée comme
secondaire vis-a-vis de l'immunité aux parasites ou de l'isolation électrique [5,26].

En conclusion, on peut dire qu'il est important de prendre en compte tous les
parametres, électriques ou non, pour analyser l'avantage de la fibre optique pour
l'utilisation d'un systéme embarqué. Pour ce qui nous concerne, nous étudierons plus
particulierement les performances électriques que 1'on peut espérer atteindre avec une
liaison par fibre optique. |
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3. PRESENTATION DES COMPOSANTS OPTOELECTRONIQUES
D'EXTREMITES

3.1. Diodes lasers a semi-conducteur

Il existe deux types de lasers a semi-conducteur : les lasers Fabry-Pérot et DFB.

3.1.1. Description dé la diode laser a semi-conducteur de type
Fabry-Peérot

Une source optique est considérée comme un composant actif dans un
systéme de communication optique. Sa fonction fondamentale est de convertir I'énergie
électrique (sous forme de courant) en énergie optique (rayon lumineux). La fréquence
de la radiation émise est reliée a I'énergie Eg des photons par la relation :

he . 1,24
Eg= o soit Ao = Eg
avec Ao : longueur d'onde émise en pum
et Eg : énergie de la bande interdite en eV.

Pour obtenir l'effet laser dans le semi-conducteur, il est nécessaire de
favoriser les transitions radiatives. Celles-ci libérent un photon et sont facilitées dans
les matériaux a gap direct, car elles permettent de respecter les régles de conservation
de I'énergie et du vecteur d'onde. Les matériaux III V sont donc particuliérement bien
adaptés pour la fabrication des lasers a semi-conducteur [27].

Au niveau de la structure, une diode laser peut étre représentée simplement
par une jonction PN combinée a un résonateur optique. Le spectre optique d'un laser
Fabry-Pérot est caractérisé par une raie principale a la longueur d'onde A; ainsi qu'une
succession de raies latérales (figure 1.11). La diode laser est polarisée en direct. Les
porteurs injectés se recombinent au niveau de la jonction, mais il est nécessaire de les
confiner dans un volume aussi faible que possible pour obtenir une grande densité de
porteurs a faible courant [28]. Pour obtenir cela, une double hétérojonction est utilisée.

On peut caractériser le laser a semi-conducteur par la caractéristique
puissance optique-courant injecté P(I) et sa réponse dynamique. Généralement, les
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deux faces clivées d'un laser sont identiques, la méme puissance optique étant
disponible sur chacune des faces. Cette puissance lumineuse, émise par l'une des deux
faces du laser, est mesurée en fonction du courant injecté et son évolution peut se
représenter comme le montre la figure 1.12. Comme nous pouvons le constater, cette
courbe se décompose en trois parties distinctes :

* cas ou I<Ig,; a faible niveau d'injection, l'inversion de population n'est pas
encore réalisée et la lumiére émise provient principalement de I'émission spontanée.

* cas ou I>Ig,; le courant injecté a atteint un niveau que 1'on nomme courant
de seuil Ij;,. La puissance émise augmente fortement pour une faible variation de
courant. Dans cette zone, la puissance optique est gouvernée par le phénomeéne
d'émission stimulée et le composant se comporte comme un amplificateur de lumiére
inséré dans une cavité optique. Dans cette zone, on détermine l'efficacité du laser
(notée €) qui représente la pente de la caractéristique P(I) que I'on exprime en W/A.
Toute injection de porteurs en excés par rapport au courant de seuil contribue a
I'émission stimulée et la puissance lumineuse émise est proportionnelle a (I-Ig,).

* e cas ou [>>,; dans cette zone on atteint le régime de saturation qui peut
s'expliquer par un courant de fuite qui augmente avec le courant injecté (on a
relativement moins d'injection de porteurs dans la zone active du laser) et par
'échauffement de la jonction.

L'étude de la réponse dynamique du laser est indispensable pour analyser le
fonctionnement des circuits opto-hyperfréquences [29,30]. Nous présentons a la figure
1.13.a, le schéma équivalent "petit signal" de la zone active d'un laser dans lequel Rj et
Cj représentent les éléments correspondant a la jonction, Ls et Rs les éléments
traduisant 'effet de résonance électro-optique [31]. La fonction de transfert de ce
circuit correspond a la réponse d'un systéme du deuxiéme ordre. Cependant, la réponse
"petit signal” d'un laser est largement influencée par la présence des éléments parasites
que I'on peut symboliser par le circuit simplifié présenté figure 1.13.b [32]. Sur ce
schéma, Rp représente la résistance équivalente de contact, Cp la capacité du boitier
(si le laser est encapsulé) et Lp l'inductance des fils de connexion. Nous présentons
figure 1.14.a, une évolution typique de la réponse dynamique pour le laser Fabry-Pérot
utilisé dans ce travail, pour différents courants de polarisation au dessus du seuil. La
diode laser, émettant a Ao = 1,3 um, est directement modulée par un courant sinusoidal
superposé au courant continu de polarisation. On constate 1'existance du phénomeéne de
résonance dont la fréquence augmente avec le courant de polarisation de la diode laser
mais au détriment de l'intensité du signal optique, ainsi qu'il est couramment observé
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b)

-30

116 1th 128 Ith
’ ) "\"\*ﬁu,
1.((17 th -:/v\,,\:jf \.'ul
. ) h AW ' 1
as 1.05 1t ” \,\.‘ ||

-40

-45

Transmission (dB)
=
=
e
<= é’ ..E':
. ,_.1: = 7
2;\ —
_,/(‘\
-'\‘7-'
=
~

-50
Laser DFB |1
STC LC 113-17 ,"\“

Lt

-55

0.01 1 2
Fréguence (GHz)

3.5

Laser DFB

3 [T STCLC 1137

25 b

15 -

frequence de résonance (GHz)

05 | — -

0 i | | i

0.5 0.75 1 125 1.5 1.75

Courant laser injecté (1/1th)

2

Figure 1.16 : Caractéristiques dynamiques du laser DF B utilisé dans ce travail

a) Courbes de réponse pour différentes polarisations continues

b) Evolution de la fréquence de résonance en fonction du courant de

polarisation du laser




I.12

(figure 1.14.b). La présence des éléments parasites entraine un phénomeéne de "Roll-
off' qui est caractéris¢ par un affaiblissement de la courbe avant d'atteindre la
résonance. De plus, a courant de polarisation élevé, 'amplitude du pic de résonance
n'est généralement pas suffisante pour compenser l'effet de "Roll-off". La réponse
dynamique décroit ensuite rapidement avec la fréquence.

3.1.2. Description des diodes lasers @ semi-conducteur de type DFB

Les progres rapides de la technologie ont permis 'apparition de diodes lasers
monomodes particuliérement adaptées aux télécommunications optiques [33]. C'est la
raison pour laquelle de gros efforts sont actuellement fournis pour fabriquer des lasers
dits a rétroaction répartie (Distributed FeedBack : DFB) caractérisés par un
fonctionnement monomode. Le concept du laser DFB, fondé sur I'utilisation d'un
réseau, a ét¢ démontré par Kogelnick et Shank en 1971, mais n'a été pratiquement
utilisé qu'en 1974. Au niveau de la structure, la diode laser DFB se distingue du laser
Fabry-Pérot par un réseau gravé sur une couche semi-conductrice placée au voisinage
de la couche active. Les réflexions sur le réseau provoquent des interférences
constructives pour une longueur d'onde bien définie [34,35]. Le spectre typique d'un
laser DFB est caractérisé par une seule raie de longueur d'onde Ao et de largeur assez
faible (quelques MHz). Nous présentons figures 1.15 et 1.16, les caractéristiques
statiques et dynamiques d'un laser DFB émettant a Ao = 1,55 um. Les observations
données pour le laser Fabry-Pérot restent valables pour ce type de laser.

3.2. Photodétecteurs

3.2.1. Présentation

Le plus commun des photodétecteurs pour les applications a grande longueur
d'onde (1,3 um ou 1,55 um) est la photodiode PIN de type InGaAs. La technologie est
maintenant bien maitrisée et la qualité bien établie [36]. Des détecteurs avec plus de
80% d'efficacité quantique et une bande passante supérieure 3 20 GHz peuvent étre
fabriqués couramment tout en étant caractérisés par un courant d'obscurité faible
(quelques nA). Des composants de bande passante plus large (> 60 GHz) [37,38] ont
été démontrés avec quelques sacrifices dans l'efficacité quantique [39]. Les
photodiodes PIN InGaAs/InP a haute fréquence de coupure sont disponibles en puces
montées sur céramique [36]. Pour les composants en boitier, des inconvénients liés a
lIinductance et a la capacité parasites limitent son utilisation. Les photodiodes a
avalanche (APD) de type InGaAs offrent une meilleure sensibilité de détection (a peu



hy \/\ Eg

Figure I.17 : Conversion optique-électrique dans un photodétecteur
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prés 4 a 8 dB potentiellement en fonction du débit) que les photodiodes PIN InGaAs.
Cependant, les bandes passantes sont pour le moment encore limitées, surtout pour des
dispositifs commerciaux et dans notre étude, nous nous intéresserons plus
particuliérement aux photodiodes PIN.

3.2.2. Description de la photodiode PIN

Un photodétecteur est un dispositif électronique permettant la conversion
énergie optique-énergie électrique. En effet, un photon incident possédant une énergie
hv supérieure a 1'énergie de la bande interdite Eg du semi-conducteur considéré, peut
créer une paire électron-trou (figure 1.17). De plus, s'il régne au sein du matériau, un
champ électrique' suffisant pour récolter des charges photocréées avant qu'elles ne se
recombinent, il y a naissance d'un photocourant Iph qui peut étre recueilli dans le
circuit extérieur. Pour que le phénoméne de photodétection existe, il faut donc que
I'énergie du photon incident satisfasse la relation suivante : ¢

hv>Eg

soit en terme de longueur d'onde :

he
» - E8

avec Eg : largeur de la bande interdite du matériau considéré
v : fréquence optique du rayon incident
c : vitesse de la lumiére dans le vide.

On peut aussi définir pour chaque matériau semi-conducteur, une longueur
d'onde de coupure Ac associée a la radiation lumineuse, ayant 1'énergie minimale pour
permettre la photodétection telle que :

h 1,24
kc=g‘; soit Ac=‘1’3?

avec Ac et Eg exprimés respectivement en pum et eV.

On peut alors, a partir de cette relation, choisir le matériau semi-conducteur
correspondant aux besoins de I'utilisateur. Pour ce qui nous concerne, il nous a fallu
tenir compté des composants existants sur le marché et nous avons choisi de travailler
a la longueur d'onde A= 1,3 um ou 1,55 pum.
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La photodiode PIN dérive de la photodiode PN. Elle est obtenue par la
croissance d'une couche non intentionnellement dopée (nid) d'épaisseur W entre deux
couches fortement dopées Nt et PT. Souvent, la couche P est choisie de telle maniére
qu'elle soit transparente (couche semi-conductrice a grand gap). Tout l'intérét de cette
structure réside dans la possibilité d'améliorer les caractéristiques de la diode PN
classique, en assimilant I'épaisseur de la zone déserte a la zone nid. L'absorption du
rayonnement incident d'énergie hv est réalisée dans la couche nid totalement desertée
en fonctionnement normal (figure 1.18). Dans ce cas, on peut définir, dés maintenant,
les parametres caractéristiques des photodiodes pour en déterminer les performances
[39,40]. L'efficacité quantique, définie comme le rapport du nombre de paires
électrons-trous générées au nombre de photons incidents d'énergie hv est déterminée
par la relation :

Ne Iph hv

M~ Nph ~ q * Popt

ou q est la charge électronique; Iph est ici le photocourant généré par la puissance
optique incidente Popt. Pour caractériser les propriétés statiques d'une photodiode, on
introduit également la grandeur R, appelée coefficient de réponse, exprimée en A/W
(figure 1.19). R représente le rendement global de conversion de la puissance optique
au courant lumineux :

R = Iph _an
Popt hv

La capacité de la photodiode est un autre paramétre important [39]. Si 'on
peut assimiler la photodiode 4 un condensateur plan, sa capacité est inversement
proportionnelle a 1'épaisseur de la zone de transit et est donnée par l'expression :

Cd=W

avec € : permittivité du matériau
S : surface de la photodiode
W : épaisseur de la zone de transit
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Figure 1.20 : Schéma électrique équivalent typique d'une photodiode PIN
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Si la capacité de la photodiode est suffisamment faible, la rapidité du
photodétecteur sera limitée par le temps de transit des porteurs dans la zone déserte.
Deux facteurs principaux peuvent donc limiter la largeur de la bande passante de la
photodiode PIN :

* la limitation due a la capacité de la photodiode associée au circuit de
charge extérieur.

* la limitation liée au temps de transit des porteurs a travers la couche
absorbante.

Les éléments parasites du boitier dans lequel s'insére la photodiode jouent
également un role prépondérant dans la réponse fréquentielle. Nous présentons figure
1.20, le schéma électrique équivalent d'une photodiode PIN sur lequel Rd, Cd
représentent respectivement la résistance et la capacité de la jonction polarisée en
inverse, Ls et Rs, les éléments parasites de connexion et Cp la capacité du boitier'[41].

3.3. Influence du boitier sur les performances des composants
3.3.1. Couplage diode laser et détecteur / fibre optique

Pour réaliser des composants ayant de bonnes performances et une bonne
reproductibilité, il est nécessaire de maitriser des alignements optiques (couplage)
extrémement précis entre les divers éiéments. Aussi le prix des composants fibrés
reste-t-il élevé, freinant de fait un développement plus poussé des liaisons optiques
[42,43]. 65% a 75% du prix des composants fibrés est dii aux opérations de couplage
et de conditionnement. De plus, les tolérances de positionnement sont tellement
précises qu'elles jouent un role important au niveau de la fiabilité. La faible efficacité
du couplage entre une diode et une fibre optique provient de la désadaptation des
modes entre ces deux éléments. Différentes méthodes permettent d'augmenter
l'efficacité de couplage. L'une d'entre elles consiste 4 modifier l'extrémité de la fibre
pour réaliser I'équivalent d'une transition optique "up-taper”, en associant en plus une
lentille. Ces méthodes permettent d'obtenir des couplages dont I'efficacité varie de 60%
a 70%. Les problémes mécaniques liés au couplage optique laser-fibre sont
évidemment trés délicats puiqu'il faut assurer un positionnement du systéme optique
meilleur que le micrométre et une bonne fiabilité du systéme.




Figure 1.21 : Photographie du composant dans son boitier
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Figure 1.22 : Comparaison du coefficient de reflexion hyperfréquence S;; en

fonction de la fréquence (500 MHz - 4 GHz)
a) du boitier avec laser (Fabry-Pérot)
b) du boitier avec laser en court-circuit
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3.3.2. Conditionnement en boitier

Pour une application hyperfréquence, la présence d'éléments parasites joue
un rdle prépondérant dans le comportement du laser et du photodétecteur et risque de
dégrader leurs caractéristiques. A titre d'exemple, nous donnons (figure 1.21) une
photographie du boitier de la téte optique que nous avons utilisée dans notre étude,
montrant les différents éléments qui la constituent. La figure 1.22 montre que le
comportement du paramétre hyperfréquence S;; n'est pratiquement pas modifié
lorsqu'on court-circuite la diode laser dans la gamme de fréquences 0,5 GHz - 4 GHz.

- Ce résultat prouve de fagon indiscutable 1'importance des éléments parasites pour le
comportement hyperfréquence du dispositif. C'est pourquoi, il convient d'apporter une
attention particuliére a la conception et la réalisation des circuits de connexion afin
d'atténuer leurs effets indésirables [44,45,46].

Les méthodes habituelles consistent a connecter le composant
optoélectronique a l'extrémité d'une ligne de transmission hyperfréquence réalisée sur
circuit du type microruban. La connection est effectuée avec un grand nombre de fils
d'or assez courts afin de minimiser l'inductance parasite. De telles précautions ont
permis des démonstrations de bande passante de l'ordre de 30 GHz pour des
photodétecteurs fibrés avec boitier [47] et des lasers de bande passante de I'ordre de
24 GHz pour des dispositifs en boitier également fibrés [48].

CONCLUSION

Dans ce chapitre, nous avons présenté I'intérét des transmissions
hyperfréquences par voie optique pour les systémes embarqués et la fagon de réaliser
ce type de transmission. Les conséquences en termes de composants d'extrémités, en
particulier I'effet des éléments parasites dus a la mise sous boitier, ont également été
abordées. Il convient maintenant d'étudier de fagon plus approfondie une transmission
opto-hyperfréquence. C'est I'objet du chapitre suivant.
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LASER TETE LASER
FABRY-PEROT DFB FABRY-PEROT DFB
STC LC73-17 LCI13-17*
3GHz-2mW-30mA | 3GHz-lmW-35SmA
TL2005/41650
ALCATEL 3GHz-1,5mW-30mA
_— TLW-600S
ORTEL 8GHz-0,25mW-20mA
QLM 35900/001 QLMSS990/001*
LASERTRON | -cn omW-25mA | 10GHz-1mW-50mA
QLM 35900/005
LASERTRON | o amW-25mA
NEC NDLS5730P NDL5604P
2GHz-2mW-20mA | 2GHz-8mW-15mA
BT&D LSC 2100 LSC 2110 LSC 2210*
3GHz-1,2mW-20mA 3GHz-1,25mW-20mA | 3GHz-1,25mW-50mA
FLD 130G1(A) FLP13F2BP
FUJITSU 2GHz-13mW-20mA | 3GHz-2mW-20mA
FLD 130D4(BK/AJ) FLD130F1CJ
FUJTTSU 2,5GHz-1,3mW-20mA | 3GHz-1,3mW-20mA
HITACHI HL1312DM HL1541DM* HL1321(BF/DL) HL1341 (BE/DL)
SGHz-0,3mW-30mA | SGHz-12mW-30mA | SGHz-12mW-30mA | 5GHz-lmW-20mA
*:A=155um

Tableau 1.a. : Liste des composants émetteurs commerciaux fibrés




1.1

Nous présentons, dans ce chapitre, une liaison opto-hyperfréquence congue
pour un fonctionnement a la fréquence de 2,2 GHz avec des composants commerciaux.
Aprés avoir défini les critéres de choix des composants d'extrémités, nous étudions
théoriquement le transfert en puissance de la chaine. Nous montrons 'amélioration
possible obtenue, dans une bande de fréquence donnée, grice au concept d'adaptation
d'impédance; celle-ci étant constituée de circuits purement réactifs, que nous vérifions
ensuite expérimentalement.

1. CONCEPTION D'UN DEMONSTRATEUR FONCTIONNANT A 2,2 GHz

1.1. Choix des composants d'extrémités

Nous nous sommes attachés dans cette étude, a l'utilisation de composants
commerciaux fibrés, dont la mise en oeuvre expérimentale est plus souple au regard
des composants non fibrés nécessitant des optiques de collimation ainsi que des micro-
positionnements trés précis. Surtout, leur configuration correspond le mieux aux
besoins définis pour les systémes embarqués. La longueur d'onde adoptée pour la
fabrication du démonstrateur Fabry-Pérot est de 1,3 um et de 1,55 pum pour le
démonstrateur DFB. Elle ne dépend en fait que de la disponibilité des composants
émetteurs d'extrémités.

1.1.1. Composant émetteur

Nous avons répertorié dans les tableaux 1.a. et 1.b., la liste la plus exhaustive
possible des lasers commerciaux possédant une bande passante de modulation
compatible avec l'application visée. Ces tableaux comportent deux types de
composants :

* laser : composant "simple" ne comprenant que la diode et la photodiode de
contréle.

* téte laser : composant comprenant la diode laser, la photodiode de contrdle,
un capteur de température et un effet Peltier.

Pour chaque composant, nous avons séparé les lasers de type Fabry-Pérot et
DFB. 1l est a4 remarquer qu'en composant "simple", les lasers de type DFB n'étaient
disponibles au début de I'étude, qu'a la longueur d'onde 1,55 pum. Les principaux




LASER TETE LASER
FABRY-PEROT DFB FABRY-PEROT DFB
LASERTRON 7811}1;4 15 ,,5,3307{8?,;
NEC 2GHz 3mW-15mA
FUJITSU 30221?71;%%1;‘
FUJITSU 3%};2&2%1&
RITACHI 10GHz-5m-L5ma
HITACHI ‘ 2,5GH%§31%$5mA
*:A=155pum

Tableau 1.b. : Liste des composants émetteurs commerciaux

non fibrés montés sur embase.




1.2

paramétres caractéristiques sont reportés pour chaque composant, facilitant ainsi une
évaluation rapide de leurs performances. Les caractéristiques indiquées sur la référence
du composant représentent respectivement, la fréquence de coupure, la puissance
optique maximale et le courant de seuil (I;y).

Pour cette étude de faisabilité, nous avons choisi deux composants "simples”
de facture européenne : les lasers STC LC 73-17 (Fabry-Pérot, 1,3 um) et LC 113-17
(DFB, 1,55 um), liviés avec fibre amorce monomode [1]. Ces composants ont
l'avantage de présenter une connectique identique qui devrait faciliter la comparaison
entre les deux dispositifs. De plus, le boitier spécial STC permet une modulation
digitale de 2,4 Gbits/s. Leurs caractéristiques statiques et dynamiques sont celles
reportées au chapitre I. Nous renvoyons le lecteur au chapitre I pour la présentation des
caractéristiques statiques et dynamiques des lasers :

* caractéristiques puissance optique en bout de fibre en fonction du courant
injecté, figure 1.11.a pour le Fabry-Pérot et figure 1.15.a pour le DFB.

* caractéristiques tension-courant, figure 1.11.b pour le Fabry-Pérot et figure
1.15.b pour le DFB.

* réponse fréquentielle, figure 1.13.a pour le Fabry-Pérot et figure 1.16.a pour
le DFB. ‘

L'efficacité externe du laser Fabry-Pérot est d'environ 0,06 W/A alors qu'elle
n'est que de 1'ordre de 0,02 W/A pour le laser DFB. La fréquence de coupure maximale
des lasers Fabry-Pérot et DFB se situe aux environs de 3 GHz. .

1.1.2. Composant récepteur

L'éventail des détecteurs de type PIN commerciaux fibrés ayant une bande
passante appropri€e est relativement restreint. Il est représenté dans le tableau 2. Les
principaux parameétres sont aussi reportés. Les caractéristiques indiquées sous la
référence du composant représentent respectivement la fréquence de coupure, le
coefficient de réponse et le diameétre de la diode. Il est également a noter que,
contrairement aux diodes laser, les détecteurs sont livrés avec fibre amorce multimode.
Pour notre étude, nous avons retenu deux composants : un européen et un japonais; ce
dernier pouvant a priori présenter des caractéristiques meilleures pour l'application
envisagée. Ces deux composants sont : une photodiode ALCATEL-CIT (CG
6070/01510) et une photodiode FUJITSU FID 13S51JT. Les caractéristiques statiques
et dynamiques sont celles présentées au chapitre I. Nous renvoyons au chapitre I,




PHOTODIODE PIN PHOTODIODE PIN
FIBREE SUR EMBASE
CG6070/01510
ALCATEL 2,5GHz-0,7A/W-80um
RLW-50S
ORTEL 0,8A/W-8GHz-35um
QDEMW3/001
LASERTRON 7GRz 0.7A/W-355m
QDEMWS3/001
LASERTRON 15GHz-0,7A/W-35um
NEC  NDLS40SP NDL5405C
2.5GHz-0,85A/W-80um |  2,5GHz-0,85A/W-80pum
PDC4310
D
BT& 2,5GHz-0,75A/W-50um
FID13S51JT FID13S51SR
FUJITSU 4GHz-0,7A/W-50pum 4GHz-0,7 A/W-50um
FIDI3S81JT
FUJITSU 4GHz-0,7A/W-80pm
HITACHI HRI1130CX

3GHz-0,9A/W-100pm

Tableau 2 : Liste des composants photodétecteurs commerciaux
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figure 1.19 pour une présentation plus détaillée des caractéristiques de la photodiode
PIN (réponse en photocourant en fonction de la puissance optique avec un coefficient
de réponse R = 0.72 A/W et mesure de la capacité C(V)).

Remarque : comme il a été signalé, I'émetteur est fibré en monomode, tandis
que le récepteur l'est en multimode et ceci, quel que soit le constructeur choisi au début
de I'étude. Il nous faudra donc réaliser l'alignement entre la fibre monomode (8 pm/
125 um) de la diode laser et la fibre multimode (50 um/125 pm) de la photodiode. I1
est a noter aussi qu'il existe maintenant des détecteurs fibrés en monomode améliorant
le transfert de puissance lors de la connexion optique.

1.2. Etude théorique de la chaine de transmission
1.2.1. Présentation

Pour cette étude, nous nous sommes intéressés au transfert en puissance
d'une liaison optique utilisant la modulation directe de la diode laser. La puissance
optique émise par le laser est modulée par le signal hyperfréquence puis, apres
transport via une fibre, est transformée par le détecteur en un signal microonde. Les
signaux hyperfréquences d'entrée et de sortie sont isolés respectivement - de
l'alimentation continue du laser et du détecteur par un té de polarisation. Le dispositif
décrit est présenté a la figure I1.1.

1.2.2. Principe de la transmission

Examinons le bilan de transfert de puissance de la liaison. Si l'on suppose
que l'on ne perd rien a la fois sur le plan électrique et optique, le mécanisme de la
transmission peut se résumer comme suit : un électron se transforme en un photon au
niveau du laser, et ce photon est transformé en un électron au niveau du détecteur
[2,3]. Puisque le laser est polarisé en direct, I'électron doit franchir une faible barriere
de potentiel en entrée du quadripdle, alors qu'il peut étre accéléré par une forte
différence de potentiel au niveau du détecteur, et qui correspond a la tension de
polarisation de la photodiode PIN. On doit donc s'attendre a un gain énergétique qui
sera donné par le rapport des tensions de polarisations au niveau du détecteur et du
laser (figure I1.2). En fait, puisqu'il s'agit d'un signal alternatif modulé sinusoidalement,
ce gain s'exprime comme le rapport des impédances en sortie et en entrée du
quadripole.




DC

3

Pin — {— Pout

Figure II.1 : Synoptique d'une liaison hyperfréquence par voie optique

1 électron ——p»- 1 photon e————pm 1 électron

I+ I+
V. - Eg s R by v R
L L P D
AVA ‘
Laser hotodi
) ) photodiode
Impédance faible Impédance élevée ‘
(polarisation directe) (polarisation inverse) ’

! Figure I1.2 : Mécanisme de base de la transmission optique
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La encore, les impédances présentées par le photodétecteur et le laser étant
respectivement trés grande (polarisation en inverse) et trés faible (polarisation en
direct), on doit s'attendre 4 un gain de transmission en puissance du signal
hyperfréquence. Ce gain est bien siir apporté par les polarisations continues du laser et
du photodétecteur.

En fait, les bilans de transmission sont actuellement de l'ordre de -20 a
-30 dB. Les principales raisons a l'origine de ce faible transfert de puissance sont les
suivantes :

* rendements quantiques du laser et du photodétecteur inférieurs a l'unité.

* pertes optiques dans les couplages laser-fibre, fibre-détecteur.

* désadaptations d'impédances liées aux grandes différences d'impédances
existant entre le conventionnel 50 Q de I'hyperfréquence et les impédances
présentées par les composants optoélectroniques : quelques Q pour le laser
et quelques MQ pour le photodétecteur.

Nous reprenons ci-dessous, l'expression du transfert en puissance d'une
liaison hyperfréquence prenant en compte successivement chacun des effets précités.

1.2.3. Transfert optimal

Comme nous venons de le voir, dans 'hypothése ou : .

* tout le courant hyperfréquence est utilisé dans la couche active de la diode
pour générer des photons,

* les rendements quantiques du laser et du détecteur sont égaux a l'unité,

* I'on n'observe aucune perte optique,

* la puissance hyperfréquence en sortie peut étre entiérement utilisée au
travers de l'impédance de charge du photodétecteur,

le bilan de transfert s'exprime sous la forme :

_Re

ou Rp et Ry sont respectivement limpédance de charge du photodétecteur et
I'impédance d'entrée du laser. Il faut noter que cette notion de gain hyperfréquence
avec un laser et un photodétecteur a récemment été démontrée (bilan de transfert :
-3 dB a 2 GHz) en utilisant un laser GaAs fabriqué au LAAS et une photodiode du






1.5

type métal-semiconducteur-métal GaAs fabriquée a I'TEMN, et en associant, a ces
composants optoélectroniques, des circuits d'adaptation d'impédance purement réactifs
réalisés en technologie hybride [4]. Nous reviendrons ultérieurement sur cette notion
d'adaptation d'impédance.

1.2.4. Expression du transfert de la liaison

Nous nous intéressons a l'effet des rendements quantiques du laser, du
photodétecteur et des pertes optiques de la chaine optique.

Généralement, les conversions électrique-optique et optique-électrique
s'expriment sous la forme :

APL = % AIL
et AIp = R x AP L
ou ¢ représente 1'efficacité du laser

® : le coefficient de réponse du détecteur

ALy : le courant hyperfréquence du laser
Alp : le courant hyperfréquence du détecteur
APy : la puissance optique modulée issue du laser

Il en résulte que le courant hyperfréquence au niveau du détecteur s'exprime en
fonction de celui au niveau du laser sous la forme :

Alp = €+ R * Al

Les puissances hyperfréquences correspondantes étant proportionnelles au carré du
courant, le bilan de la liaison se mettra alors sous la forme [5] :

Rp
G = Ro* (€ )

De la méme manicére, si on introduit les pertes optiques par le coefficient o tel que :

APp = (XAPL




diode

Popt

photodiode

~ Figure 11.3 : Adaptation de la liaison opto-hyperfréquence par résistance additionnelle
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ou APp représente la puissance optique modulée effectivement regue par le
photodétecteur, pour les mémes raisons que précédemment; le bilan de conversion se
mettra sous la forme :

G = %IP:*(S*GB*OL)Z

Enfin, si l'on introduit I'effet de la désadaptation d'impédance consécutive
aux valeurs d'impédance des composants optoélectroniques trés différents du 50 Q
hyperfréquence, il est nécessaire d'introduire un coefficient de réflexion
hyperfréquence en entrée et en sortie de la chaine résultant de cette désadaptation
d'impédance. Nous traduisons cet effet par les coefficients de réflexion pe en entrée au
niveau du laser et pg au niveau du détecteur.

Le bilan de transfert s'exprime alors sous la forme :
R _
G = EE*(S*UB*OLP#(I- lpe|D*(1-|ps|?

Pe €t pg, coefficients de réflexion au niveau du laser et du photodétecteur, peuvent étre
représentés par les expressions : '

Zy -Zo Zp-Zo
= LL-4£0 — L£Pp- 40
Pe = Z +Z0 ©t Ps= Zp+ Zo
ou Zo est 'impédance du générateur et de la charge (50 Q hyperfréquence)

Z; et Zp sont respectivement les impédances du laser et du photodétecteur.

Généralement, pour éviter ce phénoméne de désadaptation d'impédance, la
solution la plus usitée consiste a charger le photodétecteur sur une charge résistive de
50 Q et a placer en série avec le laser une résistance additionnelle telle que 1'ensemble
formé avec l'impédance du laser soit équivalent a 50 Q (figure I1.3). Et dans des
conditions, 1'on perd le bénéfice du gain obtenu par une charge élevée au niveau du
photodétecteur et 'on perd une grande partie de la puissance hyperfréquence dans la
résistance supplémentaire [6].

Le bilan de transmission va donc forcément s'en trouver affecté dans les
proportions correspondant approximativement au rapport des impédances et l'on




Figure I1.4 : Photodétecteur connectorisé (type Radial)

Te — Té

ircuit Popt

d’adaptation : v

circuit

/ d’adaptation

diode laser photodiode

Figure IL.5 : Liaison opto-hyperfréquence pourvue de circuits réactifs d'adaptation
d'impédance des composants d'extrémités
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retrouvera des transferts de liaison de I'ordre de -30 a -40 dB qui sont méme inférieurs
a ceux obtenus avec une liaison sans adaptation résistive.

Dans notre étude, nous avons cherché a améliorer le bilan de transmission du
signal hyperfréquence au travers de la liaison par fibre optique. 1l est clair que, partant
des composants commerciaux, il nous était absolument impossible d'agir au niveau des
rendements quantiques de ces composants et des couplages optiques laser-fibre et
fibre-photodétecteur. Il est bien évident que dans notre liaison, le couplage fibre a fibre
a été effectué le plus proprement possible avec un maximum d'efficacité sur le plan
transfert de puissance optique, en utilisant des connecteurs de type Radial (figure IL.4),
spécialement montés pour cet usage.

Le seul degré de liberté qui nous restait était la possibilité de réaliser des
circuits d'adaptation d'impédance purement réactifs, en technologie hybride. Insérés
entre le générateur hyperfréquence et le laser (figure I1.5) et entre le photodétecteur et
la charge 50 €, ils ont pour effet, dans une bande de fréquence relativement étroite :

* de réduire le coefficient de réflexion de la puissance hyperfréquence en
entrée sur le laser.

* de transformer l'impédance de charge 50 Q2 en une impédance la plus
élevée possible au niveau du photodétecteur, tout en minimisant le
coefficient de réflexion en sortie du quadripdle sur une charge de 50 Q.

2. AMELIORATION DE LA LIAISON PAR ADAPTATION D'IMPEDANCE

La diminution du coefficient de réflexion hyperfréquence au niveau du laser
et l'augmentation de la résistance de charge au niveau du détecteur permettent
d'améliorer le transfert électrique de la liaison. Pour atteindre cet objectif, il est
nécessaire d'introduire entre laser et générateur et entre détecteur et charge 50 Q, un
circuit réactif "d'adaptation d'impédance" aussi bien en entrée qu'en sortie [7,8,9,10].
Celle-ci sera réalisée dans une bande de fréquence définie par les circuits d'adaptation
et les caractéristiques électriques des composants d'extrémités.




Figure IL6 : a) Coefficient de réflexion hyperfréquence Sy, des diodes lasers
Fabry-Pérot et DFB (I} = 1,5 Ith)

40

/
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- Laser Fabry-Pérot /
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Capacité du composant (pF)
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Tension de polarisation (V)

Figure I1.6 : b) Mesure du C(V) a 500 MH? des diodes lasers
Fabry-Pérot et DFB (polarisation directe)
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Cette démarche consiste a :

1- caractériser électriquement les composants optoélectroniques (mesure de S;p) et
C(V).

2- en déduire des schémas électriques équivalents.

3- définir les cellules d'adaptation a l'aide de logiciels du laboratoire et commerciaux
(Touchstone-MDS).

4- réaliser le circuit en technologie hybride.

5- caractériser le dispositif et comparer aux valeurs théoriques prévues.

Pour l'application envisagée, les circuits d'adaptation devront étre congus
pour un fonctionnement dans une bande 2 GHz - 2,4 GHz, ce qui suppose une
fréquence centrale de 2,2 GHz et une bande passante assez large ( AF/F de 1'ordre de
20%) [11].

2.1, Caractérisation des composants d'extrémités et schémas électriques
équivalents

2.1.1. Caractérisation de l'émetteur

La caractérisation en régime petit signal de l'impédance hyperfréquence
présentée par les composants a été effectuée sur analyseur de réseau vectoriel HP 8150
dans la gamme de fréquences 0,5 a 5,5 GHz. Des boitiers de mesures spéciaux ainsi
que des lignes de référence ont été réalisés pour effectuer la mesure du parametre S,
dans le plan du composant.

a) Laser Fabry-Pérot STC LC73-17

Le parameétre S;; de la diode laser est représenté figure I1.6.a sur abaque de
Smith. On constate que le comportement de la diode laser est du type court-circuit en
basse fréquence, qu'il est modifié lorsque la fréquence augmente pour devenir plut6t
selfique dans la gamme 2 GHz-2,4 GHz. A partir de ces mesures de S;;, nous avons
déduit un schéma électrique équivalent petit signal. La valeur des différents éléments
de ce schéma a été optimisée sur le logiciel Touchstone [6,12,13]. Le schéma
équivalent obtenu est présenté figure I1.7, ou nous pouvons distinguer trois parties; la
premicre (principalement capacitive) liée au boitier, la seconde liée a la connectique et
la derniére étant effectivement la représentation de la diode laser. Les valeurs des
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connectique intrinséque

Ls Rp Rs
W
Cop ___ Cs___ G __ Rj
!
Rj=66Q Cj =22 pF
Rs=6.75Q Cs=12.5 pF
Rp=4.83Q Cp=15pF Lp=223 nH

Figure I1.7 : Schéma électrique équivalent du laser Fabry-Pérot (Ip = 1,5 Ith)

connectique intrinseque
Ls Rp Rs
— MWW\
Cp Cs___ G __ Rj
Rj=6.6Q Cj =29 pF
Rs=6.75Q Cs=12.5 pF
Rp=4.83Q Cp=1.4pF Lp=223nH

Figure I1.8 : Schéma électrique équivalent du laser DFB (I, =15 Ith)
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<
Figure I1.9 : Comparaison des coefficients de réflexion hyperfréquence Sy;
a) du boitier avec laser (Fabry-Pérot)
b) du boitier avec laser en court-circuit
|
l
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capacités sont en accord avec celles déduites par une mesure de C(V) a 500 MHz
(figure I1.6.b) [14].

b) Laser DFB STC LC113-17

Le parameétre S;; de la diode laser est représenté figure II.6.a. Il est
quasiment identique a celui du laser précédent. En effet, l'impédance mesurée est
presque essentiellement liée a celle présentée par les différents éléments parasites dus
a la connectique et au boitier, qui sont semblables pour ces deux composants. Le
schéma équivalent (figure I1.8) est alors trés peu différent de celui du laser Fabry-
Pérot, ce qui nous conduira a un circuit d'adaptation commun aux deux composants.

Pour confirmer ces propos, nous avons effectué une mesure du coefficient de
réflexion (paramétre S;;) en court-circuitant la puce laser. Les résultats déja présentés
figure 1.22 sont donnés figure I1.9. On constate effectivement que le coefficient de
réflexion est trés semblable a celui obtenu avec un laser Fabry-Pérot ou DFB [15]. Ce
résultat montre avec évidence l'importance des ¢éléments parasites dus a la connectique
et au boitier dans le schéma équivalent du composant monté dans son boitier. 11 est
clair que cet aspect aura une importance primordiale pour l'adaptation d'impédance du
laser.

Notons que, ici également, les capacités du schéma équivalent sont en accord
avec celles déduites de la mesure du C(V) a 500 MHz (figure I11.6.b).

2.1.2. Caractérisation du récepteur

Les détecteurs ont été caractérisés de la méme maniére que les diodes laser.
Des mécaniques spécifiques ont aussi €té nécessaires pour cette caractérisation.

a) Photodiode FUJITSU FID 13S51JT

Le parametre S;; est représenté figure I11.10.a sur abaque de Smith. On
contaste que le comportement de cette photodiode est du type circuit-ouvert en basse
fréquence, qu'il est modifié lorsque la fréquence augmente pour devenir plutdt
capacitif dans la bande de 2 GHz-2,4 GHz. Le schéma électrique équivalent est donné
figure I1.11.
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Photodiode Fujitsu
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Figure I1.10 : a) Coefficient de réflexion hyperfréquence S;; de la photodiode
PIN FUJITSU (V =-10 Volts)
b) Mesure du C(V) a 500 MHz

intrinséque connectique
A S

Vel ™ o

Rs L
Rd ~ cd ! ___cp
|

Rd=16kQ Cd = 0.62 pF
Rs=46Q Ls=1.6 nH
Cp=0.02 pF

Figure IL.11 : Schéma électrique é(juivalent de la photodiode
PIN FUJITSU (V=-10 Volts)
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Figure I1.12 : a) Coefficient de réflexion hyperfréquence S;; de la photodiode |
PIN ALCATEL-CIT (V = -10 Volts)
b) Mesure du C(V) a 500 MHz

intrinséque connectique
g e
~ ~ T~
R | s
Rd o ___Cp
Rd =20kQ Rs=56Q
Cd =0.30 pF Ls=3.8nH Cp=25fF

Figure I1.13 : Schéma électrique équivalent de la photodiode
PIN ALCATEL-CIT (V' =-10 Volts)
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Comme pour le laser, ce schéma comporte 3 parties correspondant au boitier,
a la connectique et au photodétecteur. L'impédance équivalente a celui-ci se réduit a
une forte résistance en parallele sur une capacité ainsi qu'il est communément admis
(C = 0,68 pF et R = 1,1 kQ). Notons que la valeur de la capacité est trés voisine de
celle trouvée directement en C(V) a 500 MHz (figure I1.10.b).

b) Photodiode ALCATEL-CIT

Le parametre S;; est présenté figure I1.12.a sur abaque de Smith. Le
comportement général de ce composant sur abaque de Smith est semblable a celu
obtenu avec la photodiode FUJITSU. On note cependant quelques différences
sensibles sur les valeurs du coefficient de réflexion S;; pour les mémes fréquences. On
remarque également que la valeur de la capacité mesurée en C(V) est moins élevée que
pour le photodétecteur FUJITSU.

Le schéma électrique est donné figure I1.13. On constate ici aussi
l'importance de la connectique, mais avec une capacité équivalente moins élevée
comparée a la valeur de la capacité correspondant a la photodiode proprement dit.
Notons ici encore, la bonne correspondance entre la valeur de capacité déterminée a
l'aide du schéma équivalent et celle déduite du C(V).

Soulignons 1'intérét de la caractérisation du type C(V) qui a le mérite de
donner la valeur de la capacité du composant et donc, a priori, une idée des possibilités
dynamiques du composant (figure I1.12.b).

2.2, Définition des cellules d'adaptation en éléments discrets

Nous présentons les différents schémas d'adaptation qui pourraient €tre
réalisés a base d'éléments passifs réactifs localisés.

2.2.1. Au niveau du laser
Il s'agit ici de présenter face au générateur hyperfréquence d'entrée une

impédance de 50 Q dans la bande 2 GHz-2,4 GHz en associant un quadripdle
d'adaptation au laser.




L1=11.5nH L2=7.4nH
Cl=1.1pF C2=1pF

Figure I1.14 : Schéma électrique d'adaptation commun
aux deux lasers Fabry-Pérot et DFB

Ry=50Q
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La technique pour définir la cellule d'adaptation consiste, partant des valeurs
du paramétre S;; ou du schéma équivalent du laser, 4 associer un circuit réactif
d'adaptation et a chercher les valeurs des éléments qui constituent ce circuit, de
maniére a rendre le paramétre S;;, le plus faible possible dans la bande de fréquence
2 GHz-2,4 GHz. Cette recherche peut étre effectuée a l'aide d'un logiciel mis au point
au laboratoire, dans le but de dégrossir les valeurs du circuit d'adaptation, puis nous
affinons a 'aide de logiciels commerciaux (Touchstone-MDS).

Dans une premiére étape, dans un souci de simplification, le circuit
d'adaptation était constitué d'une seule cellule (LC). Il ne nous a pas été possible dans
ces conditions, malgré une recherche approfondie, de trouver des valeurs de ces
éléments qui permettent d'attendre l'objectif fixé (S;; trés faible dans toute la bande de
fréquence 2 GHz-2,4 GHz). '

C'est pourquoi nous avons été amenés, pour élargir la bande de fréquence
d'adaptation, a introduire dans le circuit une deuxiéme cellule du type (LC). 1l est
important de noter que 'objectif de la recherche d'une bande de fréquence relativement
large (400 MHz / 2,2 GHz) a représenté¢ l'une des difficultés majeures de cette
adaptation d'impédance, et a nécessité un trés grand nombre d'essais afin d'aboutir a la
meilleure configuration possible d'adaptation.

Nous donnons figure II.14, les résultats finaux résultant de toute cette étude
obtenus de fagon que le parametre S;; soit au maximum égal a -15 dB dans la bande 2-
2,4 GHz. Etant donnée la similitude des schémas équivalents obtenus pour les lasers de
type Fabry-Pérot et DFB, similitude due essentiellement a la connectique du boitier et
des éléments parasites, il est évident que le circuit d'adaptation sera le méme pour le
laser Fabry-Pérot et DFB. Nous pouvons constater que le circuit d'adaptation est
constitué de deux inductances respectivement égales a 11,5 nH et 7,4 nH et deux
capacités égales a 1,1 pF et 1 pF. On constate également que la cellule d'adaptation
choisie, pour laquelle les inductances sont en série avec le laser, permet une
polarisation continue commode du composant optoélectronique.

2.2.2. Au niveau du photodétecteur

La photodiode polarisée en inverse se comporte comme une source
microonde d'impédance interne Z4. L'idéal serait d'adapter la résistance de charge
(Rg = 50 Q) au photodétecteur, c'est-a-dire de ramener une impédance équivalente a
I'impédance interne de la photodiode. Ceci est possible d'un point de vue purement
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Figure IL.15 : Schéma électrique d'adaptation de la photodiode PIN FUJITSU
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Figure 11.16 : Schéma d'adaptation de la photodiode PIN ALCATEL-CIT
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théorique, mais ne peut s'appliquer dans le cadre d'une réalisation technologique. En
effet, cette solution conduirait a l'utilisation de composants passifs d'adaptation de
valeurs irréalisables technologiquement [16].

Il s'agit alors de ramener aux bornes du générateur de courant de la
photodiode presque parfait, une résistance la plus élevée possible afin de maximiser le
transfert en puissance de la liaison. Si le quadrip6le d'adaptation est sans perte, le gain
en puissance obtenu dans la charge est directement relié au rapport de l'impédance
ramenée et de I'impédance Ro (50 Q).

Dans une premiére étape, nous avons utilisé un second logiciel mis au point
au laboratoire pour rechercher les valeurs maximales d'impédance qui peuvent étre
ramenées au niveau du photodétecteur pour le circuit d'adaptation chargé sur 50 Q, en
partant du schéma équivalent déduit précédemment des mesures de S;;. Cette fagon de
procéder permet de définir également une premicre approche du circuit d'adaptation
d'impédance.

Dans une seconde étape, par souci d'optimisation dans la bande de fréquence
considérée (2 GHz-2,4 GHz), nous avons utilisé des logiciels commerciaux
(Touchstone-MDS). Partant du schéma équivalent du photodétecteur ou des
parametres S;; mesurés, notre démarche a consisté a :

* introduire aux bornes du photodétecteur une résistance dont la valeur a été
choisie dans une fourchette encadrant la valeur obtenue par le logiciel de
laboratoire,

* insérer le circuit d'adaptation d'impédance constitué¢ d'éléments réactifs
discrets,

* rechercher la valeur de la résistance et des éléments du circuit d'adaptation
qui conduisent & un paramétre Sy; inférieur a -30 dB dans la bande
passante 2 GHz-2,4 GHz.

Cette résistance préfigure la valeur de l'impédance ramenée par le circuit
d'adaptation. Il est bien évident que lorsque le circuit d'adaptation rameéne une
mmpédance égale a celle introduite, le coefficient de réflexion S;; deviendra
négligeable. En fait, lors de la réalisation cette résistance n'existe pas. Elle n'intervient
ici que pour faciliter la définition du circuit d'adaptation.

La encore, l'une des difficultés majeures a été de concevoir un circuit qui
permette une adaptation en bande de fréquence relativement large (de 1'ordre de 20%).
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Figure I1.17 : Schéma électrique équivalent de la liaison adaptée
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Cette étude a donc nécessité ici aussi une double cellule d'adaptation du type LC et un
trés grand nombre d'essais afin d'obtenir le circuit conduisant aux meilleures
performances possibles.

En ce qui concerne les résultats, les valeurs maximales des impédances qui
ont pu étre ramenées sont de l'ordre de 450 Q avec la photodiode FUJITSU et 220 Q2
avec la photodiode ALCATEL-CIT. On doit donc s'attendre a une amélioration, due a
l'adaptation, plus faible pour la photodiode CIT que pour la photodiode FUJITSU.
C'est pourquoi dans la suite de ce travail, nous nous sommes consacrés plus
particuliérement a I'étude de la liaison opto-hyperfréquence et de son amélioration par
adaptation d'impédance avec une photodiode FUJITSU. Les circuits d'adaptation
permettant ces transformations d'impédance sont présentés figure I1.15 et figure I1.16
respectivement pour la photodiode FUJITSU et ALCATEL-CIT. IlIs sont constitués de
deux cellules (LC) dont la capacité de la premiére cellule (proche de la photodiode) est
tres faible, de l'ordre de quelques fF. Nous négligerons donc son importance et nous ne
'avons donc pas représentée dans les quadripdles d'adaptation.

2.3. Simulation de I'amélioration apportée par I'adaptation d'impédance

Connaissant les schémas équivalents des composants optoélectroniques
définis précédemment et une fois connus les circuits d'adaptation, il est possible en
associant ces deux circuits électriques, de calculer le parametre S,; définissant la
transmission de la puissance hyperfréquence dans la liaison opto-hyperfréquence
(figure I1.17). Tous ces calculs ont été faits en utilisant le logiciel commercial MDS.
La démarche a consisté & représenter le photodétecteur par un générateur de courant
dont la valeur est donnée par le courant hyperfréquence traversant la zone active du
laser symbolisée par la résistance Rj du schéma électrique équivalent du laser, modifié
par les efficacités quantiques du laser et du photodétecteur.

Toutes les situations possibles de la chaine de transmission ont été
examinées, a Savoir :

* calcul du S, sans circuit d'adaptation d'impédance

* calcul du S, avec circuit d'adaptation au niveau du laser

* calcul du S, de la transmission avec circuit d'adaptation
au niveau du détecteur

* calcul du S,; avec circuit d'adaptation en entrée et en sortie
de la liaison opto-hyperfréquence
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Cette fagon de procéder permet d'estimer 1'amélioration apportée globalement
par l'adaptation d'impédance sur le bilan de transfert en puissance de la liaison, mais
elle permet aussi d'estimer 1'amélioration apportée par chacun des circuits d'adaptation
de la liaison.

La courbe représentée figure II.18 présente le bilan théorique de la liaison
pour chacun des cas précités. On constate que :

* I'amélioration globale de la chaine due a I'adaptation est de 'ordre de 7 dB
dans la bande 2 GHz-2,4 GHz

* l'adaptation du laser conduit a une amélioration de 1'ordre de 1 dB

* cette amélioration est de I'ordre de 6 dB du coté récepteur.

Une amélioration aussi faible que 1 dB du coté du laser peut paraitre
. surprenante. Elle témoigne cependant de l'importance des éléments parasites dus ala

connectique pour le comportement dynamique du laser. Il est bien évident que plus
cette connectique est importante, plus elle fait écran entre le générateur
hyperfréquence et le laser. Rappelons a ce propos que les parametres S;; du laser sont
équivalents pour les lasers Fabry-Pérot et DFB et sont en plus identiques aux
parametres S;; de la puce laser court-circuitée. De ce point de vue, l'effet du circuit
d'adaptation sera d'autant plus efficace qu'il sera placé a proximité immédiate de la
zone active du laser. C'est ainsi que 1'on a pu démontrer -expérimentalement et par le
calcul, une amélioration de 4 dB a la fréquence de 6 GHz en intégrant
monolithiquement le circuit d'adaptation a la puce laser. Ce dispositif a récemment été
réalisé par Thomson-LCR en collaboration avec 'TEMN [17].

En ce qui concerne 1'amélioration apportée au niveau de la photodiode, celle-
ci aurait pu étre plus importante dans une hypothése de fonctionnement a bande
étroite. On calcule en effet qu'une amélioration de l'ordre de 10 dB peut dans ces
conditions étre atteinte par adaptation du photodétecteur. I est clair qu'une
augmentation en bande passante sera faite forcément au détriment de 1'amélioration de
la transmission de la chaine opto-hyperfréquence.

2.4. Adaptation d'impédance en technologie micro-ruban
Il est tres difficile de trouver commercialement des inductances possédant de

bonnes performances a la fréquence de travail pour les valeurs concernées. Il a donc
€té nécessaire de passer de la technologie en éléments localisés a la technologie en
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éléments répartis [18,19,20]. Cela a donc nécessité de renouveler la démarche
présentée précédemment avec des composants discrets, mais cette fois-ci avec une
technologie micro-ruban. Elle a supposé un effort pratiquement équivalent a celui déja
annoncé pour l'adaptation d'impédance avec des éléments discrets.

Ici aussi, nous partons des parameétres S;; mesurés des composants
optoélectroniques. Cependant, cette fois-ci, les paramétres a définir sont des
paramétres géométriques correspondants a des longueurs et des largeurs de lignes.
L'étude précédente utilisant la technologie en éléments répartis nous a montré que les
circuits d'adaptation, en entrée et en sortie, sont constitués de deux cellules du type
LC. Ceci nous suggére que le circuit d'adapation est assimilable 4 un filtre du 4¢me
ordre du type double transformateur d'impédance [21]. En partant du principe qu'un
transformateur d'impédance est constitué de l'association de deux trongons de lignes de
largeur différente (figure II.19), le schéma de base a partir duquel nous avons congu
nos circuits d'adaptation est constitué de 1'association de plusieurs trongons de lignes
de largeur différente. En d'autres termes, nous passerons d'une premiére ligne
d'impédance caractéristique donnée a une seconde ligne possédant une autre
impédance caractéristique [22,23]. Le but du travail effectué a 1'aide de MDS a été de
rechercher les longueurs et les largeurs optimales de ces trongons de lignes qui
permettent : '

* en entrée, d'obtenir un parametre S;; le plus faible possible (- 15 dB entre
2 GHz et 2,4 GHz)

* en sortie, d'obtenir un paramétre S;; le plus faible possible lorsque 1'on
charge la photodiode sur une impédance comprise entre 400 et 500 Q.

L'étude est faite ici aussi avec la photodiode FUJITSU.

Pour cette optimisation, il a fallu également tenir compte de contraintes
technologiques liées aux largeurs minimales de lignes qui peuvent étre réalisées a 'aide
de circuit duroid (dépdt métallique de 17 um et épaisseur du substrat de 1,27 mm) et
des tailles maximales permettant une mise sous boitier. Il a fallu en outre prévoir un té
de polarisation pour 1'alimentation continue du laser et du photodétecteur. Il faut noter
que, pour le circuit coté récepteur, nous avons ajouté prés de la photodiode un stub
permettant d'affiner I'adaptation. Les masques des circuits d'adaptation pour le laser
(rappelons que le méme circuit d'adaptation est valable pour le laser Fabry-Pérot et
DFB) et pour la photodiode FUJITSU sont présentés figure II.19 et figure 11.20. La
modélisation de la transmission de la chaine opto-hyperfréquence a l'aide du logiciel
MDS montre ici aussi qu'une amélioration de 7 dB est obtenue grice aux circuits
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d'adaptation d'impédance, en entrée et en sortic en technologie micro-ruban. La
répartition est de 1 dB en entrée et 6 dB en sortie dans la bande 2 GHz-2,4 GHz.

2.5. Réalisation technologique des circuits d'adaptation

Ces circuits ont été réalisés sur substrat diélectrique DUROID RT/6010
présentant les caractéristiques suivantes :

* permittivité : fr = 12,5
* épaisseur de métallisation : t = 17 um
* hauteur du substrat : H= 1,27 mm

Les masques ont été congué sur logiciél Mastek pour ensuite Etre réalisés par
une technique photographique sur film gélatine.

Les différentes étapes technologiques relativement classiques sont alors les
suivantes :

* dépot de résine a la tournette a 3000 tr/min.

* recuit a4 60°C pendant 15 min.

* masquage et insolation de la plaquette résinée pendant 1 min.
* révélation _

* second recuit a 90°C pendant 45 min.

* épaississement électrolithique par dép6t d'or

Les composants optoélectroniques sont ensuite connectés au substrat par
collage ou soudure. L'ensemble du circuit est placé a l'intérieur d'un boitier métallique
pour éviter toute perturbatidn électromagnétique (figure 11.21). Des connecteurs de
type SMA permettent d'introduire et de récupérer le signal hyperfréquence de la
liaison.

2.6. Vérification expérimentale de I'amélioration en utilisant la
technologie micro-ruban

2.6.1. Etude expérimentale avec adaptation a l'émission
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Les prévisions théoriques ont été confirmées par la mesure de la puissance
hyperfréquence de sortie a I'aide d'un analyseur de réseau scalaire Wiltron dans la
bande 10 MHz-4 GHz, en modulant le laser, associé ou non au quadripdle
d'adaptation. Les résultats sont présentés figure I1.22.a ou l'on retrouve une
amélioration de la transmission de l'ordre de 1 dB dans la bande 2 GHz-2,4 GHz.

2.6.2. Etude expérimentale avec adaptation a la réception

Les prévisions théoriques ont été¢ confirmées par la mesure de la
transmission. Les 6 dB d'amélioration sont mesurés a 2,2 GHz (figure 11.22.b).

2.6.3. Etude expérimentale avec adaptation a l'émission
et a la réception

Les courbes de la figure I1.22.c représentent le bilan de la liaison :

* avec adaptation du laser et de la photodiode
* sans aucune adaptation

On retrouve bien les 7 dB d'amélioration a 2,2 GHz dans une bande de
fréquence de 400 MHz [24]. Le bilan global de la liaison avec adaptation d'impédance
peut se résumer de la maniére suivante :

* -9 dB pour la liaison munie d'un émetteur Fabry-Pérot
* -22 dB pour la liaison munie d'un émetteur DFB

3. CARACTERISATION HYPERFREQUENCE DU QUADRIPOLE

3.1. Pertes d'insertion

Elles découlent directement du bilan de transfert de la liaison opto-
hyperfréquence. Les mesures ont été effectuées a l'aide d'un analyseur de réseau
scalaire Wiltron. Nous avons dans un premier temps, mesuré le bilan de transfert en
puissance hyperfréquence de la liaison non adaptée. Les pertes d'insertion sont de 16
dB et 29 dB dans la bande de fréquence 2 GHz-2,4 GHz pour respectivement la liaison
comportant un émetteur Fabry-Pérot et DFB (figure 1.13.a).
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Nous avons ensuite observé l'amélioration apportée par I'adaptation du laser
et de la photodiode. Les nouvelles pertes d'insertion sont de 9 dB avec un émetteur
Fabry-Pérot et de 22 dB avec un émetteur DFB (figure 11.22) dans la bande de
fréquence de 2 GHz-2,4 GHz. Les valeurs mesurées sont en accord avec celles issues
de I'étude bibliographique présentées figure 11.23.

3.2. Point de compression a -1 dB

Le point de compression est une mesure de l'importance des non-linéarités de
la chaine opto-hyperfréquence. Il représente la puissance de sortie pour laquelle on
observe une diminution de 1 dB par rapport a ce qu'elle devrait étre s'il n'y avait pas
saturation de cette puissance (quadrip6le linéaire) [25]. Pour cette mesure réalisée a la
fréquence de 2,2 GHz, nous avons considéré le cas d'une liaison associée aux cellules
d'adaptation décrites précédemment, en entrée et sortie puis dans le cas d'une liaison
sans aucune cellule. Les mesures ont été effectuées pour deux types d'émetteur Fabry-
Pérot et DFB. La caractérisation du point de compression a -1 dB de la chaine a été
effectuée également sur analyseur de réseau scalaire Wiltron. Le principe maintenant
classique de la mesure est présenté dans 1'annexe 1.

Nous présentons figure I1.24, la puissance de sortie en fonction de la
puissance d'entrée pour la liaison adaptée et non adaptée munie d'un laser Fabry-Pérot.
Le point de compression est mesuré respectivement a -17,5 dBm et -21,5 dBm avec
des conditions de polarisation telles que I/Ith = 1,3 (Ith étant le courant de seuil du
laser). Sur la figure I1.25, on constate une augmentation du point de compression
lorsque le rapport I/Ith s'accroit, pour atteindre une saturation pour les fortes valeurs de
courant. On peut remarquer une augmentation d'environ 4 dB sur la valeur du point de
compression dans le cas de la liaison adaptée en impédance. Ceci est une conséquence
directe de I'amélioration apportée par I'adaptation d'impédance.

Nous donnons figure 11.26, 1'évolution du point de compression en fonction
du courant de polarisation pour les deux types d'émetteurs utilisés et dans le cas d'une
liaison non adaptée. On note que le point de compression devient quasiment constant
pour un rapport I/Ith supérieur a 1,5. Il vaut alors -16 dBm et -23 dBm respectivement
pour la liaison comportant le laser Fabry-Pérot et DFB. 1l est a noter que les valeurs
plus faibles obtenues avec un laser DFB sont directement liées au rendement externe
du composant fibré.
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3.3. Intermodulation et dynamique

La caractérisation en terme d'intermodulation est présentée dans ce
paragraphe. L'intermodulation traduit l'interférence de deux signaux de fréquences
voisines dans la bande passante de la chaine de transmission [26,27,28]. Il s'agit d'une
des caractéristiques essentielles traduisant le comportement d'un systéme non-linéaire.
Dans le cas d'une liaison par fibre optique, la diode laser est I'élément non-linéaire
majeur; la mesure du point d'intermodulation permet d'estimer la linéarité de la liaison.
11 posséde une double non-linéarité définie de la maniere suivante :

* non-linéarité de la caractéristique statique, puissance optique-courant
injecté (figure 1.11)

* non-linéarité de la caractéristique dynamique liée a la résonance du laser
(figure 1.13).

Les non-linéarités d'un systéme optique sont principalement générées au
niveau de la source et dans une moindre mesure au niveau du détecteur. Les non-
linéarités ont pour conséquence la génération d’harmoniques et d'intermodulations.

Nous avons donc principalement relevé le produit d'intermodulation d'ordre 3
de la liaison autour de la fréquence 2,2 GHz. Le niveau des intermodulations est
mesuré en injectant, a l'entrée de la liaison optique, deux signaux hyperfréquences de
puissance égale et a des fréquences trés proches f; et f, (f; = 2,15 GHz et f, = 2,25
GHz). Le principe de la mesure est présenté en annexe 1. Il y a apparition de raies
d'intermodulations aux fréquences 2f] - f;, 2f, - f; ainsi qu'aux fréquences f; + f,,
2f; + £ et 2f} + £, (figure 11.27). Nous ne tiendrons pas compte de ces trois dernicres
raies qui se situent assez loin de la bande de fréquences utilisées et qui sont largement
atténuées. Par contre, les termes en 2f] - f; et 2f, - f; sont treés proches des termes en f;
et f, et ils viendront dans la plupart des applications, perturber les réponses en f; et f;.

Pour chiffrer ces intermodulations, nous mesurons la puissance de sortie en
fonction de la puissance d'entrée pour le fondamental (raie a la fréquence f; ou f;) et
l'une des raies d'intermodulation (fréquence 2f] - f, ou 2f, - f), en les comparant sur le
méme graphe. Puisque le signal de sortie a la fréquence f; (ou f,) est proportionnel au
signal d'entrée, et que le signal de sortie & la fréquence 2f; - f, (ou 2f, - f;) est
proportionnel au cube du signal d'entrée, la pente de la courbe puissance de sortie /
puissance d'entrée (en dBm) sera trois fois plus forte pour le signal 2f; - f; (produit
d'intermodulation ou IMP) que le fondamental f;. Le point d'intersection entre ces
pentes que l'on nomme également point d'interception (extrapolation des zones




a
-

1eve) FREUE LY SIANL DY LE‘TE.E ?“-EQUI'HCY SPAN/DIY
REF 1008M } CEN 2. 06GHZ 100MHZ o) REF :ggﬂggm‘ CEH f gggl;g 100MHZ onm
wer__ ~10, OOBM MR I.Qh%CHZ ‘ 10 MK 222 Mun 29 -0
. O I o .. — - ———e 4 -30
TEK - | - TEK 4
494AP A94AP 0k
- - _— . ' .. - -10 —— . . -40 ‘
5 ‘ B l
b e - - - _— ; e e ———— o —— — ] -30 — - - - ‘ e s e - -60
i ‘ . -40 PO ']' i - R =70
. i ! 1
bt r"i'ﬂ""WM" 1" ‘.‘,"’W‘Wd WW 50 L 4-i4 ;M W hWﬂJW AT I1 A fr I
- - PR S - f U R N DU YT | L — —— — - ¥ . - 4 e - -80
e ;
[ 70 . -100
1008/ 3008 1.7-5.5 INT 3MMZ 1008/ o8 ! 7;5. S L'N'T bz
‘QEIRS:'LCAAVL ATTEP::A T10N ;A’::cos ggz HBFAS'%:J!IDIYD':I ‘g'laSLILC:vL AT 1(».7:3« 110 !:Alfl}ah L5C iy 1341 93411
a) b)
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linéaires du fondamental et du produit d'intermodulation, voir figure I1.28) définit la
puissance de sortie pour laquelle le niveau de la raie d'intermodulation devrait étre au
méme niveau que le fondamental.

Les résultats de la mesure montrent que ce point d'interception est
respectivement de -5 dBm et -18 dBm pour la liaison adaptée utilisant un émetteur
Fabry-Pérot ou DFB. Puisqu'il est indépendant de la puissance d'entrée, il constitue
une mesure trés utile de la non-linéarité du systéme. Nos valeurs mesurées sont en
accord avec celles tirées de la littérature [27,29].

Un autre facteur essentiel des performances d'une liaison optique analogique
hyperfréquence est la définition de la dynamique de sortie. On définit la dynamique
par la différence de puissance de sortie, exprimée en dB comprise entre le point de
compression a -1 dB et le niveau minimum détectable [30,31,32]. Elle est donnée
théoriquement a partir des caractéristiques mesurées de la fagon suivante :

D 4B.Miz) = Pic (@Bm) - N (@Bm) -

ou D est la dynamique de sortie, P, le point de compression a 1 dB et N le niveau
minimum détectable défini dans une bande passante de 1 MHz.

Nous avons relevé sur la figure 11.29, la valeur de la dynamique pour la
liaison munie d'un laser Fabry-Pérot et de cellules d'adaptation en entrée et en sortie.
Une dynamique d'environ 65 dB.MHz a pu étre observée avec les deux types
d'émetteur, ce qui est légérement inférieur aux valeurs généralement obtenues par
ailleurs, ainsi que le montre I'étude bibliographique présentée figure 11.30.

Si I'on veut que le niveau d'intermodulation n'excede pas le niveau de bruit en
sortie, on définit la dynamique d'entrée sans parasite de la chaine comme l'indique la
figure I1.31 (spurious free dynamique range, en anglais) [33]. Elle est donnée par la
relation :

2 2
Dgp @BMHz3) = 3 (P (aBm) - N (dBm))

ou Dg, représente la dynamique d'entrée sans parasite, Ppyp le niveau de puissance
d'entrée conduisant a un niveau d'intermodulation égal au niveau de bruit (en sortie) et
N, le niveau de puissance d'entrée pour lequel la puissance de sortie du fondamental
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est égale au niveau de bruit en sortie. Ppp et N sont définis dans une bande passante
de 1 MHz.

2 . . sqe g
Nous avons relevé une valeur d'environ 40 dB.MHz 3 pour la liaison utilisée.

Cette valeur est en accord avec les résultats publiés dans la littérature [29,31,32].

3.4. Rapport signal sur bruit

Nous venons de voir l'importance de la dynamique de la liaison opto-
hyperfréquence. Une autre caractérisation tout aussi essentielle consiste a relever le
rapport signal sur bruit.

De nombreuses sources de bruit contribuent a la dégradation du rapport
signal sur bruit [34,35,36]. Les plus dominantes sont le bruit thermique (kT = -174
dBm) et le bruit relatif d'intensité du laser (RIN). Cette derniére représente en fait la
principale source de bruit dans la liaison par voie optique. Ce bruit dépend a la fois du
matériau utilisé, de la structure adoptée mais aussi de la polarisation continue du laser
et de la fréquence de modulation.

En effet, notons qu'il est intéressant de choisir judicieusement la polarisation
du laser. Nous avons vu au chapitre I (figure 1.13.b) que la fréquence de résonance
dépend du courant continu injecté dans le laser. A forte polarisation continue, la
fréquence de résonance se trouve donc repoussée a des fréquences €loignées de la
fréquence de travail; or, le RIN du laser est maximum a la fréquence de résonance.
Dans certains cas, on a donic intérét a travailler a forte polarisation pour réduire le bruit
mais aussi les intermodulations [32,37,38,39].

Nous avons relevé le rapport signal sur bruit pour la liaison utilisant les deux
types d'émetteur. Le principe de la mesure est présenté en annexe 1. Les valeurs
obtenues a 2,2 GHz sont de I'ordre de 120 dBc/Hz et 110 dBc/Hz dans une bande
passante de 1 MHz (figure 11.31 et I11.32), ce qui est comparable aux valeurs obtenues
dans la littérature [38]. La différence observée pour les deux types de laser est de
l'ordre de 10 dB et peut se justifier dans les termes suivants : l'efficacité du laser DFB
est trois fois plus faible que celle du laser Fabry-Pérot, ce qui se traduit au niveau de la
puissance optique de sortie, par des pertes de 6 dB optiques soit 12 dB électriques. Cet
écart se retrouve au niveau des valeurs mesurées et repose le probléeme de la
disponibilité de lasers DFB d'efficacité égale a celle du Fabry-Pérot.
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3.5. Facteur de bruit

Nous avons vu précédemment, que la source de bruit prédominante de la
liaison optique est le RIN du laser. L'importance de ce parameétre est essentielle
lorsqu'on aborde la notion de facteur de bruit. L'expression théorique du facteur de
bruit d'une liaison opto-hyperfréquence s'écrit de la forme suivante [39,40,41] :

RIN (,f) * (I-Lp)? * Ry, 2 * q * (Ip-Iy) jRi RE
kT + GKT ¢))

Fap) =

A partir de cette expression, nous pouvons constater que le facteur de bruit F
est essentiellement tributaire de deux élements, a savoir le RIN et l'impédance d'entrée
du laser (Ry). Comparons le laser DFB vis-a-vis du laser Fabry-Pérot. Dans ce but,
nous avons relevé le facteur de bruit de la liaison en utilisant les deux types
d'émetteurs pour différentes conditions de polarisation. La figure I1.33 présente la
variation du facteur de bruit en fonction de la fréquence pour différentes polarisations
continues du laser. Il existe un minimum du facteur de bruit correspondant a F = 52 dB
pour un rapport I/Ith=1,3 4 2,2 GHz.

Une étude similaire a porté sur la liaison munie d'un émetteur DFB; les
mémes remarques concernant l'évaluation du facteur de bruit en fonction de la
fréquence peuvent étre faites. Une valeur typique mesurée a 2,2 GHz, pour un rapport
IIth égal a 1,3 est de l'ordre de 45 dB [25,26,39]. La figure I1.34 présente la
comparaison du facteur de bruit effectuée sur les deux types d'émetteurs et dans les
mémes conditions. On constate un écart de 7 dB en faveur du laser DFB.

Interprétons ces résultats a I'aide de l'expression générale du facteur de bruit
en fonction du rapport signal sur bruit en 'entrée et en sortie; on peut écrire :

(é

N/¢ 1 Ns

F(dB) = S = 'G*_ (2)
) °

. : . Ns . - .
ou G est le gain de la liaison et Ne le rapport des niveaux de bruit a I'entrée et en

sortie. Cependant, il faut rappeler que le gain de cette liaison est de 13 dB inférieur a
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la liaison utilisant un laser Fabry-Pérot. Ceci montre que le rapport I_\I% est meilleur

avec le laser DFB qu'avec le laser Fabry-Pérot et qu'il compense le gain plus faible
avec un laser DFB (efficacité du laser).

L'autre aspect de la mesure a consisté a tenter d'étudier l'effet de I'adaptation
d'impédance. A partir de la relation (1), on peut prévoir une dépendance du facteur de
bruit en fonction de I'impédance d'entrée du laser. Pour une diode laser munie d'un
circuit d'adaptation purement réactif, la contribution totale du bruit devrait donc étre
réduite. Mais ceci n'a pas pu étre mis en évidence dans nos mesures a cause de la faible
amélioration de la transmission apportée par le circuit d'adaptation a l'entrée (1 dB).

Les niveaux de bruit des composants commerciaux actuels ne permettent pas
d'espérer pour le moment, une diminution sensible du facteur de bruit a des valeurs
raisonnables. C'est pourqubi, de nombreux auteurs utilisent a l'entrée de la chaine de
transmission, un amplificateur de gain important afin de réduire le facteur de bruit a
quelques dB. En effet, a 1 dB d'amplification apporté par l'amplificateur correspond
1 dB de réduction du facteur de bruit de la liaison optique [26,42].

CONCLUSION

Nous avons étudié les possibilités d'amélioration du transfert en puissance
d'une chaine opto-hyperfréquence dans la bande de fréquence de 2 GHz - 2,4 GHz, par
adaptation passive réactive des composants optoélectroniques d'extremités. Des
composants commerciaux fibrés ont été choisis pour leur facilit¢ d'utilisation dans un
systeme embarqué.

Leur caractérisation microonde (par la mesure du paramétre de réflexion Sy;)
a permis de déterminer, pour chacun d'entre eux, un schéma équivalent qui a servi de
base a la conception des circuits d'adaptation, en s'appuyant sur un ensemble de
logiciels mis au point au laboratoire et commerciaux (Touchstone-MDS). Une
amélioration d'environ 7 dB (1 dB pour I'émetteur, 6 dB pour le récepteur) sur le
transfert en puissance par rapport a la liaison non adaptée, est alors démontrée dans
une bande de 400 MHz. Les différentes modélisations montrent que la majeure partie
de la limitation de 1'adaptation est apportée par les éléments parasites des composants.
L'étude expérimentale réalisée a l'aide de circuits d'adaptation en éléments répartis
vérifie totalement les résultats prévus par le calcul. Le concept d'amélioration de la
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liaison opto-hyperfréquence dans une bande de fréquence relativement large a donc été
démontrée. Une caractérisation la plus compléte possible (pertes d'insertion, point de
compression, dynamique, intermodulation, rapport signal sur bruit,...) de la liaison
disposant d'un laser Fabry-Pérot ou DFB a ensuite été menée.

Pour la transposition a une gamme de fréquences supérieure (9 GHz en ce
qui concerne les projets RADAR 2000 et SPOT 2000), le principe de 'adaptation est
identique; il faudra dans ce cas disposer de composants optoélectroniques possédant
une bande passante suffisante. De plus, les résultats des modélisations montrent que
I'efficacité de l'adaptation sera d'autant meilleure que celle-ci est la plus "proche"
possible du composant a l'intérieur du boitier. L'utilisation de composants en puce est
alors obligatoire, 1'adaptation pouvant étre réalisée soit en éléments répartis sur substrat
hyperfréquence (intégration hybride), soit en éléments localisés directement sur la
puce (intégration monolithique).

Le chapitre suivant sera essentiellement consacré a I'étude de la transmission
d'un signal microonde a 2,2 GHz modulé par un signal digital bas débit.
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Pour le principe de fonctionnement de l'antenne active, il est nécessaire
d'acheminer a la fois des signaux hyperfréquences, des signaux digitaux notamment
pour la commande de l'antenne, des signaux hyperfréquences modulés par des signaux
digitaux, et éventuellement des signaux hyperfréquences simultanément au signal
digital. Dans ce cas, nous aborderons tout d'abord la possibilité de transmettre un
signal hyperfréquence et digital bas débit, puis nous développerons l'étude de la
transmission d'un signal hyperfréquence modulé par un signal digital.

1. ESSAI DE TRANSMISSION OPTIQUE SIMULTANEE DE SIGNAUX
ANALOGIQUE HYPERFREQUENCE ET DIGITAL BAS DEBIT

On peut penser utiliser la fibre optique pour transmettre simultanément entre
le coeur du satellite et son antenne, un signal hyperfréquence d'émission et de
réception ainsi qu'un signal digital de commande de I'antenne. Nous n'envisageons ici
qu'un premier essai de réalisation de ce type de transmission, 1'étude la plus importante
a développer pour le CNES étant dans l'immédiat la transmission d'un signal
hyperfréquence modulé par un signal digital.

1.1. Utilisation de deux liaisons optiques

La solution la plus simple consiste & doubler la liaison, 'une permettant la
transmission du signal digital et l'autre celle du signal analogique hyperfréquence
(figure III.1). C'est probablement la solution la mieux adaptée en terme de
performances pour chacun des signaux a transmettre puisqu'elle permet d'optimiser
séparément chacune des liaisons. Cette remarque a d'ailleurs été vérifiée par
l'expérience par comparaison avec d'autres méthodes [1]. Elle a cependant le
désavantage, pour notre application, de multiplier par 2 les liaisons optiques qui sont
déja fort nombreuses (64 liaisons pour les 3 panneaux, multipliées par deux pour la
bidirectionnalité).

C'est pourquoi, nous avons recherché une autre méthode qui permette
d'utiliser la méme liaison optique a la fois pour le signal digital et le signal
hyperfréquence. Ceci introduit le concept de liaison simultanée. La technique
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envisagée consiste 3 moduler le courant continu du laser modulé par le signal digital et
a injecter en méme temps, le signal hyperfréquence.

1.2. Transmission simultanée obtenue par la modulation du courant
continu du laser par le signal digital

Nous avons abordé le transport d'un signal microonde et d'un signal digital
carré dont la fréquence pour ce premier essai a été choisie égale 8 2 MHz. Ce signal
digital a été superposé au courant d'alimentation continu de la diode laser. Dans ce but,
nous avons fabriqué un circuit électrique dont 1a fonction est la suivante :  partir d'un
signal digital (-V/+V) de fréquence 2 MHz, il s'agit de moduler le laser autour d'une
valeur de courant continu constante I, de telle sorte que le laser soit toujours en mode
de fonctionnement normal (I > I;); les deux états correspondant aux tensions -V/A+V
sont donc I - Al et Iy + AL

Nous donnons en annexe 2, plus de précisions sur le circuit complet destiné a
réaliser cette fonction. Il en résulte, a I'issu de cette modulation du courant injecté dans
le laser, que le niveau de la puissance optique issue sera elle aussi caractérisée par
deux états Py - AP et P, + AP (figure I1.2). Le signal hyperfréquence est alors
superposé a I - Al et I, + AL Le signal optique qui en résulte sera donc constitué de
deux signaux optiques modulés en hyperfréquence autour de deux valeurs de
puissances optiques moyennes P, - AP et P, + AP. Le spectre du signal transmis est
représenté figure II1.3 pour deux taux de modulations différents. Pour ce qui nous
concerne, nous avons défini le taux de modulation par le rapport AL/l Ces figures
montrent la nrésence de la raie hyperfréquence a 2,2 GHz et de raies distantes de
2 MHz en 2 MHz représentant la présence du signal digital a 2 Mbit/s; ces spectres
montrent la coexistence des deux signaux hyperfréquences et digitaux.

Cependant, cette fagon de procéder a des limites qui sont essentiellement
liées a la modification du point de fonctionnement du laser et aux variations qui
peuvent en résulter, compte tenu des non-linéarités possibles de ce laser. Ceci peut se
traduire notamment par une variation de l'efficacité du laser, et par conséquent par une
modification de l'intensit¢ du signal hyperfréquence transmis pour chaque demi-
période du signal digital (ce phénoméne est schématisé figure II1.2). Les conditions de
transmission du signal risquent donc d'étre fortement modifiées (efficacité quantique,
bruit) et le signal dégradé (rapport signal sur bruit, ...) et nous avons donc abandonné
cette méthode. Nous nous sommes plus particulierement intéressés dans la suite de ce
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travail a la transmission d'un signal hyperfréquence modulé par un signal digital qui
correspond a un intérét manifesté par le CNES.

2. TRANSMISSION D'UN SIGNAL HYPERFREQUENCE MODULE PAR UN
SIGNAL DIGITAL

2.1. Présentation

11 est possible de moduler le signal hyperfréquence par un signal digital selon
différentes méthodes bien connues (modulation d'amplitude, de fréquence ou de
phase). En terminologie anglo-saxonne, ces méthodes s'appellent respectivement
Amplitude Shift Keying (ASK), Frequency Shift Keying (FSK) et Phase Shift Keying
(PSK). Nous étudierons ces trois types de modulation pour des débits d'information de
'ordre de quelques Mbits/s et pour un signal hyperfréquence de l'ordre de 2,2 GHz.

Auparavant, nous rappelons quelles sont les principales contraintes a prendre
en compte pour le choix du type de modulation. Les principaux critéres qui permettent
d'orienter le choix sont : la sensibilit¢ aux distorsions et aux perturbations et
'occupation spectrale.

L'occupation spectrale et la sensibilité aux perturbations peuvent étre
envisagées sous l'aspect complémentaire qu'est l'efficacité spectrale m. L'efficacité
spectrale est essentiellement déterminée par la notion de bande minimale pour
transmettre un signal modulé sans distorsion. Elle est exprimée en bits/Hz et mesure le
débit que 'on peut transmettre par unité de bande de fréquence avec une modulation
donnée. Le compromis entre la sensibilité aux perturbations et l'occupation spectrale
est mis en évidence par la courbe représentant l'efficacité spectrale n pour différentes
modulations de phase en fonction du rapport Ey/N,, (rapport de 1'énergie moyenne par
bit Ey, et de la densité de bruit Ny) avec pour paramétre un taux d'erreur sur les bits
fixés. L'efficacité spectrale théorique maximale que l'on peut obtenir tout en
garantissant un taux d'erreur de bits (TEB) aussi faible que possible est donnée par la
relation suivante déduite du théoréme de Shannon [2] :

Eb
n=logy (1+1 30
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La courbe présentée figure II.4 montre clairement que 1'on ne peut améliorer
l'efficacité spectrale qu'en augmentant le rapport E/N; et qu'inversement, on ne peut
réduire ce rapport pour un taux d'erreur donné, qu'en diminuant l'efficacité spectrale.
Les courbes correspondant a des modulations pratiques se situent en dessous de cette
courbe limite théorique (courbe de Shannon) qui apparait comme la courbe idéale a
atteindre. Le facteur prépondérant est le nombre d'états de la modulation (2 états de
phase pour la BPSK et 4 états de phase pour la QPSK), le nombre d'états étant égal au
nombre de phases différentes. Le choix du compromis est fortement influencé par le
type d'application visée. Nous exposerons plus en détail le principe des modulations
d'amplitude, de fréquence et de phase dans les paragraphes suivants.

2.2. Simulation de la transmission optique du signal hyperfréquence
modulé par un signal digital

Nous rappelons dans ce paragraphe le principe de la modulation d'amplitude,
de fréquence et de phase. Un modéle de type circuit de la diode laser a semi-
conducteur a été développé au laboratoire sur le logiciel PSpice par H. Elkadi [3].
Nous présentons en annexe 2, les principes de base de cette modélisation. Nous I'avons
utilisée pour étudier la transmission optique du signal hyperfréquence modulé pour
chaque type de modulation. L'objectif est ici d'établir une comparaison des
performances de la transmission pour chaque type de modulation [4,5].

2.2.1. Transmission optique du signal hyperfréquence avec
modulation d'amplitude

a) Rappels

Dans la modulation d'amplitude, le signal modul€é a deux états d'amplitude V|
et V,. L'information est représentée par le niveau de l'amplitude du signal. A chacun
des éléments binaires "0" ou "1", on associe donc une certaine amplitude de la
porteuse de fréquence f, pendant la durée T/2; T désigne la période de modulation du
systeme. Nous aurons donc la correspondance suivante :

"0" = Vi * cos(2mtfyt)  pendant la demi-période T/2
"1" = Vy * cos(2mfyt) pendant la demi-période T/2
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11 s'agit d'une modulation d'amplitude au sens le plus classique du terme telle
qu'elle est schématisée sur la figure IIL.5. On fait parfois référence a la modulation
d'amplitude On/Off Keyed (OOK); dans ce cas la porteuse hyperfréquence possede
deux états de modulation qui sont 0 et V. Si l'on s'intéresse a la distribution spectrale
du signal modulé a la fréquence f;,, elle est la méme que pour le signal exprimé en
bande de base, mais se trouve centré autour de la fréquence fj,.

b) Résultats de la simulation

Nous proposons de mettre en évidence au moyen du modele présenté
précédemment, les limitations essentielles qu'améne l'utilisation d'une liaison a fibre
optique. Un signal de fréquence 2.2 GHz est modulé en amplitude par un signal digital
carré de quelques Mbits/s puis injecté a l'entrée de la chaine de transmission. Nous
présentons les résultats de la simulation figure II1.6.a (I'émetteur laser est polarisé a un
courant continu au dessus du courant de seuil). La modulation du laser par un signal
hyperfréquence d'amplitude variable a pour conséquence l'apparition d'un phénomene
de résonance lors de la transition du signal entre les deux niveaux d'amplitude; celle-ci
s'atténue cependant trés vite et n'affecte pas la transmission simultanée.

Comme nous l'avons déja vu, la diode laser posséde une caractéristique
statique non-linéaire. La figure II1.6.b met en évidence l'influence des non-linéarités
amenées par la liaison optique sur le spectre du signal transporté. Une des premiéres
conséquences de ces non-linéarités est I'apparition en sortie d'un nombre important de
raies harmoniques d'amplitude élevée, d'ott une réduction trés nette de 1'efficacité
spectrale de la liaison. Ceci est bien entendu inhérent aux composants
optoélectroniques utilisés et limite le domaine d'application de ce type de transmission
[6,7]. C'est pourquoi, la modulation d'amplitude ne sera pas retenue pour nos
expériences concernant la transmission optique d'un signal hyperfréquence modulé.

2.2.2. Transmission optique du signal hyperfréquence avec
modulation de fréquence

De nombreuses études ont porté sur des liaisons optiques utilisant la
modulation de fréquence. La faisabilit¢ de ce type de transmission a déja été
démontrée [8,9].
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a) Rappels

Dans la modulation de fréquence, le signal modulé d'amplitude constante
posséde deux valeurs de fréquence f; et f;. L'information est ici représentée par la
fréquence du signal. A chacun des éléments binaires "0" et "1", on associe pour la
porteuse une valeur de fréquence f;, ou f; pendant la durée T/2; T désigne la-aussi la
période de modulation du systéme.

Ainsi, nous aurons la correspondance suivante :

"0" = V x cos(2ntfyt)  pendant la demi-période T/2
"1" = V * cos(27tfjt) . pendant la demi-période T/2

Un message traduit dans ce type de modulation présente 1'allure figure IIL.7.
Le spectre du signal modulé en fréquence se caractérise par deux raies aux fréquences
fy et f;. L'écart de fréquence entre ces deux raies est fonction de l'intensité du signal
modulant, celui-ci fixant les fréquences f; et f;.

b) Résultats de la simulation

Les principales caractéristiques de la transmission sont analysées au moyen
du modele théorique de laser [3]. Le signal de fréquence 2.2 GHz est tout d'abord
modulé en fréquence par un signal digital carré de quelques Mbits/s et injecté a I'entrée
de la liaison utilisée. Nous présentons les résultats de la simulation sur la figure III.8.
Ainsi qu'il a été dit précédemment, le spectre du signal issu du modulateur est
caractérisé par deux raies hyperfréquences d'égale amplitude et espacées d'une valeur
Af= |£, - f;| dépendant de I'amplitude du signal digital. A cause des non-linéarités du
laser, le spectre du signal en sortie de la liaison optique met en évidence des raies
harmoniques. Cependant, I'étalement en fréquence est beaucoup moins important
comparé a celui obtenu avec une modulation d'amplitude. L'efficacité spectrale se
trouve donc améliorée grace a l'utilisation de la modulation de fréquence. L'effet des
distorsions amenées par le laser est ici considéré comme une des sources de
dégradation de la transmission [10,11,12]. Ceci reste en accord avec les études
publiées portant sur la comparaison de ces deux types de modulation [13,14].
Cependant, la sensibilité aux non-linéarités reste un élément important, et nous permet
d'envisager l'étude d'une modulation qui soit performante sur le plan de l'efficacité
spectrale et peu sensible aux non-linéarités de la liaison optique [15,16].
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Des études déja effectuées sur la comparaison de la modulation de fréquence
et de phase montrent notamment que cette derni¢re est plus performante en terme
d'efficacité spectrale [2]. Le prochain paragraphe sera donc consacré a la modulation
de phase.

2.2.3. Transmission optique du signal hyperfréquence avec
modulation de phase

La transmission de signaux par modulation de phase a travers une liaison a
fibre optique fait I'objet d'un nombre croissant d'études utilisant la modulation de phase
essentiellement axées sur le domaine des communications sur satellite [17,18].

a) Rappels
Dans la modulation de phase, le signal modulé peut s'écrire sous la forme :

i
s(t) =V % cos 2nfyt + o9+ Ag ) avec Ap = —M@

ou i est un entier et M représente le nombre d'états de phase de la modulation.

Dans le cas de la modulation biphase (BPSK), le signal modulé d'amplitude
constante a deux états de phase équidistants (0 - =). L'information est représentée par
I'état de phase ou par la transition entre les états. A chacun des éléments binaires "0"
ou "1", on associe donc un certain état de phase de la porteuse de fréquence f;, pendant
une durée T/2; T désigne dans toute la suite la période de modulation du systeme.
Ainsi, nous aurons la correspondance suivante dans le cas de la modulation a 2 états
(figure HI.é) C

"0" > V x cos(2ntfyt) - pendant la demi-période T/2
"1" > V x cos(2mfyt+7) pendant la demi-période T/2

Bien entendu, au lieu des deux états de phase O et m, nous pouvons, en -

utilisant quatre états de phase de la porteuse, transmettre un débit numérique deux fois
plus élevé. Dans ce cas, les quatre valeurs choisies sont @g, g + 7/2, o9 + &, @0 +
3n/2. 11 s'agit de la modulation quadriphase (QPSK); c'est une modulation d'amplitude
a deux niveaux sur chacune des porteuses en quadrature. Le signal modulé a une
amplitude constante et quatre états de phase équidistants 7/2. L'information codée par
le couple de bits (00, 01, 11, 10) est représentée par I'état de phase ou de transition. Le
spectre du signal en modulation quadriphase est donc semblable au spectre du signal
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en modulation biphase, avec cependant une occupation spectrale deux fois plus faible.
L'occupation spectrale est donc la méme pour un débit double. A ce titre, les
performances évaluées sur la figure II1.4 représentant I'efficacité spectrale m en
fonction de Eb/N, sont caractérisées par une occupation double en modulation BPSK
qu'en modulation QPSK. Ceci explique que pour les transmissions & bande passante
limitée, la modulation QPSK est souvent substituée a la modulation BPSK. Cependant,
la sensibilité de la modulation quadriphase aux distorsions est toutefois plus forte que
celle de 1a modulation biphase [2,19].

On peut méme se demander pourquoi ne pas prendre des modulations de
phase a huit états voire 16 états, espacées de n/4 voire n/8, afin de transmettre un débit
triple ou quadruple pour une méme durée T.

Dans la modulation comportant M états de phase (MPSK), la distribution
spectrale est identique au cas envisagé précédemment, mais avec une réduction de la
période T. Elle permet de faire passer dans la bande de fréq{lence donnée, identique
pour chaque type de modulation, un débit plus élevé (débit noté m tel que m = In (M),
M désignant le nombre d'état). Ceci est réalisé au prix d'une augmentation de la
complexité du systéme. En outre, pour séparer les différentes combinaisons de phase
en réception, notamment en présence de bruit, il faut que les performances électriques
de la liaison (rapport signal sur bruit) soient de plus en plus élevées au fur et 4 mesure
que I'on augmente le nombre d'états de phase M. Aussi se limite-t-on a une modulation
a deux ou quatre états de phase.

b) Résultats de la simulation

Le signal de fréquence 2,2 GHz est modulé en phase par un signal digital
carré de quelques Mbits/s. Il est ensuite injecté a I'entrée de la liaison optique utilisé.
Les résultats de la simulation sont présentés figure II1.10 et 11. Ils permettent de
vérifier que la liaison optique restitue de maniére intégrale le signal modulé en phase et
ne vient pas perturber les états de phase de modulation.

Dans le cas de la modulation biphase, la réponse spectrale (figure III.10)
permet de mettre en évidence une étendue spectrale d'une centaine de MHz, autour de
la fréquence porteuse, ce qui démontre la bonne efficacité spectrale obtenue avec ce
type de modulation. Il est & noter, mais nous le verrons plus en détail dans la seconde
partie, que la transmission se fait sans porteuse puisque la modulation a pour effet
d'ajouter deux signaux en opposition de phase. On peut également remarquer sur la
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figure II.10 que les raies harmoniques sont alternativement caractérisées par
l'existence d'une raie correspondant a la porteuse, ou au contraire dépourvues de cette
raie. Cette propriété pourrait étre mise a profit pour restituer la porteuse
hyperfréquence a une fréquence plus importante (multipliée par le rang harmonique).

Si l'on considére maintenant le signal en modulation quadriphase (figure
III.11), on peut transmettre deux fois plus d'informations qu'en utilisant la modulation
biphase. La différence observée porte sur la nature des raies harmoniques : il faut en
effet étendre l'observation a la quatriéme harmonique, pour voir apparaitre une raie
correspondant a I'existence de la porteuse. La modulation utilisée ici a pour principales
caractéristiques d'apporter un déphasage de /2 & chaque digit "1" d'information; au
bout du quatriéme digit "1", le déphasage est ainsi équivalent 4 2r, ce qui revient a
retrouver un signal en phase avec la porteuse. On doit donc s'attendre a une disparition
de la porteuse sauf pour les raies harmoniques dont la fréquence est égale ou bien est
un multiple de quatre fois la fréquence de la porteuse, conformément aux résultats
donnés sur la figure I11.11.

3. ETUDE EXPERIMENTALE DE LA TRANSMISSION D'UN SIGNAL
HYPERFREQUENCE MODULE EN PHASE (MODULATION BIPHASE)
PAR UN SIGNAL DIGITAL

Nous aborderons dans ce paragraphe 1'étude expérimentale détaillée de la
modulation de phase a deux états (BPSK). Pour ce faire, nous disposons d'un
modulateur de phase BPSK mus au point au Centre National d'Etudes Spatiales de
Toulouse.

3.1, Description de la chaine de transmission

La chaine de transmission comparée a la liaison par fibre optique décrite au
chapitre II, comprend en plus le modulateur de phase BPSK du CNES en entrée
permettant la modulation biphase du signal hyperfréquence; ce signal modulé est
ensuite injecté directement sur le laser polarisé en continu au travers d'un té de
polarisation. La figure II1.12 donne une représentation schématique de la nouvelle
configuration de la liaison optique. La longueur de fibre n'est que de quelques métres
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puisque dans les projets du CNES SPOT 2000 et RADAR 2000, la longueur de la
liaison est estimée a une vingtaine de métres environ au maximum.

3.1.1. liaison par fibre optique

La présentation de la liaison optique a été faite de maniére détaillée au
chapitre II. Elle est constituée du laser Fabry-Pérot, fibré monomode et de longueur
d'onde 1,3 pm, ainsi que d'un photodétecteur PIN, fibré multimode et de longueur
d'onde 1,3 um - 1,55 pum.

3.1.2. Modulateur de phase BPSK
a) Présentation

La chaine de transmission comprend un modulateur de phase disposé a
I'entrée de la liaison optique. Le modulateur de phase (BPSK) fabriqué au CNES, est
un équipement qui impose a un signal analogique hyperfréquence une phase précise en
fonction de l'information a transporter [20,21,22]. Deux oscillateurs locaux permettent
également d'obtenir des signaux de fréquence 2,49 GHz ou 1,61 GHz. Dans le cas de
la modulation biphase (BPSK), nous rappelons que deux états de phase sont possibles
(0° et 180°) suivant 1'état du digit d'information. Le principe de fonctionnement du
modulateur est donné figure III.13.a. Un changement d'état du signal modulant (+V/-
V) entraine un changement d'état des diodes D1 et D2 (court-circuit ou circuit ouvert).
Le signal hyperfréquence qui se présente dans la branche libre de la jonction passe
dans la branche de la boucle dont la diode est en court-circuit. Selon le chemin suivi,
le champ hyperfréquence s'inverse tel qu'il est décrit figure II1.13.b. Pour plus de
détail, nous renvoyons le lecteur aux références [21,22].

Des spécifications importantes sont assignées au modulateur, entre autre, une
bonne symétrie de phase (a savoir 180°+1°), une large bande passante sur la sortie
modulée (au moins 1 GHz). Cette derniére spécification est importante notamment
pour des applications en spectre étalé. Le synoptique du modulateur et les spectres
d'entrée et de sortie peuvent étre représentés par la figure I11.14.a.

Notons que pour la démodulation, nous pouvons réutiliser le méme circuit a
condition qu'il soit inséré dans une boucle qui réalise le synchronisme de la
modulation par restitution de la porteuse (figure II1.14.b). Le schéma de principe du
démodulateur présente une forte analogie avec celui du modulateur biphase. Ainsi dans
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la littérature [20,21,22], les démodulateurs réalisés en technologie hybride présentent
souvent l'avantage de pouvoir fonctionner en démodulateur biphase. En effet, dans
tous ces circuits, l'utilisation des diodes comme éléments de commutation permet de
garantir la réciprocité du fonctionnement modulateur/démodulateur.

b) Calcul de la distribution spectrale de puissance du
signal modulé en phase [2,22]

En complément des résultats de modélisation déja présentés au paragraphe
2.2.3, nous rappelons ici les résultats du calcul de la distribution spectrale d'un signal
hyperfréquence modulé en phase.

Considérons tout d'abord un signal modulant digital pseudoaléatoire. Il peut
étre considéré comme une suite de mots binaires; il est représenté par une série de
digits adjacénts dans l'intervalle [0, T] pour I'un ou l'autre des signaux +V ou -V si le
message est du type NRZ.

Dans ce cas, la distribution spectrale du signal modulé biphase en bande de
base s'écrit de la fagon suivante (cas d'un message aléatoire type NRZ) :

sinnt T f)2

So®=V2« T+ (15

La composante continue du signal Sy(f) est nulle; l'allure du spectre est en sinus

. . . k :
cardinal carré (smx/x)zqul s'annule pour f=7 (k est entier).

Si l'on module maintenant la porteuse hyperfréquence avec le message
pseudoaléatoire, le signal s'écrit comme nous 1'avons déja vu au paragraphe 2.2.3 :

Sj () =V * cos (2nfyt + jn) avecj=0oul

ou j représente le signal modulant d'amplitude +V pour un digit "1" (j = 1) et -V pour
le digit "0" (j = 0).

La distribution spectrale du signal modulé s'écrit alors :

sio=ver[ (e + (e’
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AS

Le spectre du signal en bande de base est translaté identiquement a lui méme
1 .
en fo. L'allure du spectre modulé s'annule en f = f; + k £, avec fy, = 7 et k entier est

présenté figure II1.15. La puissance moyenne est proportionnelle a V2; 91% de cette
puissance est contenue dans le lobe central entre les fréquences f;, - f,, et fy + f;;. La
bande radiofréquence nécessaire pour passer le message est donc de 'ordre de 2 £,

A la fréquence porteuse f=1f, S()=V2Tm
Aux fréquences f=f+1f, S =0
f=f,+1,5f,  S()=0,0045 V2 Tm

L'atténuation du premier lobe par rapport au lobe principal est de 13,46 dB.

Nous allons aborder maintenant le cas particulier de la modulation biphase
pour un signal modulant digital carré.
Le signal modulé en phase s'écrit :

S (t) = V cos 2nfyt+jr)  avecj=0ou 1

Le signal modulant digital carré a pour valeur + V pour le digit "1" et - V pour le digit
"0". Le signal modulant carré est périodique, sa décomposition en série harmonique et
la nature harmonique de la porteuse vont générer un spectre de raies dont la
distribution spectrale est donnée par l'expression suivante (n est impair) :

SH=Y zItlvz/(m:)2 * [S(f-fo-nfm) + §(f-fy+nfy) + S(f+y-nf, )+ 8(f+f0+nfm)]

Le signal ne contient pas dharmoniques paires ni de raie a la fréquence
porteuse f;. La figure III.16 représente le spectre de raies du signal modulé par un
signal périodique carré. La puissance moyenne totale du signal est proportionnelle a
V% les deux premicres raies apparaissent pour n=1 et n=3. Elles présentent les
atténuations suivantes par rapport a \'%&E

Aux fréquences = fy+f, S(f) = 4v¥/n?  s0it3,9dB
f=fo+3f, S(f) = 4V¥(3n)? soit 13,46 dB
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Figure I11.15 : Représentation spectrale typique d'un signal modulé en phase par
un signal digital pseudoaléatoire (de type NRZ)
Jfo =fréquence de la porteuse, f,, = 1/T (T période du signal digital)
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Figure I11.16 : Représentation spectrale typique d'un signal modulé en phase par
un signal digital carré (de type 1010..)

fo =fréquence de la porteuse, f,, = 1/T (T période du signal digital)
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3.2. Caractérisation de la chaine de transmission pour un signal
hyperfréquence modulé en phase

Nous distinguons deux types de mesures de la chaine de transmission :

* les mesures dites statiques réalisées a polarisation fixe (+V/-V) des entrées
digitales du modulateur. Elles permettent de déterminer les paramétres S de la chaine
de transmission avec le modulateur pour un état donné de la phase et notamment les
pertes d'insertion. Une mesure sur la précision des plots de phase sera également
effectuée. '

* les mesures dites dynamiques sont réalisées avec une modulation de phase
a la fréquence porteuse 2,49 GHz, afin d'analyser le spectre du signal hyperfréquence
modulé.

Ces diverses mesures sont effectuées pour une liaison ne comportant pas les circuits
réactifs d'adaptation présentés au chapitre II, figures I1.19 et 11.20, mais chargée en
sortie sur 50 Q.

3.2.1. Mesures statiques
a) Parametres S

Nous mesurons les paramétres S de la chaine de transmission sur analyseur
de réseau vectoriel HP 8510. Un circuit de polarisation extérieur permet de fixer les
deux configurations +V / -V sur les entrées digitales du modulateur.

Nous présentons tout d'abord, figure III.17 I'évolution des parameétres S;;, Sy
et S,; dans une large gamme de fréquence (1-3 GHz). Puisque la liaison n'est pas
adaptée en entrée, le paramétre S;; (figure II1.17.a) comporte une série de minima du
coefficient de réflexion dans des bandes de fréquences définies par les impédances du
laser et du modulateur placé en entrée (figure II1.17.b). Au contraire, le paramétre S,,
ne comporte aucune oscillation en fonction de la fréquence puisque la liaison est
chargée sur 50 Q. Quant au parameétre S,;, son évolution en fonction de la fréquence
est bien sir fortement liée a la réponse dynamique du laser. C'est ainsi qu'on constate
la modification de S,; avec le courant de polarisation du laser, figures III1.17.c et d. On
obtient sur environ 2 GHz de bande passante centrée sur 2,2 GHz des pertes d'insertion
d'environ 20 dB. Ceci correspond a la somme des pertes occasionnées par la liaison .
optique non adaptée et le modulateur pour les différentes polarisations des entrées
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digitales. La modulation d'amplitude résiduelle (écart maximum d'amplitude entre les
états) a d'autre part été estimée de I'ordre de 1 dB.

b) Etats de phase

Nous nous sommes attachés, au cours de cette étude, a évaluer la précision
de la transition de phase donc des états de phase. Cette mesure a ét¢ effectuée sur
l'analyseur de réseau HP 8510. Ces performances sont visibles figure III.18, ou l'on
représente en module et en phase (états de phase) d'une part les deux points de
fonctionnement du modulateur, d'autre part les différents points de fonctionnement en
sortie de la liaison optique en fonction des conditions de polarisation continues de la
diode laser. Nous avons vu au chapitre II que le bilan des pertes de la liaison dépend
beaucoup du courant continu injecté dans I'émetteur laser. Les composants d'extrémités
ainsi que la fibre optique aménent d'autre part un retard qui varie avec la polarisation
continue des composants d'extrémités. On constate cependant que la différence de
phase de 180° est conservée a 1° prés, quelle que soit la polarisation continue du laser
[23,24].

¢) Réponse temporelle

Nous avons relevé la réponse temporelle du signal analogique a la fréquence
de 2,2 GHz, issu de la liaison optique figure III.19.b, et nous 'avons comparée a un
signal hyperfréquence injecté dans la liaison (portéuse a 2,2 GHz, figure II1.19.a). On
constate un changement de phase de prés de 180° lié au choix de 1'état de modulation
de la phase, auquel il faut ajouter le déphasage dii a la liaison optique proprement dit.

Ces résultats statiques semblent corrects et montrent que la chaine de
transmission optique pourvue du modulateur présente une bonne symétrie de
fonctionnement.

3.2.2. Mesures dynamiques

Nous utilisons pour ces mesures, un analyseur de spectre Tektronix 7549B,
une source qui délivre la porteuse hyperfréquence (VCO ou synthétiseur Wiltron) et
enfin un générateur de bits qui nous permet de disposer d'un signal modulant digital
carré ou pseudoaléatoire. Nous utilisons dans une premiére étape une modulation
digitale carrée (du type 1010...) d'amplitude + 0,53 V et de fréquence de quelques
Mbits/s.
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a) Analyse spectrale

Nous présentons dans ce paragraphe, les principaux résultats concernant la
réponse spectrale de la chaine de transmission. Cette étude est effectuée a la fréquence
porteuse 2,49175 GHz, pour deux types de codage (pseudoaléatoire a 8 Mbits/s et
digital carré de quelques Mbits/s).

La figure 111.20.a présente le spectre du signal modulé, issu du modulateur de
phase et pour le codage pseudoaléatoire. Le spectre obtenu est comparable au spectre
théorique défini au paragraphe 3.1.2 avec notamment, une absence de porteuse ainsi
que des raies a la fréquence horloge d'amplitude trés faible. Le spectre en sortie de la
liaison (figures I11.20.b) montre qu'aucune dégradation imputable a la liaison optique
n'est mesurable; cette constatation est vérifiée pour différentes conditions de
polarisation ainsi qu'en utilisant les deux types d'émetteurs disponibles. On constate
que I'amplitude du signal modulé évolue peu avec le courant de polarisation jusqu'aux
abords de la fréquence de coupure du laser; ce phénomene pourrait étre une
conséquence d'un signal modulé sans porteuse. Notons que cette constatation a
également été faite dans le cas d'une liaison optique munie d'un émetteur DFB.

L'observation du spectre en sortie du modulateur montre que le signal s'étend
sur une centaine de MHz. La méme étendue spectrale a pu étre observée en sortie de la
liaison optique. '

La figure II1.21.a présente la réponse spectrale du signal issu du modulateur
et de la chaine de transmission, pour un signal modulant digital carré. Le spectre
obtenu est ici aussi conforme aux prévisions théoriques. L'étalement en fréquence du
signal modulé est beaucoup plus large autour de la fréquence porteuse comparé au
signal pseudoaléatoire. Nous expliquons ceci par le choix et l'efficacité du codage
utilisé (il est d'une efficacité moins grande comparée au signal digital pseudo-
aléatoire).

b) Niveaux de réjection de la porteuse

Les niveaux de réjection de la porteuse sont mesurés a l'aide d'un analyseur
de spectre placé en sortie de la liaison optique. La réjection de porteuse est mesurée en
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a) Spectre du signal issu du modulateur
b) Spectre du signal issu de la chaine de transmission
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appliquant un signal digital carré. La comparaison du niveau de puissance de la
porteuse avec et sans modulation permet de calculer la réjection de porteuse dans le
spectre. Ceci est une des caractéristiques importantes d'une liaison utilisant la
modulation numérique de phase. La chaine de transmission présente plus de 35 dB de
réjection de porteuse a 2,2 GHz pour une modulation & 8 Mbits/s. Le niveau de
référence sans modulation est de 1'ordre -10 dBm.

c¢) Point de compression

Nous avons mesuré la puissance de sortie de la chaine de transmission en
fonction de la puissance d'entrée. Les résultats sont présentés figure II1.22. Ils
permettent d'obtenir le point de compression a -1dB de la chaine de transmission. Ils
sont comparables a ceux déja présentés au chapitre II en y incluant ici l'effet du
modulateur. Le niveau d'entrée au point de compression a -1dB est de l'ordre de +2
dBm et correspond a un niveau de sortie de -24 dBm.

3.3. Caractérisation de la transmission numérique
3.3.1. Taux d'erreur de bits (TEB)

Le taux d'erreur de bits constitue une grandeur caractéristique traduisant la
qualité d'une transmission numérique. Il joue en cela le role analogue au rapport signal
sur bruit dans une transmission hyperfréquence.

On appelle taux d'erreur de bits, la probabilité pour que le récepteur fasse une
erreur durant la transmission. Par exemple, si la liaison a 2 Mbits/s présente un taux
d'erreur de bits de 109, cela veut dire que la probabilité de faire une erreur est égale a
106, donc qu'en moyenne, il y a deux bits faux en une seconde. Le récepteur
(photodiode PIN) recevant un signal mélé de bruit, doit chercher a extraire de cet
ensemble le signal seul. Le récepteur se contente de comparer la tension a une valeur
de référence, ne recherchant qu'a la situer dans une certaine zone sans se préoccuper
de sa valeur exacte. Il en résulte que le taux d'erreur de bits est moins exigeant que le
rapport du signal sur bruit.

De nombreuses études ont été effectuées sur la transmission numérique d'un
signal digital en bande de base [25] ou par modulation d'une porteuse [15,21]. La
plupart suppose un bruit de type gaussien, et nous donnons figure II1.23, a titre
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d'exemple, le taux d'erreur de bits calculé dans ces conditions pour une modulation
BPSK et QPSK en fonction du rapport Eb/N,, ou Eb représente 1'énergie d'un bit et N,
le niveau de bruit. Cette courbe montre la diminution du taux d'erreur de bit lorsque le
rapport Eb/N, augmente.

Nous avons effectué les mémes mesures du taux d'erreur de bits en bande de
base sur notre liaison optique dépourvue du modulateur. Pour cela, nous avons utilisé
un mesureur de taux d'erreur de bits prété par la société Wiltron (ME520B) pendant
quelques jours (caractéristiques fournies en annexe 2). Il est composé de deux modules

* un module émetteur qui délivre un message numérique (pseudoaléatoire du
type NRZ dans notre application pour des débits d'information allant de 8 a 140
Mbits/s),

* un module récepteur dont la fonction est de comptabiliser les dégradations
intervenues au cours de la transmission, ce qui consiste & compter le nombre de bits
regus pendant un temps et a le comparer au nombre de bits émis pour en déduire la
valeur du taux d'erreur de bits.

Nous avons donc injecté directement, a I'entrée de la liaison optique, le signal
digital pseudo-aléatoire pour des débits variant de 8 a 140 Mbits/s. Le signal est
transmis au niveau de la liaison optique puis recueilli au niveau de la photodiode de
réception. Nous avons obtenu des valeurs de taux d'erreur de bits trés largement
inférieures a 10-10 (ce qui représente la valeur limite minimale mesurable par
'appareil). Ces valeurs du taux d'erreur de bits s'expliquent par la faible longueur de
fibre optique prévue dans la liaison, puisqu'elle est estimée au maximum a une
vingtaine de metres dans les projets du CNES SPOT 2000 et RADAR 2000.

Pour la transmission du signal digital par modulation BPSK d'une porteuse a
2,49 GHz, la mesure du taux d'erreur de bits suppose non seulement l'utilisation du
modulateur de phase mais également d'un démodulateur [26,27]. Pour retrouver le
signal digital en bande de base, il faut réinjecter dans le démodulateur le signal de la
porteuse a 2,49 GHz. Ceci ne peut étre obtenu qu'a condition d'avoir acces a la
porteuse ou en restituant le signal de porteuse a partir du signal de sortie. Le matériel
dont on disposait ne nous a pas permis de nous placer dans ces conditions. C'est
pourquoi, afin d'évaluer le mieux possible la qualité de la transmission digitale sur
porteuse hyperfréquence, nous avons eu recours a la méthode du diagramme de 1'oeil.
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3.3.2. Diagramme de l'oeil

Supposons que 1'on transmette une impulsion au travers de la liaison optique,
celle-ci se déformera au cours de la transmission a cause des divers éléments
intervenant dans la liaison (émetteur, fibre et récepteur). La figure II11.24 illustre ce
phénomeéne. Chacun des signaux transmis viendra donc influencer le signal voisin
provoquant un phénomeéne d'interférences intersymboles schématisé figure IIL.25.
Toutes ces courbes (impulsions déformées s'étendant en dehors de lintervalle)
associées forment une figure appelée a cause de sa forme : "le diagramme de l'oeil”
[2,10,22].

Cette méthode d'évaluation de la qualité d'une transmission numérique est
qualitative; elle a cependant I'avantage d'étre commode d'emploi. Cette figure s'observe
en effet trés facilement a l'oscilloscope, en appliquant sur l'une des entrées le signal a
observer (sortie de la chaine de transmission), puis sur une seconde entrée le méme
signal avec un retard. On observe alors une zone sombre et claire ou se superposent
toutes les traces correspondant aux impulsions qui précédent et qui suivent. Lorsque
l'oeil a tendance a se fermer complétement, cela signifie que les impulsions sont trés
déformées et difficiles a reconnaitre; le systtme de transmission est de mauvaise
qualité. Au contraire lorsque l'oeil est ouvert, ce systéme de transmission a des chances
d'étre de bonne qualité. Ne disposant pas de moyens permettant une démodulation du
signal en bande de base, nous avons effectué une mesure du diagramme de l'oeil a la
fréquence de la porteuse (2,49 GHz).

Cette méthode étant essentiellement qualitative, il nous a paru intéressant de
comparer le diagramme de 1'oeil en sortie de la liaison (photodétecteur), au diagramme
de l'oeil obtenu directement en sortie du modulateur, c'est-a-dire correspondant au
signal injecté dans le laser. Cette mesure est présentée figure II1.26 pour le signal
digital pseudo-aléatoire de 8 Mbits dont le diagramme de l'oeil est présenté figure
II1.26.a. Nous avons relevé le signal en sortie du modulateur. Le signal est constitué
comme on peut le prévoir de la superposition de deux signaux hyperfréquences a
2,49 GHz déphasés de 180° (figure II1.26.b). Considérons maintenant le diagramme de
l'oeil en sortie de la liaison optique; nous avons fait cette expérience pour deux
courants de polarisation du laser. Les résultats sont présentés figure II1.27. On constate
que pour une valeur de courant laser égale a 1,3 fois le courant de seuil (Ith), le
diagramme de l'oeil est complétement déformé, traduisant ainsi la déformation du
signal hyperfréquence due trés vraisemblablement au comportement non linéaire du
laser (figure II1.27.a). En effet, les signaux hyperfréquences issus du modulateur ont
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une puissance relativement élevée (+ 5 dBm), il en résulte probablement que
I'excursion de courant sur la caractéristique P(I) du laser englobe une région non
linéaire et en particulier la zone correspondant au seuil du laser. Pour s'en éloigner,
nous avons donc augmenté la valeur du courant de polarisation du laser. La figure
II1.27.b, obtenue dans le cas ou le courant de polarisation vaut deux fois le courant de
seuil, montre cette fois-ci de fagon trés claire que le diagramme de 1'oeil est trés ouvert.
Ce résultat démontre tout d'abord que l'effet des non-linéarités devient quasiment
négligeable et ensuite que l'on peut attendre de cette liaison un comportement tout a
fait correct pour la transmission d'un signal digital sur porteuse hyperfréquence a
2,49 GHz en modulation BPSK

CONCLUSION

Dans ce chapitre, aprés avoir abordé I'aspect transmission optique simultanée
d'un signal hyperfréquence et d'un signal digital bas débit, nous nous sommes
essenticllement consacrés a I'étude de la transmission d'un signal hyperfréquence
modulé par un signal digital. Dans une premiére étape, en utilisant un logiciel de
modélisation de laser a semi-conducteur mis au point au laboratoire, nous avons
simulé ]a transmission optique du signal hyperfréquence modulé par un signal digital.
Les trois types de modulation (amplitude, fréquence et phase) ont été envisagés. Il est
apparu au cours de ces modélisations que la méthode la moins sensible aux non-
linéarités du laser est celle reposant sur la modulation de phase.

Nous avons ensuite étudié expérimentalement la transmission du signal
hyperfréquence modulé en phase (modulation biphase) pour un signal digital. Cette
¢tude a été réalisée grace 4 un modulateur de phase BPSK mis a notre disposition par
le CNES de Toulouse. Dans une premiére partie, nous avons effectué tout un ensemble
de mesures hyperfréquences (paramétres S, plots de phase, réponse temporelle,
réponses spectrales, point de compression, ...). Les résultats correspondants ont montré
une bonne symétrie des états de phase pour la liaison compléte (0°-180° & 1° prés) et
une transmission quasi intégrale du spectre du signal modulé.

Dans une seconde étape, nous avons cherché a caractériser la qualité de la
liaison numérique. La mesure la plus convaincante reste bien sir la mesure directe du
taux d'erreur de bits que nous n'avons pu effectuer que pour une modulation digitale en
bande de base. En effet, pour des problémes de disponibilité d'appareil, nous n'avons
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pas pu étendre cette mesure au cas de la transmission numérique sur porteuse
hyperfréquence. Nous avons donc caractérisé la liaison numérique a l'aide du
diagramme de 1'oeil. Nos mesures montrent qu'avec le modulateur utilisé, qui délivre
une puissance hyperfréquence relativement élevée, la liaison souffre des non-linéarités
du laser pour des valeurs de courant de polarisation du laser trop proches du courant de
seuil. Ce phénoméne disparait dés que le point de polarisation s'écarte suffisamment de
la valeur du courant de seuil du laser. Dans ce cas, on mesure un diagramme de l'oeil
dont 'allure semble indiquer un bon comportement de la liaison numérique.
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contact N

contact P

GalnAs P* (0,3 um)
InP P* (1,5 um)

GalnAsP (0,2 um) - couche active

InP N+ (1 um)

Semi-isolant

InP GalnAsP (10 nm) - couche d’arrét

Figure IV.1 : Structure du laser THOMSON utilisé dans ce travasl
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Le prolongement le plus immédiat est celui qui consiste a augmenter la
fréquence du signal microonde. La méthode la plus naturelle consiste a utiliser des
composants optoélectroniques dont la fréquence de coupure est €levée. Cette technique
fera l'objet de la premiére partie de ce chapitre, en utilisant en particulier des
composants optoélectroniques fabriqués au LCR-THOMSON. Nous étudierons la
transmission du signal microonde a l'aide de ces composants, notamment a une
fréquence de 6 GHz. Nous présenterons l'effet dii a l'adaptation d'impédance
développée par ailleurs [1,2], et nous nous attacherons a effectuer une caractérisation
la plus exhaustive possible. Nous nous intéresserons ensuite 4 la transmission du signal
microonde modulé en phase par un signal digital.

La seconde partie sera consacrée a l'intérét des non-linéarités dues
essentiellement a 1'émetteur laser, pour générer des harmoniques et ainsi multiplier la
fréquence du signal regu en sortie de la liaison. Nous considérons ceci, dans une
certaine mesure comme une autre fagon de procéder pour augmenter la fréquence du
signal microonde de la liaison.

Enfin, dans la troisi¢éme partie de ce chapitre, nous suggérons une méthode.

fondée sur l'utilisation d'un commutateur optique pour moduler la phase du signal
hyperfréquence par un signal digital.

1. AUGMENTATION DE LA FREQUENCE DU SIGNAL MICROONDE

1.1, Etude de la transmission du signal microonde
1.1.1. Composants optoélectroniques

Pour atteindre ces fréquences, nous avons utilisé des composants fabriqués au
LCR-THOMSON, dont les fréquences de coupure sont comprises entre 15 et 20 GHz.
Il s'agit de diodes lasers et de photodiodes PIN de la filiére des matériaux GalnAsP
fabriquées sur substrat InP semi-isolant, afin de réduire l'effet des éléments
(capacités...) parasites. Ces composants ont été présentés en détail dans la theése de
S. MARICOT ou dans un certain nombre d'articles d¢ THOMSON [3,4]; nous nous
contentons de rappeler ici briévement la structure et les principales performances de







b)

Puissance optique continue (mW)

Tension de polarisation (V)

0.9

0.8
0.7
0.6
0.5
0.4
0.3
0.2
0.1

1.5

0.5

Iv.2

Courant laser injecté (i/Ith)

:
P.#L‘i.VAV‘“O‘l+,v],‘,._Lv‘v,!.w‘HH
6 05 1 15 2 25 3 35 4
Courant laser injecté (I/Ith)
2
&
1 1.5 2 2.5 3

Figure IV.2 : Caractéristiques statiques du laser THOMSON
a) Puissance optique- courant continu injecté P(I)

b) Tension directe appliquée - courant continu injecté V(I)




32 : 4

38 |

44 | \

50 | | | | | | I | | |
0 24 4.8 7.2 9.6 12

Fréquence (GHz)

Figure IV.3 : Réponse fréquencielle du laser THOMSON pour différents
courants de polarisation I/Ith

: Zone photosensible
ol /p _ Pont palyimide

Contact N
Contact P

Figure IV4 : Structure de la photodiode PIN réalisée au LCR-THOMSON



V3

ces dispositifs. Le laser est un Fabry-Pérot a double hétérostructure GalnAsP/InP du
type BRS (& ruban enterré) présenté figure IV.1; le quaternaire GalnAsP de la couche
active est prévu pour une émission a la longueur d'onde 1,3 pm. Les caractéristiques
statiques P(I) et V(I) du laser sont données figure IV.2. Elles montrent un courant de
seuil de l'ordre de 36 mA avec une efficacité externe de 0,12 W/A par facette. La
figure IV.3 présente un exemple typique de la caractéristique dynamique du laser
obtenue pour plusieurs courants de polarisation situés au dessus du seuil (Ith); celle-ci
montre que la fréquence de coupure peut se situer au-dela de la bande X pour des
courants suffisamment élevés. Ce type de laser convient donc parfaitement pour la
liaison envisagée. Pour permettre la montée en fréquence de ce composant, la puce
semi-conductrice est montée sur un boitier hyperfréquence BMH modifié de fagon a
permettre un couplage optique relativement aisé avec un photodétecteur ou une fibre
optique.

<  Dans l'expérience que nous avons montée, la transmission s'effectue en espace
libre, sans l'aide d'une fibre optique. Le photodétecteur est une photodiode PIN de la
filiecre GaInAsP dont la structure est relativement classique. Elle est constituée d'une
couche fenétre supérieure en GalnAsP a grand gap, d'une couche absorbante en
Gao’471n0’53As non dopée et d'une couche conductrice InP de type N pour la fabrication
des contacts ohmiques, déposée sur un substrat de type semi-isolant. Les dimensions
ont été congues de fagon a permettre un fonctionnement a fréquence élevée (fréquence
de coupure de l'ordre de 20 GHz). La représentation schématique de cette photodiode
est donnée figure IV.4. Le coefficient de réponse du photodétecteur est estimé a 0,7
A/W. La capacité équivalente est de l'ordre de 0,15 pF avec un courant d'obscurité
inférieur & 30 nA pour une polarisation inverse de -5 Volts. Dans toute 'étude, la

photodiode sera polarisée a cette valeur.
1.1.2 : Présentation de la liaison

Le banc de mesure utilisé pour cette caractéristique est schématisé figure IV.5.
La diode laser est montée sur une embase hyperfréquence modifiée permettant un
fonctionnement optoélectronique du composant. La photodiode est montée directement
sur un substrat duroid et alimentée par une ligne 50 Q. Un té de polarisation extérieur
permet l'alimentation simultanée en courant continu et signal hyperfréquence des
composants. Un systeme de focalisation optique composé de lentilles convergentes
permet d'amener le faisceau lumineux sur la surface photosensible de détecteur. La
partie mécanique de l'émission est fixe; la mécanique de support du systeme de
focalisation ainsi que celle du bloc de réception sont pourvues de micro-déplacements
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Figure IV.7 : Laser (a) et Photodétecteur PIN (b) munis des circuits d'adaptation
d'impédance intégrés monolithiquement pour un fonctionnement a 6 GHz
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XYZ, a butées différentielles permettant une résolution sur le déplacement mécanique
inférieure au micron. Ces systémes permettent d'optimiser le couplage entre I'émetteur
et le détecteur, en les éloignant suffisamment pour éviter un couplage direct des
signaux hyperfréquences. Rappelons que cette fois-ci, la liaison s'effectue en espace
libre, sans fibre optique.

Par la mesure du photocourant détecté et la connaissance du rendement de la
diode laser et du coefficient de réponse de la photodiode, les pertes optiques du
dipositif ont pu étre évaluées a environ +5 dB. La puissance hyperfréquence délivrée
par le générateur microonde a été maintenue constante a3 -10 dBm dans toutes les
mesures de transmission.

Nous donnons figure IV.6, quelques mesures de la transmission hyperfréquence
pour différents courants de polarisation du laser. On retrouve le phénomene de
résonance du laser, et une fréquence de coupure qui se situe cette fois-ci aux environs
de 6 GHz. La valeur de cette fréquence s'explique probablement par 1'effet d'éléments
_parasites dus au montage expérimental.

1.1.3 : Amélioration par adaptation d'impédance

Comme pour la liaison réalisée a 2,2 GHz, il est possible d'améliorer le bilan de
transmission de la liaison a l'aide de l'adaptation d'impédance des composants
optoélectroniques d'extrémité. Les circuits réactifs d'adaptation pourraient étre congus
en technologie hybride, pour ensuite étre associés aux composants optoélectroniques.
Cependant, étant donnée la fréquence envisagée (6 GHz), il est nécessaire de réduire
au maximum les effets parasites dus aux interconnections électriques. Dans ces
conditions, on a tout avantage a réduire l'effet de ces interconnections et la solution
idéale consiste a intégrer monolithiquement le circuit réactif d'adaptation avec le
composant optoélectronique. Cette méthode a été étudiée et développée par
S. MARICOT [2] en collaboration avec THOMSON-CSF pour les composants
présentés au paragraphe précédent. Nous rappelons simplement que pour une
adaptation a 6 GHz, ces circuits d'adaptation sont constitués d'une inductance de
0,38 nH et d'une capacité de 1,73 pF pour l'émetteur et, d'une inductance de 3,5 nH
pour le récepteur [1]. Une vue schématique de ces circuits intégrés est présentée figure
Iv.7.

Il est possible d'obtenir une amélioration de la transmission hyperfréquence So1
d'environ 11,4 dB (figure I'V.8) dont 7 dB proviennent de l'adaptation en réception, a la
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Figure IV.8 : Amélioration de la transmission hyperfréquence par
adaptation d'impédance du laser et de la photodiode PIN
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fréquence de 5,6 GHz. La bande de fréquence correspondante est de l'ordre de
600 MHz malgré I'utilisation d'un circuit d'adaptation a une seule cellule. Remarquons
que cette bande de fréquence est compatible avec l'objectif des 400 MHz recherché
pour la liaison a 2,2 GHz.

1.1.4 : Caractérisation hyperfréquence de la liaison

En ce qui concerne les pertes d'insertion, nous venons de montrer que
l'adaptation d'impédance permet d'améliorer le bilan de transfert, ce qui conduit a un
bilan de la liaison optique de 'ordre de -10 dB a 5,7 GHz dans une bande de 600 MHz.

Nous présentons figure IV.9, la puissance de sortie en fonction de la puissance
d'entrée de la liaison non adaptée, pour deux fréquences du signal microonde (4 GHz
et 6 GHz). Nous avons déduit de cette mesure, le. point de compression a -1 dB qui
correspond a la saturation du signal de sortie. A 6 GHz, le point de compression se
situe a -24 dBm et -14 dBm, respectivement pour un courant de polarisation du laser
I/Ith de 1,5 et 2,2. A titre de comparaison, le point de compression a 4 GHz apparait
pour des puissances de sortie de -22 dBm et -8 dBm, respectivement pour un courant
de polarisation du laser I/Ith de 1,5 et 2,2.

La dynamique se déduit par la connaissance du point de compression et de celle
du niveau de bruit (N en dBm/Hz), que nous avons mesuré en faisant battre le bruit
hyperfréquence issu de la liaison, avec un signal issu d'un oscillateur local de fagon a
recueillir un signal a 30 MHz. Ce demier représente le niveau de bruit que 1'on a pu
amplifier avec un minimum de bruit (figure IV.10).

Nous avons obtenu un niveau de bruit de 'ordre de -83 dBm dans une bande de
1 MHz. 1] faut noter que cette mesure a été obtenue pour un courant de polarisation du
laser I/Ith=1,5 telle que la fréquence de mesure de 6 GHz se situe en dehors de la
résonance du laser. Ceci conduit a une dynamique en sortie de l'ordre de
58 dB.MHz, comme l'indique la figure IV.11. Pour un courant de polarisation du laser
IIth=2,2 tel que la fréquence de travail se situe a l'intérieur de la résonance laser, le
niveau de bruit augmente considérablement pour atteindre environ -69 dBm. La
dynamique se trouve donc dégradée pour cette méme fréquence et ne vaut plus que
36 dB.MHz [5].

Le méme phénomene a été constaté a la fréquence de 4 GHz. Nous avons relevé
une dynamique de 75 dB.MHz pour un courant de polarisation du laser I/Ith de 2,2
c'est a dire hors de la résonance (figure IV.12), et une dynamique de 56 dB.MHz pour
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Figure IV.9 : Point de compression a -1dB de la liaison utilisant les composants
THOMSON pour f= 4 GHz (Idth =2,2) et =6 GHz (I dth =1,5).
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un courant de polarisation du laser I/Ith de 1,5 ,c'est a dire dans la résonance du laser.
Ce résultat montre qu'il sera utile de choisir la polarisation du laser en fonction du
parameétre de la liaison qui semblera le plus utile.

La mesure du produit d'intermodulation a été effectuée a 6 GHz, en injectant
dans la liaison deux signaux de fréquence trés proche (distants de 200 MHz). On
mesure la puissance de sortie des raies en fonction de la puissance d'entrée, pour des
fréquences 2f] -f et 2f5 -f1 avec un courant de polarisation du laser I/Ith de 1,5 (de
fagon a €tre en dehors de la résonance). Nous déduisons de la figure IV.11, le point
d'interception qui traduit les phénoménes d'intermodulation dans la liaison optique; il
est caractéris€ par une puissance de sortie de -12 dBm. Toujours a titre de
comparaison, nous avons relevé une point d'interception de -5 dBm a 4 GHz (figure
IV.12).

<

1.2 : Transmission du signal microonde modulé en phase par le signal digital
1.2.1: La liaison optique avec le modulateur de phase

La liaison optique présentée au paragraphe 1.1.2 est cette fois-ci pourvue d'un
modulateur de phase en entrée de la liaison (figure IV.13), dont la fonction est la
modulation biphase (0° - 180°) d'un signal microonde en bande X. Ce modulateur a été
congu, étudié et décrit en détail par ailleurs [6,7], et nous reprenons ici quelques
indications correspondant essentiellement a son principe de fonctionnement et a la
fagon de l'utiliser.

Le principe du modulateur biphase schématisé figure IV.14.a, est de laisser
passer le signal soit par un filtre passe-haut (HPF) qui fournit une avance de phase,
soit par un filtre passe-bas (LPF) qui fournit un retard de phase (déphaseur de type
LC), a l'aide d'un commutateur cadencé par le signal de modulation. Ce principe
permet d'obtenir une structure large bande grice a l'utilisation d'éléments localisés. Ce
composant a été réalisé en intégration monolithique sur GaAs par THOMSON-TCM
selon une conception du Centre National d'Etudes Spatiales de Toulouse.
L'interrupteur est constitué de deux transistors de type MESFET, qu'il est nécessaire de
commander par deux signaux digitaux complémentés. Chaque signal digital commande
un transistor permettant la transmission du signal hyperfréquence dans l'un des deux
filtres précédemment mentionnés (figure IV.14.b).
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Figure IV-13 : Description de la liaison THOMSON munie du modulateur de phase
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Pour monter ce modulateur de phase, il a été nécessaire de concevoir et réaliser
un boitier a vocation hyperfréquence possédant a la fois une connectique
hyperfréquence et deux entrées pour les signaux digitaux. Nous avons donc été amenés
a monter la puce sur un substrat duroid comportant un certain nombre de lignes de
transmission hyperfréquence et d'amenée des signaux digitaux. Un soin tout particulier
doit étre apporté pour la mise a la masse de la puce.

1.2.2 : Caractérisation numérique de la liaison

Comme pour la liaison & 2,2 GHz, nous procédons ici aussi a des
caractérisations statiques et dynamiques. Toutes nos caractérisations ont été faites a la
fréquence de 6 GHz, qui est un compromis entre la fréquence maximale susceptible
d'étre transmise par la liaison et qui est encore utilisable pour le modulateur. A titre
d'exemple de caractérisation statique, nous avons observé le signal, a une fréquence de
6 GHz, a l'entrée du modulateur de phase et a la sortie de la liaison pour un état de
phase fixé. Nous avons constaté que le déphasage de 180° est lié au choix de 1'état de
phase, modifié par le déphasage propre de la liaison. Ceci est conforme avec les
résultats présentés au chapitre III. Du point de vue des caractéﬂsﬁques .dynamiques,
nous présentons (figure IV.15) la réponse spectrale en sortie de la liaison pour un
signal hyperfréquence a 6 GHz modulé par un signal digital carré d'environ 100
Mbits/s. La comparaison avec le signal en sortie du modulateur montre qu'aucune
dégradation n'est perceptible a 1'issu de la transmission dans la liaison hyperfréquence,
ce qui est accord avec le diagramme de 1'oeil obtenu. Tout ceci laisse envisager 1a aussi
une bonne transmission du signal numérique.

2. UNE AUTRE FACON D'AUGMENTER LA FREQUENCE : UTILISATION
DES NON-LINEARITES POUR LA MULTIPLICATION DE FREQUENCE

2.1 : Rappels sur les non-linéarités

Nous avons déja vu au chapitre II, que les non linéarités du laser peuvent
étre génératrices dharmoniques lors de la transmission du signal analogique
hyperfréquence. Cet aspect peut étre considéré comme négatif pour le bilan de la
transmission hyperfréquence, si I'on ne considére que la porteuse, ou bien si 1'on
considére les intermodulations possibles pour des transmissions de signaux de
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fréquence voisines. Dans ce cas, pour éviter que ces non-linéarités dues au laser ne
soient trop génantes, il est nécessaire de fabriquer des lasers a semi-conducteur
extrémement linéaires du point de vue de leurs caractéristiques.

En général, les lasers commerciaux actuels ne sont pas dotés de tels niveaux de
linéarité et la plupart du temps, l'on est bien contraint d'envisager des systémes avec
des lasers pourvus de ces non-linéarités.

Une idée intéressante pourrait €tre de tirer partie de ces non-linéarités pour
générer en sortie de la liaison hyperfréquence, un signal dont la fréquence est multiple
de la fréquence du signal a I'entrée de la liaison [8,9,10]. Cet aspect pourrait peut-étre
avoir quelques avantages, comme par exemple la possibilité d'émettre des signaux a
fréquence plus élevée que ceux susceptibles de moduler le laser (probléme lié a la
disponibilité des lasers 4 semi-conducteur a fréquence de coupure élevée). On peut
imaginer plusieurs applications a cette propriété :

* La premiére serait par exemple d'étendre les transmissions hyperfréquences
par voie optique, a des fréquences qui ne sont pas encore accessibles aux lasers a semi-
conducteur (F>30 GHz, et plus généralement dans le domaine millimétrique).

* Un deuxiéme exemple d'application serait d'obtenir des fréquences
relativement élevées (bande X) avec des lasers qui n'ont pas été congus pour les
hyperfréquences, et qui seraient donc bon marché ou dont les caractéristrques de
fiabilité seraient bien établies (lasers commerciaux).

* Un troisiéme exemple pourrait étre d'utiliser des lasers a fréquences de
coupure relativement élevées, pour lesquels la fréquence de modulation du laser serait
choisie largement inférieure a la fréquence de résonance pour éviter les désavantages
créés par la résonance du laser (bruit notamment): Ceci devrait cependant étre vérifié
puisque rien ne nous laisse prévoir que le rapport signal sur bruit de la liaison a plus
haute fréquence sera dégradé de cette fagon, si I'on compare au rapport signal sur bruit
obtenu avec un laser modulé directement a plus haute fréquence.

* Un quatrieme exemple serait l'utilisation des non-linéarités lors d'une
modulation de phase. On sait en effet que pour démoduler un signal modulé en phase,
il est nécessaire de disposer en sortie d'un signal en synchronisme avec la porteuse.
Nous savons que les propriétés de la modulation de phase sont telles que la porteuse
n'apparait plus dans le signal modulé. Elle réapparait- dans la seconde
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harmonique (pour la modulation BPSK) ou dans la quatriéme harmonique (pour la
modulation QPSK). On peut donc imaginer utiliser les non-linéarités pour régénérer la
porteuse en sortie de la liaison.

Pour illustrer nos propos, nous présentons a nouveau figure IV.16, la
distribution spectrale du signal hyperfréquence (f=2,2 GHz) modulé en phase par un
signal digital carré de 50 Mbits/s. Rappelons que nous avons utilisé 1a modélisation du
laser Fabry-Pérot introduite au chapitre III. Il apparait nettement que le spectre du
signal obtenu a 2,2 GHz (c'est a dire pour le fondamental) est démuni de la porteuse
hyperfréquence; par contre, la seconde harmonique n'est constituée uniquement que
d'une seule raie a la fréquence double (soit 4,4 GHz).

2.2 : Vérifications expérimentales

Une confirmation expérimentale nous parait indispensable. C'est pourquoi, une
premiére série d'expériences a consisté & mesurer sur analyseur de spectre, l'intensité
du fondamental et des harmoniques en sortie de la liaison opto-hyperfréquence munie
d'un laser Fabry-Pérot a 2,2 GHz, pour un signal hyperfréquence non modulé. A titre
d'exemple, nous donnons figure IV.17.a un résultat typique obtenu pour un signal a la
fréquence de 0,5 GHz, pour le laser Fabry-Pérot pour un courant de polarisation I/Ith =
1,3. Le spectre est pourvu du fondamental a 0,5 GHz mais également de raies
harmoniques assez intenses (2€ et 3¢ harmoniques dans le cas du relevé présenté).
Nous avons relevé figure IV.17.b, l'intensité du fondamental et des harmoniques en
sortie de la liaison pour un signal d'entrée a 2 GHz; ceux-ci témoignent de la richesse
en harmonique de la liaison. Bien que le photodétecteur ait une fréquence de coupure
prévue environ 2 3 GHz, on constate l'existence de raies harmoniques jusqu'a des
fréquences de 8 GHz. Ceci montre de fagon nette, la présence de ces harmoniques a
fréquence beaucoup plus élevées que la fréquence du signal d'entrée. Nous avons
ensuite effectué la mesure de l'intensité du fondamental et des harmoniques 2 et 3 en
fonction de la fréquence entre 0,5 GHz et 2 GHz, pour une polarisation du laser fixe.
Les résultats sont présentés figure IV.18. On constate que 1'écart entre le fondamental
et les harmoniques est toujours du méme ordre de grandeur pour les fréquences
inférieures a 1,5 GHz. Pour les fréquences élevées, la modification du comportement,
a savoir l'augmentation relative de la raie harmonique d'ordre 3, pourrait s'expliquer
par la proximité de la résonance du laser.
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L'étude expérimentale de la liaison réalisée avec un signal hyperfréquence a
2,49 GHz modulé en phase par un signal digital pseudoaléatoire 8 Mbits/s, montre le
spectre du signal digital identique au spectre obtenu en bande de base mais transposé a
la fréquence porteuse. Cet aspect a déja été discuté au chapitre III et nous rappelons
simplement que ce spectre ne contient pas la porteuse a 2,49 GHz. Au contraire, a la
fréquence double (environ 5 GHz) on voit apparaitre, comme prévu sur la figure IV.19,
une raie pure qui correspond a la seconde harmonique de la porteuse. Le signal qui
apparait a 3,75 GHz est un signal parasite qu'il n'y a pas lieu de prendre en compte
dans nos interprétations.

Le principe des non-linéarités a été vérifié a fréquence plus élevée avec la
liaison utilisant des composants fournit par le LCR-THOMSON, pour un signal
hyperfréquence non modulé (f=4 GHz). Nous avons pu observer ici aussi l'existence
d'harmoniques, dont l'intensit¢ augmente lorsqu'on s'approche de la fréquence de
résonance du laser. L'évolution du niveau des harmoniques en fonction du courant de
polarisation est présentée figure IV.20.a; un maximum du niveau détecté en sortie est
donnée pour I/Ith égal 4 1,5 (a la résonance). La figure IV.20.b montre que le niveau
des harmoniques en sortie augmente avec la puissance hyperfréquence d'entrée.

3. MODULATEUR DE PHASE TOUT-OPTIQUE A L'AIDE D'UN
COMMUTATEUR OPTIQUE. ‘

3.1 : Principe

Le troisieme prolongement possible de ce travail est l'idée d'utiliser un
commutateur optique, pour réaliser la fonction modulateur de phase (BPSK) du signal
hyperfréquence. Le principe du modulateur consiste a utiliser un commutateur optique
placé dans le trajet optique de la liaison par fibre optique. L'entrée du commutateur est
couplée a la fibre en sortie du laser a4 semi-conducteur. Les deux sorties du
commutateur sont couplées a deux fibres optiques de longueurs différentes (1; et 1,).
La différence entre les deux longueurs permet de réaliser le déphasage hyperfréquence
de 180°. Ces deux fibres sont ensuite couplées a la liaison fibrée vers le détecteur par
l'intermédiaire d'un coupleur. La figure IV.21 donne le schéma de principe de cette
méthode de modulation. Le signal digital commande le commutateur spatial, et selon
I'état du signal digital, le signal optique sort du commutateur par l'une ou l'autre des
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Figure IV-21 : Principe d’un modulateur de phase tout-optique
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deux sorties. Dans ces conditions, selon 1'état du signal digital, tout se passe comme si
la liaison optique avait deux longueurs de fibre 1; et 1,, dont la différence correspond
au déphasage de 180°.

Tout ceci ne constitue pour le moment qu'une proposition; pour réaliser
I'expérience qui permettrait de vérifier cette hypothése, il est nécessaire de disposer
d'un commutateur optique. Nous n'avons pas pu pour le moment nous procurer un tel
composant, malgré différents contacts avec des laboratoires extérieurs. Nous avons
méme songé a fabriquer un tel dispositif dans la filire GaAs/GaAlAs selon une
conception la plus classique possible [11,12,13]. Cette étude est par ailleurs en cours
dans le laboratoire, pour mettre au point un composant de ce type. Cette fagon de
procéder pourrait avoir l'avantage de permettre de fonctionner avec des signaux
hyperfréquences dont la puissance n'est pas forcément élevée. En effet, rappelons que
le modulateur du CNES fonctionnant a 2,49 GHz nécessite une puissance
hyperfréquence assez importante (puissance hyperfréquence injectée a l'entrée du
modulateur de l'ordre de +5 dBm); de méme, les modulateurs bande X congus au
CNES sont prévus pour une utilisation a une puissance hyperfréquence de +3 dBm. Il
est clair qu'avec de tels niveaux hyperfréquences, on risque un fort comportement non-
linéaire du laser. Par la méthode que nous proposons, nous pourrions y remédier et
permettre d'utiliser des signaux hyperfréquences de niveaux méme faibles.

CONCLUSION

Nous avons présenté dans ce chapitre quelques prolongements possibles de
cette étude. Ils ont surtout consisté a une augmentation de la fréquence du signal
microonde transmis dans la liaison optique. Ceci a été réalisé grice a des composants
du LCR-THOMSON non fibrés, fabriqués dans le cadre d'une étude sur 'intégration
monolithique des circuits réactifs avec le composant optoélectronique. Ceci a été
démontré a 6 GHz, et c'est essentiellement dans cette bande de fréquence que nous
avons fait nos expériences, le signal transmis. étant modulé ou non. Nous avons
également envisagé l'utilisation des non-linéarités pour augmenter la fréquence du
signal de sortie et nous avons effectivement montré I'importance non négligeable des
harmoniques, celles-ci dépendant fortement du point de polarisation du laser. Enfin,
nous avons proposé une nouvelle méthode fondée sur l'utilisation d'un commutateur
optique pour moduler en phase le signal hyperfréquence.
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CONCLUSION

La majeure partie de ce travail a été consacrée a 1'étude, la plus exhaustive
possible, de la transmission d'un signal hyperfréquence par une liaison optique.
L'application de cette étude est de démontrer les possibilités en transport microonde
d'une telle liaison, et ceci plus particuliérement dans le cadre des interconnexions
existant entre 'antenne active et le corps d'un satellite.

Nous avons tout d'abord étudié le comportement microonde d'une liaison
réalisée a l'aide de composants optoélectroniques commerciaux fibrés et utilisant la
modulation directe de I'émetteur. Les performances de ces composants commerciaux
limitant la bande passante a environ 3 GHz, notre démonstrateur a été réalisé autour
d'une fréquence centrale de 2,2 GHz. L'adaptation d'impédance des composants
optoélectroniques a été étudiée et réalisée afin d'augmenter le bilan de liaison. Cette
adaptation améliore le transfert en puissance de la chaine de transmission optique de
l'ordre de 7 dB, dans une bande de 400 MHz autour de 2,2 GHz (20%). Ces
composants commerciaux étant fibrés et encapsulés, les circuits ont été fabriqués en
technologie hybride a éléments répartis. La caractérisation hyperfréquence a été menée
aussi bien pour les dispositifs adaptés que non adaptés. De plus, deux types d'émetteur
ont été utilisés (de type Fabry-Pérot et DFB), afin de comparer leur comportement en
modulation microonde.

A titre d'exemple, nous avons obtenu le résultat suivant : la liaison comportant
un émetteur Fabry-Pérot a montré les caractéristiques suivantes:

- bilan de la liaison non adaptée : -16 dB
- bilan de la liaison adaptée : -9dB

Pour la liaison adaptée :

- pertes d'insertion : -9dB

- point de compression : -15dBm

- point d'interception d'ordre 3 : -5 dBm

- dynamique : 65 dB.MHz,

- dynamique "sans parasites" : 40 dB.MHZ




L'étude du transport d'un signal microonde modulé a ensuite été entreprise.
Apres avoir comparé les divers types de modulation (amplitude, fréquence et phase) a
l'aide d'un logiciel développé au laboratoire [1], et qui montre la supériorité de la
modulation de phase, nous nous sommes plus particulierement attaché a analyser le
comportement de la liaison, pour un signal hyperfréquence modulé en phase (BPSK)
par un signal digital. Les principaux parameétres expérimentaux caractéristiques (plots
de phase, réponses temporelle et spectrale, ... ) ont montré qu'aucune dégradation
significative n'était apportée par le transport optique.

Nous terminons par quelques exer'nples,de prolongements de cette étude, et en
particulier ceux liés a l'utilisation de signaux microondes de fréquence plus élevée.
Une premiere démonstration a été réalisée sur une liaison utilisant des composants de
laboratoire (THOMSON-LCR). Ces composants sont issus d'une étude [2] dont
I'objectif a été la réalisation en intégration monolithique des circuits réactifs
d'adaptation prévus pour un fonctionnement a 6 GHz. C'est donc dans cette bande de
fréquence que nous avons réalisé la plupart de nos mesures. Nous avons la aussi
effectué une caractérisation la plus exhaustive possible (pertes d'insertion, point de
compression, dynamique, intermodulation). C'est ainsi que l'amélioration liée a
'adaptation a été mesurée de l'ordre de 11,4 dB (dont 4 dB pour I'émetteur) a la
fréquence de 5,7 GHz et ceci dans une bande passante de 600 MHz.

Le modele précédent [1] a montré la génération par la diode laser, de
nombreuses raies microondes harmoniques. Nous avons expérimentalement confirmé
l'existance de ces raies harmoniques dont l'amplitude peut ne pas étre négligeable, sous
certaines conditions, et utiliser ainsi la liaison opto-microonde en générateur
d'’harmoniques.

Nous proposons enfin I'idée d'un modulateur de phase tout-optique permettant
de réaliser la modulation BPSK du signal microonde.

D'une maniére générale, les résultats de ce travail permettent d'envisager avec
assurance l'utilisation des liaisons a fibre optique pour le transport hyperfréquence.
Leur utilisation dans les systemes satellisables est néammoins conditionnée par la
qualification spatiale des composants optoélectroniques, ce qui est, a I'heure actuelle,
en cours.
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CARACTERISATION HYPERFREQUENCE DE LA LIAISON OPTIQUE

A) Mesure du Point de Compression a -1 dB :

Saturation

Ps Ps

Fibre
Wiltron 6659B
Laser STC PIN FUJITSU
LC 73-17 FID 13S51JT
Analyseur scalaire
Wiltron 562

B) Mesure du Produit d'Intermodulation d'ordre 3

Pe

ZF1 -F2 ZF2 -F1
B! . iR
F ,

F 1 72 F, F,

1 / Fibre /

#"Z Q # Analyseur de
Tektronix 494AP i

F Coupleur Laser STC PIN FUJITSU

2 LC 73-17 FID 13S51JT
F




C) Mesure du Rapport Signal sur Bruit:

Fy
(S/N) = Ps-N+10LogB
dBc/Hz

B=1 MHz

Fibre

m Analyseur de
spectre

Tektronix 494AP

Laser STC PIN FUJITSU
LC 73-17 FID 13S51JT




ANNEXE 2




La modélisation du laser a semi-conducteur (Fabry-Pérot/ STC LC73-17), est
utilisée au chapitre II. Elle fera 'objet de la soutenance de thése de H. Elkadi. Il s'agit
d'un modéle grand signal du laser a semi-conducteur, présentée sous la forme d'un
circuit équivalent. La modélisation est fondée sur les équations monomodes de
conservation de porteurs et de photons (monomode rate equations). Les principaux
mécanismes de recombinaisons sont représentés séparemment, y sont incluses les
recombinaisons non-radiatives avec les centres profonds (recombinaisons Shockley-
Hall-Read), les recombinaisons bande a bande spontanées et les recombinaisons Auger
qui sont plus importantes dans le cas des lasers de grandes longueurs d'onde. Les
équations utilisées sont :

dn I |
3t~ qv - & @-Nomx(1-€ $)S - (A n + Bn? + Copger0) (1)

%% =T'g (n-Nom)*(1- € S)S + B Bg,n? - v, [%*‘% In(I/R)]S (2

la puissance optique en sortie est reliée a la densité de photons dans la cavité
par la relation :

1 qVEg
P=3 S 3

2" rr, ®)
et la densité des porteurs dans la couche active est reliée au niveau de pseudo-Fermi
par la relation :

n= NC_\/ (f]'[z(_ﬁLEC) (43)
p=Nv - e :fr ( k-Ev (4.b)

o J 7 est 'intégrale de Fermi de l'ordre demi.

La tension aux bornes de la couche active est donc donnée par I'expression :

Va = Efy - Egy = f(n,p) = f(n=p) )




ou les densités d'électrons et de trous sont supposées étre égales a cause de la neutralité
de la couche active. la fonction V, = f(n) a été établiec numériquement sous la forme
d'un polynéme du 5€ ordre (méthode des moindres carrés). Les relations (3) et (5) ont
été introduites dans les équations (1) et (2), on obtient des équations analogues a celles
d'un circuit électrique. Le schéma correspondant a ces équations est présenté ci-
dessous.
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Tp cdt

Q
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Cette représentation des équations (1) et (2) nous permet d'étudier le
comportement du laser au sein d'un circuit et de tenir compte des effets parasites,
comme par exemple le courant de fuite qui modifie sensiblement les caractéristiques
statiques et dynamiques du laser.
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Liste des symboles et Table de définition

densité de porteurs

densité de porteurs 4 la transparence (1x1018¢m-3s-1)

densité de photons

courant injecté

gain optique differentiel (1.5x10-6cm3s-1)

coefficient de saturation du gain (2x10-17m3)

facteur de confinement (0.3)

fraction de I'émission spontanée participant a I'émission laser (10-3)
coefficient de recombinaisons non radiatives (1x108s-1), spontanées
(1.5x10-10¢m3s-1), et Auger (7x10-29cmbs-1)

vitesse de groupe du mode du laser (0.75x1010cm s-1)

absorption et pertes dans la cavité du laser (40cm-2)

volume de la zone active

réflectivité des miroirs

longueur de la zone active




TRANSMISSION SIMULTANEE OBTENUE PAR LA MODULATION DU
COURANT CONTINU DU LASER PAR LE SIGNAL DIGITAL

Détail du circuit utilisé :

A partir d'un signal digital +V/-V de fréquence de quelques mégahertz, il s'agit
de moduler le courant dans la diode laser. La modulation du courant se fait autour
d'une valeur de courant I, tel que le laser soit toujours en mode de fonctionnement
normal. Nous utilisons une structure simple de type ECL de sorte que d'un coté le
circuit comporte comme un générateur de courant et de l'autre, le circuit détourne ou
non une partie du courant.

Ve
1
Al | - Al
AN 0
£ R
Ve

Pour Vin = +V, le courant dans le laser est : I} = Iref
Pour Vin = -V, le courant dans le laser est : I} = Iref - Al

Ve
-

Vvin __K >|——— Vref




A partir de ce schéma, nous avons établit le circuit final suivant :

+5V

fos

220Q
1__5& A~
220 Q $
100 Q 319 Q




CARACTERISTIQUES DU MESUREUR DE TAUX D'ERREUR DE BITS

WILTRON MES20B
Emetteur
Bit Rate Error Addition
Internal clock Bit or code errors are added to the sending pattern.
Bit rate: 704, 2048, 8448, 34368, 68736, Error rate: 107%,107% 107> and 10°°
139264 kb/s Single error: 1 error is produced for each
Accuracy: = =2 ppm at ambient temperature depression of key
Stability: Typically = %5 ppm/0° to 50°C External error: Errors are added by external ECL
Typically = £2 ppm/year aging signal
Offset: 0to =100 ppm in 1 ppm steps ST ZRRON invu: trear nanch
Externai ciock rear pancels Impedance: Nominal 6809 unbalanced 1o —5.2V
Frequency: 1kHz to 150MHz Amplitude: ECL level
{Option 02: up to 170 MHz) One error is'produced for each positive transition of the
Impedance: Nominal 752 unbalanced external signal. .
Termination™ Ground Frequency: DC 10 1/4 clock frequency
Amplitude: 0.3 to 3Vp-p: limits =3V
1kHz to 1MHz (rectangular) CMI, RZ, NRZ Output -
5 | >01 MHz (sine or rectangular) CMI format (CCITT Kec. G. 703]
uty cycle: 50% Bit rate: 1kb/s to 150 Mb/s
Amplitude: 1+0.1Vp-p
Overshoot: =5% of measured p-p voltage
Clock Output Numbers: 4 separate buffered outputs, common
Numbers: 2 separate buffered outputs, phase .
common phase - .
Polarity: Selectable CLOCK or CLOCRK IB\sé ui?\gzn;l‘tj::all‘ switch, CMI can be changed to ECL output.
Level: gg‘;“ab'e TTL. ECL or manually Bit rate: 1kb/s to 150Mb/s (Option 02: up to
. - 170 MHz)
T TTL level (high state 52.5V. low Level: Selectable TTL, ECL or manually
state50.5V) : SET
ECL ECL level ) -
SET Amplitude 1 to 2V, offset 0 to £2V L o 'f‘éeg(\*}‘)gh state £2.5V. low
Format: Square wave, 50 =10% duty cycle ECL ECL l_izvél
Imbedance: o8 ghernal clock SET Amplitude 1 to 2V, offset O to 2V
pedance: unbalance RZ duty cycle: 50 =10% on internal clock
NRZ width: 100+x5%
Pattern Overshoot: =£10% of pulse amplitude
PRES: Pseudorandom binary sequence Numbers: 4 separate l?uffered outputs. each
10 . delayed 4 bits
2%-1 Inverted signal I 4 ) 750 unbal d
2151 Inverted signal. CCITT Rec. O. 151 Pomion OATA or DATA internally switched
281 Inverted signal, CCITT Rec. O. 151 olanty: o - ntermatly swiiche
at the binary level
Word
1—16 bit: Freely programmable digital word, AMI, HDB3 Output
| adjustable length 1to 16 bits RZ HDB3 format (CCITT Rec. G. 703) or RZ AM format.
2x 8 bit: Two 8-bit words, any possible setting, Bit rate: 1kb/s to 50Mb/s
can be changed over by an external Level: ) Selectable

control signal
Zero substitution (PRBS only)
The sequence can be disabled for 8 to 120 clock periods. in
multiples of 8 clock periods. Zero substitution gating occurs in
every sequence after the longest zero sequence in a PRBS
pattern.

2 % 8-bit word control signal input (rear panel)

Impedance: Nominal 1kQ unbalanced to ground

Amplitude: 0.25 to 10Vp-p (sine or square wave),
limits £5V

Frequency: DC to 5MHz

— ve voltage: Bits 1 to 8

+ ve voltage: Bits 9 to 16

Internally resolderable to TTL level

Low state: Bits 1to 8

High state: Bits 9 to 16

2.37+0.237V/0£0.237V or
1.0=0.1V/0%0.1V
+ve/ —ve pulse

amplitude ratio: 1.0%£0.05

Overshoot: =10% of pulse amplitude

Numbers: 4 separate buffered outputs, each
delayed 4 bits

Impedance: 75Q. unbalanced

Jitter Modulation

Timing jitter can be added to the clock and data output signals
by applying an ext mod source (see Note). All peak-to-peak jitter
amplitudes and modulating frequencies meet CCITT Recom-
mendation 0.171 (see broken line in illustration and table on
opposite page) Max. jitter amplitude: 10.10 Ulp-p
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E’ 0.5 \
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fo f2 f3 fs

Jitter frequency

Generated jitter amplitude versus jitter frequency

“CCITT Rec. 0.171 ME520B |
Bit rate fo fa f3 fa fx* fy*
(kb/s) (Hz) | (kHz) | (kHz) | (kHz) | (kHz) | (kHz)

704 4.5 35
2,048 2 24 45 100 13 102
8,448 2 10.7 | 200 400 50 422

34,368 2 1.0 20 800 | 210 | 1,000

68,736 300 | 2,000
139.264 2 0.5 10 | 3500 | 600 | 4.000

EXT Can be'modulated at internal rates £10%

* Typical figures

Meets CCITT Rec. O.171, for sinu-
soidal modulation: typically DC to 5%
or 2.5% of bit rate, shown in above
illustration and table

Frequency range:

Impedance: Nominal 75Q unbalanced to ground
Sensitivity: Nominal 10 Ulp-p/V (at 5Hz)
Display: 0.00to 10.10 Ulp-p

Display accuracy: 5% £0.1 Ulp-p
Valid for periodic modulating

frequencies down to SHz

j’\('!(’r“‘ffi'f‘ SLOCK G WITI it red, Toar hanetd
Impedance: Nominal low. unbalanced to ground
Amplitude: Nominal ECL level
Ext. load: 50Qinto -2V
Other Output
P«'\([(’Tﬂ SUNC UIRUL irear tane)
Format
PRBS: One pulse/one sequence
2 to 16 bits word
length: One pulse/two sequences
1 bit word length: One pulse/4 bits
2 x 8 bit word: One pulse/one sequence
Width: Two clock periods (except with zero
substitution when width stretched to
approx. that of zero block!)
Amplitude: Nominal ECL level
GP-IB (IEEE-488)
Scope: Used when ME520B Transmitter is

operated by an external controller:

allows control of all switches except

power, GP-IB address, and level

setting adjustment.

Overwrite any switch setting posi-

tions; request current display; request

annunciators; request the current

switch positions and flags; “local

lockout” facility ; power-on initialize; -

service request controllable by flags.

Allows switching from “remote” to

“local” control, except when the

controller has issued a “local lockout”

command.

SH1 (complete capability)

AH1 (complete capability) ~

T5 (basic talker, serial pole, talk only
mode, unaddress if MLA)

TEO (no capability)

L4 (basic listener, unaddress if MTA)

SR1 (complete capability)

RL1 (complete capability)

PPO (ne capability)

DC1 {complete capability)

DTO (no capability)

CO (no capability)

Functions:

LOCAL switch:

Implementation:

Controlling flags
Sufficient flags are provided for full use of the MES20B. Flags
are not changed even if power failure occurs.

General

Non-volatile memorvy

A memory with battery backup ensures that the front panel
setup is not destroyed at instrument power failure. At power
restoration, a check is made to confirm successful retention of
memory. In the event of unsuccessful retention, the front panel
is set to default setting.

Power

AC90 to 138V or AC180 to 275V

Dimensions and weiqht

132.5H x426W x 351D mm_ approx. 11kg

“nvironmental specitications

Operating temperature: 0° to 50°C

Storage temperature: —20° to 70°C

Note
When used in conjunction with the MH370A Jitter Modulation
Oscillator. the MES20B can perform the maximum input jitter

tolerance test according to CCITT Rec. G. 703. For details. refer
to the MH370A data sheet.

Accessories Furnished

One power cord

Two coaxial cords (BNC-male +«3C-2V - BNC-male) 2m
One set of fuses

One operation manual {per transmitter-receiver combination)



Recepteur

Bit Rate

Internal clock recoverv

Recovery rate:

Pulling range

704, 2048, 8448, 34368, 68736,
139264 kb/s

Bit rate (kb/s)

AMI HDB3 CMI

704

2048

8448

34368

+ 100ppm £3%

68736

139264

=1%

+3%

(£ 50 ppm for jitter measurement)

Max. zeros in pattern

with AMI:

Pattern
PRES:
2101
2151
281
WORD
1—16 bit:

24 zeros substitution in 2!°—1 PRBS
pattern

Pseudorandom binary sequence
Inverted signal

Inverted signal, CCITT Rec. O. 151
Inverted signal, CCITT Rec. O. 151

Freely programmabie digital word,
adjustable length 1 to 16 bits

Zero substitution (PRBS only)

The sequence can be disabled for 8 to 120 clock periods, in
multiples of 8 clock periods. Zero substitution gating occurs in
every sequence after the longest zero sequence in a PRBS

pattern.

Clock Input
Polarity:

Threshold:

Termination:
Frequency:

Impedance:
Amplitude:

NRZ, RZ Input
Bit rate:

Threshold:

Termination:
Impedance:
Amplitude:
Polarity:

CMI Input
Terminated mode
Threshold:
Termination:

Selectable CLOCK ( + ve transition)
or CLOCK ( = ve transition)
Automatic, ground or ECL threshold
{coupled with termination switch)
Ground or nominal -2V (via switch)
1kHz to 150MH:z

(Option 02: up to 170MHz)

75Q unbalanced

0.3 to 3Vp-p. limits £3V

1kb/sto 150Mb/s

{Option 02: up to 170MHz)

Manual -3V to +3V, ground or
ECL threshold (coupled with
termination switch)

Ground or nominal -2V (via switch)
754, unbalanced

0.3 to 3Vp-p. limits =3V

DATA or DATA, internally switched at
the binary level

Ground
Ground

Impedance: 75Q unbalanced
Amplitude: Automatic VT equalization
Bit rate {kb/s) Normal voltage M?’/('zﬁtlf;‘e’eat
68,736 1Vp-p 17dB
139,264 1Vp-p 124B
Monitor mode
Additional gain: 26dB to 30dB

Polarity:

AMI, HDB3 Input

Terminated mode

DATA or DATA, internally switched at
the binary level

Input: AC coupled (14F)
Impedance: 752, unbalanced
Amplitude: Automatic Vf equalization
Bitrate | Nomind Peak | Nominal volage | Max. VT loss
(kb/s) a mark g(pulse) {no pulse) at 1/2 bit rate
704 2.37V oV 3dB
2048 2.37V oV 6dB
8448 2.37V oV 6dB
34368 1.0V oV 12dB

Monitor mode
Additional gain:

Polarity:

Error Measurement
Mode
Bit error:

Code error:
AMI:

HDB3:

CMI:

Block error:

30dB for 704. 2048. 8448kb/s

26 dB for 34368kb/s

DATA or DATA. internally switched at
the binary level

For PRBS and WORD.

Closed loop bit-by-bit detection at
binary level

For AMI, HDB3 and CMI codes,
code violation detection as follows
Bipolar violations are code errors
“Violation of violations” rule. i.e., two
consecutive bipolar violations with
same polarity

“Violation of CMI coding rules”, i.e.,
two consecutive bits, whose intervals
are one full unit time, with same
polarity

For PRBS only, the block length
coincides with the length of the
PRBS. Error is detected if a block
contains one or more bit errors

Pattern synchronization

Mode:

Syncloss: PRBS:
WORD:

Sync gain: PRBS:
WORD:

Automatic or manual

Approx. 10,000 errors in 30,000
clock periods

Approx. 1,000 errors in 30,000
clock periods

No errors in 32 clock periods

No errors in 32 to 512 clock periods




Jitter Measurement
Fear.-t-peai jitter
Range 1UIl: 0.000 to 1.010 Ulp-p
10U 0.00 to 10.10Ulp-p
In DATA input, measured jitter amplitudes and frequencies meet

CCITT Recommendation 0.171 (see illustration and table below).

The nominal measurement ranges for the clock input are
expanded up to green area in illustration.

Ulp-p
4 ME520B Clock

10
-
[
3
5 ME520B Data
E
~6 +
]
3 /'CCITT
s10
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fs fo f3 fy fa
Frequency

CCITT Rec. 0.171 ME520B (typical)

Bit rate fy f2 fs fs fs fe fa
(kb/s) |{Hz2) | (Hz) j(H2) | (H2) | (H2) (H2) | (H2)

704 | (20} {1k) (35k) 7k 8k 10k
2048 20 2.4k | 45k | 100k 24k 27k | 30k
8448 20 | 10.7k |200k | 400k | 107k | 110k | 120k

34368 | 100 1k | 20k | 800k 10k | 344k | 320k
68736 [(100) [ (40k) (1IM) | 400k | 400k | 500k
139264 | 200 500 | 10k | 3.5M | 100k | 500k | 1.4M

Low frequency limit: ~ 20Hz (range 1)
5Hz {range 10)

Note: Using the EXT JITTER REF CLOCK (rear panel) and
the slowest display rate, the lower frequency limit of the
measurement bandwidth can be reduced to 0.1Hz

Dispiay Rate:

FAST -vveveriieeniins Valid for measurements of jitter
frequency > 10Hz

MED -oorireinnnn Valid for measurement jitter
frequency > 1 Hz

SLOW oeveeiinnnns Valid for measurements of jitter

frequency >0.1Hz
{external jitter reference clock only)

Accuracy: +4% = additional error as shown
below {with HP1, LP)
; Additional error in Ulp-p
} Range Data w wav -~ Clock
: HDB3 | CMI |F550M |50M<F5150M| {200
Range 1| =0.035| =0.08| =0.01 =0.02 =0.03
Range 10} £0.12 | =0.24} =0.1 0.2 =0.3

Fositive peak;negative pealk: jitter

Range: 1/2 specified range of the peak-to-
peak jitter
Accuracy: With no filtering in the measurement
path
Range 1: £5% £0.01 xadditional error
{as in peak-to-peak)
Range 10: +5% 0.1 *xadditional error

{as in peak-to-peak)
Other specifications are same as peak-to-peak jitter meas-
urement
internal filter
Internal filters meet CCITT Recommendation O.171 except for
slopes of low-pass filters.

Nominal 3dB corner frequencies

Bit rate HP1 HP2 LP
(kb/s) (Hz) {Hz) (Hz2)
(704) 20 10k 100k
2048 20 18k 100k
8448 20 3k 400k
34368 100 10k 800k
(68736) 200 10k 3.5M
139264 200 10k 3.5M

Filters for 704 and 68,736 kb/s are not specified by CCITT. All
filters have a nominal 20dB/decade slope asymptote
Selection: One of the following combinations

HP1} |HP2

Lp| | LP OFF

Note: The HP2 filter for 2048 kbit/s is for use with low-Q
transmission systems.

The following measurements are made simultaneously. Any

result can be accessed by using the DISPLAY key (this does
not interrupt the measurement in progress).

Hit count
Method: Totals the number of occurrences
when the received jitter amplitude !
exceeds a manuaily set threshold.
Display: 6-digit LED display with leading zero i
blanking. . 5
Range: When the count exceeds 999999, the
display automatically changes to
0.00EQ0, with automatic roundup to
maximum count of 9.99E15
(9.99 x 10'3).
Sensitivity: Typically = 100ns pulse width
counted.
Hit threshold: User-defined in two ranges, com-
patible with peak-to-peak jitter meas-
urement.
Range 1: 0.05 to 0.5 Ul peak.
Range 10: 0.5 to 5.0 Ul peak.
Typical accuracy: 5%
Hit intervals (HIT INTVLS)
Method: Totals the number of intervals (1,
0.1, 0.01 sec.) in which one or more
hits oceur.

The intervals can be selected by the
switch on rear panel. ‘
Other specifications are same as hit count. i

*As for the 139264 kb/s CMI signals, their residual jitter can be improved by using the MP547A Clock Recovery.

See ordering information (Pages 19 to 20}.

1£




Hit-free intervals % (HIT FREE INTVLS %)

Method: Totals the number of intervals (1,
0.1, 0.01 sec.) during which no hits
occur

Display is same as error-free intervals %.

Dther specifications are same as hit count.

Maximum jitter peak-to-peak in gating period

Holds the highest received peak-to-peak jitter amplitude
Ineasured during the gating period. (Last data mode only)
Reference clock input/output (rear panel)

Function: Provides an output of the derived
reference clock when using the
internal reference, or serves as the
input for an external reference clock
nput/output selection: Rear panel switch

mpedance: Nominal 75Q unbalanced to ~2V
Amplitude: Nominal ECL level

Demodulated jitter output (rear panel)

mpedance: Operational amplifier output
impedance (nominal low)
Amplitude: Range 1—1.0V/Ulp-p
Range 10—0.1V/Ulp-p
DC content: Typically =5mV

Jitter measurement input (rear panel)

Selection: Selected by rear panel switch
Impedance: Nominal 2.5k
By using the demodulated jitter output and jitter measurement
input, the user can insert his own specific measurement

filtering. :

ating Period

Manual gating: START and STOP switch

Clock gating: 1kHz SF = 1MHz: 10° to 10'2,
decade steps.
1MHz < F=10MHz: 107 to 10*,
decade steps.
10MHz < F £100MHz: 10% to 102,
decade steps.
100MHz < F: 10° to 10"2, decade
steps.

| Clock gating periods are set by being

; converted into time in steps of 0.1
seconds. Single or repetitive
measurement.

Time gating: 1 sec to 99-day single or repetitive

measurement.

1 secto 1 minin 1 sec steps.

1 min to 1 hour in 1 min steps.

1 hour to 6 hours in 1/4—hour steps.
6 hours to 1 day in 1—hour steps.

1 day to 99 days in 1 dav steps.
Note: Progressing measurement is displayed on 10-segment
LED bar display. indicating only elapsed time.

Mode: Single or repeat

Real-Time Clock

Dispiav

"YY MM DD or HH MM SS

i {Y: Year: M: Month: D: Date: H: Hour: M: Minute. S: Second)
Seuing

Flashing digits can be set higher or lower. When timer is
started by pushing the start button. the timer counts up from

0. (If the real-time mode is excited without pushing the button,
the timer remains at the last count prior to setting.)

Accuracy

£ 2ppm at ambient temperature

Stability

Typically = &5ppm/0° to 50°C

Typically =2ppm/year aging

Typically £ £20ppm/power-down, at 25°C

Evaluation

Last data mode

Displayed data and status record is data in last gating period.
Current data mode

Display data and status record is data in current gating period.
except ditter Ul, which displays temporary value of jitter.
Progress data is issued for printer and GP-IB

(See Printer Qutput Selection)

Other Outputs

No signal status output (rear panel)

Source: Same as status display
Amplitude: Nominal TTL level
Svnc loss status output (rear panel)

Source: Same as status display
Amplitude: Nominal TTL level
Pattern sync output (rear panel)

Format: PRBS: one pulse/one sequence
2 to 16 bits word length: one pulse/
two sequences ’

1 bit word length: one pulse/4 bits

Width: Two clock periods (except with zero
substitution when width stretched to
approx. that of zero block)

Amplitude: Nominal ECL level

Clock monitor output trear panet!

Source: Recovered clock from AMI, HDB3
and CMI data inputs or front panel
clock input

Amplitude: Nominal ECL level

Error outnut trear vanei)

Format: One pulse per error

Amplitude: Nominal ECL level

Tata oumuL redar Caties:

Source: Decoded AMI. HDB3. CMI. NRZ and
RZ input data

Format: Binary NRZ

Impedance: Nominal low. unbalanced

Amplitude: Nominal ECL level

Error-rate output irear nanet)

dfor stnip chart recorder)
Generates DC voltages proportional
to the exponent of measured error
rate ranging from 107 to 1072,
The voltage changes in 0.5 V steps,
and is made up to date at each end
of gating periods.

GP-1B (IEEE-488)
General
Modes: “ADDRESSABLE" or "TALK-ONLY"

switch selected (rear panel)










ABSTRACT

Within the frame of the SPOT 2000 and RADAR 2000 projects with CNES,
located at Toulouse, the transmission of microwave, as well as digital command signals
to an active antenna by optical means is studied. The active antenna is somewhat far
from the satellite, and it is necessary to ensure many links between the radar
equipment, placed inside satellite, and the different sub-sets forming the antenna. The
optical fiber link has been realised using commercialy available optoelectronic devices
and uses the direct laser modulation. The emitter is a laser diode and the receiver is a
PIN photodiode. The microwave impedance matching, using passive reactive elements,
has been studied and its impact on the power transfer of the link is reported. The
measured improvement introduced by the matching was in the order of 7 dB within a
400 MHz band around 2.2 GHz (20%). A microwave characterization was also
performed at 2.2 GHz, the insertion loss was 9 dB and the dynamic range 65 dB.MHz.

The transmission of a digital signal was then considered by leading a study of the
phase modulation of the microwave carrier. The performance of the link (phase states,
time and frequency domain response,... ) was evaluated. The characterization of the
matched link, under a BPSK modulated microwave carrier, has not shown, up till now;
a deterioration of the digital signal due to the optical transmission.

The extension of this work consists of increasing the frequency of the microwave
signal within the optical link. A first demonstration at 6 GHz was achieved using
components fabricated at THOMSON-LCR. We have equally considered the use of
non-linearities for the generation of microwave signals harmonics.

Key words

Optical communication
Microwaves
Optical components

Matching network
Phase Modulation




RESUME

Le Centre National d'Etudes Spatiales de Toulouse a envisagé, dans ses projets
SPOT 2000 et RADAR 2000, la possibilit¢ de remplacer les liaisons classiques (cable
coaxial) reliant l'antenne active et le coeur du satellite, par des liaisons a fibre optique. Cette
étude a consisté a étudier le transport microonde d'une liaison optohyperfréquence. Celle-ci
est réalisée a l'aide de composants optoélectroniques commerciaux fibrés, et utilise la
modulation directe de l'émetteur. Nous démontrons la possibilité d'améliorer le bilan de
transfert de la liaison par l'adaptation d'impédance passive réactive des composants
d'extrémité. Une amélioration de 1'ordre de 7 dB a été obtenue dans une bande de 400 MHz
autour de 2,2 GHz (20%). La caractérisation microonde de la transmission optique avec
adaptation, menée a 2,2 GHz, a permis de relever des pertes d'insertion de 9 dB, ainsi qu'une
dynamique en sortie de 65 dB.MHz.

L'étude du transport d'un signal microonde modulé a ensuite été entreprise. Aprés
avoir comparé les divers types de modulation, nous nous sommes plus particuliérement
attachés a analyser le comportement de la liaison, pour un signal hyperfréquence modulé en
phase par un signal digital (modulation BPSK). Les principaux parametres expérimentaux
caractéristiques (plots de phase, réponse temporelle et spectrale,...) n'ont montré qu'aucune
dégradation significative n'était apportée par le transport optique.

Le prolongement de ce travail a consist¢é a augmenter la fréquence du signal
microonde dans la liaison optique. Une premiére démonstration a ainsi été réalisée a
6 GHz sur une liaison utilisant des composants de laboratoire fabriqués 8 THOMSON-LCR.
Nous avons également envisagé l'utilisation des non-linéarités du laser pour la génération de
signaux microondes harmoniques.

Mots clés
Transport optique
Hyperfréquences
Composants optoélectroniques
Adaptation d'impédance
Modulation de phase




