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Introduction 

L’apparition de nouveaux services numériques tels que le streaming de vidéo HD, la visio-

conférence et la voix sur IP, le transfert et le stockage des données avec le cloud computing, 

ou encore les jeux et les achats en ligne, implique pour les opérateurs de 

télécommunications de devoir fournir des débits toujours plus élevés aux abonnés. Pour 

cela, il existe deux solutions technologiques : la fibre optique et les transmissions par 

satellite. La première est bien sûr la plus efficace car elle offre les débits les plus importants 

mais son utilisation est limitée : en plus d’avoir un coût élevé (génie civil), le déploiement de 

la fibre ne peut se faire sur tous les endroits du globe et il est impossible de couvrir les zones 

géographiquement isolées ou non aménageables, les zones difficiles d’accès ou encore 

instables politiquement. Là où la fibre ne peut être installée, les transmissions par satellite 

restent le meilleur moyen de fournir une couverture fiable et une connexion rapide. Les 

télécommunications par satellite prennent d’ailleurs de plus en plus d’importance aujourd’hui 

et le nombre d’abonnés est en constante augmentation dans le monde. 

Pour les concepteurs de charges utiles de satellite de télécommunications, prendre en 

compte ces nouveaux besoins revient à augmenter sans cesse la quantité d’équipements 

embarqués, les nouvelles générations de satellite devant fournir toujours plus de bande 

passante tout en continuant d’assurer les anciens services : la télévision et la téléphonie. 

Cela a pour conséquence d’augmenter significativement la masse et l’encombrement des 

charges utiles et dans le domaine du spatial le coût de mise en orbite d’un satellite et 

directement lié à ces paramètres. Enfin, le nombre de satellites étant toujours en 

augmentation, les bandes de fréquence traditionnellement utilisées commencent à être 

saturées. Il faut donc se tourner vers d’autres gammes de fréquences plus élevées (bandes 

Ku et Ka). La mise en œuvre des composants hyperfréquences pour ces bandes est délicate 

à réaliser et les contraintes liées à la conception augmentent. 

Cette augmentation de la masse, de l’encombrement et de la complexité des charges utiles 

peut être combattue soit en menant des recherches sur la miniaturisation et la montée en 

fréquence des composants RF actuels, soit par un changement de technologie. En suivant 

cette seconde voie, les technologies optoélectroniques et photoniques sont d’excellentes 

candidates et offrent de très nombreux avantages en adéquation avec les besoins du 

domaine spatial comme de faibles masses et volumes. Il a notamment été démontré par 

Thales Alenia Space que pour un système de distribution de signaux de référence 

(oscillateurs locaux) de 1 vers 64 équipements, une réduction de masse 70% était possible. 

Les technologies optiques engendrent également une immunité aux interférences 

électromagnétiques, une transparence aux fréquences RF, ce qui permet de travailler 

facilement dans n’importe quelle bande de fréquence, une faible consommation, ou encore 

la possibilité d’exploiter le multiplexage en longueur d’onde pour augmenter le débit ou faire 

du routage. Plusieurs signaux optiques de longueurs d’onde différentes peuvent en effet être 

transportés au sein d’une seule et même fibre. C’est dans ce contexte qu’interviennent les 

travaux de thèse présentés dans ce manuscrit, réalisés au sein du laboratoire Xlim, 

cofinancés par Thales Alenia Space et la Direction Générale de l’Armement (DGA) et portant 

sur la conception de convertisseurs de fréquence RF réalisés à partir de composants 

photoniques semi-conducteurs. 
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Les mélangeurs ou convertisseurs de fréquence font partie des composants clés de la 

charge utile du satellite car ils assurent une isolation entre les voies montante (sol vers 

satellite) et descendante (satellite vers sol) lors de la transmission. Les interférences entre 

deux communications différentes sont donc évitées et le signal émis par un satellite ne peut 

être capté par ce dernier. Parvenir à réaliser cette fonction dans le domaine optique à l’aide 

de composants semi-conducteurs permettrait de réduire significativement le poids et la taille 

de la charge utile, en particulier si elle est associée à des matrices de commutation optiques 

chargées de réaliser le routage des signaux au sein du système. La faisabilité de tels 

commutateurs a déjà été démontrée. 

Enfin, la conversion de fréquence à l’aide de composants optoélectroniques a déjà été 

étudiée, notamment en utilisant des modulateurs de Mach-Zehnder. Les travaux menés sur 

ces composants, réalisés à partir de niobate de lithium, ont montré des résultats très 

encourageants mais l’encombrement de ces dispositifs reste conséquent, de l’ordre de 

plusieurs centimètres de long. L’emploi de matériaux semi-conducteurs permettrait à terme 

de réaliser des mélangeurs photoniques très compacts et l’ensemble des composants les 

constituant, comme les lasers, les modulateurs électro-optiques et les photodiodes, 

pourraient être intégrés sur un même substrat de quelques centaines de micromètres.  

Ces travaux seront présentés au travers de quatre chapitres. Le premier sera un état de l’art 

des télécommunications par satellite. Il présentera le réseau de communication, puis la 

charge utile du satellite et son convertisseur de fréquence et montrera comment évaluer les 

performances de ce composant. Il décrira aussi la méthode permettant d’estimer la qualité 

d’une transmission par satellite : le bilan de liaison. Ces calculs montreront l’importance de 

contrôler les performances de chaque composant de la charge utile afin de limiter les erreurs 

de transmission. Enfin, il abordera le marché des télécommunications et fera le lien entre la 

demande toujours croissante des services nécessitant de forts débits et l’augmentation de la 

masse des systèmes. 

Le second chapitre sera consacré à l‘introduction de technologies photoniques dans les 

satellites. Il montrera que de très nombreuses fonctions des charges utiles pourraient être 

assurées dans le domaine optique afin de réduire le poids et le volume des équipements. Il 

insistera particulièrement sur le convertisseur de fréquence et son fonctionnement sera 

expliqué en détail. En se basant sur les principes évoqués, les architectures de mélangeur 

développées dans le cadre de ces travaux de thèse et réalisées à partir de composants 

semi-conducteurs seront présentées. Elles seront réparties dans deux catégories 

différentes : les architectures utilisant des modulateurs électro-absorbants (EAM) et les 

architectures employant des amplificateurs optiques à semi-conducteurs (SOA). Finalement, 

les  modèles mathématiques associés aux différents composants mis en jeu ainsi que les 

méthodes d’évaluation des performances choisies seront présentés. Le logiciel qui a été 

retenu afin de réaliser les calculs est le simulateur de systèmes optiques VPIphotonics®. 
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Le troisième chapitre présentera l’ensemble des résultats de simulation obtenus pour les 

deux catégories de convertisseur de fréquence. Les paramètres des simulations, choisis à 

partir d’une étude bibliographique menée sur les composants, seront listés et chaque 

mélangeur sera évalué en fonction de son gain de conversion, de son facteur de bruit, de 

ses isolations OL/FI et RF/FI, de son rapport C/I3, de son point d’interception d’ordre 3 et du 

nombre de fréquences parasites qu’il génère (spurious). Pour terminer, une étude 

paramétrique approfondie sera menée : l’impact de chaque grandeur d’entrée des 

mélangeurs sera estimé, ce qui permettra de donner des indices sur les améliorations 

technologiques à réaliser afin d’accroitre les performances. 

Enfin, le dernier chapitre sera consacré aux diverses manipulations réalisées sur les 

convertisseurs de fréquences photoniques. Il présentera trois architectures testées en 

laboratoires à partir de modulateurs EAM et d’EML, qui sont des EAM intégrés à des lasers 

DFB. Les simulations correspondantes seront mises en place sous VPIphotonics® et les 

résultats seront mis en regard des données expérimentales. L’objectif de cette dernière 

partie sera de valider les modèles de simulations en montrant que les résultats 

expérimentaux et issus de VPI concordent. 
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Chapitre I. Les télécommunications spatiales : état de l’art 

I.1. Introduction au chapitre I 

Ce premier chapitre est un état de l’art des télécommunications spatiales. Après avoir donné 

un bref historique des satellites et décrit leur principe de fonctionnement, le réseau de 

communications par satellite sera présenté. Les services qu’il permet de fournir seront listés. 

Au sein de ce réseau, le fonctionnement de la charge utile du satellite, réalisant le traitement 

du signal, sera décrit en détail. 

Le fonctionnement d’un mélangeur, ou convertisseur de fréquence RF, composant essentiel 

de la charge utile et qui intéresse ces travaux de thèse, sera ensuite abordé, ainsi que les 

méthodes permettant d’évaluer ses performances. 

Une fois les composants de la charge utile connus, le bilan de liaison, ou l’évaluation de la 

qualité d’une transmission spatiale sera présenté. Cette partie montrera comment les 

performances des composants, et particulier celles du mélangeur, influent sur le transport 

des données. 

Enfin, un aperçu du marché des télécommunications sera dressé. Il mettra en lumière le 

besoin toujours croissant des utilisateurs en bande passante/débit, et montrera qu’un 

passage vers des technologies optiques dédiées à des fonctions spécifiques, pourrait 

répondre à cette problématique. 

Ce chapitre se veut être volontairement didactique pour apporter au lecteur l’ensemble des 

éléments essentiels à la compréhension de ce manuscrit et aux études menées dans le 

cadre de cette thèse. 

 

I.2. Le satellite de télécommunication : historique et définition 

Le concept de satellite géostationnaire de télécommunication est né de l’imaginaire d’Arthur 

C. Clarke (1917 - 2008), écrivain de science-fiction et scientifique, présentateur télé, 

explorateur sous-marin et inventeur britannique. (Il signera notamment 2001 : l'Odyssée de 

l’espace en 1968). Influencé par les écrits du scientifique russe d'origine polonaise 

Constantin Edouardovitch Tsiolkovski  (1837 – 1935), sur l’envoi de véhicules en delà de 

l’atmosphère terrestre, et par Herman Potočnik (pseudonyme Hermann Noordung, 1892 -

1929) et son livre de 1928 intitulé « Das Problem der Befahrung des Weltraums »,  ou « Le 

problème du vol spatial », dans lequel est décrit l’orbite géostationnaire d’une station 

spatiale, Clarke publiera en 1945 dans le magazine britannique Wireless World un article 

intitulé « Extra-terrestrial Relays ». Il y décrit pour la première fois le fonctionnement d’un 

satellite de télécommunications : un objet artificiel placé en orbite géostationnaire et dont le 

but est de relayer des signaux radio. Une antenne placée à la surface de la terre envoie un 

signal au satellite via la voie montante, et le satellite diffuse ce signal sur terre via la voie 

descendante, comme l’illustre la Figure 1. 
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Figure 1 : Principe de fonctionnement du satellite de télécommunications 

L’ingénieur américain John Robinson Pierce (1910 -2002), publiera ensuite en 1955 une 

première étude sur les caractéristiques techniques que devrait posséder un satellite 

positionné au-dessus de l’océan atlantique  et servant de relai entre l’Europe et les Etats-

Unis. Le coût du projet avait alors été évalué à 1 milliard de dollar.  

Le premier satellite artificiel, Spoutnik, a été construit par l’Union Soviétique en 1957. Placé 

en orbite elliptique (entre 230 et 950 Km d’altitude), sa seule fonction consistait à émettre un 

signal régulier de plusieurs dizaines de MHz. 

Les années suivantes furent consacrées à des expérimentations : le premier satellite 

américain, SCORE, servit en 1958 à transmettre des vœux de noël. Le premier satellite « 

réflectif », ECHO, fut lancé en 1960, ainsi que le premier satellite capable de stocker et de 

retransmettre une information : COURRIER. Les premiers satellites de relais « de puissance 

», TELSTAR et RELAY suivirent en 1962. 

Le premier satellite géostationnaire, SYNCOM 2, fut lancé en 1963 et montra la faisabilité du 

concept imaginé par Arthur C. Clarke. Finalement, le premier satellite géostationnaire 

commercial INTELSAT 1 ou Early bird entra en fonction en 1965. Il servait à faire 

communiquer deux stations séparées par l’océan atlantique (liaison dite point à point). Les 

stations au sol devaient alors être équipées d’antennes de 30 m de diamètre, pour un coût 

de 10 millions de dollars par station. La même année, l’union soviétique lancera aussi son 

satellite géostationnaire, MOLNYA. [1] [2] [3] [4] 

Depuis, le nombre de satellites déployés dans l’espace n’a de cesse d’augmenter (Figure 2). 

En 2013 l’Union of Concerned Scientists (groupe de scientifiques et de citoyens américains 

indépendants) recensait 1085 satellites opérationnels autour de la terre. Ces derniers 

appartenant en grande partie aux États-Unis (461) à la Russie (110) et à la Chine (107). Les 

prévisions annonçaient qu’environ 1150 satellites devraient être lancés entre 2013 à 2022 [5] 

[6]. Il a été estimé, selon  l’Association de l’Industrie Satellite (SIA) que le nombre de 

satellites en orbite a augmenté de 40% en 4 ans (986 en 2011, 1261 en 2014 et 1381 fin 

2015) [5] [6]. Les revenus de l’industrie du satellite ont dépassé les 208 milliards de dollars 

en 2015 soit légèrement au-dessus de 2014 – 203 milliards de $. 
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Figure 2 : Les satellites de télécommunications : un immense réseau (données Nasa) 

I.3. Le réseau de communication par satellite 

 

Il se compose de trois segments : le segment spatial, le segment de contrôle et le segment 

sol, définis ci-après (Figure 3). 

 

Figure 3 : Le réseau de télécommunications par satellite 

Le segment spatial est constitué d’un satellite ou d’une constellation, formée de plusieurs 

satellites. 

 

Le segment de contrôle (ou  TTC pour tracking telemetry and command) correspond à la 

partie commande du ou des satellites. Des stations au sol permettent de gérer le trafic de 

signaux et les équipements embarqués. 
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Le segment sol englobe les stations de base faisant le lien avec le réseau de 

télécommunications terrestre.   

 

Dans le segment sol, il est possible de distinguer trois types de stations :  

 

 Les stations utilisateurs (VSAT pour Very Small Aperture Terminal, stations 

mobiles…). Elles donnent à l’utilisateur un accès direct au segment spatial, lorsqu’il 

est connecté. 

 

 Les stations d’interface ou gateways font le lien entre le réseau télécoms terrestre et 

le segment spatial. L’utilisateur est connecté au réseau terrestre. 

 

 Les stations de services, qui collectent les informations venant des stations 

utilisateurs et transitant par le segment spatial (hub), ou qui envoient des données 

aux stations utilisateurs via le segment spatial (feeder). 

 

I.4. La normalisation des fréquences par l’Union Internationale des 

Télécommunications et les services assurés 

Les normes qui régissent l’utilisation et la répartition du spectre radio sont élaborées par 

l’union internationale des télécommunications (ITU) et plus précisément par son secteur des 

radiocommunications (ITU-R). Il définit plusieurs types de services. Parmi eux on peut citer : 

 

 Les services fixes par satellite ou FSS :  

 

Ils comprennent le trafic international lié à la téléphonie et à la télévision : le satellite permet 

d’exporter des services présents dans un pays, et assurés par le réseau terrestre, vers 

d’autres pays (Ex : INTELSAT, EUTELSAT). Les FSS comprennent également la téléphonie 

fixe et la data destinées à des lieux géographiquement isolés, où le réseau terrestre est 

insuffisant (Ex : TELECOM2, EUTELSAT, INTELSAT). 

 

 Les services mobiles par satellite ou MSS : 

 

Ils assurent la téléphonie mobile et la connexion 3G pour les lieux géographiquement  

isolés (Ex : INMARSAT et les constellations IRIDIUM  et GLOBALSTAR). Ils comprennent 

les VSAT ou very small aperture terminal, qui permettent aux utilisateurs directement 

connectés à la station, particuliers comme professionnels, d’envoyer et de recevoir de la 

data, avec un débit limité. Les applications visées sont l’échange de données, l’accès à 

internet, la vidéoconférence… 

 

 Les services de diffusion par satellite ou BSS : 

Ils correspondent à la radio et à la télévision numérique par satellite, via le protocole DVB-S2 

(Ex : ASTRA, HOT BIRD, ASIASAT).La station de base est dans ce cas placée directement 

chez l’utilisateur. Le Tableau 1 récapitule les différentes bandes de fréquences utilisées dans 

les télécommunications par satellite et présente les services et les fonctions associés ainsi 

que leur degré de saturation : 
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Bande Fréquence montante 
Fréquence 

descendante 
Type de 
service 

Applications Saturation 

P 200 – 400 MHz MSS Militaires  

L 1,452 – 1,492 GHz BSS TV, radio  

L 1,61 – 1,66 GHz 
1,525 – 1,559 

GHz 
MSS 

Services mobiles 
civils 

 

S 2,67 – 2,69 GHz 2,16  – 2,52 GHz BSS 
TV, radio, data 
pour mobiles 

 

C 5,7-7 GHz 3,4 – 4,8 GHz FSS 
TV, radio, data, 

internet 
+++ 

X 7,9 - 8,4 GHz 7,25 – 7,75 GHz FSS 
TV, radio, data, 

internet 
 

Ku 12,75 – 18,1 GHz 10,7-12,75 GHz FSS BSS 
TV, radio, data, 

internet 
++ 

Ka 27,5 - 31 GHz 17,7 21,2 GHz FSS MSS 
Services IP, radio, 

data internet 
+ 

Q et V 42,5 - 51 GHz 37,5 – 42,5 GHz FSS En développement  

Tableau 1 : Les principales bandes de fréquences des télécommunications par satellite 

Il faut noter que chaque bande est définie par deux sous-bandes de fréquences. La première 

correspond à la bande montante (lien sol vers satellite) et la seconde au lien descendant 

(satellite vers sol). Le passage des fréquences montantes vers les fréquences descendantes 

est assuré par les convertisseurs de fréquences à bord des satellites, cœur de ces travaux 

de thèse. 

 

La bande C étant saturée et les bandes X, V, L et S étant destinées à des usages bien 

spécifiques, seules les bandes Ku et Ka restent disponibles pour de nouvelles applications 

télécommunications. En particulier la bande Ka présente une taille adaptée aux applications 

large bande et est encore peu utilisée. Ainsi ces travaux de thèse seront focalisés sur ces 

deux bandes. [4] [7] [8] [9] 

I.5. Le segment spatial 

Il est composé de deux sous-ensembles : la charge utile et la plateforme. 

La plateforme contient tous les systèmes nécessaires au bon fonctionnement du satellite 

mais qui ne concernent pas le traitement du signal utile. On y trouve, le contrôle de position 

et d’orbite, la propulsion et les réserves de carburant, l’alimentation en énergie électrique, le 

système de télémétrie et de tracking, la régulation thermique.  

 

La charge utile ou payload, comprend les antennes d’émission et de réception ainsi que tous 

les systèmes électroniques nécessaires au traitement et à la transmission des données. Il 

existe deux types de charge utile. La charge utile dite transparente et la charge utile dite 

régénérative. Ces deux types seront décrits plus précisément ci-après. [4] 

 

La Figure 4 montre, à titre d’exemple, une vue éclatée du satellite HOT BIRDTM 6, construit 

par Thales Alenia Space. 
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Figure 4 : Vue éclatée du satellite HOT BIRD
TM

 6, construit par Thales Alenia Space source [9] 

I.5.1. La charge utile transparente 

La charge utile transparente, représentée sur la Figure 5, est conçue pour recevoir, amplifier 

et retransmettre tout signal radio dans une bande de fréquence donnée, quel que soit le type 

de données transportées et le format de modulation choisi. [10] [11]. Ces constituants seront 

détaillés dans les paragraphes suivants. 

 

 

Figure 5 : La charge utile transparente 
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I.5.1.1. Les amplificateurs faible Bruit ou LNA 

Les signaux entrants/montants, de quelques dizaines de picowatts et constitués de plusieurs 

dizaines de porteuses RF réparties dans la bande de fréquence d’entrée (plusieurs 

centaines de MHz à 1GHz), sont captés par une antenne de réception, puis amplifiés à l’aide 

d’un amplificateur faible bruit ou LNA (low noise amplifier). Son rôle est très important car il 

permet de masquer le facteur de bruit des autres éléments de la chaîne : d’après la formule 

de FRIIS le premier élément d’une chaine de transmission contribue de façon majoritaire au 

facteur de bruit de la liaison. Celui des LNA peut être inférieur à 3 dB. 

Le LNA permet également d’adapter le niveau du signal utile aux autres composants de la 

charge utile, son gain pouvant être d’environ 40 dB. Les LNA sont généralement réalisés à 

partir de transistors très rapides de type HEMT (high electron mobility transistor). [12] 

I.5.1.2. La conversion de fréquence 

Après le LNA, intervient un mélangeur, ou convertisseur de fréquence, dont le rôle est de 

convertir les fréquences porteuses des signaux entrants. Ce changement de fréquence 

permet une bonne isolation entre le signal montant et le signal descendant : il devient alors 

impossible pour le satellite de capter ses propres émissions, ou de capter les émissions d’un 

autre satellite, les bandes passantes des antennes d’émission et de réception étant 

dimensionnées respectivement pour les signaux sortants/descendants et entrants/montants 

uniquement. 

Pour une charge utile, capter ses propres émissions reviendrait à saturer toute la chaîne de 

transmission, le niveau du signal sortant étant très fort et donc non adapté aux LNA et aux 

autres équipements en début de chaine. Le signal utile entrant serait perdu. Enfin, le 

changement de fréquence permet de respecter les normes définies par l’ITU. 

Il existe deux types de conversion de fréquence : la conversion dite simple et la conversion 

de fréquence double (voir Figure 6). Dans le cas de la conversion simple, un seul mélangeur 

est employé et il permet de descendre la fréquence de signal utile avant l’amplification de 

puissance. 

 

Figure 6 : La conversion simple et la double conversion de fréquence 

 

Pour certains plans de fréquence, la configuration simple amène des signaux parasites 

(spurious) dans la bande utile, ce qui dégrade la qualité de la transmission. Deux 

mélangeurs sont alors utilisés. Le premier abaisse fortement la fréquence utile et le second 

permet de l’augmenter et de la ramener dans la bande utile de la voie descendante. La 

génération de parasites in-band peut alors être évitée en choisissant convenablement les 

fréquences de décalage, mais cela se fait au détriment de la consommation, de la masse, de 

la complexité etc… Un amplificateur RF peut être placé entre les deux mélangeurs afin de 

compenser les importantes pertes de conversion. [10] 
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Généralement les convertisseurs de fréquence, les amplificateurs intermédiaires et les LNA 

sont regroupés dans un seul et même boitier (Figure 7 (a)). Ces boitiers sont ensuite reliés 

au système d’alimentation et de distribution d’OL de la charge utile (Figure 7 (b)). 

 

 

Figure 7 : Convertisseur de fréquence complet (a) et système d'alimentation et de distribution d'OL (b) 

source [13] 

I.5.1.3. Première amplification après la conversion de fréquence 

Le convertisseur de fréquence est souvent associé à un premier étage d’amplification, ou pré 

amplification, variable, qui permet d’adapter le niveau du signal aux amplificateurs de 

puissance. Il est composé de plusieurs amplificateurs en série, dont les principales 

contraintes sont la linéarité et la largeur de bande. La chaine possède un gain variable 

contrôlable grâce à un atténuateur variable, et adapte le niveau de puissance afin de limiter 

au maximum les non-linéarités. Les différents étages d’amplification sont reliés par des 

isolateurs et dont le rôle est de limiter les effets d’onde stationnaire. 

L’ensemble composé du LNA, du convertisseur de fréquence et des préamplificateurs 

constitue le récepteur. Son gain est typiquement de l’ordre de 70 dB. [10] 

I.5.1.4. Les multiplexeurs IMUX et OMUX 

Après la descente en fréquence, un IMUX (input multiplexer, Figure 8) permet de séparer le 

signal entrant, large bande, en plusieurs signaux de bandes plus faibles. Actuellement il 

n’existe pas d’amplificateur de puissance électronique capable d’opérer sur toute la bande 

utile d’entrée tout en limitant les produits d’intermodulations. Ces signaux sont des parasites 

qui apparaissent lorsque plusieurs porteuses RF sont amplifiées par un amplificateur opérant 

en régime non linéaire. 

 

Figure 8 : IMUX source [14] 
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Le signal utile étant fragmenté et un amplificateur étant alloué à chaque sous bande 

constituée, le nombre de porteuses par amplificateur est limité et donc le nombre de produits 

d’intermodulations est réduit. Enfin ce procédé permet d’obtenir une meilleure puissance de 

sortie par signal utile, la puissance totale disponible par amplificateur étant à repartir entre un 

nombre limité de porteuses.  

Les IMUX sont des filtres passe-bandes très performants réalisés avec des cavités 

résonantes, bénéficiant de faibles bandes de garde (bandes inoccupées qui séparent deux 

sous-bandes), de faibles pertes d’insertion (0.1 dB) et d’une très bonne isolation entre 

canaux. Ils permettent également de supprimer bon nombre de fréquences parasites, 

générées notamment lors de la conversion de fréquence. 

Enfin, les signaux amplifiés sont recombinés à l’aide d’un OMUX (output multiplexer) avant 

les antennes d'émission. Ces OMUX doivent également rejeter le maximum de fréquences 

parasites avant que le signal ne soit transmis. La chaîne d’amplification liée à une sous-

bande est appelée transpondeur. [10] [14] [15] 

I.5.1.5. L’amplification de puissance  

Le premier étage de la chaine d’amplification de puissance est appelé amplificateur de canal 

(CAMP) ou driver amplifier. Son rôle est le même que l’amplificateur situé après le 

convertisseur de fréquence : adapter le signal aux amplificateurs de fortes puissance (high 

power amplifiers ou HPA). Il doit toujours présenter une bonne linéarité mais sa bande de 

fonctionnement est bien plus réduite. Son gain est de l’ordre de 20 à 50 dB et un atténuateur 

à base de diode PIN permet de le faire varier, notamment pour s’adapter aux variations de 

performances des HPA dues au vieillissement. Il peut aussi être équipé d’un système de 

linéarisation (pré-distorsion) afin de compenser les non linéarités des HPA.  

Le second étage est le HPA à proprement parlé. Il doit fournir le maximum de puissance 

possible et conditionne directement la qualité de transmission sur la voie descendante, au 

travers de la PIRE ou puissance isotrope rayonnée équivalente du satellite (voir I.7.2). Il 

opère en régime non-linéaire et déterminer son point de fonctionnement revient à évaluer le 

meilleur compromis entre puissance de sortie et produits d’intermodulation. Son rendement 

est aussi un des paramètres critiques car il détermine les performances des systèmes 

d’alimentation électrique et  de dissipation de chaleur. 

Il existe deux technologies pour réaliser les HPA : les TWT pour travelling wave tube et les 

amplificateurs à l’état solide ou SSPA (solide state power amplifier). Dans le premier cas 

l’amplification est réalisée grâce à l’interaction entre l’onde associée au signal utile et un 

faisceau d’électron, dans un tube sous vide (voir Figure 9). Le rendement peut être de 75% 

et le gain correspondant est de 55 dB. La puissance de saturation peut aller de 20 à 250 W. 

Les TWT présentent par contre une masse importante (2.2 Kg en comptant le système 

d’alimentation) et une forte consommation (alimentations de 4000 V). Ils permettent de 

rejeter les produits d’intermodulation d’environ 12 dB. 
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Figure 9 : Amplificateur TWT, source ESA 

 

Les SSPA sont obtenus en mettant en parallèle plusieurs transistors à effet de champs 

(FET). Ils présentent une masse plus faible, de 0,8 à 1,5 Kg, une meilleure réjection des 

produits d’intermodulation, 14-18 dB, et une consommation plus faible de quelques dizaines 

de volts. Par contre, plus les fréquences de travail sont élevées et plus leur rendement (en 

moyenne environ 45%) est faible en comparaison des TWT. La puissance de sortie est 

également beaucoup plus faible, de 20 à 100 W. 

Les SSPA peuvent être groupés pour former un MPA (Figure 10), pour multiple port 

amplifiers. Le MPA reçoit et amplifie plusieurs signaux différents. Une matrice d’entrée 

appelée INET (input network) permet d'envoyer chaque signal entrant à l'ensemble des 

SSPA, après certains changements de phase (coupleurs en X). Après amplification, qui 

engendre aussi des variations de phase, une matrice de sortie nommée ONET (output 

network) permet de re-séparer les signaux. Sur chaque voie de sortie un des signaux 

entrants est conservé (interférence constructive), et les signaux issus des autres voies sont 

annulés (interférences destructives). Cette technologie est très intéressante car elle permet 

de s’affranchir des OMUX et de distribuer plusieurs signaux à une antenne multi faisceaux 

par exemple. Chaque signal est amplifié par tous les SSPA, donc on ne dimensionne plus un 

amplificateur pour une porteuse mais un ensemble d'amplificateur pour un ensemble de 

porteuses. [10] [16] [17] [18] 

 

Figure 10 : Principe de fonctionnement des MPA 
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I.5.1.6. Technologies employées pour les composants analogiques 

Pour réaliser les composants RF des charges utiles, il existe principalement deux 

technologies : les circuits hybrides et les MMIC pour monolithic microwave integrated circuit. 

Dans les circuits hybrides, chaque composant et une puce séparée, et les puces sont reliées 

entre elles par des lignes micro-rubans. Cette technologie, qui regroupe différents types de 

transistors et des composants passifs sur céramiques est par exemple utilisée pour réaliser 

le premier étage des LNA.   

Dans le cas des MMIC, plusieurs composants sont intégrés sur une puce unique afin de 

réaliser une fonction donnée. Par rapport aux technologies hybrides, les MMIC permettent 

de réduire la masse, l'encombrement et le coût des systèmes. La fiabilité est aussi 

améliorée. 

Aujourd’hui, la plupart des fonctions RF sont assurées par des MMIC : amplification et driver 

pour l'amplification (CAMP), conversion de fréquence, linéarisation. [19] 

I.5.1.7. Les antennes 

Pour les applications de diffusion, les antennes sont mono-faisceaux : chaque antenne est 

connectée à un convertisseur de fréquence (1 seule entrée) et à une série de transpondeurs. 

Chaque antenne est destinée à couvrir une seule zone sur terre.  

Pour les applications multimédias, des antennes multifaisceaux sont employées. chaque 

antenne comporte plusieurs entrées : une pour chaque faisceau. Ensuite chaque faisceau 

est associé à un convertisseur de fréquence et à une série de transpondeurs. Il faut 

également employer un système de routage qui permet de diriger les porteuses issues des 

faisceaux montants vers les faisceaux descendants correspondants. Le routage peut être 

fixe ou bien reconfigurable. Dans le second cas des switchs, réalisés à partir de diodes ou 

de transistors, sont employés et permettent de modifier l'architecture de la charge utile au 

cours de la vie du satellite. Il offre une meilleure flexibilité. 

Dans les satellites de télécommunications, trois types d'antennes sont principalement 

utilisés : Les antennes cornets, les antennes à réflecteurs, et les réseaux d'antennes. 

 

 

Figure 11 : Exemples d'antennes : antenne cornet (a) [20], Réflecteur (b) [21],  réseau (c) [22] 

Les antennes cornets sont simples à réaliser et permettent des couvertures de très grandes 

tailles, mais le faisceau, unique, est fixe. Elles n'offrent pas de flexibilité. 

 

Les antennes à réflecteur se composent d'un ou plusieurs éléments rayonnants qui 

illuminent un élément réfléchissant. Avec ce type d'antenne il est possible de modifier la 

forme des faisceaux, en jouant sur la géométrie des réflecteurs, pour l'adapter par exemple à 

la taille d'un continent. Il permet également d'obtenir des charges utiles multi faisceaux.  
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Enfin, il est possible de déplacer la zone de couverture en modifiant l'orientation des 

réflecteurs. Les éléments rayonnants peuvent être des cornets, des dipôles, des patchs… 

 

Les réseaux d'antennes sont constitués d'un grand nombre d’éléments rayonnants. Le signal 

à transmettre est distribué sur ces éléments, qui sont associés à des contrôleurs de phase et 

d’amplitude (voir Figure 12). Faire varier ces grandeurs permet de contrôler en temps réel le 

diagramme de rayonnement de l’antenne. Parmi les réseaux d'antennes, ceux qui offrent les 

meilleures performances sont les antennes dites actives, ou les variations de phase et 

d'amplitude sont réalisées par des amplificateurs en technologies MMIC. [10] [23] [24] 

Aujourd’hui de nombreuses recherches sont encore menées sur la formation de faisceaux, 

mais elles ne seront pas détaillées car ce n’est pas le cœur de cette thèse. 

 

 

 

Figure 12 : principe de fonctionnement des réseaux d'antennes 

I.5.1.8. Les redondances 

Jusqu’à présent, les descriptions de la charge utile n’ont pas tenu compte des redondances. 

En effet afin de garantir la fiabilité requise par l’opérateur (une durée de vie optimale du 

satellite), les équipements sont redondés. Ainsi, lorsqu’un module tombe en panneau il est 

possible d’en activer un second. Un système de switch est mis en place afin de connecter tel 

ou tel réplique d’un équipement. [10] [25] 

I.5.1.9. Les orbites 

L’orbite la plus commune pour un satellite de télécommunications est l’orbite géostationnaire 

: placé à une altitude de 35 786 Km sur le plan équatorial, un satellite possède une période 

de rotation égale à celle de la terre. Depuis la terre il est venu comme un point fixe dans le 

ciel et peut alors servir de relai en couvrant 43% de la surface du globe. L’orbite est circulaire 

et il n’y a pas d’inclinaison. Le nombre de satellite géostationnaire était estimé à environ 600 

en 2009, et positionné sur les 360° du plan équatorial.  

Il existe d’autres orbites comme les orbites LEO (low earth orbit) et MEO (medium earth 

orbit). Leur période de rotation est beaucoup plus faible que celle de la terre, les satellites ne 

sont plus considérés comme fixe par rapport à la terre mais effectuent des balayages. Ces 

orbites sont surtout adaptées à l’observation et aux constellations de satellites : il faut en 

effet plusieurs satellites synchronisés pour assurer la couverture d’une zone de façon 

permanente.  
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Le bilan de liaison n’est pas affecté par l’orbite choisie (la puissance transmise décroît avec 

le carré de la distance, mais plus la distance entre la terre et le satellite est faible et plus 

l’angle solide formé par le faisceau considéré est grand. Cette grandeur est liée au gain de 

l’antenne et compense les pertes par atténuation. [10] [26] [27] 

I.5.2. La charge utile régénérative 

Une charge utile régénérative intègre un processeur embarqué (voir Figure 13). Son rôle 

consiste à démoduler les signaux entrants et à générer de nouvelles porteuses RF qui 

serons modulées par les données entrantes. Ainsi, le bruit de la voie montante n'est pas 

transmis à la voie descendante. 

La transmission est donc de meilleure qualité comparée à la charge utile transparente mais 

le nombre de format de modulation traité est limité. Dans le cas d’antennes multifaisceaux, 

l’allocation des signaux aux différents faisceaux descendants peut être effectuée en bande 

de base. Enfin, à chaque faisceau est associé un amplificateur de puissance. Une charge 

utile régénérative contient tous les éléments d'une charge utile classique : LNA, mélangeurs 

(avant démodulation et après modulation), amplificateurs intermédiaires et HPA. [10] [28] 

 

 

Figure 13 : La charge utile régénérative 

I.5.3. Concept de la charge utile flexible 

Dans la plupart des cas, une charge utile est conçue pour une mission bien spécifique, et les 

plans de fréquences mis en jeu, les zones de couverture des antennes, les puissances 

d'émission et de réception sont définies en avance. Cela impose un nouveau design pour 

chaque satellite et un temps de développement relativement long. Ensuite, une fois en 

orbite, il est difficile de modifier le comportement de la charge utile pour qu'elle réponde à de 

nouveau besoin. L'idéal, aussi bien pour les fabricants que pour les clients, serait d'avoir 

recours à des charges utiles universelles et reconfigurables, qui posséderaient un système 

autorisant des modifications des plans de fréquences, des zones de couverture et du 

routage, et des niveaux de puissance associés. Cela conduirait à une standardisation de la 

charge utile et réduirait grandement le temps et donc le coût de développement. Les 

satellites pourraient être reconfigurés en vol en temps réel en fonction des évolutions du 

marché. [10] [29] 
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I.6. Les mélangeurs RF  

Un mélangeur est un dispositif dont le rôle est de modifier la fréquence porteuse d’un signal 

radio (RF), sans que les données transportées ne soient affectées. Il possède généralement 

deux ports d’entrée : le premier est associé au signal RF (qui porte les données) à convertir, 

à la fréquence FRF, et le second à un oscillateur local (OL), qui délivre un signal sinusoïdal 

très pur, de fréquence FOL. En sortie, le signal converti peut être récupéré. Il s’agit d’une 

réplique du signal RF de départ, mais porté par la fréquence FFI, pour fréquence 

intermédiaire. Il existe deux types de mélangeurs : les mélangeurs qui augmentent la 

fréquence de départ, et les mélangeurs qui la diminuent. Dans le premier cas, on parle de 

up-conversion et FFI = FRF + FOL. Cette fréquence est appelée fréquence haute. Dans le 

second cas, on parle de down-conversion, FFI = FRF – FOL et elle correspond à la fréquence 

basse. 

I.6.1. Mélangeur RF idéal avec une porteuse RF non modulée 

Un mélangeur peut être idéalement modélisé par un montage multiplieur parfait. En 

considérant en entrée du dispositif une porteuse RF non modulée et modélisée par la 

relation : ARF.sin(ωRFt), ainsi qu’un signal d’OL modélisé par AOL.sin(ωOLt), alors la réponse 

du multiplieur s’écrit : 

𝐴𝑅𝐹.𝐴𝑂𝐿

2
. [cos((ω𝑅𝐹 − ω𝑂𝐿). t) − cos((ω𝑅𝐹 + ω𝑂𝐿). 𝑡)] (1)  

 

AOL et ARF sont respectivement les amplitudes des signaux RF et OL et  ω𝑅𝐹 et ω𝑂𝐿 sont les 

pulsations associées aux fréquences RF et OL.  

A partir des deux fréquences d’entrée FRF et FOL, deux nouvelles fréquences sont générées 

FRF+FOL et FRF-FOL, comme l’illustre la Figure 14. Après le multiplieur, il suffit d’utiliser des 

techniques de filtrage afin de récupérer la fréquence FI et de correspondre au type de 

conversion souhaité, up ou down. L’autre fréquence générée est un parasite qui doit être 

rejeté. Il est appelé fréquence image. 

 

Figure 14 : Principe de fonctionnement du multiplieur 

I.6.2. Mélangeur RF idéal avec une porteuse RF modulée 

Dans la réalité, un signal RF n’est pas constitué que d’une seule fréquence mais d’une 

somme de plusieurs fréquences. En effet, un signal radio est un signal périodique et d’après 

les propriétés de la transformée de Fourier, tout signal périodique peut être décomposé en 

une somme de signaux sinusoïdaux. En passant dans un mélangeur, chacune de ces 

fréquences sera décalée de la valeur de l’oscillateur local. Au final, la totalité du signal sera 

bien transposée (voir Figure 15). 
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∑ 𝐴𝑅𝐹𝑖. sin(ωRFit) . [AOL. sin(ωOLt)]

𝑖=1

𝑛

= ∑
𝐴𝑅𝐹𝑖. AOL

2
. [cos((ωRFi − ωOL). t) − cos ((ωRFi + ωOL). t)]

𝑖=1

𝑛

 (2)  

 

Par simplification, les études théoriques et expérimentales sur les mélangeurs sont 

majoritairement réalisées avec des porteuses RF non modulées. En effet, si le mélangeur 

fonctionne et atteint les performances attendues, alors il fonctionnera de la même façon pour 

les signaux réels, à condition que les fréquences qui le composent restent dans la bande 

passante du dispositif. 

 

Figure 15 : Multiplieur associé à plusieurs porteuses RF 

I.6.3. Mélangeur réel 

En pratique, les mélangeurs RF sont réalisés à l’aide de circuits non linéaires, comme des 

montages à diodes ou à transistors. Dans tous les cas, la fonction de transfert de ces circuits 

peut être modélisée par l’expression non-linéaire suivante : 

F(x) = α + βx + γx² + δx3+ … (3) 

 

En remplaçant x par la somme des deux signaux d’entrée RF et OL, dont les expressions 

sont données dans § I.6.1, la réponse du dispositif non linéaire s’écrit : 

 

𝛼 +
𝛾.𝐴𝑅𝐹

2

2
+

𝛾.𝐴𝑂𝐿
2

2
+ [𝛽𝐴𝑅𝐹 +

3𝛿.𝐴𝑅𝐹
3

4
+

3𝛿.𝐴𝑅𝐹.𝐴𝑂𝐿
2

2
] . sin(ω𝑅𝐹 . t) +

[𝛽𝐴𝑂𝐿 +
3𝛿.𝐴𝑂𝐿

3

4
+

3𝛿.𝐴𝑅𝐹
2 .𝐴𝑂𝐿

2
] . sin(ω𝑂𝐿 . t) −  

𝛾.𝐴𝑅𝐹
2

2
. cos(2ω𝑅𝐹 . t) − 

𝛾.𝐴𝑂𝐿
2

2
. cos(2ω𝑂𝐿. t) −

 
𝛿.𝐴𝑅𝐹

3

4
. sin(3ω𝑅𝐹 . t) −

𝛿.𝐴𝑂𝐿
3

4
. sin(3ω𝑂𝐿 . t) + 𝛾. 𝐴𝑅𝐹 . 𝐴𝑂𝐿 . cos[(ω𝑅𝐹 − ω𝑂𝐿). 𝑡] −

𝛾. 𝐴𝑅𝐹 . 𝐴𝑂𝐿 . cos[(ω𝑅𝐹 + ω𝑂𝐿). 𝑡] −
3𝛿.𝐴𝑅𝐹

2 .𝐴𝑂𝐿

4
. sin[(2ω𝑅𝐹 + ω𝑂𝐿). 𝑡] +

3𝛿.𝐴𝑅𝐹
2 .𝐴𝑂𝐿

4
. sin[(2ω𝑅𝐹 −

ω𝑂𝐿). 𝑡] −
3𝛿.𝐴𝑅𝐹.𝐴𝑂𝐿

2

4
. sin[(ω𝑅𝐹 + 2ω𝑂𝐿). 𝑡] −

3𝛿.𝐴𝑅𝐹.𝐴𝑂𝐿
2

4
. sin[(ω𝑅𝐹 − 2ω𝑂𝐿). 𝑡] (4)  

 

Les non linéarités d’ordre 0 et 2 (facteurs α et γ) génèrent une composante continue. Les 

non linéarités d’ordre 1 et 3 (facteurs β et δ) renvoient en sortie les signaux d’entrées. Les 

non linéarités d’ordre 2 génèrent les signaux utiles et enfin, de façon générale, toute non 

linéarités d’ordre p, supérieur ou égale à 2, génère les harmoniques pFRF et pFOL, ±mFRF ± 

nFOL avec m+n=p, ainsi que des harmoniques de rang inférieur. 
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Un mélangeur réel ne produit donc pas uniquement les fréquences utiles, la fréquence haute 

et la fréquence basse, mais aussi des harmoniques des signaux d’entrée, correspondant aux 

fréquences nFRF et nFOL, et des fréquences qui sont des combinaisons linéaires des 

fréquences de départ et appelées raies parasites (spurious) : ±mFRF ± nFOL (voir Figure 16). 

Toutes ces fréquences sont des signaux parasites qu’il faut minimiser par rapport à 

l’amplitude des signaux utiles. 

 

Figure 16 : Principe de fonctionnement du mélangeur réel 

Il faut noter qu’il existe aussi des mélangeurs dits sous-harmoniques et d’ordre x. Ces 

mélangeurs n’exploitent pas les non linéarités d’ordre 2 mais des ordres supérieurs. Alors :  

FFI = FRF ± xFOL, avec x entier positif et >1. 

Cela permet d’obtenir des décalages en fréquence très importants tout en travaillant avec 

des OL à plus faibles fréquences et donc plus stable et moins sujet au bruit de phase. [30] 

[31] [32] [33] 

I.6.4. Exemples de mélangeurs RF 

I.6.4.1. Mélangeurs à diode Schottky : 

Dans le cas des mélangeurs à diodes, le signal d’OL, de forte intensité, et le signal RF de 

faible intensité sont appliqués ensemble sur le composant, comme le montre la Figure 17,  

autour d’un point de polarisation donné (Vpolar). Le signal RF va ainsi voir un circuit dont la 

conductance varie en fonction de l’OL (Pentes 1, 2 et 3), les variations de ce signal étant 

vues comme des variations du point de polarisation par la RF. Le signal RF est donc 

multiplié par une fonction de transfert non linéaire, Iout = f(Vin), qui dépend du signal OL. 

 

Figure 17 : Principe du mélangeur à diode 
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Dans la plupart des cas, le mélangeur constitué d’une seule diode n’est pas utilisé car le 

nombre de raies parasites générées est très important. Pour supprimer ces parasites, des 

topologies dites équilibrées sont mises en œuvre. La Figure 19 présente une topologie 

équilibrée. Elle est constituée de deux diodes, alimentées par les signaux RF et OL via des 

coupleurs qui font également office de déphaseur. Ainsi, une diode reçoit les tensions VRF et 

VOL pendant que l’autre reçoit les tensions -VRF et VOL. Le signal de sortie correspond à la 

somme des courants des deux diodes, et de par le déphasage introduit en entrée, ces 

mélangeurs ont la propriété de supprimer les fréquences ±mFRF ± nFOL, lorsque m est pair et 

de rejeter les signaux RF et OL de sortie. Leur isolation est donc améliorée par rapport au 

montage simple diode, mais le gain de conversion diminue car les dispositifs de couplage 

ajoutent des pertes supplémentaires. Un changement de câblage peut conduire à annuler 

les fréquences ±mFRF ± nFOL, lorsque n est pair (plutôt que m). 

Il existe également des mélangeurs dits doublement équilibrés. Ils sont constitués de deux 

paires de diodes qui conduisent ou sont bloquantes selon les oscillations des signaux OL, 

comme le montre la Figure 19. Ils ont la particularité d’annuler les fréquences ±mFRF ± nFOL, 

lorsque m ou n est pair. [30] [34] [35] [36] 

I.6.4.2. Mélangeur sous-harmonique 

Ils sont réalisés à partir de deux diodes antiparallèles, comme le montre la Figure 20. Dans 

cette configuration, le courant de sortie est la différence des courants des deux diodes et 

donc des deux fonctions non-linéaires qui dépendent de la tension appliquée. De plus, les 

tensions VOL et –VRF sont identiques. Cela a pour conséquence de supprimer les 

harmoniques ±mFRF ± nFOL tel que m+n est pair.  

 

 

 

Figure 20 : Principe du mélangeur sous-harmonique 

 

 

 

 

Figure 18 : Mélangeur RF équilibré 
 

Figure 19 : Mélangeur RF doublement équilibré 
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Avec ces mélangeurs : FFI = FRF ± xFOL, avec x entier positif et >1. Ils n’exploitent pas les non 

linéarités d’ordre 2, mais des rangs supérieurs, ce qui permet de travailler avec des 

fréquences d’oscillateurs locaux plus faibles, typiquement 2 ou 4 fois plus faibles. Les 

isolations RF et OL sont également très bonnes, de même que la consommation car  les 

diodes ne sont pas polarisées et le signal OL n’a pas besoin d’être très élevé. Par contre, les 

pertes sont élevées et la conception est plus difficile que les mélangeurs à diodes 

« classique ». Enfin des topologies équilibrées sont également réalisables. [30] [37] 

I.6.4.3. Mélangeurs à base de transistors : 

Les mélangeurs réalisés à partir de transistors fonctionnent sur le même principe que les 

mélangeurs à diodes. Polarisé en zone ohmique (tension Vds très faible), le transistor à effet 

de champ se comporte comme une conductance variable, piloté par la tension grille source 

Vgs. En appliquant le signal OL sur la grille et le signal RF sur le drain, un effet similaire à 

celui obtenu à l’aide des diodes est créé, comme le montre la Figure 21. Le signal FI est 

aussi récupéré sur le drain. 

 

Figure 21 : Mélangeur basé sur un transistor à effet de champ 

 

Les mélangeurs basés sur des transistors ont un gain de conversion du même ordre de 

grandeur que les mangeurs basés sur les diodes, mais les isolations entre les voies d’entrée 

RF et OL sont mauvaises et le nombre de raies parasites est plus important. Ils ne sont donc 

pas utilisés tels quels. Les structures équilibrées et doublement équilibrées sont employées 

mais le design et délicat ainsi que l’intégration sur puce. [30] [38] [39] 

I.6.5. Evaluation des performances des mélangeurs 

I.6.5.1. Le gain de conversion 

Il est défini comme le rapport de la puissance utile en sortie du mélangeur, soit la puissance 

du signal à la fréquence FI, et de la puissance utile en entrée, à la fréquence RF. 

𝐺𝑐 =  
𝑃𝐹𝐼

𝑃𝑅𝐹
 (5)  
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Il est le plus souvent exprimé en dB, et dans ce cas il est égal à la différence des puissances 

en entrée et en sortie de mélangeur, si elles sont exprimées en dBm : 

𝐺𝑐(𝑑𝐵) = 10. log ( 
𝑃𝐹𝐼

𝑃𝑅𝐹
) =  𝑃𝐹𝐼(𝑑𝐵𝑚) − 𝑃𝑅𝐹(𝑑𝐵𝑚)(6)  

Si la puissance de sortie est inférieure à la puissance d’entrée, ce qui est le cas pour les 

mélangeurs des charges utiles, alors 𝐺𝑐(𝑑𝐵) est négatif. L’appellation gain est tout de même 

conservée. 

 

Le gain de conversion doit être le plus élevé possible, car dans le cas des 

télécommunications par satellite, il influence le gain total de la charge utile et donc sa 

puissance d’émission et le bilan de liaison. Il va aussi jouer sur la température de bruit du 

récepteur du satellite, en masquant plus ou moins le bruit produit par les autres composants 

situés après le mélangeur dans la chaine de transmission (§ I.7.2 sur le calcul du bilan de 

liaison). 

I.6.5.2. Les isolations OL/FI et RF/FI 

Comme expliqué dans le paragraphe I.6.3, les fréquences d’entrée du mélangeur, RF et OL 

apparaissent aussi en sortie. Les isolations OL/FI et RF/FI traduisent la rejection de ces 

signaux parasites en comparant leur niveau de puissance en sortie de mélangeur avec celui 

du signal utile FI. Elles sont exprimées en dB comme suit : 

𝐼𝑠𝑜𝑙𝑎𝑡𝑖𝑜𝑛 𝑂𝐿 𝐹𝐼⁄  = 10. log (
𝑃𝑂𝐿 𝑜𝑢𝑡

𝑃𝐹𝐼
 ) (7)    et   𝐼𝑠𝑜𝑙𝑎𝑡𝑖𝑜𝑛 𝑅𝐹 𝐹𝐼⁄  = 10. log (

𝑃𝑅𝐹 𝑜𝑢𝑡

𝑃𝐹𝐼
 ) (8) 

 

Ces grandeurs doivent être négatives et les plus grandes possibles, car les signaux RF et 

OL ne doivent pas perturber le reste de la chaine de transmission et en particulier venir 

parasiter les amplificateurs de puissances. 

I.6.5.3. Les produits d’intermodulation d’ordre 3 

Le paragraphe I.6.2 montre que lorsque plusieurs signaux sont envoyés ensembles dans le 

mélangeur, ils subissent tous la conversion de fréquence. Mais, à cause des non-linéarités 

des composants, d’autres fréquences sont également crées. Elles sont nommées produits 

d’intermodulation et correspondent à  des combinaisons linéaires de la fréquence OL et de 

toutes les fréquences RF d’entrée.  

Parmi les produits d’intermodulation, ceux d’ordre impaire, et surtout d’ordre 3, sont à des 

fréquences très proches des fréquences des signaux utiles, et sont donc particulièrement 

gênants. Les filtrer est très difficile, et de par leur proximité avec les signaux utiles et leur 

présence dans la bande de fréquence utile, ils vont parcourir et parasiter l’ensemble de la 

chaine de transmission. Dans le cadre des charges utiles, ces signaux se comportent 

comme du bruit de puissance élevée, et contribuent à la dégradation du bilan de liaison (Cf.§  

I.7.2). 

Pour évaluer le niveau de ces parasites, deux paramètres sont utilisés, le rapport C/I3 et le 

point d’interception d’ordre 3 ou IP3. 
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I.6.5.3.1. Le rapport C/I3 

Pour mesurer le rapport C/I3, il faut injecter deux porteuses RF (repérées par les indices RF1 

et RF2), généralement de niveaux de puissance faibles et identiques, dans le mélangeur. En 

reprenant l’équation (3), en remplaçant x par 𝐴𝑅𝐹1. sin(ωRF1t) + 𝐴𝑅𝐹2. sin(ωRF2t) +

 𝐴𝑂𝐿 . sin(ωOLt) et en développant le calcul jusqu’aux non-linéarités d’ordre 4 (x4), les 

fréquences 2FRF1±FRF2±FOL et 2FRF2±FRF1±FOL apparaissent : ce sont les produits 

d’intermodulation d’ordre 3, ou IM3, liés aux porteuses RF1 et RF2. En particulier et pour un 

down converter, les fréquences 2FRF1-FRF2-FOL et 2FRF2-FRF1-FOL sont très proches des deux 

signaux FI. 

Le rapport C/I3, exprimé en dBc, est alors égal au rapport de puissance d’un des signaux FI 

de sortie et d’un produit d’intermodulations d’ordre 3 (𝑃𝐼𝑀3
) : 

𝐶
𝐼⁄

3 (𝑑𝐵𝑐)
= 10. log ( 

𝑃𝐹𝐼

𝑃𝐼𝑀3

) (9) 

 

Il traduit la rejection des produits d’intermodulation d’ordre 3 en sortie du mélangeur. 

I.6.5.3.2. Le point d’interception d’ordre 3 ou IP3 

Il est obtenu en traçant sur une même courbe l’évolution de la puissance d’un signal FI et 

d’un signal IM3 en sortie de mélangeur, en fonction d’une des puissances RF d’entrée. 

Lorsque la puissance RF est faible, les deux courbes sont linéaires (1dB/dB pour la FI et 3 

dB/dB pour l’IM3). Puis, quand la puissance RF devient forte un effet de saturation est 

observé. 

L’IP3 correspond à l’intersection des extrapolations linéaires des deux courbes, comme le 

montre la Figure 22. Il représente les puissances utiles d’entrée, aussi appelé IIP3 (Input IP3), 

qu’il faudrait mettre en jeu, en l’absence de phénomène de saturation, pour que les 

puissances FI et IM3 soient identiques. La puissance FI correspondante est appelée OIP3 

(Output IP3). 

 

 

 

Figure 22 : Détermination du point d'interception d'ordre 3 
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Il évalue à la fois la linéarité et la rejection des produits d’intermodulation d’ordre 3 des 

mélangeurs, et permet de comparer ces dispositifs entre eux. Plus l’IP3 est haut sur la 

courbe meilleur est le comportement du mélangeur de fréquence quand plusieurs 

fréquences sont à convertir de façon simultanée.  

I.6.5.3.3. Relation entre point d’interception d’ordre 3 et rapport C/I3  

 

L’IIP3 et le rapport C/I3 sont liés par la relation : 

𝐼𝐼𝑃3 (𝑑𝐵) =

 𝐶
𝐼3 (𝑑𝐵)

⁄

2
+  𝑃𝑅𝐹(𝑑𝐵) (10) 

 

L’IIP3 et l’OIP3 sont liés par le gain de conversion du mélangeur : 

 

𝑂𝐼𝑃3 (𝑑𝐵) = 𝐼𝐼𝑃3 (𝑑𝐵) + 𝐺𝑐(𝑑𝐵) (11) 

I.6.5.4. Le facteur bruit 

Un mélangeur, comme tout composant électronique génère du bruit. Pour un mélangeur RF 

il existe deux grandes catégories de bruit : le bruit thermique, présent dans tout composant 

résistif et qui est généré par l’agitation des électrons sous l’effet de la chaleur, et le bruit de 

grenaille, qui est du à l’émission désordonnée d’électrons sur une barrière de potentiel (cas 

notamment des diodes). 

Afin de quantifier l’effet d’un composant bruité sur le signal utile, le facteur de bruit ou NF 

pour noise factor est employé. Il est égal au rapport signal à bruit en entrée (SNRin) divisé 

par le rapport signal à bruit en sortie (SNRout). 

 

𝑁𝐹 =
𝑆𝑁𝑅𝑖𝑛

𝑆𝑁𝑅𝑜𝑢𝑡
=  

𝑃𝑅𝐹
𝑃𝑏𝑟𝑢𝑖𝑡 𝑖𝑛

⁄

𝑃𝐹𝐼
𝑃𝑏𝑟𝑢𝑖𝑡 𝑜𝑢𝑡

⁄
 (12) 

avec 𝑃𝑏𝑟𝑢𝑖𝑡 𝑖𝑛 et 𝑃𝑏𝑟𝑢𝑖𝑡 𝑜𝑢𝑡 les puissances de bruit contenues dans 1 Hz, au plus proche des 

signaux utiles, et respectivement prises en entrée et en sortie du mélangeur. 

La puissance de bruit dans 1 Hz en entrée correspond au bruit thermique induit par la 

résistance d’entrée du dispositif soit k.T. T est la température de référence soit 290 K et k est 

la constante de Boltzmann et vaut 1.3806488.10-23 J.K-1. Exprimée en dBm, cette valeur vaut 

-174. Enfin, le rapport des puissances utiles en entrée et sortie correspond au gain de 

conversion du mélangeur. Au final, le NF exprimé en dB vaut : 

 

𝑁𝐹𝑑𝐵 = 𝑃𝑏𝑟𝑢𝑖𝑡 𝑜𝑢𝑡 − 𝐺𝑐(𝑑𝐵) +  174 (13) 

 

Le NF traduit la dégradation du rapport signal à bruit entre l’entrée et la sortie du mélangeur. 

Cette valeur doit être la plus faible possible : le NF est directement lié à la température de 

bruit en réception du satellite et participe donc à la dégradation du bilan de liaison (§ I.7.2). 
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Il faut noter que pour un mélangeur résistif passif, le bruit généré est très faible, donc la 

valeur du NF est très proche de l’inverse du gain de conversion. [30] [31] [32] [33] 

I.7. Evaluation de la qualité d’une transmission satellite 

La qualité d’une transmission est évaluée avec deux paramètres : 

 l’efficacité spectrale ou le rapport C/B, où C est la puissance de la porteuse à la 

réception en watt, et B la bande passante en Hz, qui dépend du débit, du type de 

modulation et de l’utilisation ou non de codes correcteurs d’erreur ou FEC pour 

forward error coding. Le rapport C/B est lié à la rentabilité d’une transmission. En 

effet, la puissance émise est liée au poids des équipements embarqués, et donc au 

coût de lancement, et conditionne la taille et le prix des antennes de réception au sol. 

De plus un fournisseur de service qui loue une certaine capacité d’un transpondeur 

va être facturé en fonction de la puissance et de la bande demandée. Enfin, ce 

fournisseur fixera ses tarifs en fonction du débit fourni aux utilisateurs et donc en 

fonction de la bande occupée. 

 le TEB ou taux d’erreur binaire qui permet d’évaluer la qualité de service. Il est 

fortement lié au rapport C/N0 de la liaison. C est la puissance de la porteuse à la 

réception en watt et N0 la densité spectrale de puissance de bruit en W/Hz. C/N0 est 

donc exprimé en Hz et permet de quantifier la façon dont le signal utile se détache du 

bruit lors de la transmission. [4] [40] [41] [42] 

I.7.1. Notions sur les débits et taux d’erreur binaire à atteindre pour chaque type de 

service et lien avec le rapport C/N0 

Le Tableau 2 liste les principaux services par satellite et donne les débits ou la bande 

passante demandée ainsi que les TEB cibles associés : 

Service Débit ou bande passante TEB cible 

Téléphonie 64 Kbit/s 10-6 

Audio 15 KHz 10-9 

TV 27 MHz 10-10 ou 10-11 

Data 64 Kbit/s min 10-7 

Tableau 2 : principaux services par satellite débits ou bande passante et TEB cibles associés 

Pour chaque type de modulation, il est possible de calculer la probabilité d’erreur sur un bit 

donné. Cette expression peut être écrite en utilisant la fonction erfc (x) et en fonction du 

rapport Eb/N0, qui représente l’énergie binaire divisée par la densité spectrale de puissance 

de bruit. La courbe suivante (Figure 23) donne la probabilité d’erreur d’un bit en fonction du 

rapport Eb/N0 et pour différents formats de modulation. 
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Figure 23 : Probabilité d'erreur d'un bit en fonction du rapport Eb/N0 source [41] 

Ensuite, les rapports Eb/N0 et C/N0 sont liés par la relation :  

𝐶 𝑁0 =⁄ 𝐸𝑏 𝑁0⁄ . ρΓΒ (14) 

ρ est le rendement du code choisi, Γ est l’efficacité spectrale en Bits/s/Hz et Β la bande en 

Hz. Ainsi choisir, pour une application donnée et un codage donné, un TEB revient à fixer un 

rapport Eb/N0 et donc un rapport C/N0 minimum qui représente la qualité de la liaison. La 

charge utile doit ensuite fournir des performances qui permettent de respecter ce critère [40] 

[41] [42]. 

I.7.2. Calcul du rapport C/N0 

Une liaison satellite, comme le montre la Figure 24, peut être scindée en deux : la voie 

montante ou sol vers satellite et la voie descendante ou satellite vers sol. 

Pour chaque voie les systèmes d’émission et de réception sont constitués d’une antenne, 

d’un transmetteur Tx ou d’un récepteur Rx, et de systèmes chargés de faire le lien entre les 

deux.  

Pour la liaison montante, un feeder (Feeder Txsol) permet d’acheminer le signal généré par le 

transmetteur Txsol à l’antenne d’émission. Il est caractérisé par ses pertes LFTxsol. Le 

récepteur Rxsat est un transpondeur de la charge utile du satellite, et comprend les 

amplificateurs faible bruit et de puissance ainsi que le convertisseur de fréquence. 

Pour la liaison descendante, les rôles sont inversés. Le transmetteur Txsat est la charge utile 

du satellite. Le récepteur au sol est Rxsol, et Il est lié à l’antenne de réception par un feeder 

(Feeder Rxsol).  

Les deux systèmes sont séparés par une certaine distance, 36 000 Km pour un satellite 

géostationnaire, et le milieu traversé, l’atmosphère terrestre, va générer des pertes et des 

interférences. 
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Figure 24 : Bilan de liaison d'une transmission satellite 

 

La performance de l’émetteur est mesurée grâce à sa PIRE pour puissance isotrope 

rayonnée équivalente, exprimée en watt. Elle est égale à la puissance transmise à l’antenne 

multipliée par le gain de l’antenne. Pour les voies montantes et descendantes, la PIRE vaut : 

 

PIRE𝑠𝑜𝑙  =
PTx𝑠𝑜𝑙.GMTx𝑠𝑜𝑙

LD𝑢𝑝.LFTx𝑠𝑜𝑙
 (15)        PIRE𝑠𝑎𝑡  =

PTx𝑠𝑎𝑡.GMTx𝑠𝑎𝑡

LD𝑑𝑜𝑤𝑛
 (16) 

 

PTxsol (W) est la puissance débitée par le transmetteur au sol. 

PTxsat (W) est la puissance débitée par le transmetteur à bord du satellite. 

GMTxsol est le gain maximum de l‘antenne d’émission au sol. 

GMTxsat est le gain maximum de l‘antenne d’émission du satellite. 

LDup et LDdown représentent les pertes liées au dépointage entre l’antenne d’émission et 

l’antenne de réception, respectivement dans les sens montant et descendant. Ces 

paramètres affectent le gain des antennes. 

LFTxsol correspond aux pertes en ligne du Feeder Txsol, entre le transmetteur et l’antenne de 

transmission. 

La performance des récepteurs est évaluée grâce au facteur de mérite G/T, qui est le rapport 

du gain de l’antenne de réception et de la température équivalente de bruit sur le récepteur 

Rx. Les facteurs de mérite pour le satellite et le récepteur Rxsol valent : 

 

G T⁄ 𝑠𝑎𝑡 =  
GMRx𝑠𝑎𝑡

LDup.Lpol.𝑇𝑏𝑟𝑢𝑖𝑡 𝑠𝑎𝑡
 (17)       G T⁄ 𝑠𝑜𝑙 =  

GMRx𝑠𝑜𝑙

LDdown.Lpol.LFRxsol.𝑇𝑏𝑟𝑢𝑖𝑡 𝑠𝑜𝑙
 (18) 

 

GMRxsol est le gain maximum de l‘antenne de réception au sol. 

GMRxsat est le gain maximum de l‘antenne de réception du satellite. 
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LDup et LDdown représentent les pertes liées au dépointage entre les antennes d’émission et 

les antennes de réception. Ces paramètres affectent le gain des antennes. 

Lpol représentent les pertes liées à la polarisation des antennes.  

LFRx correspond aux pertes en ligne entre le récepteur Rx et l’antenne de réception. 

Tbruit sat et Tbruit sol sont respectivement les températures équivalentes de bruit sur le récepteur 

du satellite et sur le récepteur au sol. 

La température équivalente de bruit T est lié à N0, la densité spectrale de puissance de bruit, 

par la constante de Boltzmann :  

𝑁0 = 𝐾. 𝑇 (19) 

En connaissant les caractéristiques des émetteurs et des récepteurs, il est possible de 

calculer pour chaque liaison le rapport C/N0. Le rapport C/N0 total est obtenu à partir des 

rapports C/N0 des liens montants (up) et descendants (down) :  

 

C 𝑁0⁄
𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙

−1
=  C 𝑁0⁄

𝑢𝑝
−1

 + C 𝑁0⁄
𝑑𝑜𝑤𝑛

−1
 (20) 

Avec 

 

C 𝑁0⁄
𝑢𝑝

=  PIRE𝑠𝑜𝑙 .
1

𝐿𝑒𝑠.𝐿𝑐𝑙𝑖𝑚
 . G T⁄ 𝑠𝑎𝑡 .

1

𝐾
 (21)    𝑒𝑡   C 𝑁0⁄

𝑑𝑜𝑤𝑛
=  PIRE𝑠𝑎𝑡.

1

𝐿𝑒𝑠.𝐿𝑐𝑙𝑖𝑚
 . G T⁄ 𝑠𝑜𝑙 .

1

𝐾
 (22) 

 

Les et Lclim représentent les pertes subies par le signal lors de sa propagation dans les sens 

montant et descendant, dues à l’éloignement entre émetteur et récepteur et aux conditions 

climatiques. 

Les expressions précédentes ne sont valides que lorsqu’il n’y a que le signal utile dans la 

bande utile du satellite. Tout autre signal parasite sera vu comme une source de bruit 

supplémentaire et participe à la dégradation du bilan de liaison. Ces autres signaux 

appartiennent à deux catégories : les interférences qui sont dues à la réception par une 

station de base ou par un satellite d’un signal émis par une autre station de base ou par un 

autre satellite, et les signaux induits par la charge utile elle-même : produits 

d’intermodulation et autres fréquences parasites générées par les amplificateurs et les 

mélangeurs. En tenant compte de ces signaux parasites le bilan de liaison s’écrit : 

 

C 𝑁0⁄
𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙

−1 =  C 𝑁0⁄
𝑢𝑝

−1  +  C 𝑁0⁄
𝑑𝑜𝑤𝑛

−1 +  C 𝑁0⁄
𝑖𝑛𝑡𝑒𝑟 𝑢𝑝

−1 +  C 𝑁0⁄
𝑖𝑛𝑡𝑒𝑟 𝑑𝑜𝑤𝑛

−1

+ C 𝑁0⁄
𝐹𝑃

−1  (23) 

 

Les termes C 𝑁0⁄
𝑖𝑛𝑡𝑒𝑟 𝑢𝑝

 et C 𝑁0⁄
𝑖𝑛𝑡𝑒𝑟 𝑑𝑜𝑤𝑛

 permettent de prendre en compte les interférences, 

respectivement dans les sens montants et descendants. 

Le terme C 𝑁0⁄
𝐹𝑃

 correspond à la dégradation du bilan de liaison à cause des fréquences 

parasites induite par la charge utile. 



 

Jordan Thouras | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 2016 36 

 

Les températures équivalentes de bruit des récepteurs peuvent être calculées connaissant la 

température équivalente de bruit et le gain de tous leurs constituants. Les grandeurs sont 

liées entre elles par la formule de Friis. Pour la liaison descendante : 

 

Figure 25 : Températures équivalentes de bruit associées au récepteur au sol 

𝑇𝑏𝑟𝑢𝑖𝑡 𝑠𝑜𝑙 =
𝑇𝑎𝑛𝑡𝑒𝑛𝑛𝑒 

𝐿𝐹𝑅𝑥𝑠𝑜𝑙
+ 𝑇𝐹𝑒𝑒𝑑𝑒𝑟 𝑅𝑥 . (1 −

1

𝐿𝐹𝑅𝑥𝑠𝑜𝑙
) + 𝑇𝑟𝑒𝑐𝑒𝑝𝑡𝑒𝑢𝑟 𝑅𝑥 (24) 

 

Les noms et positions des différentes températures de bruit sont reportés sur la Figure 25. 

Tantene est la température de bruit de l’antenne. 

TFeeder RX est la température du feeder du récepteur, proche de 290 K. 

Trecepteur Rx est la température de bruit du récepteur Rx. 

 

Dans le cas de la liaison descendante : 

 

Figure 26 : Températures équivalentes de bruit associées au récepteur de la charge utile 

𝑇𝑏𝑟𝑢𝑖𝑡 𝑠𝑎𝑡 = 𝑇𝑎𝑛𝑡𝑒𝑛𝑛𝑒 + 𝑇𝐿𝑁𝐴 +
𝑇𝑐𝑜𝑛𝑣𝑒𝑟𝑡𝑒𝑟

𝐺𝐿𝑁𝐴
+

𝑇𝐴𝑚𝑝

𝐺𝐿𝑁𝐴. 𝐺𝑐
 (25) 

Les noms et positions des différentes températures de bruit sont reportés sur la Figure 26. 

𝑇𝐿𝑁𝐴 et 𝐺𝐿𝑁𝐴 sont respectivement la température équivalente de bruit et le gain du LNA. 

𝑇𝑐𝑜𝑛𝑣𝑒𝑟𝑡𝑒𝑟 et 𝐺𝑐 sont respectivement la température équivalente de bruit et le gain du 

mélangeur. 

𝑇𝐴𝑚𝑝 est la température équivalente de bruit de l’amplificateur situé après le convertisseur de 

fréquence. 
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L’équation devrait normalement inclure les bruits des autres amplificateurs de la chaine, 

mais les gains associés étant très élevés, ces grandeurs sont négligeables. 

Le bruit ajouté par le mélangeur à la liaison est dans la plupart des cas évalué grâce à son 

facteur de bruit (NF). Le NF d’un équipement est lié à sa température équivalente de bruit 

par la relation : 

𝑁𝐹 = 1 + 𝑇𝑒 𝑇0⁄  (26) 

𝑇𝑒 et 𝑇0 étant respectivement la température équivalente de bruit de l’équipement et la 

température de référence, soit 290K. La courbe suivante (Figure 27) donne l’évolution du 

facteur de bruit en fonction de la température de bruit. 

 

Figure 27 : Facteur de bruit en fonction de la température de bruit source [42] 

Nous avons donc montré que le bilan de liaison, qui définit la qualité de la transmission 

satellite, est directement lié aux performances des composants de la charge utile et en 

particulier aux performances du mélangeur qui intéresse notre étude : gain de conversion, 

facteur de bruit, pureté spectrale, rapport C/I3. Ces grandeurs doivent donc être optimisées 

au sein de la chaine de transmission afin de correspondre à une qualité de service et à une 

application donnée. [42] [43] 

I.8. Evolution des télécommunications par satellite 

Ces dernières années, de nouveaux services nécessitant de larges bandes passantes ont vu 

un développement très important, comme le montre la Figure 28. Parmi eux nous pouvons 

citer la TV et la vidéo HD sur internet, la vidéo à la demande, les services de streaming, de 

téléchargement Peer to Peer ou direct download, les jeux vidéo en ligne, les visio-

conférences, la voix sur IP… 
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Figure 28 : Evolution de la demande en services large bande en France, source Cisco [44] 

 

Pour satisfaire cette demande en bande passante toujours croissante, plusieurs solutions 

sont possibles (voir Figure 29) : 

 

Figure 29 : Les différentes technologies pour la diffusion des services large bande [44] 

 

Celle qui offre les meilleurs débits est la fibre optique (1 Gbps max par utilisateur), mais son 

déploiement est onéreux (génie civil), en particulier pour les zones éloignées des centres 

urbains. D'après une étude réalisée par Carvea consulting [44], raccorder un foyer en zone 

reculée coûterait 8 fois plus cher que de raccorder un foyer dans une zone de forte densité 

urbaine. Le coût de raccordement de la totalité de la population française au FTTH (fiber to 

the home) avoisinerait les 40 milliards d'euros. Enfin, la couverture d'un réseau de fibre 

optique est limitée à une vingtaine de kilomètres. 
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L'autre solution filaire, consiste à utiliser le réseau cuivré comme c'est le cas pour l'ADSL. 

Cette solution peut amener à des débits intéressants pour les applications visées (20 Mbps) 

mais, la zone de couverture associée étant très limitées, elle n'est adaptée qu'aux centres 

urbains.  

 

Parmi les solutions hertziennes, wifi, 3G, 4G, WiMax fouissent également des débits 

compatibles, du Mbps à la centaine de Mbps, mais les zones couvertes sont très faibles et 

adaptées seulement aux zones densément peuplées. Le WiMax permet tout de même de 

couvrir des zones d'une quinzaine de kilomètres. 

 

La solution capable de fournir au plus grand nombre des débits compatibles avec les 

nouvelles applications large bande, est donc le satellite de télécommunication. Les 

abonnements aux services par satellite ont d’ailleurs fortement augmenté ces dernières 

années, comme l’illustre la Figure 30, et les prévisions pour les années à venir montrent que 

le phénomène ne va pas faiblir. Cependant, prendre en compte ces nouveaux besoins tout 

en continuant d'assurer les services plus anciens (TV, radio, téléphone…), demandes des 

améliorations technologiques. [44] [45] 

 

Figure 30 : Evolution du nombre d'abonnés aux services par satellite, source NSR 

 

Le premier satellite commercial, INTELSAT lancé en 1965, avait une capacité de 480 canaux 

téléphoniques, pour un coût de 32 500 $ par canal et par an (coût du lancement compris). Il 

avait une durée de vie d’un an et demi et pesait 68 Kg.  

Afin de satisfaire les besoins en bande passante toujours plus importants, de nombreux 

progrès technologiques ont été réalisés : 

 Sur les lanceurs : en 1975, 5900 kg pouvaient être transportés, puis 10500 kg avec 

Ariane 5 ECA et 13 000 kg avec Delta IV en 2008. 

 Sur les technologies RF : antennes avec des faisceaux adaptés aux formes des 

continents, antennes multifaisceaux avec système de routage, réutilisation de 

fréquences (par polarisation orthogonale puis par séparation angulaire), amélioration 

des amplificateurs de puissance… 

 Sur les technologies numériques : processeurs embarqués dans les charges utiles 

régénératives, routage par SSTDMA (satellite-switched time division multiple-acces) 

pour les systèmes multifaisceaux… 
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 Sur les formats de modulations : analogiques puis numériques avec du QPSK, 8 

PSK, 16 puis 32 APSK (amplitude and phase shift keying), associés à des codes 

LDPC (low density parity check) et à des techniques d’accès multiple comme le 

FDMA (frequency division multiple accès) et le TDMA (time division multiple accès)… 

 Sur les stations de réception : l’augmentation de la puissance d’émission des 

satellites a permis la miniaturisation des stations au sol. Leur nombre a pu être 

augmenté et les liaisons sont passées du point à point au point à multipoint : 

plusieurs stations de base peuvent envoyer une information à une seule station (hub) 

via satellite ou alors une seule station peut diffuser pour beaucoup d’autre. [4] [10] 

[40] [41] 

 

Ensuite, pour couvrir toujours plus de service, il suffit d’augmenter le nombre d’équipement à 

bord. Cependant, augmenter toujours plus le nombre d’équipement revient à augmenter la 

masse et l’encombrement des charges utiles. Cela se traduit par une augmentation forte du 

coup de lancement : envoyer 1Kg de charge utile en orbite coûte entre 200 000 et 300 000 $. 

Pour continuer à suivre les demandes du marché, il faut donc miniaturiser les équipements. 

Parmi les solutions possibles, une consiste à remplacer en partie les technologies RF 

actuelles par des technologies opto-électroniques et photoniques, connues pour leur faible 

poids et volume. En particulier, en remplaçant les systèmes de distribution des signaux RF 

(harnais) par de la fibre optique, le gain pourrait être très important. Enfin, les technologies 

optiques offrent de très nombreux avantages comme une bande passante théorique de 

plusieurs THz, une immunité aux interférences électromagnétiques, la possibilité d’utiliser le 

multiplexage en longueur d’onde, ou encore la transparence du point de vue des signaux 

RF. Au sein des charges utiles, les technologies photoniques permettraient de faire de la 

distribution d’oscillateurs locaux, de la formation de faisceau en pilotant des antennes 

actives, de la commutation de signaux et enfin de la conversion de fréquence, objet de ces 

travaux de thèse. Le chapitre 2 sera consacré aux technologies optiques dans les satellites 

et plus particulièrement aux techniques de conversion de fréquence envisageables. [46] [47] 

I.9. Résumé du chapitre I 

Ce premier chapitre a permis de dresser un  état de l’art des télécommunications spatiales. Il 

a décrit le réseau de télécommunications par satellite ainsi que les servies associés.  

Plus particulièrement la charge utile du satellite a été présentée, avec ses composants. 

Parmi eux, le mélangeur a fait l’objet d’une attention particulière : son fonctionnement a été 

détaillé ainsi que les méthodes d’évaluation de ses performances.  

Dans un troisième temps le bilan de liaison d’une transmission par satellite a été abordé. 

Cette partie a montré la nécessité de contrôler les performances des composants, et plus 

particulièrement des mélangeurs, afin de satisfaire la qualité des services proposés.   
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Enfin, ce chapitre montre les évolutions du marché des télécommunications. A cause de la 

demande toujours croissante en services et en bande passante, le nombre d’équipements et 

donc la masse et l’encombrement des charges utiles va inévitablement augmenter, ce qui va 

entrainer une augmentation significative du coût de lancement. Pour pallier ce nouveau 

problème, les technologies optiques sont d’excellentes candidates car elles permettraient de 

réduire le poids et le volume des systèmes tout en apportant de nouveaux avantages comme 

une bande passante théorique de plusieurs THz, une immunité aux interférences 

électromagnétiques, le multiplexage en longueur d’onde, ou encore la transparence du point 

de vue des signaux RF. 
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Chapitre II. La photonique dans les satellites : un réel enjeu 

II.1. Introduction au chapitre II 

Ce deuxième chapitre sera consacré aux technologies optoélectroniques/photoniques 

appliquées aux satellites de télécommunications. Dans un premier temps, il montrera 

comment certaines fonctions présentes au sein des charges utiles, et décrites dans le 

chapitre I, pourraient être assurées par des composants photoniques. Parmi ces fonctions, la 

conversion de fréquence est celle qui intéresse ces travaux de thèse. Elle sera donc 

développée en détails et les différentes techniques associées seront exposées, tout d’abord 

sans évoquer de solution technologique. 

Dans un second temps, les composants et les architectures sélectionnés afin de réaliser des 

convertisseurs de fréquence à partir de technologies photoniques semi-conductrices seront 

présentés. Ces choix seront justifiés et comparés aux solutions technologiques déjà 

existantes et extraites de la littérature. 

Une fois les topologies de mélangeurs dévoilées, les modèles mathématiques associés aux 

composants mis en jeu lors des simulations, réalisées grâce au logiciel de simulation 

système VPIphotonics®, seront expliqués. Les résultats de ces études seront présentés dans 

le chapitre III.  

Enfin, ce chapitre II montrera les différentes méthodes développées sous VPI afin de 

caractériser les mélangeurs, selon les critères d’évaluation détaillés dans le chapitre I. Ces 

méthodes seront validées par la simulation d’architectures réalisées à partir de modulateurs 

de Mach-Zehnder (interféromètres). Ces structures ont déjà été étudiées par Thales Alenia 

Space, et leurs résultats ont fait office de référence. 

II.2. Les technologies optoélectroniques appliquées aux télécommunications spatiales 

Une fibre optique monomode présente généralement une atténuation comprise entre 0.2 et 

0.3 dB/Km. Certains fabricants proposent des gaines pouvant contenir jusqu’à 12 fibres, pour 

un poids de quelques Kg/Km à quelques dizaines de Kg/Km. Les fibres optiques, de par les 

fréquences mises en jeu (de l’ordre de 200 THz) ne sont pas sensibles aux perturbations 

électromagnétiques et n’engendrent pas de problème de compatibilité électromagnétique 

(CEM). Enfin, elles n’affectent pas les signaux RF transportés et peuvent supporter tous les 

formats de modulation et de codage. [48] 

En revanche, la connectique RF est beaucoup plus lourde, notamment à cause du blindage, 

nécessaire pour s’affranchir des problèmes de CEM. Son poids peut donc aller jusqu’à 

plusieurs centaines de Kg/Km, sachant qu’un harnais RF (système de distribution des 

signaux de référence) peut mesurer plusieurs centaines de mètres et qu’envoyer 1 Kg de 

charge utile en orbite coûte entre 200 000 et 300 000 dollars. L’atténuation est aussi 

beaucoup plus importante et augmente  avec les fréquences mises en jeu. Elle peut varier 

de quelques dixièmes de dB/m à quelques dB/m. Elle est donc bien supérieure à celle de la 

fibre. [49] [50] 
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Les propriétés des fibres sont donc en parfaite adéquation avec les besoins actuels de 

réduction d’encombrement et de poids, dans le domaine du spatial. De plus, étant donné les 

nombreuses techniques de multiplexage existantes, en longueur d’onde, en fréquence, en 

polarisation etc…, elles offrent des bandes passantes très supérieures aux technologies RF 

et de plusieurs THz, ce qui correspond aux estimations des futurs besoins en bande 

passante réalisées par l’agence spatiale européenne (ESA) (bande passante totale en 

comptant environ 200 faisceaux) pour un satellite. De plus, les fibres optiques sont 

extrêmement flexibles et sont adaptées à des structures qui sont d’abord repliées sur elles-

mêmes durant le transport afin de limiter leur encombrement puis déployées lors de leur 

utilisation. Les concepteurs de satellites se sont donc naturellement intéressés aux 

technologies photoniques qui pourraient assurer les fonctions mises en jeu dans les charges 

utiles. [51] 

 

Figure 31 : La photonique au sein d’une charge utile transparente 

La Figure 31 montre les fonctions qui pourraient être réalisées dans le domaine de l’optique 

(éléments en rouge), au sein d’une charge utile transparente. Ces fonctions sont décrites 

dans les parties suivantes (II.2.1 à II.2.7) 

II.2.1. La génération et la distribution d’oscillateurs locaux optiques  

Les signaux OL pourraient moduler en amplitude des porteuses lasers. Ils pourraient ainsi 

être transportés par voie optique plutôt qu’avec des câbles RF classiques. Une des 

méthodes envisagées consiste à moduler un signal issu d’un laser CW à l’aide d’un 

modulateur de Mach-Zehnder polarisé à l’extinction (tension demi-onde Vπ). Dans cette 

configuration une modulation double bande latérale avec suppression de porteuse (DSB-CS) 

est obtenue : le spectre optique n’est composé que des deux raies latérales OL. Après 

photo-détection, une seule fréquence, égale à l’écart en fréquence entre les deux signaux 

optiques, est générée par battement des raies latérales (Figure 32). Ce procédé est expliqué 

dans la partie II.3.2. La fréquence de sortie est donc le double de la fréquence de départ ce 

qui permettrait de travailler avec des OL ayant une fréquence deux fois plus petite que la 

fréquence souhaitée, et d’atteindre des hautes fréquences (bande Ka). De plus les deux 

signaux optiques sont corrélés en phase ce qui garantit un bruit de phase très bas. [47] [51] 

[52] 
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Figure 32 : Exemple de distribution optique d'oscillateurs locaux 

II.2.2. Le routage des signaux optiques 

Plutôt que d’avoir recours à un système de routage RF composé de circulateurs et de 

switches, il est possible d’utiliser un système photonique équivalent. La répartition des 

signaux, notamment dans le cas de charges utiles avec antennes multifaisceaux, pourrait 

être effectuée à l’aide d’un ensemble de matrices de MEMS (Micro-Electro-Mechanical 

Systems) optiques et de diviseurs de puissance. De tels dispositifs ont déjà été réalisés et 

présentent de bonnes performances : les pertes d’insertion sont inférieures à 2 dB et 

l’isolation entre canaux est de l’ordre de 60 dB. Ils pourraient gérer une centaine de 

faisceaux différents. Une autre solution consisterait à utiliser un système de 

multiplexeurs/démultiplexeurs WDM (multiplexage en longueur d’onde) et les signaux RF 

entrant moduleraient des porteuses optiques à différentes longueurs d’onde, chaque 

longueur d‘onde étant associée à un chemin différent. Des amplificateurs optiques à semi-

conducteurs, qui se comporteraient comme des interrupteurs commandés en courant, 

pourraient aussi être mis en place. [47] [52] [53] 

II.2.3. Le filtrage 

Afin d’améliorer la pureté des signaux, le filtrage peut aussi être réalisé dans le domaine 

optique, à l’aide d’anneaux résonnants ou de filtres à réseaux de Bragg. Les premiers 

possèdent un fort potentiel d’intégration, mais les performances sont encore à améliorer, de 

même que la stabilité aux variations de température et au rayonnement solaire. Les seconds 

possèdent de bonnes performances, avec des bandes passantes larges de quelques GHz et 

une rejection des signaux hors bande de 40 à 50 dB. Ils résistent également mieux aux 

variations de températures, mais ils sont plus difficilement intégrables (cas notamment des 

fibres de Bragg). [54] [55] [56] 

II.2.4. L’amplification  

Une partie de l’amplification peut être réalisée dans le domaine optique plutôt que dans le 

domaine électrique, ce qui permet d’alléger les contraintes sur les amplificateurs RF. Cette 

amplification peut être réalisée à l’aide d’amplificateurs à fibre dopée erbium ou bien à l’aide 

d’amplificateurs optiques à semi-conducteurs (SOA). Les premiers possèdent un fort gain, 

jusqu’à 40 dB, des puissances de saturation élevées (jusqu’à 22 dBm), des facteurs de bruit 

acceptables (4-6 dB) et limitent très fortement les effets non-linéaires, mais ne sont pas 

intégrables. Les seconds peuvent être intégrés sur puce mais présentent un gain (30 dB 

max) ainsi qu’une puissance de saturation plus limitée (15-18 dBm).  
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Les nombreux effets non linéaires créés par ces dispositifs tendent à dégrader la qualité des 

signaux et les facteurs de bruit sont aussi plus élevés (7-9 dB). [57] [58] [59] 

II.2.5. La formation de faisceau 

Les opérations de séparation du signal en différents segments parallèles, et d’introduction de 

variations de phase et d’amplitude sur chacun des segments, peuvent s’effectuer dans le 

domaine optique. Pour affecter à la fois l’amplitude et la phase des signaux, il existe 

plusieurs possibilités. Une porteuse laser (issue de LD) peut être modulée en polarisation 

avec le signal RF. Le signal optique résultant est ensuite séparé grâce à un diviseur de 

puissance et des contrôleurs de polarisation (PCN) associés à des lames biréfringentes 

(PBS) assurent les changements de phase et d’intensité sur chacune des voies (Figure 33).   

 

Figure 33 : formation de faisceau par voie optique [52] 

Une autre alternative consiste à utiliser un processeur photonique programmable, qui 

contrôle l’amplitude et la phase des signaux à l’aide de cristaux liquides sur silicium. [52] 

II.2.6. L’aide à la conversion analogique numérique et à la conversion numérique 

analogique  

Les futurs processeurs embarqués (FPGA) dans les charges utiles régénératives devront 

supporter des débits de 25 Gbps (1 seul faisceau). Il est très difficile d’échantillonner un 

signal RF à ce débit et les technologies photoniques permettraient de diminuer les 

contraintes sur les convertisseurs analogique-numérique en répartissant le débit dans 

plusieurs fibres en parallèle. Le débit associé à chaque CAN serait alors divisé par le nombre 

de fibres et le signal peut être reconstruit numériquement par le processeur. Le processus 

peut être inversé pour la conversion numérique-analogique.  

 

Figure 34 : Aide à la conversion 
analogique-numérique par voie optique, 

mise en parallèle du signal  [52] 

 

Figure 35 : Aide à la conversion numérique-analogique par 
voie optique, mise en parallèle du signal [52] 
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D’autres solutions existent pour la conversion analogique-numérique. Elle peut être réalisée 

en faisant transiter les signaux dans une fibre à dispersion, ce qui a pour effet de les étaler 

dans le domaine temporel et donc de réduire leur fréquence (loi de Fourier). Une autre  

méthode consiste à moduler le signal RF avec plusieurs porteuses optiques issues d’un 

laser à verrouillage de modes avant photo-détection. [51] [52] 

II.2.7. La conversion de fréquence 

La conversion de fréquence dans le domaine optique est au cœur de ces travaux de thèse. 

Cette fonction peut être réalisée à l’aide de modulateurs ou de composants non-linéaires 

couplés à un laser et à une photodiode. Son principe de fonctionnement, décrit en détails 

dans les parties II.3.1 et II.3.2, peut être scindé en deux étapes : la première consiste à 

moduler une porteuse optique à l’aide des signaux RF et OL, formant un mélange optique, et 

la seconde utilise le photorécepteur, dont la réponse non-linéaire va générer le signal utile 

dans le domaine électrique. Cette propriété est très intéressante car elle permet de lier 

toutes les fonctions précédemment énoncées ; ces dernières pouvant s’insérer entre les 

deux étapes de la conversion (Figure 36). [50] 

 

Figure 36 : La conversion de fréquence dans la charge utile photonique 

II.2.8. Résistance des composants optoélectroniques/photoniques à l’environnement 

spatial 

Des études de fiabilité ont été réalisées par l’agence spatiale européenne (ESA), Thales 

Alenia Space et ALTER Technology afin d’évaluer la résistance des principaux composants 

optoélectroniques et photoniques, c’est-à-dire les lasers, les fibres, les modulateurs, les 

amplificateurs et les coupleurs (pour la plupart des longueurs d’onde utilisées) aux conditions 

de lancement des satellites et à l’environnement spatial. Des tests en vibrations, contraintes 

mécaniques, rayonnements solaires (rayonnement gamma jusqu’à 100 Krad, et de protons 

jusqu’à 65 MeV/Cm²), fonctionnement dans le vide, variations de température, vieillissement 

(durée de vie 15 ans) ont été menés sur des composants « pris sur étagère » (COTS pour 

commercial off-the-shelf). Les résultats ont montré que les composants photoniques 

présentent une bonne résistance à l’environnement spatial et la plupart d’entre eux ont 

passé avec succès l’ensemble des tests. Les résultats sont visibles dans [60]. 

II.2.9. Exemple de mission spatiale ayant incorporé des technologies optiques : le 

projet ESA Soil Moisture and Ocean Salinity 

SMOS est un satellite dont la mission, dirigée par l’ESA, consiste à mesurer l’humidité des 

sols et la salinité des océans, afin de mieux comprendre le cycle de l’eau sur terre. Ces 

paramètres influencent l’émissivité des sols et océans, qui est mesurée par 72 récepteurs 

positionnés sur une structure repliable en ’’Y’’. 
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Les concepteurs de la charge utile n’ont pas eu d’autre choix que d’utiliser la fibre optique, 

afin de s’affranchir des problèmes de CEM liés à la proximité des câbles de transmission 

avec les appareils mesurant les émissions radio terrestres. Elle a ainsi été utilisée afin de 

distribuer les fréquences d’horloge, à 55,84 MHz, et les données, à 111,68 MHz, à travers le 

système, grâce à des lasers à semi-conducteurs (1310 nm), des coupleurs et diviseurs de 

puissance et des photodiodes couplées à des amplificateurs transimpédances (Figure 37). 

Ce projet est un franc succès et constitue un bon exemple d’utilisation des technologies 

optiques dans le domaine du spatial. [61] 

 

Figure 37 : Routage des signaux par voie optique dans le satellite SMOS 

II.3. Principe de fonctionnement d’un mélangeur photonique 

Les paragraphes suivants décrivent les deux étapes de la conversion de fréquence RF par 

voie optique, c’est-à-dire la modulation d’une porteuse RF à l’aide des signaux RF et OL 

formant le mélange optique et la photodétection. Cet ensemble a un effet similaire à celui 

des mélangeurs RF. La bande passante du photo-détecteur étant limitée à quelques 

dizaines de GHz, les fréquences optiques sont naturellement rejetées.  

II.3.1. Etape 1 : modulation d’une porteuse optique à l’aide des signaux RF et OL 

Il existe de nombreuses façons de moduler une porteuse optique à l’aide du signal utile RF 

et de l’oscillateur local OL. Ces méthodes sont basées sur l’emploi de lasers en modulation 

directe ou de lasers CW (continuous wave) couplés à des modulateurs optiques d’amplitude 

ou bien de phase ou à d’autres composants au comportement fortement non-linéaire comme 

les amplificateurs optiques à semi-conducteurs (SOA), les fibres optiques et les guides avec 

des dopages spéciaux, les cristaux… 

II.3.1.1. Modulation d’une porteuse optique à l’aide d’un laser en modulation directe 

La méthode la plus simple, et la moins coûteuse, pour moduler une porteuse optique à l’aide 

des signaux RF et OL consiste à utiliser un laser en modulation directe. Les signaux RF et 

OL sont couplés puis superposés à son courant de polarisation. Les variations de la somme 

de ces deux signaux sont retranscrites sur l’intensité lumineuse. (Figure 38). 
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Figure 38 : Mélange optique par modulation directe du laser 

Cette technique n’est en pratique pas utilisée car le couplage des deux signaux sur le driver 

du laser est délicat à réaliser et le chirp du laser (effet qui engendre des modulations 

parasites de phase et de fréquence de la porteuse et qui augmente avec la fréquence des 

signaux d’entrée et la longueur de la transmission optique), empêche d’utiliser des 

fréquences supérieures à 10GHz (fréquences inférieures aux bandes Ku et Ka). 

Une variante de cette méthode consiste à utiliser un laser ayant un très fort chirp. Lorsque 

cet effet est prépondérant par rapport à la modulation d’amplitude classique, la phase et la 

fréquence de la porteuse se trouvent modulées par les signaux RF et OL. Pour se ramener à 

des variations d‘intensité il faut utiliser un autre composant qui va faire la conversion, via une 

opération de dérivée. Il peut s’agir d’un modulateur de Mach Zehnder non équilibré 

(unbalanced MZM), d’une fibre optique amenant de la dispersion, d’un filtre à réseau de 

Bragg… Dans tous les cas, ces composants son passifs : ils n’ont pas besoin d’être 

polarisés et leur consommation est donc nulle. [62] [63] [64] [65] [66] 

II.3.1.2. Modulation d’une porteuse optique à l’aide d’un seul modulateur 

La seconde méthode consiste à utiliser un laser CW couplé à un modulateur optique : il ne 

s’agit plus de modulation directe mais de modulation externe et dans ce cas le chirp n’a que 

très peu d’influence. Le modulateur reçoit sur son port optique d’entrée une porteuse non 

modulée et sur son port électrique la somme des signaux RF et OL. En sortie, il délivre une 

porteuse optique modulée par les signaux électriques, comme le montre la Figure 39. 

 

Figure 39 : Mélange optique avec un modulateur unique 
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Cependant, le couplage des signaux RF et OL sur l’unique port électrique du modulateur 

reste délicat puisqu’il faut que l’adaptation en puissance soit réalisée pour les deux signaux. 

Un moyen pour contourner ce problème consiste à utiliser un modulateur à double accès RF, 

comme le Mach-Zehnder dual Drive. Enfin, l’optimisation de cette structure est limitée car il 

n’y a qu’un seul point de polarisation à ajuster pour les deux signaux (1 seul modulateur). 

Une variante de cette structure consiste à remplacer le modulateur d’amplitude par un 

modulateur de phase comme dans la cas II.3.1.1, mais là encore un autre composant est 

nécessaire, afin de faire la conversion des variations de phase en variations d’intensité. Les 

modulateurs de phase ont l’avantage d’être passifs. [63] [64] [65] [67] [68] 

II.3.1.3. Modulation d’une porteuse optique avec deux modulateurs en série 

Ici deux modulateurs disposés en série sont utilisés. Le premier module la porteuse optique 

par le signal OL et le signal résultant incluant la porteuse et des lobes secondaires est à son 

tour modulé par le signal RF. Le résultat est présenté sur la Figure 40.  

 

Figure 40 : Mélange optique avec deux modulateurs en série 

Les deux modulateurs peuvent également être inversés (RF avant l’OL) et en considérant 

des modulateurs identiques et idéaux (multiplieurs) ainsi que des signaux RF et OL égaux, le 

résultat sera le même que dans le cas non inversé (multiplication des fonctions de transfert). 

Cependant, et pour les applications spatiales, la configuration de la Figure 40 est la plus 

adaptée. Les modulateurs possèdent des pertes d’insertion, qui se cumulent quand ils sont 

montés en série et la puissance RF est négligeable devant celle de l’OL. Quasiment toute la 

puissance servant à faire la conversion est apportée par l’OL et la puissance optique, donc il 

vaut mieux placer le modulateur qui est associé à l’OL avant celui de la RF.  

Le signal OL, dans le domaine de l’optique, sera très fort et subira l’atténuation du second 

modulateur avant d’être modulé par la RF. Si les modulateurs étaient inversés, la RF, déjà 

très faible, subirait les pertes du modulateur OL et serait quasi-absente du spectre final.  

De plus, dans une charge utile, les oscillateurs locaux et les mélangeurs sont souvent 

éloignés et une solution intéressante pour conserver cet éloignement dans le domaine 

optique consisterait à lier l’OL à son modulateur et au laser, et à utiliser une fibre optique afin 

de relier les deux modulateurs entre eux (Figure 41).    
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Figure 41 : Mélange optique avec deux modulateurs en série, reliés par une fibre 

La méthode des deux modulateurs en série est plutôt simple à mettre en place mais 

nécessite deux composants en plus du laser. Elle engendre donc une augmentation du coût. 

De plus, les pertes des deux modulateurs se cumulent et le nombre de fréquences parasites 

est plutôt élevé (combinaisons linéaires des fréquences RF, OL et optique) et vont donner 

des raies parasites dans le domaine électrique après photo détection (voir partie II.3.2).   

Les modulateurs classiques d’intensité peuvent aussi être remplacés par des modulateurs 

de phase, et comme dans le cas précédant, un composant dérivateur est nécessaire afin de 

faire la conversion en variations d’intensité.   

Enfin, une architecture proche de celle-ci consiste à placer un laser DFB, qui reçoit sur son 

port électrique à la fois son courant de polarisation et le signal OL, avec un modulateur 

d’intensité (ou de phase), recevant la RF (Figure 42). Le laser se comporte alors du point de 

vu de l’OL comme un modulateur et un effet similaire à celui montré sur la Figure 40 est 

obtenu. [62] [63] [64] [65] [67] 

 

Figure 42 : Mélange optique avec un laser DFB en modulation directe et un modulateur en série 

 

II.3.1.4. Modulation d’une porteuse optique avec deux modulateurs en parallèle 

Une alternative à la solution série consiste à utiliser une configuration parallèle. Chaque 

modulateur reçoit le signal optique et est modulé par un signal électrique, RF ou OL. Les 

deux spectres comprenant la porteuse optique et des lobes secondaires sont ensuite 

additionnés grâce à un coupleur, comme le montre la Figure 43. 
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Figure 43 : Mélange optique avec deux modulateurs en parallèle 

Dans cette configuration les pertes ne se cumulent pas : celles issues du modulateur 1 

n’affectent pas le signal issu du modulateur 2. Par contre, le coupleur ajoute des pertes à 

l’architecture, mais elles sont inférieures à celles engendrées par un modulateur. Cette 

topologie nécessite un composant de plus que l’architecture série, et est donc plus coûteuse 

et plus complexe à mettre en place. [69] [70] 

II.3.1.5. Modulation d’une porteuse optique avec plus de deux modulateurs 

Il existe d’autres combinaisons de modulateurs qui utilisent plus de deux composants. 

L’exemple le plus connu est le modulateur dit « dual parallel » qui est constitué de deux 

modulateurs d’intensité disposés en parallèle dans un modulateur de phase (Figure 44).  

 

Figure 44 : Modulateur Dual Parallel 

Le fait de pouvoir contrôler la différence de phase entre les deux voies permet de 

nombreuses possibilités et dans certaines configurations, des raies parasites du spectre 

optique ou la porteuse elle-même peuvent être annulées. Cependant, étant donné qu’il faut 

trois tensions de polarisation indépendantes, la consommation est plus importante qu’un 

modulateur classique. Les pertes d’insertions sont également plus pénalisantes. 

Cet ensemble peut être employé afin de moduler une porteuse à l’aide de deux signaux, ou 

d’un seul signal RF (répartie sur les deux voies ou bien une des voies n’est pas utilisée). 

Dans ce dernier cas, il doit être accompagné d’un quatrième modulateur afin de réaliser le 

mélange optique, selon II.3.1.3. [71] 
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II.3.1.6. Modulation d’une porteuse optique à l’aide d’effets non-linéaires 

Les différentes techniques de modulation basées sur des effets non-linéaires sont des 

dérivés des techniques de conversion de longueur d’onde. Elles consistent à introduire dans 

un milieu non-linéaire deux porteuses optiques, aux longueurs d’onde différentes (Figure 45). 

L’une d’elle est modulée par un signal quelconque qui représente les données, et l’autre ne 

l’est pas. Le signal modulé, aussi appelé signal pompe va perturber, en général grâce à sa 

forte puissance, une des propriétés du matériau, qui à son tour va affecter le second signal. 

Cela aura pour conséquence de le moduler avec les données du signal pompe. Le second 

signal est nommé signal sonde et il est choisi afin de ne pas perturber le milieu (faible 

puissance). [72] [73] [74] 

 

Figure 45 : La conversion de longueur d'onde 

Pour obtenir, non plus une modulation simple ou une conversion de longueur d’onde, mais 

une double modulation, une porteuse optique modulée par deux signaux (RF et OL), il suffit 

d’introduire dans le milieu un signal sonde déjà modulé, par le signal RF par exemple (Figure 

46). Le signal RF étant faible par rapport au signal OL, il ne perturbera pas le milieu. Ce 

signal sera ensuite modulé par l’OL via un effet non linéaire. 

 

Figure 46 : Modulation d’une porteuse optique à l’aide d’un milieu non linéaire 

Il existe plusieurs techniques et chacune d’elle est liée à une propriété non-linéaire d’un 

milieu donné. Les plus utilisées sont la modulation croisée du gain, la modulation croisée de 

la phase et la modulation croisée de la polarisation. Elles sont abordées dans les parties 

II.3.1.6.1 à II.3.1.6.3 

II.3.1.6.1. La modulation croisée du gain ou XGM 

La modulation croisée du gain (Figure 47) exploite les variations de gain d’un milieu donné 

en fonction de la puissance optique injectée. Cet effet est présent dans les amplificateurs 

optiques à semi-conducteurs et dans certaines fibres dopées erbium. Lorsqu’une porteuse 

optique, modulée à l’aide d’un signal électrique forte puissance (OL), est injectée dans ce 

type de composant, alors le gain associé va présenter des variations, dues au signal 

modulant. 

Maintenant, si une seconde porteuse optique, modulée par un signal faible puissance (RF, 

négligeable devant l’OL) est appliquée au montage, alors elle sera amplifiée par le gain, qui 

varie en fonction du signal OL. Une modulation d’amplitude sera bien observée. 
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Figure 47 : Modulation d'une porteuse optique grâce à la modulation croisée du gain 

Cette méthode est assez contraignante car elle nécessite l’emploi d’un amplificateur et de 

deux modulateurs : le premier pour moduler le signal pompe et le second pour moduler le 

signal sonde. Elle est donc difficile à mettre en place, coûteuse, et les amplificateurs 

optiques sont connus pour leur forte consommation énergétique. [75] [76] 

II.3.1.6.2. La modulation croisée de la phase ou XPM 

Dans le cas de la modulation croisée de la phase (Figure 48), ce sont les variations d’indice 

de réfraction du milieu, amplificateur optique ou fibre, qui sont utilisées. Les variations du 

signal OL, de forte puissance et modulant une porteuse optique, vont créer des variations 

d’indice de réfraction, et donc des variations de vitesse de propagation, pour les signaux 

incidents. Si un second signal optique, portant un signal RF de faible puissance, est injecté 

dans le milieu, il va subir des changements de vitesse de propagation et donc de phase 

selon les variations de l’OL. 

 

Figure 48 : Modulation d'une porteuse optique grâce à la modulation croisée de la phase 

Comme pour la modulation à l’aide de modulateur de phase, l’emploi de composants 

supplémentaires est nécessaire pour se ramener à des variations d’intensité : fibre à 

dispersion, filtre, interféromètre… Cette méthode possède les mêmes inconvénients que la 

XGM et est plus complexe à mettre en place. [77] 

II.3.1.6.3. La modulation croisée de la polarisation ou XPolM 

La modulation croisée de la polarisation (Figure 49) se base sur les variations de 

biréfringence du milieu, amplificateur optique ou fibre à cristaux. Ce paramètre va varier en 

fonction des oscillations du signal OL de forte puissance et modulant une porteuse optique 

injectée dans le matériau. Un second signal injecté, modulé par un signal RF (faible niveau 

donc non perturbateur pour le milieu) va voir sa polarisation varier au rythme de l’OL. 
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Figure 49 : Modulation d'une porteuse optique grâce à la modulation croisée de la polarisation 

Comme pour la XGM et la XPM, la mise en place de cette méthode est complexe : elle 

nécessite deux modulateurs plus un composant chargé de la conversion des variations de 

polarisation en variations d’intensité (lames biréfringentes par exemple). Elle présente les 

mêmes défauts que la XPM : encombrement, coût, complexité. [78] 

II.3.2. Etape 2 : la photo-détection 

Après avoir modulé une porteuse optique avec les signaux RF et OL à l’aide d’une des 

méthodes détaillées dans les parties II.3.1.1 à II.3.1.6, la seconde étape consiste à utiliser 

une photodiode. Ce composant assure la conversion du signal de mélange optique vers le 

domaine électrique, via une fonction de transfert quadratique. La puissance électrique du 

signal de sortie est donc proportionnelle au carré de la puissance du signal dans le domaine 

optique. En effet, la fonction de transfert d’une photodiode s’écrit : 

𝐼𝑜𝑢𝑡 = 𝑃𝑜𝑝𝑡 . 𝑆 (27) 

𝐼𝑜𝑢𝑡 représente le courant électrique de sortie, en A 

𝑃𝑜𝑝𝑡 correspond à la puissance optique sur le photorécepteur, en W 

𝑆 correspond à la sensibilité de la photodiode, en A/W 

La puissance électrique sur la résistance de charge associée à la photodiode s’écrit : 

𝑃𝑜𝑢𝑡 =  𝑅𝑐ℎ . 𝐼𝑜𝑢𝑡
2 = 𝑅𝑐ℎ . (𝑃𝑜𝑝𝑡 . 𝑆)2 (28) 

Cette propriété permet d’effectuer la conversion de fréquence en suivant la règle suivante : 

deux raies optiques de fréquences 𝜈𝑜𝑝𝑡1 et 𝜈𝑜𝑝𝑡2 vont donner après photo-détection une 

seule raie dans le domaine électrique, à la fréquence suivante (fréquence de battement) : 

𝐹𝑒𝑙𝑒𝑐 =  |𝜈𝑜𝑝𝑡1 − 𝜈𝑜𝑝𝑡2| (29) 

En effet, en considérant deux signaux optiques 𝑆1 et 𝑆2 dont les puissances 𝑃1 et 𝑃2 sont 

définies par : 

𝑃1 =  𝐴1. cos(𝜔𝑜𝑝𝑡1. 𝑡 + 𝜑1)  𝑒𝑡 𝑃2 =  𝐴2. cos(𝜔𝑜𝑝𝑡2. 𝑡 + 𝜑2) (30) 

 

Avec 𝐴1 et 𝐴2 les amplitudes maximales de 𝑆1 et 𝑆2, et 𝜔𝑜𝑝𝑡1 et 𝜔𝑜𝑝𝑡2 les pulsations 

associées aux fréquences 𝜈𝑜𝑝𝑡1 et 𝜈𝑜𝑝𝑡2 
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[𝑃1 + 𝑃2]2 =  
𝐴1

2

2
+

𝐴2
2

2
+

𝐴1
2

2
. cos(2. 𝜔𝑜𝑝𝑡1. 𝑡 + 2. 𝜑1) +

𝐴2
2

2
. cos(2. 𝜔𝑜𝑝𝑡2. 𝑡 + 2. 𝜑2)

+
𝐴1. 𝐴2

2
. cos(𝜔𝑜𝑝𝑡1. 𝑡 + 𝜔𝑜𝑝𝑡2. 𝑡 + 𝜑1 + 𝜑2)

+
𝐴1. 𝐴2

2
. cos(𝜔𝑜𝑝𝑡1. 𝑡 − 𝜔𝑜𝑝𝑡2. 𝑡 + 𝜑1 − 𝜑2) (31) 

La photodiode étant un composant de type passe bas, les fréquences optiques vont être 

rejetées, et le signal électrique ne sera composé que d’une seule fréquence : 𝜈𝑜𝑝𝑡1 − 𝜈𝑜𝑝𝑡2. 

Ainsi chaque couple de fréquence possible dans le spectre optique, composé de la porteuse 

et des raies latérales OL et RF, va donner naissance à une raie de battement dans le 

domaine électrique. Les raies latérales OL et RF prises soit à gauche soit à droite de la 

porteuse sont espacées de FRF-FOL, elles vont donc permettre de générer la fréquence FFI. 

Les autres raies qui apparaissent dans le spectre optique sont des parasites et diffèrent 

selon le type de modulation choisi (voir II.3.1.1 à II.3.1.6).  

Ces raies vont battre entre elles, avec la porteuse optique et avec les signaux utiles pour 

donner des harmoniques des signaux RF et OL, ainsi que les fréquences parasites ± mFOL ± 

nFRF. La Figure 50 et la Figure 51 illustrent le passage du domaine optique au domaine 

électrique. [79] 

 

Figure 50 : Porteuse optique modulée par les 
signaux RF et OL avant photodétection 

 

Figure 51 : Signal électrique après photodétection 

 

Les amplitudes des signaux électriques générés ne dépendent que des amplitudes des 

signaux optiques. Ces amplitudes dépendent elles-mêmes des puissances des signaux en 

entrée de mélangeur. Ainsi, pour un convertisseur de fréquence optique, les amplitudes des 

signaux de sortie ne dépendent pas des fréquences des signaux entrants, tant que ces 

derniers sont contenus dans les bandes passantes des différents composants et qu’ils ne 

subissent aucune atténuation en fonction de leur fréquence. Il s’agit d’une propriété 

fondamentale des mélangeurs photoniques, et qui diffère des mélangeurs RF classiques. 

Les signaux utiles sont également indépendants de la longueur d’onde du laser, car seul 

l’écart en fréquence entre deux raies de battement défini la fréquence d’un signal de sortie.    
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II.4. Choix des composants semi-conducteurs pour la réalisation de la conversion de 

fréquence 

Les différentes études bibliographiques qui ont été menées sur le mélange de fréquence par 

voie optique n’ont pas permis de mettre clairement en évidence une structure, qui 

présenterait des performances supérieures aux autres. Les expérimentations sont réalisées 

dans des conditions souvent éloignés de par des différences entre les puissances RF et OL 

d’entrée, les puissances optiques, les fréquences, les  longueurs d’onde mises en jeu et 

l’emploi d’amplificateurs optiques (EDFA ou SOA) ou électriques après photodétection.  Les 

résultats ne sont donc pas comparables et de plus la plupart des mélangeurs sont réalisés 

pour des applications terrestres (radio sur fibre) et non spatiales. 

Durant ces travaux de thèse, nous avons fait le choix de travailler avec des architectures 

simples à réaliser, le dispositif devant être compact. Les méthodes basées sur des 

modulations de fréquence, de phase et de polarisation, qui nécessitent des composants 

supplémentaires permettant de se ramener à des variations d’intensité, mais ajoutant des 

pertes à l’ensemble, ont été éliminées. Les méthodes de détection complexes comme la 

détection hétérodyne n’ont pas été étudiées. Nous nous sommes concentrés sur des 

architectures basées sur la modulation d’intensité et la détection directe (IMDD). La 

conversion de fréquence peut alors être réalisée soit à l’aide de divers modulateurs 

d’intensité, placés dans différentes configurations et associés à une photodiode, soit à l’aide 

de la modulation croisée du gain introduite par un composant non-linéaire et toujours 

couplés à une photodiode.  

II.4.1. Choix des modulateurs 

Il existe deux modulateurs couramment utilisés : le modulateur de Mach-Zehnder (MZM) et 

le modulateur électro-absorbant (EAM).  

II.4.1.1. L’interféromètre de Mach-Zehnder ou MZM 

L’interféromètre de Mach-Zehnder fonctionne de la façon suivante : le signal lumineux 

d’entrée est séparé en deux trajets optiques différents. L’un des deux bras est dopé à l’aide 

de niobate de lithium, matériau dont l’indice de réfraction varie en fonction de la tension 

électrique qui lui est appliquée. Cet effet électro-optique est connu sous le nom d’effet 

Pockels. Il induit une différence de vitesse de propagation entre les bras de l’interféromètre 

et donc un déphasage entre les signaux, qui sont ensuite additionnés à l’aide d’un coupleur. 

Les variations de phase sont ainsi transformées en variations d’intensité (Figure 52). 

 

 

 

 

 

 

 



 

Jordan Thouras | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 2016 58 

 

 
Figure 52 : Principe de fonctionnement de 

l’interféromètre de Mach-Zehnder 

 

Figure 53 : Caractéristique statique du 
modulateur MZM 

Lorsque la tension de polarisation est choisie dans le but de mettre les deux signaux en 

opposition de phase (tension demi-onde Vπ), aucun signal optique n’est présent en sortie, et 

lorsqu’elle permet de mettre les deux signaux en phase (0 ou 2 Vπ), un maximum d’intensité 

lumineuse apparait. Entre ces deux états, toutes les variations d’intensité sont possibles. La 

caractéristique statique du composant est représentée sur la Figure 53, elle est sinusoïdale. 

En plus des tensions précédemment citées, il existe deux autres points de polarisation 

particuliers, Vπ/2 et 3 Vπ/2, qui correspondent aux zones de fonctionnement linéaire. Le 

terme de polarisation en quadrature est employé. 

Si un signal RF est superposé à la tension de polarisation, alors les signaux vont subir des 

variations de phase selon ses oscillations, qui vont se répercuter sur la puissance optique de 

sortie : l’interféromètre se comporte comme un modulateur (Figure 54).  

 

Figure 54 : Le modulateur MZM 

Le MZM est celui, qui historiquement, a été le plus utilisé afin de réaliser la conversion de 

fréquence. Dès 1991, une première démonstration de faisabilité a été proposée par 

Uhamchandan [80]. Cette première méthode utilisait un laser modulé en direct par le signal 

RF et placé en série avec un MZM recevant le signal OL sur son port électrique (Figure 42 

avec RF et OL inversés). 

Ensuite deux autres mélangeurs, basés cette fois sur la modulation externe, ont été 

proposés par Gopalakrishnan [67], afin de faire du déport d’antenne (1993). Le premier est 

constitué d’un seul MZM, polarisé au maximum de transmission et recevant les signaux RF 

et OL selon le principe évoqué dans le paragraphe II.3.1.2. Le second comprend deux 

modulateurs MZM disposés en série (paragraphe II.3.1.3 avec OL et RF inversés). Les 

premiers gains de conversion ont été reportés : ils étaient très faibles, respectivement de 

l’ordre de -55 et -80 dB dans le meilleur des cas. Les résultats de la seconde architecture ont 

ensuite été améliorés en ajoutant un amplificateur optique (EDFA), avant le photodétecteur 

[81] (1995). Des gains de conversion de -20 dB ont été obtenus.  
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Les tests ont été réalisés pour plusieurs fréquences RF, 9 et 16 GHz, et des résultats assez 

similaires ont été obtenus. Des premières mesures de facteurs de bruit ont également été 

menées : 50 dB environ. 

Cette dernière architecture a ensuite été reprise par Sun [82] (1996) et les signaux RF et OL 

ont été inversés.  

Une autre amélioration a été apportée à cette topologie par Sottom [47] (2009). Le premier 

modulateur, associé au signa OL, n’est plus polarisé en quadrature mais à l’extinction. Il 

reçoit le signal OL à la fréquence FOL/2 (voir II.2.1). Cette technique de modulation combinée 

à un filtre après photodiode a permis de réduire fortement les harmoniques d’OL et RF dans 

le spectre de sortie (-25 et -30 dBc respectivement). 

Une autre topologie a été proposée dans [70] [83](2011) et [84] (2012). Elle utilise cette fois 

deux modulateurs MZM en parallèle, suivant le principe expliqué dans le paragraphe II.3.1.4. 

Mais ici, un filtre optique est placé après chaque modulateur et son rôle est de ne conserver 

qu’une raie latérale du spectre optique (raie OL et raie RF du même côté de la porteuse). 

Les signaux sont ensuite envoyés dans un coupleur en X (2 entrées et deux sorties) puis 

détectés par un photorécepteur équilibré. Il s’agit d’un dispositif semblable à deux 

photodiodes, chacune d’elle étant connectée à une sortie du coupleur en X et qui réalise 

ensuite la soustraction des photocourants. L’ensemble constitué des modulateurs en 

parallèle et du coupleur en X se comporte de la même façon qu’un MZM dit dual drive : 

modulateur MZM dont les deux bras sont dopés au niobate de lithium et munis d’électrodes.  

Ce dispositif aboutit à la suppression de la plupart des spurious (-60 dBc au minimum pour 

une puissance utile de sortie de -20 dBm), et garantis un facteur de bruit bas, de 10 dB, car 

le photorécepteur équilibré permet de supprimer le bruit commun aux deux voies de la 

structure. La puissance des produits d’intermodulation d’ordre 3 a aussi pu être évaluée : -90 

dBc. Enfin, l’ajout d’un amplificateur optique dans la liaison induit des gains de conversion 

positifs, jusqu’à 8 dB. 

Cette méthode a ensuite été adaptée par Chan [85] (2012). Elle suit le même principe, mais 

sans avoir recours aux filtres optiques. Les deux modulateurs en parallèle sont des MZM 

dual drive et permettent une modulation à bande latérale unique, lorsqu’ils reçoivent le signal 

modulant sur un des ports d’entrée et ce même signal déphasé de  π/2 sur la second entrée. 

La structure n’utilise pas de photorécepteur équilibré, mais un EDFA. Le spectre en sortie ne 

contient aucune raie parasite, le gain de conversion est de 10 dB et le NF de 23 dB. 

La conversion de fréquence a aussi été réalisée à l’aide d’un MZM dual drive seul, par Tang 

[86] (2013). Les performances sont moins élevées que pour les mélangeurs précédents 

(gain de -25 dB), mais il a été montré qu’une fois polarisé à l’extinction, ce modulateur 

permet de supprimer les harmoniques d’OL et RF. 

Pour terminer, différentes combinaisons originales de MZM ont été réalisées récemment. Li 

a proposé en 2011la mise en série d’un modulateur MZM standard associé au signal RF et 

polarisé à l’extinction, suivi d’un modulateur MZM dual parallel [71] (voir II.3.1.5). Zhou 

propose de mettre en série un MZM dual drive associé à l’OL et réalisant une modulation 

BLU, un SOA et un second MZM, standard et recevant le signal RF [87]. Le montage est 

optimisé avec un contrôleur de polarisation. Enfin, Zang réalise un mélange à l’aide d’un 

Mach-Zehnder dual parallel, dans lequel un des deux modulateurs d’amplitude est un MZM 

dual drive [88]. 
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II.4.1.2. Le modulateur électro-absorbant ou EAM 

Contrairement au modulateur de Mach-Zehnder, utilisant l’effet Pockels grâce au niobate de 

lithium, le modulateur électro-absorbant est un semi-conducteur. Il fonctionne selon l’effet 

Franz-Keldysh, ou l’effet Stark dans les structures à puis-quantiques. Lorsqu’une tension 

négative est appliquée au composant, les bandes de valence et de conduction du matériau 

se déforment : il est alors capable d’absorber des photons dont l’énergie est plus faible 

qu’auparavant, ou de longueur d’onde plus grande qu’à l’état de repos. Du point de vu d’un 

signal monochromatique, le composant va être tantôt transparent et tantôt opaque selon la 

tension appliquée. Entre ces deux états extrêmes, tous les intermédiaires sont possibles. La 

caractéristique statique du composant est la suivante (Figure 55):   

 

Figure 55 : Caractéristique statique de l'EAM, 
[89] 

 

Figure 56 : Chirp de l'EAM, [89] 

 

La courbe d’absorption, ou d’extinction, est quasi-linéaire : lorsqu’un signal RF et superposé 

à la tension de polarisation, la puissance du signal optique monochromatique incident va 

varier selon ses oscillations. Le composant se comporte alors comme un modulateur 

d’intensité.  

Lors de la modulation, et comme dans le cas du MZM, un effet de chirp est créé, mais son 

influence est très faible comparé à celle observée dans les lasers en modulation directe. La 

Figure 56 montre l’évolution du chirp en fonction de la tension de polarisation. 

Par rapport aux MZM, et dans le contexte de ces travaux de thèse, les EAMS comportent de 

nombreux avantages. Leur taille est très réduite, autour des 300 µm, alors que celle des 

MZM est beaucoup plus importante : quelques cm. La masse est également plus faible. En 

ce qui concerne les tensions de polarisation, elles sont généralement comprises entre 1 et 3 

V pour les EAM, contre 3 à 6 V pour les MZM. La consommation est donc réduite. Les EAM 

peuvent être monolithiquement intégrés sur puce avec d’autres composants comme des 

lasers et des photodiodes, afin de créer un seul composant réalisant une fonction spécifique 

(InP, GaAs, Si …). Enfin, il semblerait qu’ils soient plus résistants aux radiations que les 

MZM. [89] [90] [91] 

Pour toutes ces raisons, nous avons décidé de réaliser des structures de convertisseurs de 

fréquence RF à partir d’EAM. Les MZM peuvent aussi être fabriqués à partir de matériaux 

semi-conducteurs (InP, GaAs), et donc miniaturisés, mais étudier des mélangeurs réalisés à 

partir de tels dispositifs reviendrait à refaire les travaux déjà présentés dans le paragraphe 

précédent (II.4.1.1). [92] 
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De plus, les EAM ont été très peu utilisés pour la conversion de fréquence, et ont toujours 

été combinés à d’autres modulateurs : dans [82], un EAM a été mis en série avec un MZM, 

dans [93] deux EAM sont utilisés afin de faire un oscillateur optique, qui est mis en série 

avec un MZM, et enfin [94] a proposé de mettre en parallèle un EAM et un modulateur de 

phase. Les architectures que nous avons développées emploient uniquement des 

modulateurs de type EAM.  

II.4.2. Choix du composant non-linéaire pour la XGM 

Pour réaliser la modulation croisée du gain (partie II.3.1.6.1), c’est le SOA qui s’est 

naturellement imposé. Il fonctionne de la même façon qu’un laser, sans miroirs 

réfléchissants, et donc sans cavité résonante. Il est constitué de matériaux semi-conducteurs 

(double hétérojonction InP / InGaAsP / InP). Couplé à une source de courant, chargée 

d’envoyer le maximum de porteurs dans la zone de conduction, le composant amplifie la 

lumière selon le principe de l’émission stimulée : lorsqu’un photon incident, dont l’énergie 

correspond à celle de la bande interdite, entre en contact avec un électron de la bande de 

conduction il se crée un second photon identique (même énergie, même direction de 

propagation, même phase).[95]       

Il existe d’autres composants à gain comme les amplificateurs à fibre dopée erbium mais ils 

ne permettent pas de réaliser la XGM. Le temps de vie des porteurs pour ce type 

d’amplificateur est très long, de l’ordre de la milliseconde. Les signaux dont la fréquence est 

supérieure au KHz ne peuvent pas subir de distorsion significative. En comparaison, le 

temps de vie des porteurs d’un SOA est de quelques dizaines de picosecondes. Les signaux 

RF de plusieurs GHz sont donc affectés. [96] [97] 

La conversion de fréquence à l’aide de la modulation croisée du gain d’un SOA a déjà été 

réalisée, notamment par [76] en 1997, puis par [95], [98] et [99], les deux derniers utilisant 

des EAM pour moduler les signaux. Cependant, cette configuration n’a jamais été étudiée 

dans le contexte des communications spatiales et certains résultats comme le facteur de 

bruit et le rapport C/I3 n’ont pas été diffusés. 

Enfin, les études précédentes ont été réalisées à partir de SOA déjà fabriqués et dont les 

propriétés étaient connues et considérées comme constantes. Ici, et grâce au logiciel 

VPIphotonics® et à son module ComponentMaker, nous pouvons faire varier ces propriétés 

comme les dimensions de la zone active, la densité de porteurs, les pertes internes… Une 

optimisation, permettant d’accéder aux propriétés que devrait présenter un SOA afin de 

réaliser le meilleur mélange possible, pourra être effectuée.      

II.5. Architectures proposées  

Cette partie décrit les architectures de convertisseurs de fréquences RF qui ont été étudiées 

durant ces travaux de thèse. Elle montre les composants qui les constituent ainsi que la 

façon dont ces composants sont agencés. Toutes les architectures présentées ont un 

fonctionnement basé sur les principes physiques détaillés dans le paragraphe II.3. Les 

paramètres des composants (puissances mises en jeu, tensions de polarisations, pertes…) 

ne seront pas donnés dans cette partie, mais seront présentés en même temps que les 

résultats dans le chapitre III. Le fonctionnement des divers composants mis en jeu ainsi que 

la façon dont ils ont été modélisés lors des simulations sont détaillés dans la partie suivante : 

II.6. 
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Elle se décompose en deux sous-parties : la première présente les topologies dont la 

physique repose sur les propriétés des modulateurs électro-absorbants couplés à des lasers 

et à des photodiodes, et la seconde sur les topologies utilisant également des amplificateurs 

optiques à semi-conducteurs.   

II.5.1. Architectures basées sur l’association de modulateurs électro-absorbants 

II.5.1.1. Architecture 1 

La première architecture, représentée sur la Figure 57, est constituée d’un laser DFB, qui 

émet une porteuse optique non modulée, d’un EAM qui reçoit à la fois le signal OL et le 

signal RF sur son port électrique, et d’une photodiode. Le comportement de ce mélangeur a 

été expliqué dans les paragraphes II.3.1.2 et II.3.2. Les composants sont supposés reliés par 

des guides d’onde de très faibles dimensions. 

 

 

 

Figure 57 : Architecture 1 

Cette première architecture est relativement simple à mettre en place. Elle est compacte et 

nécessite peu de composants. Les pertes seront limitées. Cependant, le spectre RF va 

présenter un très grand nombre de raies parasites : pour obtenir un fort gain de conversion 

et un facteur de bruit faible, la puissance OL doit être élevée (voir résultats) et cela a pour 

effet de faire saturer le modulateur. Un très grand nombre d’harmoniques parasites va 

exister dans le spectre optique avant photodétection. 

II.5.1.2. Architecture 2 

Cette seconde architecture est constituée d’un laser DFB qui génère un signal optique non 

modulé, de deux EAM disposés en série, le premier recevant le signal OL et le second le 

signal RF, et d’une photodiode (Figure 58). Elle fonctionne selon les principes détaillés dans 

les parties II.3.1.3 et II.3.2. Entre les deux EAM, un filtre optique (fibre de Bragg) a été placé. 

En effet, pour avoir le meilleur gain de conversion et le NF le plus bas possible, il faut que la 

puissance OL mise en jeu soit élevée (voir résultats). Cela aura pour effet de faire saturer le 

modulateur et donc de créer dans le spectre optique des harmoniques du signal OL. Ces 

signaux sont des parasites dont les battements, entre eux ou avec les signaux utiles, vont 

générer des raies parasites dans le spectre RF final. Le filtre, centré sur la porteuse optique 

et de largeur suffisante pour ne garder que les premières raies latérales (fréquence 

fondamental de l’OL), permet de supprimer les harmoniques d’OL parasites et de se 

ramener au cas où le modulateur ne serait pas saturé, tout en travaillant avec des 

puissances OL élevées. Par contre, ce composant ajoute des pertes au mélangeur (pertes 

d’insertion) et elle se cumuleront avec les pertes apportées par les deux modulateurs en 

série. Par rapport à l’architecture 1, il y aura une amélioration du spectre RF mais aussi une 

dégradation du gain de conversion et du facteur de bruit.  
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Figure 58 : Architecture 2 

 

Aucun filtre n’a été placé après le second modulateur, recevant le signal RF, car la 

puissance de ce dernier est très faible. Le modulateur ne sera jamais saturé. 

II.5.1.3. Architecture 3 

L’architecture numéro 3 est composée d’un laser DFB, émettant une porteuse optique pure, 

de deux modulateurs EAM placés en parallèle, le premier étant associé au signal RF et le 

second au signal OL, et d’une photodiode (Figure 59). Son principe de fonctionnement est 

détaillé dans les paragraphes II.3.1.4 et II.3.2. Ici, le faisceau laser est séparé en deux et 

distribué aux deux modulateurs à l’aide d’un coupleur en X. Dans cette configuration, il y a 

une différence de phase de π entre les deux porteuses optiques (avant modulateurs). Les 

phases seront ensuite affectées par les éléments suivants (modulateurs et filtre), mais la 

porteuse optique juste avant photodétecteur, qui est la somme des porteuses circulant sur 

les deux voies, sera tout de même partiellement annulée. Cela permet de diminuer le facteur 

de bruit et les harmoniques RF et OL dans le spectre RF de sortie. La puissance optique 

moyenne sur le photodétecteur sera plus faible, et donc le bruit de grenaille sera faible 

également (voir le calcul de bruit de grenaille ou shot noise), et les signaux issus de 

battements avec la porteuse optique verront leur puissance diminuer. 

 

Figure 59 : Architecture 3 

Avant la photodiode, les signaux des deux voies sont sommés à l’aide d’un simple 

combineur de puissance, ou multiplexeur 2 vers 1. Il n’affecte pas la phase des signaux. 

Durant toutes les simulations réalisées sur cette architecture, la configuration de la Figure 59 

a été adoptée, mais le coupleur en X et le combineur de puissance peuvent être 

interchangés, sans incidence sur les performances. 
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Comme dans le cas précédant (architecture 2), la puissance OL à fournir est élevée. Le filtre 

optique permet de supprimer les harmoniques d’OL inutiles, engendrées par la saturation du 

modulateur associé. Il conserve uniquement la porteuse, et les deux raies OL latérales, et 

permet de se placer dans le cas où le modulateur ne serait pas saturé.  

Un autre atout de cette topologie est le non cumul des pertes des modulateurs. Puisque les 

modulations sont réalisées sur deux trajets lumineux différents, le modulateur associé au 

signal RF ne va pas engendrer de pertes sur le signal optique qui porte l’OL, comme c’est le 

cas pour l’architecture 2.  Le gain de conversion et le facteur de bruit seront donc meilleurs. 

Bien que présentant de nombreux avantages, cette topologie est également très difficile à 

réaliser : elle forme une structure interférométrique  et toute variation de phase sur l’une des 

voies va entrainer des variations de performance. Pour réaliser ce mélangeur, la longueur 

des guides d’onde doit être maitrisée et optimisée.  

II.5.1.4. Architecture 4 

Cette quatrième architecture est constituée, comme la troisième, d’un laser DFB CW, de 

deux EAM en parallèle et d’une photodiode. Ici, un filtre optique a été placé après chaque 

modulateur, et chacun d’eux est chargé de ne conserver qu’une seule bande latérale du 

spectre, comme le montre la Figure 60 (bandes latérales du même côté de la porteuse 

optique). L’objectif est de se ramener à une modulation single sideband sur chacune des 

voies. Ainsi, un seul battement serait obtenu, entre les deux seules raies restantes dans le 

spectre optique, OL et RF, et le spectre RF ne contiendrait que le signal utile : FI. 

 

Figure 60 : Architecture 4 

Ici, puisque les filtres sont chargés de supprimer la porteuse, il n’est pas indispensable 

d’utiliser un coupleur en X afin de distribuer le signal optique sur les deux voies de la 

topologie, comme dans le cas de l’architecture 3. Un simple diviseur de puissance peut être 

utilisé, et il en est de même pour la recombinaison des signaux avant la photodiode. Enfin, la 

longueur des guides associés à chaque voie n’a pas d’importance et n’affectera pas les 

performances, car les signaux optiques n’ont pas besoin d’être recombinés avec des 

conditions particulières sur leur phase. 
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Cette architecture devrait donc présenter une très bonne pureté spectrale, puisque le 

nombre de raies parasites sera limité. Par contre, les performances seront plus faibles que 

dans le cas de l’architecture 3 : le filtre associé au signal RF ajoute des pertes à l’ensemble, 

et seules deux raies participent à la création de la fréquence FI (contre quatre, deux de 

chaque côté de la porteuse, pour la topologie 3). 

II.5.1.5. Architecture 5 

Les cas précédents, les architectures 1 à 4, utilisent le principe de la modulation externe. 

Afin d’évaluer toutes les possibilités associées aux modulateurs électro-absorbant, une 

cinquième architecture, reposant cette fois en partie sur la modulation directe d’un laser DFB 

a été mise en place (Figure 61).   

Le signal OL est superposé au courant de polarisation du laser, qui joue ici le rôle de 

modulateur. Il est ensuite associé à un modulateur EAM recevant le signal RF et à une 

photodiode. L’architecture opère selon les principes expliqués dans les paragraphes II.3.1.4 

et II.3.2.  Les raisons pour lesquelles c’est le signal OL qui module le courant du laser et non 

le signal RF sont également évoquées dans la partie II.3.1.4. 

 

Figure 61 : Architecture 5 

Comme pour les topologies précédentes, le filtre a été placé afin d’annuler le phénomène de 

saturation du laser tout en travaillant avec des puissances OL élevées.   

Cette architecture est plutôt simple à mettre en place, mais compte tenu de la faible 

puissance laser disponible, comparée au laser DFB CW, et du faible rendement laser (autour 

de 0.3 W/A), les performances seront dégradées, en comparaison des autres architectures. 

II.5.1.6. Ajout d’amplificateurs optiques  

Les études bibliographiques réalisées ont montré que les meilleurs résultats étaient obtenus 

pour des topologies incluant des amplificateurs optiques. Ces composants seront donc 

ajoutés aux architectures précédemment décrites. N’apportant pas de distorsion aux signaux 

RF, les EDFA seront préférés aux SOA (même si leur résistance aux radiations semble 

moins importante). Ces composants de sont pas des semi-conducteurs, mais ils tendent de 

plus en plus à être miniaturisés. L’étude reste donc pertinente.  
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II.5.2. Architecture basée sur l’amplificateur optique à semi-conducteurs  

II.5.2.1. Architecture basée sur la modulation croise du gain d’un amplificateur optique  

à semi-conducteur 

Cette nouvelle topologie utilise la modulation croisée du gain d’un amplificateur optique à 

semi-conducteur ou SOA (Figure 62 : Architecture 6). Le principe de fonctionnement de cette 

technique est expliqué dans le paragraphe II.3.1.6.1. Ici, le signal pompe est obtenu en 

modulant une première porteuse optique, de longueur d’onde λOL, par le signal OL l’aide d’un 

premier EAM. Le signal sonde est obtenu en modulant une seconde porteuse optique, de 

longueur d’onde λRF, par le signal RF et grâce à un second EAM. Les deux signaux sont 

ensuite injectés dans le SOA avec un combineur de puissance. La sortie du SOA est 

connectée à la photodiode PIN. 

 

 

Figure 62 : Architecture 6 

Pour cette architecture, la modulation externe a été préférée à la modulation directe. Les 

fréquences RF et OL peuvent donc couvrir les bandes Ku et Ka. Afin de moduler les signaux 

pompe et sonde les modulateurs électro-absorbants ont été retenus, car ils présentent de 

larges bandes passantes et pourraient être monolithiquement intégrés avec le SOA, les 

lasers DFB et la photodiode. 

Comme dans le cas des architectures EAM, un filtre a été placé après le modulateur associé 

à l’OL, afin de limiter les harmoniques générées par ce composant. Cependant, des tests ont 

montré qu’un grand nombre de raies parasites sont générés par les effets non linéaires du 

SOA. Le filtrage avant le SOA sera donc moins efficace que dans le cas des topologies 

EAM. Le filtrage après SOA est délicat : beaucoup de fréquences parasites apparaissent et il 

n’est pas possible, avec une méthode simple ou bien avec des composants conventionnels, 

d’extraire uniquement les signaux utiles, sans engendrer de pertes importantes. 

L’architecture ne comporte pas de second filtre. 

Cette topologie reste tout de même complexe à mettre en place, et puisqu’elle nécessite 

trois sources de courants afin de polariser les deux lasers DFB et le SOA, sa consommation 

sera élevée. 
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II.5.2.2. L’amplificateur optique à semi-conducteur utilisé comme modulateur 

Dans cette dernière topologie, un laser DFB, un EAM, un SOA et une photodiode sont 

placés en série (Figure 63). Le SOA n’est pas employé pour ses propriétés non linéaires 

mais en tant que modulateur : le signal OL est superposé à son courant de polarisation.  

 

 

Figure 63 : Architecture 7 

Cette architecture est donc assimilable à deux modulateurs disposés en série et son principe 

de fonctionnement est décrit dans le paragraphe II.3.1.3. Cependant, le modulateur associé 

au signal RF a été placé avant le modulateur associé au signal OL. La bande passante 

électrique du SOA étant faible, il ne pouvait pas recevoir le signal RF et devait être associé 

obligatoirement à l’OL dont la fréquence est beaucoup plus basse. Ensuite, il était logique de 

placer le SOA après l’EAM, afin d’amplifier les raies RF dans le spectre optique avant l’étape 

de photodétection. De plus, si les deux composants avaient été inversés, la fonction 

d’amplification du SOA aurait été inutile car le signal issu du laser DFB est déjà fort et l’EAM 

aurait reçu une forte puissance optique qui peut potentiellement être supérieure à sa limite 

de fonctionnement. Enfin, le signal optique après SOA aurait subi les pertes de l’EAM. Dans 

la configuration de la Figure 63, elles sont compensées par le SOA. 

Ce mélangeur est plutôt compact et simple à mettre en place, mais sa consommation sera 

plus importante que celle des architectures 1 à 5, de par la présence du SOA.   

II.6. Description des composants et des modèles de simulation 

Un des principaux objectifs de la thèse était de réaliser les simulations des mélangeurs de 

fréquence à l’aide d’un logiciel de simulation système commercial. Le logiciel 

VPIphotonics®étant disponible au laboratoire Xlim et offrant de nombreux avantages, comme 

le fait de pouvoir écrire ses propres fonctions, traiter et manipuler à la fois des signaux 

électroniques, des signaux optiques, et des données numériques, ou encore de faire de la 

modélisation poussée à l’aide du module ComponentMaker, il a naturellement été choisi 

pour réaliser l’ensemble des travaux de modélisation et de simulation. Cette partie détaille 

les composants utilisés pour réaliser la conversion de fréquence et les modèles de calculs 

associés. 
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II.6.1. Le laser DFB CW 

Le laser DFB est modélisé selon le diagramme suivant (Figure 64) [100]. 

 

Figure 64 : Modélisation du laser DFB CW 

 

Le premier bloc correspond à la génération d’une porteuse optique idéale : une sinusoïde 

pure non bruitée. Le champ complexe 𝐸1 correspondant s’écrit : 

𝐸1(𝑡) =  √𝑃𝑜𝑝𝑡 . 𝑒𝑗2𝜋𝑓𝑜𝑝𝑡𝑡+𝑗𝜑𝑜𝑝𝑡  (32) 

𝑃𝑜𝑝𝑡 correspond à la puissance du signal optique en W, 𝑓𝑜𝑝𝑡 est la fréquence laser en Hz et 

𝜑𝑜𝑝𝑡  est la phase correspondante en rad. 

Le second bloc module en fréquence le champ 𝐸1 par un bruit additif gaussien, B(t), de 

variance 2𝜋𝛥𝑓, et défini de la façon suivante : 

𝐵(𝑡) =
1

√2𝜋𝛥𝑓 . √2𝜋
. 𝑒

−
1
2

.(
𝑡

√2𝜋𝛥𝑓
)²

 (33) 

Cette opération permet de simuler le linewidth, ou la largeur de raie à mi-hauteur de la 

porteuse laser, qui est égale à 𝛥𝑓 et exprimée en Hz. Le champ résultant, 𝐸2, s’écrit alors : 

𝐸2(𝑡) =  √𝑃𝑜𝑝𝑡 . 𝑒𝑗2𝜋 ∫ 𝑓𝑜𝑝𝑡+𝐵(𝜏) 𝑑𝜏
𝑡

0 . 𝑒𝑗𝜑𝑜𝑝𝑡  (34) 

Le troisième bloc permet de modéliser la polarisation de la lumière, en décomposant le 

champ en deux axes de propagation X et Y. Le champ résultant 𝐸3 s’écrit de la façon 

suivante : 

𝐸3(𝑡) =  √𝑃𝑜𝑝𝑡 . (
√1 − 𝐾

√𝐾𝑒𝑗𝛿 ) . 𝑒𝑗2𝜋 ∫ 𝑓𝑜𝑝𝑡+𝐵(𝜏) 𝑑𝜏
𝑡

0 . 𝑒𝑗𝜑𝑜𝑝𝑡  (35) 

Les paramètres K, sans unité, et 𝛿, exprimé en rad, équivalent respectivement au paramètre 

de répartition de la puissance et à la différence de phase entre les deux axes. Ils peuvent 

être calculés à partir du système suivant : 

tan(2𝜂) =  
2√𝐾(1 − 𝐾). cos (𝛿)

1 − 2𝐾
 (36) 

sin(2𝜀) =  2√𝐾(1 − 𝐾). sin(𝛿) (37) 

 

Ici, 𝜂 représente l’azimut, et 𝜀 l’ellipticité. Ils sont exprimés en radian. 
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L’opération suivante consiste à modéliser le RIN (relative intensity noise), ou le bruit 

d’intensité du laser, par une densité spectrale de bruit constante qui est ajoutée au 

champ 𝐸3. Il s’exprime en W/Hz. Ce modèle est une approximation car il ne permet pas de 

prendre en compte le phénomène de résonance du RIN. Le spectre dans la réalité n’est pas 

plat mais possède un pic de résonnance situé à quelques GHz de la porteuse et sa position 

peut varier selon le laser utilisé. Pour toutes les études réalisées, il faut faire l’hypothèse 

suivante : le laser a été choisi afin que le pic de résonnance ne recouvre pas une des raies 

utiles dans le spectre optique. Le surplus de bruit contenu dans le pic ne sera alors pas 

reporté sur le signal utile FI en sortie de mélangeur. 

Pour terminer, un polariseur permet de récupérer si besoin un seul axe de polarisation. Cette 

fonction est notamment indispensable lors de l’utilisation de fibres optiques : le logiciel 

effectue les calculs de propagation sur un seul axe de polarisation. 

Pour l’ensemble des simulations réalisées, la température est supposée constante : il n’y a 

donc pas de dérive de la longueur d’onde. A bord d’un satellite, ce paramètre est susceptible 

de varier malgré la régulation thermique.   

II.6.2. Le laser DBF en modulation directe 

Le laser DBF en modulation directe est modélisé selon le diagramme de la Figure 65 [101].  

 

Figure 65 : Modélisation du laser DFB en modulation directe 

Le signal électrique modulant, nommé 𝐼𝑠𝑖𝑔𝑛𝑎𝑙(𝑡) et exprimé en A, est d’abord transformé afin 

de prendre en compte les effets du driver du laser. Le signal résultant, 𝐼𝑑𝑟𝑖𝑣𝑒𝑟(𝑡) est calculé 

de la façon suivante : 

𝐼𝑑𝑟𝑖𝑣𝑒𝑟(𝑡) =  [𝐼𝑠𝑖𝑔𝑛𝑎𝑙(𝑡). 𝑔𝑑𝑟𝑖𝑣𝑒𝑟 + 𝐼𝑝𝑜𝑙 − 𝐼𝑠𝑒𝑢𝑖𝑙]. 𝜂𝑙𝑎𝑠𝑒𝑟 (38) 

𝑔𝑑𝑟𝑖𝑣𝑒𝑟 représente la transconductance du driver laser, exprimée en Ω-1. 

𝐼𝑝𝑜𝑙 correspond au courant de polarisation appliqué au laser, en A. 

𝐼𝑠𝑒𝑢𝑖𝑙 est le courant de seuil du laser, ou la valeur minimale que doit prendre 𝐼𝑝𝑜𝑙 pour que 

l’effet laser soit observé. Ce paramètre est exprimé en A. 

𝜂𝑙𝑎𝑠𝑒𝑟 est le rendement du laser, en W/A. 

La porteuse laser est obtenue à l’aide d’un bloc laser CW, très similaire à celui présenté 

dans la partie précédente (partie II.6.1) : seul le bruit d’amplitude ou RIN n’est pas modélisé. 

Ce signal est ensuite modulé en amplitude (modulation double bande et porteuse conservée) 

à l’aide d’un modulateur idéal. 
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L’effet du chirp est quant à lui modélisé à l’aide d’un modulateur de fréquence idéal, qui 

reçoit sur son port électrique d’entrée le courant 𝐼𝑐ℎ𝑖𝑟𝑝(𝑡). Ce signal est défini par la formule 

suivante : 

𝐼𝑐ℎ𝑖𝑟𝑝(𝑡) =  𝐼𝑑𝑟𝑖𝑣𝑒𝑟(𝑡). 𝐶ℎ𝑖𝑟𝑝𝑎𝑑𝑖𝑎 +
𝛼

4. 𝜋. 𝐼𝑑𝑟𝑖𝑣𝑒𝑟(𝑡)
.
𝑑𝐼𝑑𝑟𝑖𝑣𝑒𝑟(𝑡)

𝑑𝑡
 (39) 

𝐶ℎ𝑖𝑟𝑝𝑎𝑑𝑖𝑎 correspond au chirp adiabatique du laser, exprimé en Hz/W. 

𝛼 est le facteur de Henry, sans unité. 

Une fois la porteuse laser modulée en amplitude et en phase, un bruit blanc lui est 

superposé afin de modéliser le RIN ou bruit d’amplitude du laser, et comme dans le cas du 

laser DFB CW (II.6.1), il faut faire l’hypothèse que son pic de résonance, non modélisé, 

n’affecte pas les résultats. La température est également supposée constante.  

II.6.3. Le modulateur Electro-absorbant  

Le modulateur électro-absorbant est modélisé dans VPI à l’aide de deux courbes, comme 

expliqué dans [102]. La première est la caractéristique statique du composant et correspond 

à l’évolution de l’absorption de la lumière incidente en fonction de la tension appliquée. Cette 

tension est la somme de la tension de polarisation du modulateur et du signal RF modulant. 

La seconde courbe correspond au chirp du composant, toujours en fonction de la tension 

électrique appliquée. Ces deux caractéristiques sont obtenues à l’aide de polynômes d’ordre 

n. La fonction d’absorption s’écrit :  

𝐴(𝑡) =  |𝐴(𝑡)|𝑒𝑗𝜑𝐴(𝑡) (40) 

Le module, qui affecte l’amplitude du signal peut être exprimé en dB : 

|𝐴(𝑡)|𝑑𝐵 = 10 log(|𝐴(𝑡)|2) (41) 

 

Il peut être décomposé de la façon suivante : 

|𝐴(𝑡)|𝑑𝐵 = 𝐴0 + 𝐴1. 𝑉(𝑡) + 𝐴2. 𝑉(𝑡)² + 𝐴3. 𝑉(𝑡)3 + 𝐴4. 𝑉(𝑡)4 + ⋯ + 𝐴𝑛. 𝑉(𝑡)𝑛 (42) 

Les coefficients 𝐴𝑛 sont les coefficients du polynôme d’absorption exprimés en dB. Le 

coefficient 𝐴0 représente l’absorption du modulateur quand aucune tension n’est appliquée. Il 

correspond donc aux pertes d’insertion. 

 𝑉(𝑡) est la tension appliquée au modulateur, exprimée en V : 

𝑉(𝑡) = 𝑉0 + 𝑉𝑅𝐹(𝑡)(43) 

𝑉0 est la tension inverse de polarisation : cette valeur est positive et un EAM est 

normalement polarisé à l’aide d’une tension négative. Le polynôme d’absorption est donc 

défini par rapport à des tensions positives et non négatives.  

𝑉𝑅𝐹(𝑡) est la tension correspondant au signal RF modulant.  

La phase de la fonction de transfert 𝐴(𝑡), 𝜑𝐴(𝑡), est exprimée de la façon suivante :  

𝜑𝐴(𝑡) =  
1

2
.
ln (10)

10
. ∫ 𝛼(𝑉).

𝑑𝐴𝑑𝐵(𝑉)

𝑑𝑉

𝑉(𝑡)

0

𝑑𝑉 (44) 
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Les variations de phase subies par le signal dépendent du facteur 𝛼, ou chirp. Ce paramètre 

illustre la conversion des variations d’intensité du signal en variations parasites de phase 

selon la loi : 

𝑑𝜑𝐴 =  
𝛼

2
.
ln (10)

10
. 𝑑𝐴𝑑𝐵 (45) 

Le facteur 𝛼 est décomposé en un polynôme, en fonction de la tension (positive) appliquée 

au modulateur : 

𝛼 (𝑡) = 𝛼0 + 𝛼1. 𝑉(𝑡) + 𝛼2. 𝑉(𝑡)2 + 𝛼3. 𝑉(𝑡)3 + 𝛼4. 𝑉(𝑡)4 + ⋯ + 𝛼𝑛. 𝑉(𝑡)𝑛(46) 

Voici des exemples de courbes d’absorption et de chirp modélisées à l’aide de 

polynômes (Figure 66 et Figure 67) par [103]: 

 

Figure 66 : Exemple de courbe d'absorption 
modélisée par un polynôme source [103] 

 

Figure 67 : Exemple de courbe de chirp 
modélisée par un polynôme source [103] 

La méthode polynomiale permet une modélisation fidèle des courbes d’absorption et de 

chirp, mais uniquement pour un intervalle de tension donné. En effet, pour des valeurs de 

tensions trop grandes ou négatives, le modèle diverge. Lors des simulations il faut veiller à 

rester dans le domaine de définition des fonctions. Pour contrer ce phénomène une autre 

solution consisterait à utiliser des fonctions rationnelles, qui permettent de tendre vers des 

limites finies. Mais le logiciel n’offre pas cette possibilité [104]. 

Enfin, le modèle ne permet pas d’adapter la courbe au comportement dynamique du 

composant, il faut donc supposer que les caractéristiques statiques et dynamiques sont très 

proches les unes des autres. 

II.6.4. Filtres optiques à réseau de Bragg 

Un filtre optique à réseau de Bragg, ou FBG (Fiber Bragg Grating), est une fibre optique de 

longueur réduite et dont le cœur a été exposé à un rayonnement ultraviolet selon un motif 

régulier. L’indice de réfraction est alors modifié périodiquement. Une structure résonante est 

alors créée, les variations d’indice entrainant de multiples réflexions et transmissions au sein 

de réseau. La fibre se comporte comme un filtre dont la longueur d’onde centrale est fonction 

du pas du réseau :  

𝜆𝐵𝑟𝑎𝑔𝑔 = 2. 𝑛𝑒𝑓𝑓. 𝛬0  (47) 

𝜆𝐵𝑟𝑎𝑔𝑔 est la longueur d’onde centrale, en m. 

𝑛𝑒𝑓𝑓 est l’indice effectif de la fibre (lorsqu’il n’y a pas de variation de n). 



 

Jordan Thouras | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 2016 72 

 

𝛬0 est le pas du réseau en m. 

L’indice de modulation en fonction de la position z sur le réseau est donné par la relation : 

𝑛(𝑧) =  𝑛𝑒𝑓𝑓 + 𝛿𝑛𝑒𝑓𝑓. cos(2. 𝛽0. 𝑧) (48) 

 

𝛽0 est la constante de propagation dans le réseau : 

𝛽0 =  
𝜋

𝛬0
 (49) 

Lorsque la lumière passe dans la fibre, les longueurs d’onde proche de 𝜆𝐵𝑟𝑎𝑔𝑔 sont 

réfléchies, alors que les autres sont transmises. Une FBG se comporte comme un filtre stop 

bande en transmission et comme un filtre passe bande en réflexion. Les architectures 

présentées (II.5.1.1 à II.5.1.5), emploient des filtres passes bandes, c’est donc le deuxième 

mode de fonctionnement qui sera adapté (Figure 68). 

 

Figure 68 : Fonctionnement d’un filtre optique à réseau de Bragg 

Le modèle utilisé considère que le pas du réseau est constant. Le coefficient de transmission 

de la fibre est donné par l’expression suivante : 

𝑆11 =  −
𝑗

𝑘
𝛾 . sinh(𝛾. 𝐿)

cosh(𝛾. 𝐿) + 𝑗
𝑘
𝛾 sinh(𝛾. 𝐿)

 (50) 

𝑘 est le coefficient de couplage entre deux champs se propageant dans des sens opposés 

dans la fibre : 

𝑘 =  
𝛽0

2. 𝑛𝑒𝑓𝑓
. 𝛿𝑛𝑒𝑓𝑓 (51) 

𝐿 est la longueur totale du réseau. 

Le coefficient 𝛾 est lié à la longueur d’onde 𝜆 par : 

𝛾² = 𝑘² − (
2. 𝜋. 𝑛𝑒𝑓𝑓

𝜆
− 𝛽0)

2

(52) 

Pour terminer, le modèle est dit apodisé : les variations de l’indice de réfraction selon la 

position sur le guide, traduite par le paramètre 𝛿𝑛𝑒𝑓𝑓, ne sont pas constantes. Cette valeur 

est pondérée par le coefficient, défini par une fonction de Blackman, définie comme suit : 

𝛼(𝑧) =  
1 + (1 + 𝜂). cos(2𝜋𝑧) + 𝜂cos (4𝜋𝑧)

2. (1 + 𝜂)
 (53) 

𝜂 est le paramètre d’apodisation, et vaut 0.19 pour le modèle utilisé [105]. 
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II.6.5. L’amplificateur à fibre dopée erbium ou EDFA 

Cet amplificateur est constitué d’une fibre dopée erbium est d’un laser de pompe (Figure 

69) : 

 

Figure 69 : Principe de fonctionnement d'un EDFA 

 

Figure 70 : Niveaux d'énergie dans la 
fibre dopée erbium 

 

Le diagramme d’énergie des ions erbium est représenté sur la Figure 70. Il s’agit d’une 

configuration à trois niveaux, N1, N2 et N3. L’énergie nécessaire pour placer les électrons 

dans un état excité est apportée par un signal laser, dit de pompe. Afin d’atteindre la bande 

d’énergie N2, il y a deux possibilités : la longueur d’onde du laser de pompe peut être placée 

autour des 1480 nm (transition directe), ou alors à 980 nm environ : les porteurs seront dans 

un premier temps envoyés au niveau d’énergie N3, puis atteindrons le niveau N2 par 

désexcitation spontanée et non radiative. Dans les niveaux N1 et N2, il  existe des sous-

couches dont le différentiel énergétique correspond à une longueur d’onde de 1550 nm 

environ. Tout signal à cette longueur d’onde et se propageant dans la fibre dopée sera 

amplifié selon le principe de l’émission stimulée : lorsqu’un photon incident (1550 nm) entre 

en contact avec un électron de N2, il se crée un second photon identique au premier (même 

énergie, même direction de propagation, même phase).  

L’amplificateur génère également du bruit : une partie des porteurs de N2 va se désexciter 

de façon spontanée et retourner à l’état N1, créant d’autres signaux lumineux à 1550 nm 

mais dont les directions de propagation et les phases sont différentes du signal utile. Ces 

signaux dit non-cohérents pourront à leur tour être amplifiés, et constituent le bruit d’ASE, 

pour Amplified Spontanéous Emission. [97] 

Le modèle qui a été utilisé pour simuler ce dispositif est un amplificateur parfait. Il est défini 

par son gain petit signal et sa puissance de saturation. Tant que la puissance de sortie reste 

inférieure à cette dernière, le gain petit signal est égal au gain total. Quand la puissance de 

sortie dépasse celle de saturation, le gain est recalculé afin que les deux valeurs 

correspondent.  

Ensuite, le bruit généré par l’amplificateur est ajouté électriquement après la photodiode. Il 

peut alors être modélisé par la somme de trois densités spectrales de puissance, la première 

étant l’ASE passée dans le domaine électrique, la seconde le battement entre l’ASE et le 

signal optique, et le troisième le battement de l’ASE avec elle-même. Ces trois DSP de 

courant de bruit peuvent être définie en fonction des caractéristiques de l’EDFA et de la 

façon suivante : 

〈𝐼𝐴𝑆𝐸²〉 = 2. 𝑞. 𝑆. 𝐵𝑃. 𝑁𝐹0. (1 +
𝑃𝑜𝑝𝑡

𝑃𝑠𝑎𝑡
) . (𝐺𝐸𝐷𝐹𝐴 − 1). ℎ𝜈 (54) 
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〈𝐼𝐵𝑎𝑡𝑡 𝑠𝑖𝑔𝑛𝑎𝑙/𝐴𝑆𝐸²〉 = 2. 𝑞. 𝑆². 𝑃𝑜𝑝𝑡 . 𝑁𝐹0. (1 +
𝑃𝑜𝑝𝑡

𝑃𝑠𝑎𝑡
) . (𝐺EDFA − 1). ℎ𝜈 (55) 

〈𝐼𝐵𝑎𝑡𝑡 𝐴𝑆𝐸/𝐴𝑆𝐸²〉 = 2. 𝑞. 𝑆². 𝐵𝑃. 𝑁𝐹0. (1 +
𝑃𝑜𝑝𝑡

𝑃𝑠𝑎𝑡
) . (𝐺EDFA − 1). ℎ𝜈 (56) 

 

𝑞 est la charge élémentaire d’un électron soit 1,602.10-19 C. 

𝑆 est la sensibilité de la photodiode en A/W. 

𝐵𝑃 est la bande passante de l’EDFA, en Hz. 

𝑃𝑜𝑝𝑡 est la puissance optique en entrée de l’EDFA, en W. 

𝑃𝑠𝑎𝑡 est la puissance de saturation de l’EDFA. 

𝑁𝐹0 est le facteur de bruit petit signal de l’amplificateur. 

𝐺EDFA est le gain linéaire de l’amplificateur. 

ℎ est la constante de Planck, soit 6.626.10-34 m² Kg s-1. 

𝜈 est la fréquence de la lumière en Hz. 

Ces densités de bruit sont calculées à l’aide d’une boite de calcul et des paramètres de 

l’EDFA selon le digramme suivant (Figure 71) : 

 

 

Figure 71 : Principe de modélisation de l'EDFA 

 

II.6.6. L’amplificateur optique à semi-conducteur : SOA 

Un amplificateur optique à semi-conducteur est un composant semblable à un laser, mais 

privé de ses miroirs réfléchissants formant sa cavité résonante. Les matériaux qui le 

composent  permettent d’aboutir à un diagramme d’énergie ou les bandes de valence et de 

conduction sont séparées par une énergie dont la longueur d’onde équivalente est 1550 nm. 

Il amplifie les signaux qui traversent sa zone active selon le principe de l’émission stimulée et 

l’inversion de population, ou l’envoi des porteurs dans la bande de conduction, est réalisée 

grâce à un courant électrique. 
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Ce composant a été modélisé à l’aide du module de VPIphotonics® nommé component 

maker. Il permet de simuler tout type de composant semi-conducteur à l’aide de la méthode 

dite TLM pour Transmission Line Matrix/Method. Le SOA est alors représenté par un guide 

d’onde rectiligne continu qui traverse une section à gain. Cette section est divisée en un 

certain nombre de sous-sections, appelées TLM (Figure 72). Ce nombre de sous-sections 

dépend de la longueur de la section, de l’indice de groupe et du pas d’échantillonnage 

temporel retenu pour la simulation. 

 

Figure 72 : Principe des TLM 

La propagation des ondes à l’intérieur du guide est régie par les équations de Maxwell. Ces 

ondes se propagent de TLM en TLM et ces dernières sont supposées reliées entre elles par 

des lignes de transmission idéales. Chaque TLM représente donc un nœud de calcul. Elle 

affecte l’onde incidente et ses propriétés sont modifiées par cette dernière.  

Les calculs sont réalisés en deux étapes. Chaque TLM voit d’abord ses propriétés établies 

en fonction des paramètres choisis et une première onde lui est affectée, ce qui correspond 

à l’établissement des conditions initiales. Par exemple, si un seul signal traverse le 

composant et dans un seul sens de propagation,  alors la TLM n°1 recevra le signal incident 

et les autres TLM ne recevront rien. La deuxième étape de calcul correspond à la 

propagation des ondes de TLM en TLM. Elles peuvent se déplacer dans les deux sens 

possibles, et les propriétés de chaque TLM sont mises à jour à chaque itération. Les calculs 

se poursuivent jusqu’à ce que les résultats tendent vers une limite finie. 

Dans chaque TLM, le signal est affecté par 3 paramètres correspondant au gain de la sous-

section, aux pertes internes, au bruit généré (ASE). 

Le gain de chaque TLM  (émission stimulée) est conditionné par les densités de porteurs et 

de photons, la fréquence des signaux et la densité de porteurs à la transparence. La densité 

de porteur est supposée constante et uniformément répartie. Elle est définie en fonction du 

courant d’injection, du volume de la zone active, et des pertes de porteurs par émission 

thermionique et recombinaisons, radiatives et non radiatives (recombinaisons linéaires ou 

monomoléculaires et non radiatives, bimoléculaires qui produisent de l’ASE, et 

recombinaisons Auger). La densité de photon dépend de la puissance du signal optique 

incident, des dimensions de la zone active, de l’indice de groupe et du facteur de 

confinement optique.  

Le modèle de bruit est défini par la densité de porteurs, le volume de la zone active, le taux 

de couplage entre les photons issus des recombinaisons radiatives et le signal utile et des 

séquences pseudo-aléatoires (sources de bruit de Langevin). Ces variables permettent de 

simuler le caractère aléatoire des recombinaisons entrainant le bruit optique. 
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Le modèle TLM est extrêmement complet et il permet de prendre en compte la plupart des 

effets connus dans les semi-conducteurs. Il a déjà fait l’objet d’études poussées au sein du 

laboratoire Xlim. Les très nombreuses équations associées ainsi que des explications plus 

détaillées sur les processus mis en jeu peuvent être trouvées dans [103]. 

II.6.7. La photodiode PIN 

La photodiode PIN est modélisée suivant le diagramme suivant (Figure 73) [106]: 

 

Figure 73 : Modélisation de la photodiode PIN 

Le courant total de sortie est la somme de quatre courants : le courant utile, qui correspond à 

la conversion du signal optique en signal électrique, et les trois courants de bruit générés par 

la photodiode et correspondant au courant d’obscurité, au bruit de grenaille ou shot noise et 

au bruit thermique. Le courant utile (en A) est exprimé selon la formule suivante : 

𝑖𝑢(𝑡) = 𝑆. 𝑃𝑜𝑝𝑡(𝑡)(57) 

𝑃𝑜𝑝𝑡(𝑡) est la puissance optique sur le photorécepteur, en W. 

S est la sensibilité de la photodiode en A/W. Ce paramètre est supposé constant : la 

caractéristique statique du composant est donc supposée linéaire (ou bien le composant est 

toujours polarisé en zone linéaire). Le phénomène de saturation n’est pas modélisé et il faut 

faire l’hypothèse que le composant ne sort pas de sa zone linéaire. 

Le courant d’obscurité est considéré comme un offset qui se superpose au signal utile. 

Le bruit thermique est représenté un bruit blanc : la densité spectrale de courant de bruit 

associée est constante. 

Le bruit de grenaille, contrairement aux autres contributions en bruit, n’est pas indépendant 

et sa densité spectrale de courant de bruit dépend du courant d’obscurité et du signal utile. 

Elle est définie de la façon suivante (en A/Hz1/2) : 

〈𝑖𝑠ℎ𝑜𝑡(𝑡)〉 =  √2𝑞. (𝑖𝑢(𝑡) + 𝑖𝑑) (58) 

Avec q la charge élémentaire d’un électron soit 1,602.10-19 C.  

Avec ce modèle, il n’est pas possible de définir une bande passante optique et une bande 

passante électrique. Il faut donc faire l’hypothèse que ces deux paramètres sont supérieurs 

aux fréquences électriques et optiques mises en jeu. Il est également possible d’ajouter des 

filtres avant et après la photodiode afin de simuler les effets des bandes passantes. 
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II.7. Méthode d’évaluation des performances d’un mélangeur optique à l’aide de 

VPIphotonics® 

Les principaux composants ainsi que la façon dont ils ont été modélisés ayant été abordés 

dans la partie II.6, ce paragraphe va montrer les méthodes d’évaluation des performances 

des architectures étudiées et présentées dans la partie II.5. Elles ont été développées au 

sein  du logiciel VPIphotonics®. 

II.7.1. Principe général : 

Les opérations d’évaluation des performances sont effectuées suivant le synoptique suivant 

(Figure 74) : 

 

Figure 74 : Synoptique d'évaluation des performances des convertisseurs de fréquences 

Tout d’abord, la plupart des modèles utilisés font abstraction des impédances d’entrée et de 

sortie des composants, généralement 50 Ω, et tout se passe comme si les adaptations 

d’impédance étaient réalisées sous 1 Ω. Les signaux sur lesquels le logiciel effectue les 

calculs sont des tensions ou bien des courants (mêmes grandeurs car R = 1 Ω). Les 

puissances sont obtenues en élevant ces grandeurs au carré. Cela doit être pris en compte 

dans les calculs. 

Pour l’étude des mélangeurs, il est fréquent de définir les signaux d’entrée RF et OL par leur 

fréquence et leur puissance électrique, en dBm. Ici, les modèles de sources électriques 

sinusoïdales peuvent être contrôlées en fréquences, mais le paramètre de puissance n’est 

pas accessible. Seule la tension maximale peut être définie. Il faut donc employer la relation 

suivante qui permet de convertir une puissance RF sur 50 Ω exprimée en dBm, en une 

valeur de tension max en volt : 

𝑉𝑚𝑎𝑥𝑅𝐹/𝑂𝐿
=  √2.50. 10

𝑃𝑑𝐵𝑚
10

1000
 (59) 

Cette équation permet de commander les deux sources de tension sinusoïdales à l’aide d’un 

paramètre de puissance. 

Après la source RF, un générateur de courant de bruit blanc est utilisé et son rôle est de 

modéliser le bruit thermique en entrée du dispositif. La puissance de bruit associée est 

généralement exprimée à l’aide de la relation suivante : 
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𝑃𝑡ℎ𝑑𝐵𝑚
= 10. log (

𝐾. 𝑇

1000
) =  −174 𝑑𝐵𝑚 (60) 

K est la constante de Boltzmann, soit 10.38.10-23 m² Kg s-2 K-1 

T est la température de référence soit 290 K. 

Cette valeur de puissance doit être convertie en une valeur de courant sur 1 Ω :  

𝐼𝑡ℎ1𝛺
=  √𝑃𝑡ℎ = 63 𝑝𝐴 (61) 

L’oscillateur local est quant à lui considéré idéal : il n’apporte pas de bruit ou d’harmoniques 

indésirables au mélangeur. 

Le comportement d’une photodiode et de son circuit d’adaptation, d’impédance 50 Ω, reliés à 

un autre dispositif (analyseur ou composant suivant dans la chaine de transmission) peut 

être schématisé de la façon suivante (Figure 75) : 

 

Figure 75 : Photodiode et son circuit d'adaptation reliés à un autre dispositif 

Le photo-courant est donc partagé entre deux résistances de 50 Ω et seule la moitié du 

courant parviendra à l’analyseur (courant au carré divisé par 4). La valeur, en ampère et sur 

1 Ω, à donner à la constante de la Figure 74 est donc √50 4⁄ . 

II.7.2. Calcul des grandeurs caractéristiques des mélangeurs  

Toutes les grandeurs caractéristiques des mélangeurs, gain de conversion, facteur de bruit, 

isolations OL/FI et RF/FI, rapport C/I3 et IP3 sont calculés à partir des puissances des 

signaux RF (en entrée et en sortie), OL, Fi, et des produits d’intermodulation d’ordre 3. Ces 

puissances sont extraites des spectres électriques à l’aide de filtres passe-bandes 

rectangulaires idéaux, de bande passante très étroite et de très forte rejection (200 dB), 

couplés à des blocs powermeters (fonction de base de VPI). Il n’est pas possible de séparer 

de façon parfaite le signal utile et le bruit mais sur une bande très faible la puissance totale 

de bruit peut être considérée comme négligeable devant la puissance utile. Pour calculer le 

facteur de bruit, il faut également acquérir les densités spectrales de puissance de bruit, en 

entrée et en sortie, au plus proche des signaux utiles. Cette opération est également réalisée 

avec des filtres, comme le montre le synoptique de la Figure 76. Les rapports signal à bruit 

en entrée et en sortie sont calculés en extrayant les puissances des signaux utiles à l’aide de 

filtres de bande ε (très faible), et les puissances de bruit sur une bande plus large, B (B et ε 

sont exprimés en Hz).  

Afin de simuler une adaptation sur 50 Ω en entrée de mélangeur, la valeur de puissance 

obtenue pour le signal RF d’entrée est divisée par 50 (P = V²/R). Les valeurs en sortie de 

mélangeur sont multipliées par √50 4⁄ . 
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𝑆𝑁𝑅𝑖𝑛 =  
𝑃𝑅𝐹𝑖𝑛

𝑃𝑏𝑟𝑢𝑖𝑡 𝑖𝑛(𝑓). 𝐵
⁄     𝑒𝑡    𝑆𝑁𝑅𝑜𝑢𝑡 =  

𝑃𝐹𝐼
𝑃𝑏𝑟𝑢𝑖𝑡 𝑜𝑢𝑡(𝑓). 𝐵⁄  (62)  

 

Figure 76 : Synoptique pour la détermination du facteur de bruit 

𝑃𝑅𝐹𝑖𝑛 et 𝑃𝐹𝐼 sont respectivement la puissance RF en entrée du mélangeur et la puissance FI 

en sortie du mélangeur, en W. 

𝑃𝑏𝑟𝑢𝑖𝑡 𝑖𝑛(𝑓) et 𝑃𝑏𝑟𝑢𝑖𝑡 𝑜𝑢𝑡(𝑓) sont les densités spectrales de puissances de bruit en entrée et 

en sortie de dispositif, proches des signaux utiles. 

En faisant le rapport des deux SNR, les facteurs B s’annulent et la bonne définition du NF 

est obtenue. Cependant, il s’agit d’un facteur de bruit moyen obtenu dans la bande spectrale 

B. Cette valeur doit être choisie de façon à obtenir suffisamment de signal (nombre 

d’échantillon significatif selon le taux d‘échantillonnage choisi pour la simulation) tout en 

évitant un recouvrement avec des raies parasites.  

Pour le calcul des rapports C/I3, deux filtres sont utilisés en sortie, afin de déterminer les 

puissances de la porteuse FI et d’un produit d’intermodulation d’ordre 3. Ces derniers sont 

souvent en dessous du plancher de bruit lorsque la puissance RF d’entrée est faible. Pour 

cette  étape, les simulations sont donc effectuées en retirant toute source de bruit. 

II.7.3. Validation des méthodes d’évaluation des performances 

Afin de vérifier la validité des modèles utilisés et des méthodes de calculs employées, les 

premières simulations ont porté non pas sur les modulateurs électro-absorbants ou sur les 

amplificateurs optiques à semi-conducteurs, mais sur des architectures réalisées à partir de 

MZM. Ces architectures ont déjà été étudiées par Thales Alenia Space (TAS), et à l’aide de 

modèles différents des nôtres. Elles ont donc servis de point de comparaison.  

Les architectures testées ainsi que les paramètres associés ne seront pas définis dans ce 

manuscrit, pour des raisons de confidentialité de données. Néanmoins, voici des exemples 

de résultats obtenus (Tableau 3) :  
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Résultats TAS Xlim 

Puissance RF [dBm] -25 -25 

Puissance OL en [dBm] 7 7 

Puissance Fi en [dBm] -49 -49 

Gain de conversion  [dB] -24 -24 

C/I3 en [dBc] 105 104 

NF en dB 28 29 

Tableau 3 : Comparaison des résultats TAS et Xlim sur une architecture Mach Zehnder 

 

Les résultats obtenus à l’aide des modèles développés par TAS sont similaires aux résultats 

obtenus au laboratoire Xlim via VPIphotonics®, à 1 dB près (résultats arrondis). Les modèles 

des photodiodes et lasers DFB, ainsi que les méthodes utilisées afin d’adapter le logiciel 

pour l’analyse de convertisseurs de fréquence RF ont donc été validés par TAS avant toute 

continuité des études. 

Dans les deux cas, des spectres RF ont été tracés, et les résultats concordent parfaitement 

(Figure 77 et Figure 78).  

 

 

Figure 77: Spectre RF pour une architecture MZM 
: TAS 

 

Figure 78 : Spectre RF pour une architecture 
MZM : Xlim 

 

 

Les spectres RF tracés sous VPI étant corrects, l’analyse des raies parasites générées par 

chacune des architectures pourra être conduite. 

 

II.8. Résumé du chapitre II 

Ce second chapitre a permis d’introduire les technologies optiques et de montrer leur 

potentiel d’intégration au sein des charges utiles des satellites de télécommunications. Il a 

été montré qu’elles pourraient assurer la plupart des fonctions de traitement de l’information : 

seules les amplifications faible bruit et de puissance doivent être réalisées dans le domaine 

électrique. Des amplificateurs optiques peuvent néanmoins permettre de diminuer les 

contraintes sur cette dernière.  
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Parmi les fonctions présentées, celle qui est au centre de ces travaux de thèse est la 

conversion de fréquence RF. Elle a donc été décrite en détail. Son principe de 

fonctionnement peut être scindé en deux étapes. La première consiste à moduler une 

porteuse optique avec les signaux RF et OL, ce qui permet d’aboutir à un mélange optique. 

Cette opération peut être effectuée à l’aide de lasers (modulation directe ou externe) couplés 

à des modulateurs optiques et placés selon différentes configurations, ou à un composant 

non-linéaire. La seconde étape correspond au passage vers le domaine électrique, via la 

détection quadratique d’une photodiode. Le spectre de sortie est alors composé de signaux 

dont les fréquences sont des combinaisons linéaires des fréquences d’entrée du système. 

Parmi ces fréquences, le signal utile est porté par la fréquence intermédiaire FI désirée.  

Historiquement, la conversion de fréquence « photonique » a surtout été réalisée à l’aide du 

modulateur de Mach-Zehnder (MZM). Cependant, ces dispositifs dont le fonctionnement se 

base sur le dopage d’un des bras d’un interféromètre par du niobate de lithium, présentent 

des dimensions non-négligeables, de fortes tensions de polarisation, et un potentiel de 

miniaturisation réduit. Afin de correspondre au mieux aux contraintes liées au domaine 

spatial, il a été décidé de réaliser des mélangeurs construits à partir de modulateurs semi-

conducteurs électro-absorbants (EAM). Ces derniers possèdent des dimensions très faibles 

(centaines de µm), une très faible consommation et peuvent être intégrés sur puce avec 

d’autres composants comme des lasers et des photodiodes.  

Une autre manière intéressante de réaliser le mélange optique consiste à utiliser les non-

linéarités d’un amplificateur optique à semi-conducteur ou SOA. Elles peuvent affecter 

l’amplitude (XGM), la phase (XPM) ou la polarisation (XpolM) des signaux. Dans les deux 

derniers cas, un composant supplémentaire est nécessaire afin de se ramer à des variations 

d’intensité lumineuse, détectables par une photodiode standard. Ce ne sont pas des 

solutions retenues dans ces travaux. 

7 architectures ont été développées : 5 sont basées sur l’utilisation d’EAM suivant différentes 

topologies. L’une d’entre elles utilise également la modulation directe d’un laser. Les deux 

dernières sont construites en combinant EAM et SOA, ce dernier faisant office de composant 

non-linéaire ou de modulateur. 

Une fois les différentes architectures décrites, les modèles mathématiques associés aux 

composants qui seront employés dans les simulations ont été exposés. Les calculs seront 

effectués par le logiciel commercial VPIphotonics®.  

Enfin, les méthodes développées afin d’évaluer les performances des mélangeurs ont été 

décrites, puis vérifiées en simulant des architectures mettant en jeu des MZM. Ces 

topologies ont déjà fait l’objet d’études chez Thales Alenia Space et ont servi d’étalon. Les 

résultats ont pu être comparés et une concordance parfaite a été obtenue, validant la 

méthodologie et les simulations développées dans cette thèse. 
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Chapitre III. Nouvelles architectures de mélangeurs photoniques  

III.1. Introduction au chapitre III 

Ce troisième chapitre présente les résultats de simulation obtenus pour les différentes 

architectures de convertisseur de fréquence RF, réalisées à partir de technologies semi-

conductrices et décrites dans le chapitre II.  

Il commence par donner l’ensemble des paramètres de simulation, à mettre en relation avec 

les modèles mathématiques présentés dans le chapitre précédent, ainsi que les critères 

d’optimisation des performances retenus. Les différents plans de fréquence testés sont 

également listés. 

Les architectures basées sur le modulateur électro-absorbant et les topologies basées sur 

l’amplificateur optique à semi-conducteur sont traitées au sein de deux parties différentes. 

Dans chaque cas, la démarche d’optimisation est évoquée, puis l’ensemble des 

performances est donné : gain de conversion, facteur de bruit, rapport C/I3, isolations RF/FI 

et OL/FI, point d’interception d’ordre 3. Les paramètres d’entrée des simulations qui ont 

permis d’aboutir à ces résultats sont également fournis. 

Dans un second temps, une analyse spectrale est menée pour chacun des plans de 

fréquence étudiés. Les raies parasites gênantes dans le spectre électrique de sortie sont 

listées. 

Pour les deux technologies envisagées, une étude de l’évolution des performances en 

fonction des paramètres d’entrée, comme par exemple la puissance optique ou encore la 

puissance de l’oscillateur local, est menée. Elle a pour but de montrer les possibilités 

d’amélioration des dispositifs simulés suivant différentes avancées technologiques qui 

pourraient être réalisées sur les composants mis en jeu. Si par exemple les performances 

augmentent significativement lorsque les pertes d’insertion des modulateurs diminuent, alors 

une des solutions pour proposer de meilleurs mélangeurs consisterait à travailler avec de 

nouvelles méthodes de fabrication ou avec de nouveaux matériaux dans le but de limiter ces 

dernières. 

Enfin, une synthèse est proposée et permet de comparer les architectures étudiées entre 

elles et de mettre en évidence les avantages et inconvénients de chacune. 

III.2. Paramètres de simulations 

Les simulations réalisées comportent de très nombreux paramètres, qui décrivent à la fois 

les composants employés et les signaux entrants.  

L’un des avantages du simulateur est qu’il permet de faire varier l’ensemble des paramètres 

au-delà de toute contrainte technologique. Il permet par exemple d’injecter au montage des 

puissances RF importantes sans tenir compte des variations de température induites ou de 

la zone de claquage des composants. Ainsi chaque paramètre pourra évoluer dans des 

proportions importantes et les résultats montrerons les améliorations technologiques ou les 

verrous à lever afin d’obtenir des performances toujours plus élevées.  

Les paragraphes suivants donnent les valeurs ou les plages de valeurs des paramètres qui 

peuvent être considérées comme réalistes. Ces valeurs constituent les valeurs par défaut, et 

seront fixées lorsqu’une étude est réalisée sur un paramètre précis. Ce dernier sera le seul à 

varier. 
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III.2.1. Critère d’optimisation 

Le critère d’optimisation qui a été retenu pour l’ensemble des études est le facteur de bruit. Il 

s’agit du résultat le plus critique, le plus pénalisant, dont la valeur s’éloigne le plus de ce qui 

est actuellement obtenu à l’aide de mélangeurs hyperfréquences. Les différents paramètres 

des différentes simulations seront donc ajustés afin d’obtenir le NF le plus bas possible. 

III.2.2. Paramètres des signaux entrants, RF et OL 

Les signaux électriques entrants sont caractérisés par leur puissance, exprimée en dBm et 

leur fréquence en Hz. 

La puissance RF sera fixée à -25 dBm. Il s’agit d’une valeur typique présentée en entrée des 

mélangeurs hyperfréquences dans les chaînes RF de conversion de fréquence. Elle dépend 

du LNA ainsi que de tous les autres constituants de la charge utile placés en amont, de la 

puissance du signal émis depuis la terre et du canal de transmission, c’est-à-dire 

l’atmosphère. Elle est difficilement contrôlable, le gain des composants cités n’étant pas 

ajustable. 

La puissance OL est plus facilement contrôlable et sera définie par sa valeur maximale soit 

10 dBm. Il s’agit de la plus grande puissance qu’un oscillateur embarqué peut délivrer. Cette 

valeur peut par contre être atténuée. 

En ce qui concerne les fréquences OL et RF, elles ont été choisies afin de correspondre à 

certains plans de fréquence réellement utilisés dans les télécommunications spatiales, et 

fournis par TAS. Ils sont détaillés dans les tableaux suivants (Tableau 4 à Tableau 6). 

Chaque plan de fréquence sera étudié, et les fréquences parasites générées par les 

mélangeurs seront listées dans chacun des cas. 

 

OL [GHz] Bande RF [GHz] Fréquence RF centrale [GHz] Bande FI [GHz] 

2,05 12,75 - 13,25 13 10,7 - 11,2 

2,3 13 - 13,25 13,125 10,7 - 10,95 

2,3 13,75 - 14 13,875 11,45 - 11,7 

2,55 13,75 - 14,25 14 11,2 - 11,7 

2,8 13,75 - 14 13,875 10,95 - 11,2 

2,8 14 - 14,5 14,25 11,2 - 11,7 

3,05 13,75 - 14,75 14,25 10,7 - 11,7 

3,3 14  - 14,8 14,4 10,7 - 11,5 

Tableau 4 : Plans de fréquence étudiés en bande Ku/Ku 

OL [GHz] Bande RF [GHz] Fréquence RF centrale [GHz] Bande FI [GHz] 

5,6 17,3 - 17,8 17,55 11,7 - 12,2 

7,4 18,1 - 18,4 18,25 10,7 - 11 

Tableau 5 : Plans de fréquence étudiés en bande Ku
+
/Ku 

OL [GHz] Bande RF [GHz] Fréquence RF centrale [GHz] Bande FI [GHz] 

8,3 28 - 28,5 28,275 19,7 - 20,2 

9,8 29,5-30 29,75 19,7 - 20,2 

9,8 28 - 31 29,5 18,2 - 21,2 

11,1 29,5 - 30 29,75 18,4 - 18,9 

Tableau 6 : Plans de fréquence étudié en bande Ka/Ka 
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III.2.3. Paramètres des lasers et des photodiodes 

La puissance laser a été choisie de façon à ce que la puissance optique maximale en entrée 

des modulateurs électro-absorbants soit de 15 dBm. Il s’agit de la valeur limite, au-delà de 

laquelle il y a un risque de détérioration. Ainsi, pour une structure série, la puissance laser 

sera fixée à 15 dBm, et pour une architecture parallèle, elle sera de 18 dBm. Le faisceau 

laser étant séparé en deux, chaque modulateur recevra bien 15 dBm. Cette différence de 

traitement entre les architectures peut sembler peu conventionnelle : pour réaliser la 

comparaison entre plusieurs systèmes, des données d’entrée identiques sont généralement 

utilisées. Mais ici, une démarche différente a été adoptée : elle consiste à comparer les 

architectures selon les performances maximales qui peuvent être atteintes.    

Les paramètres du laser et de la photodiode ont été déterminés afin de correspondre à des 

composants très performants, tout en restant réalistes. Ils sont listés dans le Tableau 7 : 

 

Paramètres valeurs 

Courant de seuil laser 20 mA 

Courant polarisation laser 80 mA 

Facteur de Henry laser 3 

Chirp adiabatique laser 1.10
10 

Hz/W 

Rendement laser 0.25 W/A 

Longueur d’onde laser Autour de 1550 nm 

Linewidth laser 1 MHz 

Bande passante laser 6 GHz 

RIN laser -165 dB/Hz 

Transconductance laser 1/50 (A/V) 

Sensibilité photodiode (1550 nm) 0.8 A/W 

Bande passante photodiode Supérieure à la bande Ka 

Courant d’obscurité photodiode 10 nA
 

Bruit thermique photodiode 18 pA/Hz
1/2

 

Tableau 7 : Paramètres laser et photodiode 

 

Les 5 premiers paramètres liés au laser ne sont employés que dans le cas de la modulation 

directe. En modulation externe, le modèle permet de spécifier directement une puissance 

optique. 

Les longueurs d’onde seront choisies en fonction des EAM : elles seront modifiées afin de 

correspondre au modèle de modulateur employé. 

III.2.4. Paramètres des EAM 

Les EAM sont caractérisés par leurs pertes d’insertion, leur bande passante, leur courbe 

d’absorption et leur courbe de chirp.   
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III.2.4.1. Pertes d’insertion et bande passante 

Les EAM fibrés possèdent des pertes d’insertion très élevées, pouvant dépasser les 10 dB, 

et augmentant avec la bande passante électrique. Certains fabricants proposent néanmoins 

des modulateurs packagés affichant des pertes de 6 dB. Ces valeurs étant beaucoup trop 

importantes pour l’application visée, une perte optique de 10 dB engendrant une perte 

électrique et donc une dégradation du gain et du facteur de bruit de 20 dB, nous avons choisi 

de travailler avec un modèle d’EAM intégré sur puce. En considérant non pas un système 

composé d’éléments discrets, mais un système où tous les composants sont fabriqués sur le 

même substrat (intégration monolithique), les pertes des EAM peuvent être réduites aux 

seules pertes internes du composant. Les pertes de connexion, dûes aux défauts 

d’alignement entre les fibres et les guides d’onde ne sont pas prises en compte. Les pertes 

totales peuvent alors être de 4 dB. C’est cette valeur qui a été choisie pour l’ensemble des 

travaux effectués. Les pertes des guides sont généralement faibles, très inférieures à 1 dB, 

et seront négligées. Une étude des performances en fonction des pertes d’insertion sera tout 

de même réalisée. 

En ce qui concerne les bandes passantes électriques et optiques, elles ne seront pas 

modélisées. En effet, la plupart des EAM sont conçus pour fonctionner autour des 1550 nm 

et jusqu’à 40 GHz, ce qui englobe les bandes Ku et Ka, et ne devrait pas générer de pertes 

supplémentaires. [107] [108] [109] 

III.2.4.2. Choix des polynômes d’absorption  

Afin d’obtenir les meilleures performances possibles, de nombreuses courbes ont été 

testées. Elles sont issues de la littérature, et ont été mesurées sur des composants réels 

pour une longueur d’onde des signaux d’entrée d’environ 1550 nm. Elles ont été reproduites 

à l’aide de polynômes d’ordre 9 ou 10 (Figure 79). 

 

Figure 79 : Courbes d'absorption étudiées (1550 
nm) 

 

Figure 80 : Evolution de la courbe 1 avec la 
longueur d'onde 

 

Le tableau suivant (Tableau 8) donne les coefficients des polynômes utilisés, de l’ordre 0 

vers l’ordre le plus élevé, ainsi que le numéro de courbe auquel ils correspondent : 
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Coefficients du Polynôme   

Ordre0  Ordre1 Ordre2 Ordre3 Ordre4 Ordre5 Ordre6 Ordre7 Ordre8 Ordre9 Ordre10 N°courbe Réf 

-0,048 1,294 -43,451 265,719 -865,914 1558,942 -1614,854 948,172 -292,333 36,741 - 1 [110] 

0,003 -0,490 6,136 -29,888 60,121 -64,710 39,090 -13,330 2,395 -0,176 - 2 [111] 

-0,001 1,493 -15,091 43,534 -62,304 48,838 -21,987 5,619 -0,755 0,041 - 3 [112] 

-0,006 3,628 -25,204 58,875 -66,962 41,931 -15,224 3,183 -0,355 0,0163 - 4 [113] 

0,00 0,13406 -0,9224 -4,732 18,332 -28,925 24,163 -11,538 3,1359 -0,4495 0,0263 5 [103] 

-0,00 5,845 -49,834 143,164 -201,512 154,191 -66,606 15,819 -1,851 0,0765 - 6 [114] 

-0,025 25,552 -213,257 641,185 -975,785 840,198 -425,754 125,299 -19,769 1,292 - 7 [115] 

Tableau 8: Coefficients des polynômes destinés à modéliser les courbes d'absorption 

 

Nous avions également à notre disposition l’évolution de la courbe numéro 1 en fonction de 

la longueur d’onde du signal incident. Six courbes différentes correspondant à 6 longueurs 

d’onde différentes ont également été modélisées et testées (Figure 80). Les polynômes 

correspondant sont reportés dans Tableau 9 :  

 

Coefficients du Polynôme de la courbe 1 en fonction de   

Ordre0  Ordre1 Ordre2 Ordre3 Ordre4 Ordre5 Ordre6 Ordre7 Ordre8 Ordre9 λ Réf 

0,000 -4,170 3,759 -14,020 -42,792 135,863 -156,962 84,326 -18,941 1,003 1540 nm 

[110] 

0,005 -5,669 54,412 -256,0168 614,065 -841,404 675,765 -315,805 79,379 -8,266 1555 nm 

-0,0190 15,484 -
182,061 

777,399 -1652,117 1949,257 -1335,157 525,787 -110,164 9,504 1565 nm 

-0,002 -0,809 2,994 -16,497 40,566 -52,936 39,172 -16,698 3,771 -0,346 1580 nm 

0,007 1,265 -14,665 38,107 -45,228 27,545 -8,538 1,055 0,0378 -0,014 1590 nm 

Tableau 9 : Evolution du polynôme de la courbe 1 en fonction de la longueur d’onde 

 

III.2.4.3. Paramètre de Chirp 

Pour la plupart des courbes d’absorption présentées dans la partie précédente, nous 

n’avions pas accès aux courbes de Chirp correspondantes. Seules celles correspondant aux 

courbes 5 et 6 (Figure 79) ont pu être obtenues (Figure 81 et Figure 82). Pour ces 

composants, en considérant une polarisation au maximum de la zone linéaire (zone offrant 

une puissance optique maximale et une relative linéarité), autour des 2 V, ainsi que des 

amplitudes peu élevées pour les signaux RF et OL (1 V max), la valeur moyenne de chirp 

devrait être de 0,5 environ. Au lieu d’utiliser un polynôme, la valeur constante de 0,5 a été 

employée, pour l’ensemble des modèles de composants testés. L’importance de cette 

grandeur est à relativiser : la longueur de transmission des signaux et donc la dispersion 

étant extrêmement faible, le chirp ne devrait pas avoir d’impact significatif sur les 

performances.  
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Figure 81 : Evolution du Chirp correspondant à la 

courbe d'absorption n°5 [103] 

 

Figure 82 : Evolution du Chirp correspondant à la 
courbe d'absorption n°6 [114] 

 

III.2.4.4. Tensions de polarisation  

Les tensions de polarisation seront fixées afin d’obtenir les meilleures performances 

possibles et en particulier, le NF le plus bas possible. Elles seront de quelques volts ou 

quelques dixièmes de volts et vont différer selon les architectures et selon la fonction du 

modulateur, au sein d’une topologie donnée (réception du signal OL ou RF). 

III.2.5. Filtres optiques 

Après plusieurs tests avec le modèle de fibre à réseau de Bragg en réflexion sous VPI 

(fonction de Blackman), nous avons remarqué qu’il n’avait pas le comportement souhaité. 

Lorsque la bande passante du filtre est réduite à quelques GHz, la rejection des signaux 

hors-bandes augmente. Cette valeur est d’autant plus forte que l’éloignement par rapport à 

la fréquence centrale est important (Figure 83). Seule la bande passante peut être contrôlée 

convenablement avec ce modèle. 

 

Figure 83 : Réponse d'un filtre à réseau de 
Bragg, modèle VPI 

 

Figure 84 : Réponse d'un filtre à réseau de 
Bragg, fabricant  iXFiber [55] 

Il a néanmoins été conservé afin de représenter un cas très performant, où le filtre rejetterait 

de façon optimale les fréquences parasites dans le spectre optique. Dans les études qui vont 

suivre, ce modèle sera nommé filtre 1. 
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Pour simuler un filtrage plus réaliste, un filtre rectangulaire a été utilisé. Compte tenu des 

spectres présentés par certains fabricants (Figure 84 et [55]), dont la forme de la réponse en 

fréquence est proche d’un rectangle, ce modèle parait adapté.  

Avec ce modèle, il est possible de contrôler très simplement la bande passante et la 

réjection du filtre. Des valeurs réalistes issues de datasheet peuvent alors être rentrées dans 

le modèle. De par la simplicité de sa forme, il permet également de réduite de façon 

importante le temps de calcul lors des simulations. Il sera nommé filtre 2 dans la suite du 

rapport. 

En associant les deux modèles de filtre aux mêmes pertes d’insertion, il ne devrait pas y 

avoir de différence de gain et de NF, mais seulement de pureté spectrale. Les signaux 

électriques utiles, en sortie de convertisseur, sont générés uniquement par battement de 

signaux optiques contenus dans les bandes passantes des filtres et atténués de la même 

valeur dans les deux cas (gain constant). La puissance de bruit est calculée au plus proche 

des signaux utiles et il n’existe aucun filtre capable de séparer très précisément une raie 

optique du bruit qui lui est accolée : la densité spectrale de bruit proche des signaux utiles 

sera la même quel que soit le filtre employé (NF constant). 

Pour les topologies EAM 2, 3 et 5, le filtre permet de conserver les raies latérales OL et la 

porteuse optique. Les fréquences RF et OL en sortie de mélangeur sont générées par 

battement entre la porteuse et les raies RF et OL (fréquences fondamentales) dans le 

spectre optique. Les raies OL et la porteuse subissant les mêmes atténuations (pertes du 

filtre), et les raies RF ne subissant aucune atténuation, les isolations RF et OL ne seront pas 

affectées par le changement de filtre, ni la puissance de la raie à la fréquence 2OL 

(battement entre les deux raies latérales OL du spectre optique). 

En ce qui concerne la topologie EAM 4, la situation est différente : les filtres ne servant à 

conserver qu’une seule raie latérale, la seconde fréquence RF ou OL et la porteuse optique 

ne vont pas être atténuées de la même valeur selon le modèle employé. Les isolations vont 

donc changer. 

Pour l’architecture basée sur la modulation croisée du gain du SOA, les deux modèles de 

filtre vont générer des atténuations différentes sur les harmoniques d’OL, ce qui pourrait 

changer le comportement du SOA. Le modèle de filtre pourrait donc influencer les 

performances. 

En bande Ku, la bande passante du filtre (filtre 1 et filtre 2) pour les architectures 2, 3 et 5, 

est de 6,9 GHz. En bande Ku+, elle est de 15 GHz et en bande Ka elle correspond à 22,4 

GHz. Pour l’architecture 4, elle est toujours de 3 GHz. Dans tous les cas, la réjection des 

signaux hors-bandes, avec le filtre 2 est de 40 dB (valeur réaliste issue de [55]). Le filtre 

étant rectangulaire, cette rejection est définie comme étant l’écart en puissance entre la 

bande passante et la bande coupée lorsqu’on visualise la réponse du filtre (Figure 84). Tous 

les signaux dont les fréquences sont en dehors de la bande passante seront atténués de la 

même valeur.   

Les pertes d’insertion ont été évaluées à 2 dB pour l’ensemble des filtres. Ces pertes 

incluent celles des réseaux de Bragg, généralement inférieures à 1 dB et les pertes d’un 

circulateur qu’il faudrait mettre en place afin d’extraire le signal réfléchi, qui sont de l’ordre du 

dB. 
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Pour terminer, les fibres à réseau de Bragg ne sont pas intégrables sur puce et sont 

incompatibles avec l’idée d’un composant unique réalisant la fonction de mélange. Ces 

modèles ont tout de même été conservés pour les simulations, en considérant qu’un réseau 

de Bragg sur guide d’onde pourrait atteindre des performances identiques.     

III.2.6. Paramètres des SOA 

Sous VPIphotonics®, les paramètres des modèles de SOA de type TLM sont très nombreux. 

Le Tableau 10 dresse la liste des éléments les plus importants, et donne les valeurs 

associées, ou des ordres de grandeur. 

Paramètre valeurs 

Longueur de la zone active Quelques centaines de µm 

Largeur de la zone active Quelques centaines de nm 

Epaisseur de la zone active Quelques dizaines de nm 

Coefficient de pertes internes 3000/m 

Indice de group 3.7 

Facteur de confinement  0,3 

Densité de porteur à la transparence 1,5.10
24

 

Densité de porteur sans courant 1.10
24

 

Courant d’injection Quelques centaines de mA 

Bande passante optique 8 THz 

Tableau 10 : Paramètres principaux des SOA 

Les paramètres qui seront optimisés sont les dimensions de la zone active et le courant 

d’injection. Les autres paramètres seront fixés. 

III.2.7. Comparaison des résultats aux technologies hyperfréquences 

Afin de mieux apprécier les résultats de simulation, il a été décidé de les mettre en regard de 

performances issues de mélangeurs RF classiques fonctionnant dans des gammes de 

fréquence proches. Les valeurs sélectionnées sont reportées dans le Tableau 11. Elles 

correspondent à des valeurs moyennes trouvées dans la littérature. [116] [117] [118] [119] 

Résultats valeurs 

Gain de conversion (dB) -10 

C/I3 (dBc) (PRF = -10 dBm) 60 

Isolation RF/FI (dB) -25 

Isolation OL/FI (dB) -35 

NF en dB 10 

IIP3 Quelques dBm à une dizaine de dBm 

Tableau 11 : Performances typiques de mélangeurs hyperfréquences 

Les deux technologies ne sont pas réellement comparables, les mélangeurs photoniques 

étant des systèmes beaucoup plus jeunes, moins éprouvés et les principes physiques mis en 

jeu dans les deux cas étant très différents. Les valeurs présentées sont celles vers 

lesquelles il faudrait tendre lorsque les mélangeurs photoniques auront été d’avantage 

éprouvés. 
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Enfin, il faut garder à l’esprit que le mélangeur n’est qu’un élément de la charge utile. Ce 

n’est pas parce qu’un résultat est en dessous de la valeur attendue que le dispositif est 

forcément mauvais, la faiblesse pouvant être compensée par un autre élément de la chaine 

de transmission. Si un mélangeur présente par exemple un gain de conversion faible, mais 

une excellente linéarité, alors ce défaut pourra être compensé grâce à un des amplificateurs 

de puissance de la charge utile, dont le gain aura été augmenté. La linéarité de 

l’amplificateur sera affectée car la tension de polarisation associée sera plus forte (plus 

d’effets non linéaires), mais le mélangeur présentant une excellente linéarité, la linéarité de 

l’ensemble mélangeur + amplificateur pourrait être acceptable. 

III.3. Simulations des architectures réalisées à partir d’EAM 

Cette partie donne les résultats de simulation obtenus pour les architectures réalisées grâce 

à des combinaisons de modulateurs électro-absorbants. Ces topologies sont rappelées par 

les figures suivantes (Figure 85 à Figure 89). Pour les différencier, lors des études qui vont 

suivre, elles seront désignées par leur numéro. 

 

Figure 85 : Architecture EAM 1 

 

Figure 86 : Architecture EAM 2  

Figure 87 : Architecture EAM 3 

 

Figure 88 : Architecture EAM 4 

 

Figure 89 : Architecture EAM 5 

 

III.3.1. Détermination de la courbe d’absorption  

Afin de déterminer la courbe d’absorption la mieux adaptée à l’application visée, chacun des 

modèles présentés a été testé. Les tensions de polarisation optimales des EAM (un EAM 

étant lié à l’OL et l’autre au signal RF), pour obtenir le NF le plus faible, ont été extraites 

dans chaque cas. Pour cela, pour chacune des tensions (EAM OL ou EAM RF), une liste de 

valeurs a été créée. Elle est caractérisée par un maximum, un minimum, et un pas 

d’incrémentation. Les calculs de gain de conversion et de NF ont été réalisés pour chacun 

des couples de valeurs possibles. Cette méthode permet d’aboutir à un réseau de courbes, 

comme le montre l’exemple suivant (Figure 90 et Figure 91) : 
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Figure 90: Gain de conversion en fonction des  
polarisations  OL et RF, courbe 1 1550 nm, 

architecture 4  

 

Figure 91 : NF en fonction des  polarisations  OL 
et RF, courbe 1 1550 nm, architecture 4 

 

Pour chaque modèle testé, il existe un couple de tensions de polarisation qui permet 

d’aboutir à un gain de conversion maximum et un couple qui correspond à un NF minimum. 

Les deux couples de valeurs ne sont pas tout à fait identiques, le maximum de gain (bias RF 

= 1,1 V) n’étant pas tout à fait aligné sur le NF minimum (bias RF = 1,2 V). La valeur de NF 

étant la plus critique, c’est le couple qui lui est associé qui sera retenu pour optimiser 

chacune des architectures. Les résultats obtenus sont reportés dans les tableaux suivants 

(Tableau 12 à Tableau 14). La fréquence OL a été placée à 2,05 GHz et la fréquence RF à 

13 GHz. Ces valeurs n’ont pas une grande importance ici, car les gains de conversion et les 

NF sont indépendants des fréquences d’entrées, tant que celles-ci sont contenues dans les 

bandes passantes des composants mis en jeu.  

 

Architecture EAM 1 Architecture EAM 2 

Modèles 

d’EAM / λ 

NF le plus 

faible [dB] 

Gain associé 

[dB] 

Bias EAM 

[V] 

Modèles 

d’EAM / λ 

NF le plus 

faible [dB] 

Gain associé 

[dB] 

Bias OL 

[V] 
Bias RF [V] 

1 (1540 nm) 29 -25 1,15 1 (1540 nm) 35 -32 0,65 0,5 

1 (1550 nm) 29 -26 1,3 1 (1550 nm) 37 -35 0,95 0,95 

1 (1555 nm) 29 -25 1,65 1 (1555 nm) 36 -34 0,95 1 

1 (1565 nm) 29 -26 1,8 1 (1565 nm) 36 -34 1,05 1,45 

1 (1580 nm) 31 -27 2,3 1 (1580 nm) 39 -36 1,5 1,7 

1 (1590 nm) 33 -29 3 1 (1590 nm) 42 -40 2,1 2,4 

2 (1550 nm) 37 -32 2,4 2 (1550 nm) 44 -41 1,7 1,5 

3 (1550 nm) 34 -30 2,9 3 (1550 nm) 44 -41 2 2,2 

4 (1550 nm) 37 -33 3,6 4 (1550 nm) 47 -44 2,5 2,8 

5 (1550 nm) 35 -31 2,75 5 (1550 nm) 43 -41 1,75 2,0 

6 (1550 nm) 31 -28 2,7 6 (1550 nm) 42 -40 1,7 2,1 

7 (1550 nm) 30 -27 2,4 7 (1550 nm) 39 -37 1,6 1,9 

Tableau 12 : NF et gain de conversion en fonction du modèle d’EAM, architectures 1 et 2 
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Architecture EAM 3 Architecture EAM 4 

Modèles 

d’EAM / λ 

NF le plus 

faible [dB] 

Gain associé 

[dB] 
Bias OL [V] 

Modèles 

d’EAM / λ 

NF le plus 

faible [dB] 

Gain associé 

[dB] 

Bias OL 

[V] 
Bias RF [V] 

1 (1540 nm) 29 -21 0,5 1 (1540 nm) 32 -28 0,8 0,95 

1 (1550 nm) 28 -19 0,9 1 (1550 nm) 31 -27 1 1,2 

1 (1555 nm) 29 -21 0,9 1 (1555 nm) 32 -28 0,9 1,4 

1 (1565 nm) 28 -18 1,3 1 (1565 nm) 30 -26 1,4 1,6 

1 (1580 nm) 31 -22 1,6 1 (1580 nm) 33 -30 1,8 2 

1 (1590 nm) 33 -25 2,4 1 (1590 nm) 36 -32 2,4 2,6 

2 (1550 nm) 36 -28 1,9 2 (1550 nm) 39 -36 1,9 2,4 

3 (1550 nm) 34 -26 2,2 3 (1550 nm) 38 -34 2,3 2,6 

4 (1550 nm) 37 -30 2,8 4 (1550 nm) 40 -37 2,9 3,1 

5 (1550 nm) 34 -36 2,0 5 (1550 nm) 38 -35 2 2,5 

6 (1550 nm) 32 -24 1,9 6 (1550 nm) 35 -32 1,9 2,3 

7 (1550 nm) 29 -21 1,8 7 (1550 nm) 32 -28 1,8 2,1 

Tableau 13 : NF et gain de conversion en fonction du modèle d’EAM, architectures 3 et 4 

 

Architecture EAM 5 

Modèles d’EAM / λ NF le plus faible [dB] Gain correspondant [dB] Bias EAM [V] 

1 (1540 nm) 34 -30 0,55 

1 (1550 nm) 34 -30 1 

1 (1555 nm) 35 -31 1,1 

1 (1565 nm) 35 -31 1,45 

1 (1580 nm) 36 -32 1,8 

1 (1590 nm) 38 -35 2,45 

2 (1550 nm) 40 -35 1,5 

3 (1550 nm) 39 -35 2,3 

4 (1550 nm) 40 -37 2,9 

5 (1550 nm) 40 -37 2,2 

6 (1550 nm) 38 -35 2,1 

7 (1550 nm) 36 -33 1,9 

Tableau 14 : NF et gain de conversion en fonction du modèle d’EAM, architecture 5 

Les caractéristiques offrant les NF les plus faibles sont les courbes qui portent le numéro 1. 

Les deux meilleurs résultats sont surlignés en vert (en comptant les doublons). Pour les 

architectures 1, 2, et 5, le meilleur NF est obtenu à l’aide de la courbe à 1540 nm. Pour les 

architectures 3 et 4, ce sont les modèles à 1550 et 1565 nm qui sont les plus intéressants.  

Pour l’ensemble des études qui vont suivre, il a été choisi de travailler avec la courbe 

correspondant à 1540 nm. En plus d’être performante, elle est aussi à associer aux tensions 

de polarisation les plus faibles, soit à la consommation la plus faible. En ne tenant pas 

compte de ce paramètre, les courbes à 1565 nm et à 1550 nm auraient été des choix 

appropriés. 

Enfin, une autre solution aurait pu consister à faire du cas par cas, et à choisir pour chaque 

architecture la courbe qui offre le meilleur NF, mais nous avons choisi de ne pas complexifier 

d’avantage les simulations. De plus, les résultats présentés sont ici arrondis au dB, les 

différences minimes entre résultats sont donc à relativiser. 

Cette étude a été réalisée à l’aide filtre 1. 
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III.3.2. Performances des architectures EAM 

Une fois la courbe d’absorption choisie, l’ensemble des performances des mélangeurs 

construits à partir d’EAM a été calculé. De nombreuses simulations ont été menées pour 

aboutir aux résultats les plus pertinents qui sont reportés dans le Tableau 15. Les valeurs 

très favorables, par rapport aux technologies RF, ont été écrites en vert. 

Architecture EAM 1 EAM 2 EAM 3 EAM 4 EAM 5 Hyperfréquence 

Puissance RF (dBm) - 25 - 

Puissance OL (dBm) 10 - 

Puissance laser (dBm) 15 18 13 - 

Bias OL (V or mA) 
1.14 

0,65 0,60 0.68 80 mA - 

Bias RF (V) 0,47 1,00 0.95 0.54 - 

Puissance sur la photodiode 

(dBm) 
2 -1 3 -1 3 - 

Gain de conversion (dB) -25 -32 -20 -28 -31 -10 

C/I3 (dBc) 75 68 71 71 69 60 

Isolation RF/FI (dB) 2,6 3 -3 -31 / ∞ 10 -25 

Isolation OL/FI (dB) 34 33 28 1 / -25 32 -35 

NF (dB) 29 34 29 33 36 10 

Tableau 15 : Performances des 5 architectures EAM 

Les résultats obtenus avec les deux modèles de filtre ont été les mêmes, à 2 dB près 

(valeurs arrondies), sauf pour l’architecture 4. Les résultats les plus défavorables ont été 

conservés. En ce qui concerne le mélangeur n°4, et conformément aux explications du 

paragraphe III.2.5, les valeurs des isolations diffèrent selon le modèle de filtre utilisé. La 

première valeur correspond au filtre 2 et la seconde au filtre 1. 

Avec un gain de conversion de -20 dB et un NF de 29 dB, l’architecture 3 offre les meilleures 

performances. L’emploi du coupleur en X permet également une meilleure réjection des 

fréquences RF et OL en sortie, en comparaison des architectures 1, 2 et 5. La fréquence RF 

est même en dessous du signal utile FI. 

La topologie ayant les moins bonnes performances est la topologie 2. Les importantes pertes 

introduites par la mise en série des EAM conduisent au gain de conversion le plus faible : -

32 dB. Elle présente également un fort NF : 34 dB. Cependant, cette valeur est presque 

l’opposé du gain de conversion. La différence entre le NF et le gain de conversion 

correspond à la puissance de bruit ajoutée par le dispositif testé. Le mélangeur 2 est donc 

celui qui introduit le moins de bruit électrique (2 dB). Pour les autres, les valeurs de gain et 

de NF en valeurs absolues sont beaucoup plus éloignées. 

L’architecture 4 possède un NF important, 33 dB, et un gain faible, mais montre les 

meilleures isolations. Avec le modèle de filtre 2 la fréquence RF est rejetée de 31 dB par 

rapport à la fréquence FI, et la raie OL se trouve presque au même niveau que cette 

dernière (1 dB d’écart). 
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Avec le modèle de filtre 1, la raie OL dans le spectre de sortie se trouve 25 dB en dessous 

du signal utile et la fréquence RF est totalement supprimée. L’isolation est alors parfaite, 

dans le cas où le filtrage est optimal.  

Les autres topologies ne peuvent pas empêcher les signaux RF et OL d’apparaitre fortement 

en sortie de convertisseur. La plupart des valeurs d’isolation sont positives alors qu’elles 

devraient être négatives ce qui traduit une très mauvaise rejection des signaux entrants.  

La structure 5 est la plus bruitée, avec un NF de 36 dB. Le gain de conversion est le moins 

favorable après l’architecture 2 : -31 dB. Ces performances relativement faibles sont à 

associer à la modulation directe du laser, et à son faible rendement de modulation. 

Seulement 25 % (rendement du laser) du signal OL est converti en signal optique et participe 

à la génération du signal FI par battement. Ainsi le gain et le NF sont fortement pénalisés. 

La première topologie, présente le NF le plus intéressant (avec l’architecture 3), ainsi qu’un 

gain de conversion de -25 dB. L’utilisation d’un seul modulateur permet de réduire les pertes 

en ligne. 

Dans tous les cas, les rapports C/I3 sont excellents, et dépassent ceux des technologies RF. 

Les produits d’intermodulation sont rejetés de 75 à 68 dB par rapport à la porteuse, ce qui 

traduit un bon fonctionnement lorsque plusieurs signaux RF sont envoyés dans le 

mélangeur, ainsi qu’une excellente linéarité. Les contraintes en matière de linéarité sur les 

amplificateurs de puissance au sein de la charge utile pourraient donc être abaissées, les 

rapports C/I3 des mélangeurs réalisés à partir d’EAM étant supérieurs à ceux des 

mélangeurs hyperfréquences. 

Pour terminer, il a été décidé de faire figurer la puissance optique sur la photodiode parmi les 

résultats. Cette valeur permet de choisir le photorécepteur le plus adapté à chaque structure, 

en connaissant la puissance de saturation minimale. Elle permet aussi d’identifier les 

topologies les plus impactées par le bruit de grenaille (proportionnel à la puissance 

détectée). Ici, des photorécepteurs standards (PIN) peuvent être utilisés. 

III.3.3. Analyse de la pureté spectrale des architectures EAM, filtre 2 

Les spectres de sortie, pour une fréquence OL de 2,05 GHz et une fréquence RF de 13 GHz 

(conversion de fréquence en bande Ku) sont donnés par les Figure 92 à Figure 96. Les 

Figure 93 à Figure 96 ont été obtenues avec le modèle de filtre 2 et l’architecture 1 (Figure 

92) n’emploie pas de technique de filtrage. Dans chaque cas, la bande utile, 10,7-12,75 

GHz, est représentée en vert. 
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Figure 92: Spectre de l'architecture 1, bande 
Ku/Ku 

 

Figure 93 : Spectre de l'architecture 2, bande 
Ku/Ku, filtre 2 

 

 

Figure 94 : Spectre de l'architecture 3, bande 
Ku/Ku, filtre 2 

 

Figure 95 : Spectre de l'architecture 4, bande 
Ku/Ku, filtre 2 

 

 

Figure 96 : Spectre de l'architecture 5, bande Ku/Ku, filtre 2 

La première topologie possède la pureté spectrale la plus défavorable : elle génère un très 

grand nombre d’harmoniques d’OL (jusqu’à 8OL) et de combinaisons de type RF±nOL 

(jusqu’à n=5). En particulier la fréquence 6OL se trouve dans la bande utile, et est donc très 

fortement pénalisante : On ne peut pas utiliser cette architecture pour ce plan de fréquence.   

Les mélangeurs 2 et 5, étant tous deux constitués de deux modulateurs en série, ils 

présentent des spectres RF quasi-identiques. Ils comprennent les trois premières 

harmoniques d’OL, ainsi que la fréquence RF et les combinaisons RF±nOL, avec n ≤ 2. 
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L’architecture 5 possède aussi la raie 2RF et la topologie 2 la raie 4OL, mais leurs niveaux 

de puissance sont faibles. Dans les deux cas, la pureté spectrale est intéressante, et aucune 

raie parasite ne se trouve dans la bande utile.  

La topologie 3 met en jeu un très grand nombre d’harmoniques d’OL, jusqu’à l’ordre 8, mais 

l’ordre 6 est fortement atténué et se situe au niveau du plancher de bruit. Les fréquences OL 

et 2OL ont des niveaux élevés, puis les autres harmoniques décroissent rapidement. Par 

rapport aux architectures 2 et 5, les fréquences RF±2OL sont annulées. Les raies 2RF±nOL, 

avec n ∈ [0 ; 2], apparaissent mais leur niveau est extrêmement faible. 

L’architecture 4 offre une pureté spectrale proche de la n°3, sauf que la raie RF et la 

fréquence image, RF+OL, sont énormément atténuées de par la technique de filtrage 

utilisée. Elle est la seule à présenter cette propriété.  

Enfin, pour les topologies 2, 3, et 5, et bien qu’il n’y ait pas de parasite dans la bande utile, la 

présence de la raie RF de forte puissance, accolée à cette dernière, est  problématique. Ce 

signal doit impérativement être filtré pour assurer un fonctionnement normal de la charge 

utile. L’isolation des mélangeurs doit être améliorée.  

Afin d’analyser en détail la pureté spectrale, il convient d’étudier tous les plans de fréquence 

présentés dans le paragraphe III.2.2. Contrairement au cas des mélangeurs RF, les 

amplitudes des signaux ne varient pas avec les fréquences des signaux RF et OL tant qu’on 

travaille dans la bande passante électrique des EAM. On peut admettre que les différentes 

raies ne subissent qu’une translation dans le spectre, suivant les fréquences d’entrée. 

Partant de ce principe, un programme sous Excel a été écrit afin de calculer la position des 

raies créées, en fonction des différents plans de fréquence étudiés. Il indique dans chaque 

cas la présence de signaux parasites dans la bande utile. Pour ne pas alourdir le corps du 

document, tous les spectres correspondants ne seront pas reportés ici. Mais à titre 

d’exemple, les Figure 97 et Figure 98, représentent le spectre de sortie de l’architecture qui 

génère le plus de spurious (EAM 1), pour deux plans de fréquence Ku+/Ku et Ka/Ka. Elles 

donnent une bonne idée de la position des raies parasites pour ces plans de fréquence. 

 

Le Tableau 16 liste les raies parasites qui apparaissent dans la bande pour l’ensemble des 

architectures et des plans de fréquence étudiés. Leurs amplitudes sont données en dBm, s’il 

s’agit d’harmoniques d’OL et en dBc dans le cas contraire (convention). Les niveaux du 

signal utile FI sont également reportés pour une meilleure compréhension. 

 

Figure 97 : Spectre de l'architecture 1, Ku
+
/Ku 

 

Figure 98 : Spectre de l'architecture 1, Ka/Ka 
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Architecture 1 FI@-50 dBm Architecture 2 FI@-57 dBm 

Parasite  

in-band 
Amplitude 

Plan de fréquence 
Parasite  

in-band 
Amplitude 

Plan de fréquence 

type 
OL 

[GHz] 
Plage RF [GHz] type 

OL 

[GHz] 

Plage RF 

[GHz] 

2OL -21 dBm Ku
+
/Ku 5,6 17,3 – 17.8 2OL -34 dBm Ku

+
/Ku 5,6 17,3 – 17.8 

2OL -21 dBm Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 2OL -34 dBm Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 

2OL -21 dBm Ka/Ka 9,8 28 - 31 2OL -34 dBm Ka/Ka 9,8 28 - 31 

4OL -64 dBm Ku/Ku 2,8 13,75 - 14 4OL -86 dBm Ku/Ku 2,8 13,75 - 14 

4 OL -64 dBm Ku/Ku 2,8 14 – 14,5 4OL -86 dBm Ku/Ku 2,8 14 – 14,5 

4 OL -64 dBm Ku/Ku 3,05 13,75 – 14,75 4OL -86 dBm Ku/Ku 3,05 13,75 – 14,75 

5 OL -53 dBm Ku/Ku 2,3 13 – 13,25 Architecture 3 FI@-45 dBm 

5 OL -53 dBm Ku/Ku 2,3 13,75 - 14 
Parasite  

in-band 
Amplitude 

Plan de fréquence 

6 OL -69 dBm Ku/Ku 2,05 12,75 – 13,25 type 
OL 

[GHz] 

Plage RF 

[GHz] 

RF-4OL -24 dBc Ku
+
/Ku 7,4 18,1 – 18,4 2OL -21 dBm Ku

+
/Ku 5,6 17,3 – 17.8 

RF-5OL -37 dBc Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 2OL -21 dBm Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 

RF-5OL -37 dBc Ka/Ka 9,8 28 - 31 2OL -21 dBm Ka/Ka 9,8 28 - 31 

Architecture 4 FI@-53 dBm 4OL -68 dBm Ku/Ku 2,8 13,75 - 14 

Parasite  

in-band 
Amplitude 

Plan de fréquence 4 OL -68 dBm Ku/Ku 2,8 14 – 14,5 

type 
OL 

[GHz] 
Plage RF [GHz] 4 OL -68 dBm Ku/Ku 3,05 13,75 – 14,75 

2OL -61 dBm Ku
+
/Ku 5,6 17,3 – 17.8 5 OL -81 dBm Ku/Ku 2,3 13 – 13,25 

2OL -61 dBm Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 5 OL -81 dBm Ku/Ku 2,3 13,75 - 14 

2OL -61 dBm Ka/Ka 9,8 28 - 31 Architecture 5 FI@-56 dBm 

4OL -78 dBm Ku/Ku 2,8 13,75 - 14 
Parasite  

in-band 
Amplitude 

Plan de fréquence 

4 OL -78 dBm Ku/Ku 2,8 14 – 14,5 type 
OL 

[GHz] 

Plage RF 

[GHz] 

4 OL -78 dBm Ku/Ku 3,05 13,75 – 14,75 2OL -37 dBm Ku
+
/Ku 5,6 17,3 – 17.8 

5 OL -87 dBm Ku/Ku 2,3 13 – 13,25 2OL -37 dBm Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 

5 OL -87 dBm Ku/Ku 2,3 13,75 - 14 2OL -37 dBm Ka/Ka 9,8 28 - 31 

6 OL -92 dBm Ku/Ku 2,05 12,75 – 13,25 

Tableau 16 : Fréquences parasites apparaissant 

dans la bande utile, architectures 1 à 5, filtre 2 

 

L’architecture 1, de par la présence de nombreux harmoniques d’OL de fortes puissances, 

est très pénalisante. La bande Ku/Ku est parasitée par les fréquences 4OL, 5OL et 6OL et la 

bande Ka/Ka par les fréquences 2OL et RF-5OL. En ce qui concerne la bande Ku+/Ku, 

l’architecture 1 est totalement inutilisable, à cause des fréquences parasites 2OL et RF-4OL. 

En bande Ku/Ku elle n’est compatibles qu’avec les OL à 2,55 GHz et 3,3 GHz, et avec en 

bande Ka/Ka elle ne convient que pour les OL à 8,3 et 11,1 GHz. 

Les topologies 3 et 4 font également intervenir de nombreuses harmoniques d’OL, jusqu’aux 

ordres 5 et 6 respectivement. Même si leurs niveaux sont plus faibles que dans le cas de 

l’architecture 1, ils restent problématiques et elles ne peuvent pas être mise en œuvre dans 

les plans de fréquence associés. La fréquence RF-4OL n’étant plus présente, la bande 

Ku+/Ku, devient utilisable, avec un OL à 7,4 GHz. L’architecture 3, en bande Ku/Ku avec l’OL 

à 2,05 GHz, devient compatible. 

L’architecture 2 possède une pureté spectrale plus intéressante, et seules les fréquences 

2OL et 4OL posent problème. La moitié des plans de fréquence en bandes Ku+/Ku et Ka/Ka 

sont disponibles ainsi que la plupart des plans de fréquence en bande Ku/Ku. 
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La topologie 5 présente ici la meilleure pureté spectrale, avec une seule harmonique 

critique : 2OL. Cette architecture est donc autorisée pour la moitié des plans de fréquence en 

bandes Ku+/Ku et Ka/Ka, et pour la totalité de la bande Ku/Ku. En considérant que le 

problème de la proximité de la fréquence RF avec la bande utile a été résolu, cela 

permettrait d’intégrer aux charges utiles un mélangeur Ku/Ku très large bande, compatible 

avec la volonté de converger vers une charge utile universelle. 

Enfin, il faut noter que lorsqu’une fréquence apparait dans la bande utile et dans certaines 

conditions, il est tout de même possible de la filtrer. En contrepartie la taille de la bande 

passante sera considérablement réduite. Cette opération est très rare, et dans la majorité 

des cas une double conversion de fréquence lui est préférée. 

III.3.4. Analyse de la pureté spectrale des architectures EAM, filtre 1 

Dans les mêmes conditions que précédemment (fréquence OL de 2,05 GHz et fréquence RF 

de 13 GHz : bande Ku), les Figure 99 à Figure 102 reportent les résultats obtenus avec le 

modèle de filtre 1. Dans chaque cas, la bande utile, 10,7-12,75 GHz, est représentée en vert. 

Ici, le spectre de l’architecture 1 n’a pas été reporté, car elle n’emploie aucun filtre optique.   

 

Pour tous les cas étudiés, la plupart des harmoniques d’OL ont été supprimées et l’ordre 

maximum est maintenant l’ordre 3 pour les architectures 2 et 5.    

 

Figure 99 : Spectre de l'architecture 2, bande 
Ku/Ku, filtre 1 

 

Figure 100 : Spectre de l'architecture 3, bande 
Ku/Ku,  filtre 1 

 

Figure 101 : Spectre de l'architecture 4, bande 
Ku/Ku,  filtre 1 

 

Figure 102 : Spectre de l'architecture 5, bande 
Ku/Ku,  filtre 1 
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L’architecture 4 bénéficie maintenant de la meilleure pureté spectrale, car seulement les 

fréquences OL et FI apparaissent dans le spectre électrique.  

La topologie 3 possède la meilleure pureté spectrale, après l’architecture 4. Par rapport aux 

architectures 2 et 5, les raies 3OL et  RF±2OL sont annulées. Les raies 2RF±nOL, avec n ∈ 

[0 ; 2], apparaissent mais leur niveau est extrêmement faible. 

Le Tableau 17 présente la mise à jour de la liste des fréquences parasites, obtenue à l’aide 

du modèle de filtre 1 : 

Architecture 2 FI@-57 dBm Architecture 3 FI@-45 dBm 

Parasite  

in-band 
Amplitude 

Plan de fréquence 
Parasite  

in-band 
Amplitude 

Plan de fréquence 

type 
OL 

[GHz] 
Plage RF [GHz] type 

OL 

[GHz] 

Plage RF 

[GHz] 

2OL -34 dBm Ku
+
/Ku 5,6 17,3 – 17.8 2OL -21 dBm Ku

+
/Ku 5,6 17,3 – 17.8 

2OL -34 dBm Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 2OL -21 dBm Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 

2OL -34 dBm Ka/Ka 9,8 28 - 31 2OL -21 dBm Ka/Ka 9,8 28 - 31 

Architecture 4 FI@-53 dBm Architecture 5 FI@-56 dBm 

Parasite  

in-band 
Amplitude 

Plan de fréquence 
Parasite  

in-band 
Amplitude 

Plan de fréquence 

type 
OL 

[GHz] 
Plage RF [GHz] type 

OL 

[GHz] 

Plage RF 

[GHz] 

Aucun - - - - 2OL -37 dBm Ku
+
/Ku 5,6 17,3 – 17.8 

     2OL -37 dBm Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 

     2OL -37 dBm Ka/Ka 9,8 28 - 31 

Tableau 17: Fréquences parasites apparaissant dans la bande utile, architectures 2 à 5, filtre 1 

Pour les architectures 2, 3 et 5, la raie 2OL pose problème et perturbe la bande utile, en 

bande Ku+/Ku quand l’OL vaut 5,6 GHz et en bande Ka/Ka quand l’OL vaut 9,8 GHz. Ces 

plans de fréquence sont donc à éviter. Ces topologies sont destinées à être employées en 

bande Ku+/Ku et Ka/Ka lorsque les fréquences d’OL valent 7,4 8,3 et 11,1 GHz. La bande 

Ku/Ku peut être utilisée intégralement et ces topologies pourraient servir de mélangeur 

universel, si la raie RF peut être suffisamment réduite par la charge utile. 

 

Enfin, en considérant un filtrage optimal (réjection non disponible pour le moment) 

l’architecture 4 serait capable de fonctionner avec toutes les bandes étudiées, et ne 

présenterait plus aucune raie parasite. En choisissant judicieusement les fréquences 

centrales des filtres, elle permettrait d’obtenir un mélangeur universel pour chacune des 

bandes. Par contre, il est impossible d’avoir un seul mélangeur qui fonctionnerait avec 

l’ensemble des bandes de façon simultanée ou un design unique qui serait adapté à toutes 

les bandes. Les fréquences centrales et les largeurs de bande des filtres doivent être 

réajustées selon la configuration visée : Ku/Ku, Ku+/Ku ou Ka/Ka.  

III.3.5. Rejection optimale des filtres optiques 

Après l’étude des deux modèles de filtre, il est logique de se demander quelles seraient les 

améliorations à apporter au modèle 2 (réaliste) afin d’obtenir des résultats semblables au 

modèle 1 (optimal). Une étude des fréquences parasites a donc été menée en fonction de la 

réjection du filtre 2 (facilement contrôlable). Le filtre étant rectangulaire, cette rejection est 

définie comme l’écart de puissance entre le centre du filtre et les signaux hors bandes, tous 

atténués de la même valeur. 
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Le Tableau 18 indique, pour les architectures 2 à 5, quelles seraient les réjections de filtre 

qui permettraient de maintenir la raie à la fréquence 4OL en dessous du plancher de bruit. Il 

s’agit de la première harmonique d’OL qui est pénalisante en bande Ku/Ku. Pour les bandes 

Ku+/Ku et Ka/Ka, la fréquence la plus critique est 2OL, mais celle-ci ne peut pas être 

supprimée via les architectures 2, 3 et 5 et est très difficilement atténuable avec la topologie 

4. 

Architecture Réjection optimale [dB] 

2 48 

3 65 

4 60 

5 45 

Tableau 18 : Réjections optimales pour le filtre 2 

Les architectures 2 et 5 requièrent des filtres très performants, mais réalisables, alors que 

les topologies 3 et 4 nécessitent des composants qui ne sont pas encore disponibles 

commercialement.   

III.3.6. Point d’interception d’ordre 3 

Les tracés des points d’interception d’ordre 3 sont illustrés par les Figure 103 à Figure 107 : 

 

Figure 103 : IP3 de l'architecture 1 

 

Figure 104 : IP3 de l'architecture 2 

 

Figure 105 : IP3 de l'architecture 3 

 

Figure 106 : IP3 de l'architecture 4 
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Figure 107 IP3 de l'architecture 5 

Les IIP3 des architectures EAM sont tous compris entre 10 dBm et 14 dBm. Les mélangeurs 

photoniques présentés ont donc une linéarité égale à celle des mélangeurs 

hyperfréquences, voire meilleure. Cependant, les OIP3 sont faibles : ils évoluent entre -9 

dBm et -23 dBm. Cela est dû aux faibles gains de conversion des topologies EAM et ce 

paramètre doit être amélioré. 

Dans tous les cas, les puissances des produits d’intermodulation d’ordre 3 croissent trois fois 

plus vite que la puissance utile, comme c’est le cas pour les mélangeurs électriques. La 

différence entre l’OIP3 et l’IIP3 correspond, à quelques dB près au gain de conversion, 

comme le prévoit la théorie.  

Enfin, pour valider les résultats présentés, le tracé des points d’interception d’ordre trois et le 

calcul des coordonnées de l’IP3 via le rapport C/I3 et le gain de conversion ont été comparés. 

Ces derniers sont reportés dans le Tableau 19 et montrent que des résultats similaires ont 

été obtenus. 

 

Architecture 1 2 3 4 5 

Gain de conversion [dB] -25 -32 -20 -28 -31 

OIP3-IIP3 [dB] -24 -32 -20 -29 -34 

0,5.(C/I3)-Gain de conversion [dB] 12,5 9 10,5 10.5 9.5 

IIP3 [dB] 14 10 11 12 11 

Tableau 19 : Comparaison IP3 / Analyse des performances, architectures EAM 

 

Les quelques différences observées viennent du fait qu’il est difficile de tracer avec précision 

les extrapolations linéaires des courbes de la puissance utile et des produits 

d’intermodulation et donc de déterminer où se situe la zone linéaire et où commence la zone 

de saturation. Toute variation de la pente ou de l’ordonnée à l’origine de ces courbes induit 

un grand déplacement de l’IP3. 
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III.3.7. Etude paramétrique 

Les études précédentes ont montré que les architectures basées sur le modulateur électro-

absorbant sont compatibles avec certains plans de fréquence en bandes Ku/Ku, Ku+/Ku et 

Ka/Ka. Cependant, les gains de conversion sont plutôt faibles et les facteurs de bruit élevés. 

Les parties suivantes montrent les études qui ont été réalisées sur ces deux paramètres, en 

fonction de la puissance optique délivrée par le laser DFB, de la puissance de l’oscillateur 

local, de la puissance du signal RF, des pertes d’insertion des modulateurs et de la 

sensibilité de la photodiode. Les résultats aiguilleront sur les améliorations technologiques à 

apporter aux divers composants afin d’améliorer les performances. 

Lorsqu’un paramètre évolue (puissance, pertes…), les autres sont fixées et correspondent 

aux valeurs présentées dans le paragraphe III.2.   

III.3.7.1. Etude en fonction de la puissance optique 

Ces études ont montré que le gain de conversion augmente linéairement avec la puissance 

laser et que le NF décroit jusqu’à tendre vers une valeur finie. Le gain de conversion peut 

donc être amélioré de façon significative, alors que le NF ne peut pas descendre en dessous 

d’une limite physique, où le gain ne compense plus le bruit ajouté. Ce bruit correspond ici au 

bruit de grenaille, qui est directement proportionnel à la puissance optique sur le 

photodétecteur. Les Figure 108 et Figure 109 montrent un exemple de tracé, pour 

l’architecture 2. 

 

Pour cette étude, l’architecture 5 a été traitée séparément des autres, car elle emploie la 

modulation directe du laser. 

Le Tableau 20 donne l’ensemble des résultats, pour des puissances optiques de 15 dBm, 20 

dBm et 25 dBm, dont le choix est justifié ci-après. La première valeur correspond aux 

résultats déjà obtenus lors des études précédentes. La seconde correspond à la puissance 

maximale que peut délivrer par un laser DFB commercial. Cette puissance est pour le 

moment trop grande en entrée d’un EAM mais est compatible avec la plupart des MZM. La 

dernière valeur représente une amélioration technologique importante. 

 

 

 

 

Figure 108 : Gain de conversion en fonction de la 
puissance optique, architecture 2 

 

Figure 109 : NF en fonction de la puissance 
optique, architecture 2 
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Architecture 
Puissance optique à 15 dBm Puissance optique à 20 dBm Puissance optique à 25 dBm 

Gain [dB] NF [dB] Gain [dB] NF [dB] Gain [dB] NF [dB] 

1 -25 29 -15 24 -5 22 

2 -32 34 -22 25 -12 20 

3 -20 29 -10 28 0 28 

4 -28 33 -18 30 -8 29 

Tableau 20 : Evolution du gain et du NF en fonction de la puissance laser, architectures 1, 2, 3, 4 

 

Une augmentation de la puissance laser de 5 dB permet d’améliorer le gain de conversion 

de 10 dB. Si les EAM pouvaient supporter la même puissance optique que les MZM, les 

gains de conversion pourraient être proches des gains de conversion des mélangeurs 

hyperfréquences. En particulier, l’architecture 3 pourrait présenter un gain identique. En ce 

qui concerne les facteurs de bruit, ils pourraient être améliorés de 5 et 10 dB respectivement 

pour les topologies 1 et 2, ce qui n’est pas négligeable. En revanche, sur les architectures 3 

et 4, la diminution du NF serait moins significative : 1 dB et 3 dB.   

En ce qui concerne l’architecture 5, une autre démarche a été suivie : c’est le rendement du 

laser qui varie. Ce paramètre lie la puissance électrique entrante et la puissance optique 

sortante du laser. Il conditionne la puissance des raies OL dans le spectre optique et donc la 

valeur du gain de conversion et du NF. Les résultats sont visibles via la Figure 110 et la 

Figure 111. En considérant une amélioration importante du rendement du laser, 10 % 

(intégration parfaite avec l’EAM), de faibles améliorations seraient obtenues : le gain de 

conversion augmenterait de 5 dB, et le NF diminuerait de 2 dB. Des tests ont également été 

réalisés sur le courant de polarisation du laser et n’ont pas permis d’améliorer les 

performances.  

 

 

Figure 110 : Evolution du NF en fonction du 
rendement laser, architecture 5 

 

Figure 111 : Evolution du gain en fonction du 
rendement laser, architecture 5 
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III.3.7.2. Etude en fonction de la puissance OL 

Lorsque la puissance OL évolue, les architectures 1, 2, 3 et 4 présentent un comportement 

similaire. A titre d’exemple, les Figure 112 et Figure 113 montrent les évolutions du gain et 

du NF pour l’architecture 4 : 

 

Figure 112 : Gain de conversion en fonction de la 
puissance OL, architecture 4 

 

Figure 113 : NF en fonction de la puissance OL, 
architecture 4 

La saturation des EAM est atteinte pour une puissance OL de 10 dBm. S’éloigner de cette 

valeur revient à dégrader les performances. Ces dernières ne peuvent être améliorées en 

augmentant la puissance OL. 

Cette étude peut également nous renseigner sur l’évolution des performances des 

mélangeurs suivant le vieillissement des OL : au cours du temps leur puissance électrique 

diminue. Ici, et pour les 4 premières topologies, une baisse de la puissance de sortie de 5 dB 

entrainerait une dégradation des gains de conversion et des facteurs de bruit de 2 à 3 dB 

environ.   

Pour l’architecture 5, la situation est différente, et la puissance OL peut être augmentée 

jusqu’à ce que le courant instantané minimum du laser soit égal au courant de seuil (ici 20 

mA). La puissance correspondante est d’environ 19 dBm, et cette valeur permettrait 

d’améliorer le gain de conversion et le NF de 6 dB (Figure 114 et Figure 115), mais au 

détriment d’une augmentation significative de la consommation et des contraintes sur les OL.     

 

Figure 114 : Gain de conversion en fonction de la 
puissance OL, architecture 5 

 

Figure 115 : NF en fonction de la puissance OL, 
architecture 5 
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III.3.7.3. Etude en fonction de la puissance RF 

Cette étude a montré que lorsque la puissance RF reste faible, elle n’a pas d’incidence sur le 

gain de conversion et le NF, quelle que soit l’architecture considérée. Les figures suivantes 

montrent des exemples de tracé, pour l’architecture 1 (Figure 116 et Figure 117).   

 

Figure 116 : Gain de conversion en fonction de la 
puissance RF, architecture 2 

 

Figure 117 : NF en fonction de la puissance RF, 
architecture 2 

 

Ainsi, il n’est pas possible d’améliorer les performances en augmentant la puissance RF. 

Cependant, celle-ci pourrait être diminuée sans que le gain et le NF ne soient affectés, par 

exemple jusqu’à -35 dBm. Cela permettrait de réduire les contraintes sur les LNA, mais il 

faut veiller à ce que la puissance FI soit tout de même suffisante avant l’étape d’amplification 

de puissance. 

Lorsque la puissance RF augmente, l’EAM associé passe progressivement en zone non-

linéaire. La puissance RF d’entrée génère alors les raies RF utiles dans le spectre optique, 

mais également des harmoniques dont la puissance ne participe pas à la création du signal 

utile. Cela entraine une diminution du gain de conversion et une légère augmentation de la 

puissance optique sur le photodétecteur : le NF augmente. 

III.3.7.4. Etude en fonction des pertes d’insertion 

Une étude détaillée de l’évolution des performances en fonction des pertes d’absorption des 

EAM a été réalisée pour chacune des architectures. Ici, le terme « pertes d’insertion » 

désigne les pertes internes du composant associées aux pertes de connexion. 

Les 5 topologies ont un comportement similaire, et les Figure 118 et Figure 119 sont un 

exemple de tracé pour l’architecture 1. Le gain évolue linéairement avec les pertes 

d’insertion tandis que le NF présente une caractéristique parabolique.  
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Le Tableau 21 regroupe les résultats obtenus pour des pertes d’insertion de 0 dB, 2 dB, 4 

dB, 6dB et 10 dB. 0 dB correspond à des modulateurs idéaux, 4 dB est la valeur retenue 

pour les études précédentes et correspond à des modulateurs intégrés sur puce, 6 dB est 

une valeur réalisable pour des composants packagés (10 GHz) et enfin 10 dB correspond à 

des composants fibrés fonctionnant au-delà des 10 GHz.   

Architecture 

Pertes d’insertion [dB] 

10 6 4 2 0 

Gain [dB] NF [dB] Gain [dB] NF [dB] Gain [dB] NF [dB] Gain [dB] NF [dB] Gain [dB] NF [dB] 

1 -37 38 -29 32 -25 29 -21 27 -17 25 

2 -48 56 -40 42 -32 34 -24 29 -16 23 

3 -32 35 -25 31 -20 29 -16 29 -13 28 

4 -39 39 -31 34 -28 33 -23 31 -19 31 

5 -42 44 -34 38 -31 36 -26 33 -22 32 

Tableau 21 : Evolution des performances en fonction des pertes d'insertion, architectures 1 à 5 

L’architecture 2, de par la mise en série des deux EAM, est la plus sensible aux pertes 

d’insertion : le NF et le gain se dégradant de 6 à 8 dB à chaque fois que les pertes 

augmentent de 2 dB.   

Les autres topologies, composées soit d’un seul EAM soit de deux modulateurs en parallèle, 

résistent mieux, avec une dégradation des performances de 1 à 4 dB environ lorsque les 

pertes sont augmentées de 2 dB. Cette valeur reste cependant élevée. 

A 10 dB et dans tous les cas les performances se trouvent fortement dégradées, avec des 

NF allant de 35 à 56 dB et des gains allant de -32 à -48 dB. Ces valeurs ne sont pas 

acceptables pour des applications spatiales, à moins d’une excellente linéarité et 

d’augmenter significativement les contraintes sur les autres composants de la chaine. Les 

modulateurs doivent donc obligatoirement être intégrés, afin de réduire au maximum les 

pertes. 

Enfin, réduire de quelques dB les pertes sur les modulateurs permettrait d’améliorer le gain 

et le NF et surtout pour l’architecture 2, mais malheureusement la valeur de 4 dB (pertes 

internes de 4 dB et aucune perte de connexion dans le cas de modulateurs intégrés) 

correspond à la limite technologique.  

 

Figure 118 : Gain de conversion en fonction des 
pertes d’insertion des EAM, architecture 1 

 

Figure 119 : NF en fonction des pertes d’insertion 
des EAM, architecture 1 
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III.3.7.5. Etude en fonction de la sensibilité de la photodiode  

Les cinq architectures ont un comportement similaire lorsque la sensibilité de la photodiode 

augmente : le gain augmente et le NF diminue légèrement. Les Figure 120 et Figure 121 

montrent cette évolution pour l’architecture 1. 

 
Figure 120 : Gain de conversion en fonction de la 

sensibilité de la photodiode, architecture 1 

 

Figure 121 : NF en fonction de la sensibilité de la 
photodiode, architecture 1 

Utiliser une photodiode plus performante, avec une sensibilité égale à 0.9 A/W ou 

légèrement plus forte, ne permettrait pas d’améliorer significativement les performances. Le 

gain et le NF serait amélioré d’1 dB tout au plus. 

III.3.7.6. Déséquilibre des architecture 3 et 4  

Les architectures 3 et 4 sont constituées de deux voies, qui divisent le faisceau laser en 

deux signaux identiques, puis modulent chacun d’eux à l’aide d’un signal électrique différent. 

Les deux signaux sont ensuite additionnés avant la photodiode, ce qui crée une structure 

interférométrique. Dans les études précédentes, les guides d’onde ont été négligés car ils 

apportent peu de perte en comparaison des modulateurs. Cependant, ils peuvent modifier la 

phase des signaux. Dans le cas des topologies série ce phénomène n’a pas d’influence car 

le photorécepteur détecte uniquement les variations d’amplitude. En revanche, pour les 

topologies parallèles, modifier la phase du signal de l’une des voies avant l’étape d’addition 

peut conduire à une baisse des performances. 

Un guide d’onde sans perte (indice de réfraction 1,5) et de longueur contrôlable a été ajouté 

dans les schématiques de simulation des topologies 3 et 4, sur une des voies et avant 

recombinaison des signaux. Les évolutions de gain et du NF en fonction des dimensions du 

guide sont reportées sur les figures suivantes :  
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Le déséquilibre des voies sur l’architecture 2 conduit à une très forte dégradation des 

performances : pour un écart de 0.25 µm, le NF augmente d’une quarantaine de dB et le 

gain diminue d’une trentaine de dB. Il est indispensable d’ajuster les longueurs des guides 

avec une très grande précision, de l’ordre de la dizaine de nm, pour pouvoir conserver l’état 

de phase apporté par le coupleur en X et bénéficier des meilleures performances. Cette 

valeur est extrêmement faible mais peut être atteinte par les fabricants de composants sur 

silicium, notamment lorsqu’il faut ajuster la longueur des bras d’un MZM. 

 

Figure 124 : Gain de conversion en fonction du 
déséquilibre des voies, architecture 4 

 

Figure 125 : NF en fonction du déséquilibre des 
voies, architecture 4 

Déséquilibrer l’architecture 4 n’affecte pas ses performances. Dans ce cas il n’existe pas de 

relation de phase particulière entre les signaux. 

III.3.8. Ajout d’un amplificateur optique avant la photodiode 

Une autre solution pour augmenter significativement les performances des architectures, 

sans apporter d’amélioration technologique aux composants employés, consistent à placer 

un amplificateur optique à fibre dopée erbium avant le photorécepteur. Ce composant 

permet d’augmenter fortement le niveau du signal optique avant la photodiode et donc le 

gain de conversion. Si ce gain parvient à compenser le bruit apporté par le phénomène 

d’ASE, le facteur de bruit devrait aussi être amélioré. Enfin, de par la longue durée de vie 

des porteurs, la pureté spectrale ne devrait pas être affectée.  

Cette amélioration se fait au détriment de la consommation (3 W environ), de la masse, de 

l’encombrement et de la complexité du mélangeur. 

 

Figure 122 : Gain de conversion en fonction du 
déséquilibre des voies, architecture 3 

 

Figure 123 : NF en fonction du déséquilibre des 
voies, architecture 3 
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Les paramètres choisis pour l’EDFA sont reportés dans le tableau suivant : 

 

Paramètres de l’EDFA Valeur 

Gain petit signal 25 dB 

Puissance de saturation 17 dBm 

Facteur de bruit 5 dB 

Bande passante Plusieurs nm autour de 1540 nm 

Tableau 22 : Paramètres de l'EDFA 

Afin de se ramener à un cas plus réaliste, la sensibilité de la photodiode a été ramenée à 

0.65 A/W, afin de correspondre à une photodiode de puissance. Cette dernière doit 

maintenant recevoir 17 dBm. 

III.3.8.1. Evolution des performances 

Les performances obtenues à l’aide des EDFA sont listées dans le tableau suivant (Tableau 

23). Les chiffres entre parenthèse correspondent aux variations obtenues, par rapport au cas 

précédent, où l’EDFA n’était pas employé. Ici, le modèle de filtre 1 a été utilisé. 

Architecture EAM 1 EAM 2 EAM 3 EAM 4 EAM 5 

Hyperfréquence 

(pas 

d’amplification) 

RF power (dBm) - 25 - 

LO Power (dBm) 10 - 

Puissance laser (dBm) 15 18 13 - 

Bias OL (V or mA) 
1.14 

0,65 0,60 0.68 80 mA - 

Bias RF (V) 0,47 1,00 0.95 0.54 - 

Puissance sur la photodiode 

(dBm) 
17 17 17 17 17 - 

Gain de conversion (dB) 3 (+28) 2 (+34) 6 (+26) 7 (+35) -3 (+28) -10 

C/I3 (dBc) 77 (+2) 68 71 70 (-1) 68 (-1) 60 

Isolation RF/FI (dB) 3 3 -2 (+1) ∞ 10 -25 

Isolation OL/FI (dB) 34 33 29 (+1) -27 (-2) 32 -35 

NF (dB) 22 (-7) 15 (-19) 28 (-1) 30 (-3) 29 (-7) 10 

Tableau 23 : Performances des architectures EAM avec EDFA 

 

L’EDFA permet d’améliorer très significativement les performances. Les architectures 2 et 4 

bénéficient des plus fortes augmentations du gain de conversion : 34 et 35 dB. Les 

topologies 1 et 5 voient également leur gain croitre de 28 dB. La plus faible amélioration est 

obtenue pour le mélangeur 3, mais elle est tout de même de 26 dB. Dans tous les cas, les 

gains de conversion sont améliorés. L’ajout d’amplificateur permettrait donc de répondre aux 

critères de gain pour la charge utile mais en augmentant les coûts et de la consommation. 
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Les facteurs de bruit sont aussi améliorés, et en particulier dans le cas de l’architecture 2 

puisque celui-ci chute de 19 dB. Cette topologie permet d’atteindre des NF plus proches de 

ceux qui sont mis en jeu par les mélangeurs électriques. Les architectures 1 et 5 voient aussi 

leur NF diminuer de façon significative, de 7 dB, et pour les topologies 3 et 4, les variations 

sont moins importantes : 1 et 3 dB respectivement.   

Les isolations ne sont pas, ou très peu affectées par l’EDFA. Les raies OL et RF 

apparaissent toujours fortement dans le spectre de sortie. Ce point reste donc à améliorer et 

en particulier pour les plans de fréquence où elles sont proches de la bande utile. 

Les rapports C/I3 sont très peu affectés par l’ajout de l’EDFA. Pour les topologies 2 et 3 ils 

sont inchangés, pour l’architecture 1 il augmente de 2 dB et pour les mélangeurs 4 et 5 ils 

diminuent d’un dB. Ils restent très élevés et supérieurs aux rapports C/I3 des mélangeurs 

hyperfréquences.      

Mettre en jeu un EDFA permettrait de diminuer fortement les contraintes sur les 

amplificateurs de puissance. De plus, étant donné que la puissance RF d’entrée peut être 

diminuée sans influer sur les performances, c’est l’ensemble des amplificateurs de la charge 

utile qui pourrait présenter des performances moindres. Cependant, employer un EDFA 

revient à augmenter la complexité, la taille, le poids et la consommation des mélangeurs, et 

un compromis avec les modifications à apporter aux autres équipements de la chaine de 

transmission devrait être trouvé.  

III.3.8.2. Evolution de la pureté spectrale 

Les spectres de sortie, après ajout des EDFA sont reportés sur les Figure 126 à Figure 130. 

Les fréquences OL et RF sont toujours de 2.05 GHz et 13 GHz. 

 

Figure 126 : Spectre de l'architecture 1, bande 
Ku/Ku, filtre 1, EDFA 

 

Figure 127 : Spectre de l'architecture 2, bande 
Ku/Ku, filtre 1, EDFA 
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Figure 128 : Spectre de l'architecture 3, bande 
Ku/Ku, filtre 1, EDFA 

 

Figure 129 : Spectre de l'architecture 4, bande 
Ku/Ku, filtre 1, EDFA 

 

Figure 130 : Spectre de l'architecture 5, bande Ku/Ku, filtre 1, EDFA 

 

Les spectres RF ne sont que très peu modifiés, et dans la plupart des cas seules les 

amplitudes des différentes raies augmentent. Cependant, quelques différences 

fondamentales interviennent. Pour l’architecture 2, et bien que son niveau soit extrêmement 

faible, la raie à la fréquence 4OL apparait. La fréquence 2OL apparait dans le spectre de la 

topologie 4. 

Le nouveau récapitulatif des raies parasites est reporté dans le Tableau 24 :  
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Architecture 1 FI@-22 dBm Architecture 2 FI@-27 dBm 

Parasite  

in-band 
Amplitude 

Plan de fréquence 
Parasite  

in-band 
Amplitude 

Plan de fréquence 

type 
OL 

[GHz] 
Plage RF [GHz] type 

OL 

[GHz] 

Plage RF 

[GHz] 

2OL 6 dBm Ku
+
/Ku 5,6 17,3 – 17.8 2OL 0 dBm Ku

+
/Ku 5,6 17,3 – 17.8 

2OL 6 dBm Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 2OL 0 dBm Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 

2OL 6 dBm Ka/Ka 9,8 28 - 31 2OL 0 dBm Ka/Ka 9,8 28 - 31 

4OL -35 dBm Ku/Ku 2,8 13,75 - 14 4OL -76 dBm Ku/Ku 2,8 13,75 - 14 

4OL -35 dBm Ku/Ku 2,8 14 – 14,5 4OL -76 dBm Ku/Ku 2,8 14 – 14,5 

4OL -35 dBm Ku/Ku 3,05 13,75 – 14,75 4OL -76 dBm Ku/Ku 3,05 13,75 – 14,75 

5OL -25 dBm Ku/Ku 2,3 13 – 13,25 Architecture 3 FI@-19 dBm 

5OL -25 dBm Ku/Ku 2,3 13,75 - 14 
Parasite  

in-band 
Amplitude 

Plan de fréquence 

6OL -41 dBm Ku/Ku 2,05 12,75 – 13,25 type 
OL 

[GHz] 

Plage RF 

[GHz] 

RF-4OL -24 dBc Ku
+
/Ku 7,4 18,1 – 18,4 2OL 5 dBm Ku

+
/Ku 5,6 17,3 – 17.8 

RF-5OL -37 dBc Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 2OL 5 dBm Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 

RF-5OL -37 dBc Ka/Ka 9,8 28 - 31 2OL 5 dBm Ka/Ka 9,8 28 - 31 

Architecture 4 FI@-18 dBm Architecture 5 FI@-28 dBm 

Parasite  

in-band 
Amplitude 

Plan de fréquence 
Parasite  

in-band 
Amplitude 

Plan de fréquence 

type 
OL 

[GHz] 
Plage RF [GHz] type 

OL 

[GHz] 

Plage RF 

[GHz] 

2OL -69 dBm Ku
+
/Ku 5,6 17,3 – 17.8 2OL -10 dBm Ku

+
/Ku 5,6 17,3 – 17.8 

2OL -69 dBm Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 2OL -10 dBm Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 

2OL -69 dBm Ka/Ka 9,8 28 - 31 2OL -10 dBm Ka/Ka 9,8 28 - 31 

Tableau 24 : Fréquences parasites apparaissant dans la bande utile, architectures 1 à 5, filtre 1, 

EDFA 

 

Toutes les amplitudes ont augmenté et dans le cas des parasites de type nRF±mOL, l’écart 

de puissance par rapport au signal FI est conservé. 

Pour la topologie 2, la raie à la fréquence 4OL intervient et il devient difficile de mettre en 

œuvre les oscillateurs locaux à 2,8 GHz et 3,05 GHz (bande Ku/Ku). Tous les autres plans 

de fréquence en bande Ku/Ku et la moitié des plans de fréquence en bandes Ku+/Ku et 

Ka/Ka restent néanmoins accessibles. 

L’architecture 4 génère maintenant la raie à 2OL. L’OL à 9,8 GHz en bande Ka/Ka et l’OL à 

5,6 GHz en bande Ku+/Ku sont à éviter, mais la totalité de la bande Ku/Ku reste exploitable. 
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III.3.8.3. Evolution du point d’interception d’ordre 3 : 

Les tracés des points d’interception d’ordre 3 pour les 5 architectures EAM étudiées et 

dotées d’EDFA sont reportés sur les figures suivantes (Figure 131 à Figure 135). 

 

Figure 131 : IP3 de l'architecture 1 avec EDFA 

 

Figure 132 : IP3 de l'architecture 2 avec EDFA 

 

 

Figure 133 : IP3 de l'architecture 3 avec EDFA 

 

Figure 134 : IP3 de l'architecture 4 avec EDFA 

 

Figure 135 : IP3 de l'architecture 5 avec EDFA 

L’EDFA permet d’augmenter significativement le gain de conversion sans affecter la linéarité 

des mélangeurs photoniques. Ainsi les IIP3 sont très proches de ceux obtenus sans 

amplificateur et les OIP3 sont réhaussés grâce à l’augmentation de la puissance du signal  la 

fréquence utile. 
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Comme dans le cas sans EDFA, une bonne correlation est obtenue entre les résultats issus 

de l’analyse des performances et les résultats déduits des tracés des IP3. La comparaison 

est visibles dans le Tableau 25. 

 

Architecture 1 2 3 4 5 

Gain de conversion [dB] 3 2 6 7 -3 

OIP3-IIP3 [dB] 1 1 4 5 -4 

0,5.(C/I3)-Gain de conversion [dB] 13,5 9 10,5 10 9 

IIP3 [dB] 14 9 12 11 9 

Tableau 25 : Comparaison IP3 / Analyse des performances, architectures EAM avec EDFA 

III.4. Simulations des architectures réalisées à partir d’un SOA 

Cette partie présente les résultats des études réalisées sur les architectures qui emploient 

un SOA. La première topologie met en jeu la modulation du gain d’un SOA (Figure 136) 

tandis que la seconde utilise ce composant en tant que modulateur (Figure 137). 

 

Figure 136 : Architecture XGM 

 

Figure 137 Architecture série 

III.4.1. Détermination des dimensions de la zone active du SOA 

Pour chacune des architectures, le tracé du NF en fonction des dimensions de la zone active 

du SOA montre qu’il existe un ensemble optimal de 3 valeurs, longueur, largeur, épaisseur, 

permettant d’accéder au facteur de bruit le plus faible. Les courbes suivantes (Figure 138 à 

Figure 140) illustrent ces observations, pour l’architecture XGM :  

 

 

Figure 138 : NF en fonction de la longueur de la 
zone active du SOA, architecture SOA XGM 

 

Figure 139 : NF en fonction de l’épaisseur de la 
zone active du SOA, architecture SOA XGM 
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Figure 140 : NF en fonction de la largeur de la 
zone active du SOA, architecture SOA XGM 

 

Figure 141 : Gain de conversion en fonction de la 
largeur de la zone active du SOA, architecture 

SOA XGM 

Pour certaines dimensions, comme ici la largeur, le minimum n’est pas extrêmement marqué 

et il existe un intervalle assez large qui permet d’obtenir des performances identiques. Dans 

cette situation, c’est le gain de conversion qui est observé et la dimension est choisie afin de 

maximiser cette valeur tout en gardant le NF le plus bas (Figure 141). 

Les dimensions sélectionnées sont reportées dans le tableau suivant (Tableau 26) : 

Dimensions Architecture XGM  Architecture série 

Longueur zone active [µm] 538 601 

Largeur zone active [nm] 436 263 

Epaisseur zone active [nm] 50 60 

Tableau 26 : Dimensions de la zone active sélectionnées pour les architectures basées sur le SOA 

 

Les longueurs et les épaisseurs sont proches des valeurs standards, souvent utilisées par 

les fabricants et les laboratoires, et la largeur est plus petite mais reste réalisable. Cette 

dimension est généralement de l’ordre du µm. [120] 

III.4.2. Performances des architectures SOA 

Le modèle de modulateur utilisé est identique à celui utilisé dans le cas des architectures 

EAM. Il correspond à une longueur d’onde de 1540 nm et a été choisi car il présente le 

meilleur rendement de conversion électrique/optique. La sensibilité de la photodiode, bien 

que la puissance sur ce composant soit élevée, a été placée à 0,8 A/W et non à 0,65 A/W. 

Les résultats seront ainsi comparables avec ceux des topologies basées sur les EAM sans 

amplificateurs. De plus, il a été montré dans le paragraphe III.3.7.5 que le gain et le NF ne 

varient que de 1 à 2 dB entre ces deux valeurs. 

Les résultats, une fois l’ensemble des paramètres optimisés, sont donnés dans le Tableau 

27. Ici, les résultats ne sont pas indépendants des fréquences OL et RF. Lorsqu’une case 

comporte deux chiffres, le premiers correspond à la bande Ku/Ku et le second aux bandes 

Ku+/Ku et Ka/Ka. Le modèle de filtre n’influe pas sur les résultats. 
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Architecture XGM Série Hyperfréquence 

RF power (dBm) - 25 -25 - 

LO Power (dBm) 10 10 - 

Puissance laser OL (dBm) 14 - - 

Puissance laser RF (dBm) 14 15  

Bias OL (V) 0.61 - - 

Bias RF (V) 0.73 0,81 - 

Courant SOA [mA] 142 25  

Longueur zone active [µm] 538 601  

Largeur zone active [nm] 436 263  

Epaisseur zone active [nm] 50 60  

Puissance sur la photodiode (dBm) 17 9 - 

Gain de conversion (dB) -6 -16 / -24 -10 

C/I3 (dBc) @ PRF=-15 dBm 49 52 60 

Isolation RF/FI (dB) 7 11/20 -25 

Isolation OL/FI (dB) 26 / 32 32 -35 

NF (dB) 37 41 / 47 10 

Tableau 27 : Performances des architectures SOA 

 

L’architecture basée sur la XGM possède un gain de conversion assez élevé, de -6 dB, mais 

également un NF fort : 37 dB. Cette valeur est presque égale au NF le plus défavorable 

parmi les architectures EAM. Pour cette topologie, les résultats sont quasi-constants en 

fonction des fréquences des signaux électriques et seuls les niveaux des raies OL varient. 

Ainsi l’isolation OL/FI passe de 26 dB en bandes Ku/Ku et Ku+/Ku à 32 dB en bande Ka/Ka. 

L’isolation RF/FI est constante et égale à 7 dB. Les puissances optiques ont été placées à 

14 dBm au lieu de 15 dBm, afin de limiter la puissance sur le photodétecteur à 17 dBm, ce 

qui correspond à une puissance de saturation maximale pour un SOA. 

De toutes les architectures simulées, celle qui utilise le SOA en tant que modulateur 

présente le NF le plus fort : 41 dB en bandes Ku/Ku et Ku+/Ku. Lorsque la fréquence OL 

augmente, cette valeur se dégrade et atteint 47 dB. Le gain de conversion est quant à lui 

compris entre -16 et -24 dB. Cette topologie, tout comme la précédente, ne permet pas de 

rejeter efficacement les fréquences OL et RF dans le spectre de sortie : l’isolation OL/FI est 

de 32 dB et l’isolation RF/FI varie entre 11 et 20 dB. Ici, ce sont les niveaux de la raie RF et 

des parasites de type mRF±nOL qui varient avec les fréquences d’entrée. 

La seconde topologie consomme beaucoup moins que la première, son courant d’injection 

optimal étant de 25 mA pour la première, contre 140 mA pour la seconde. 
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Enfin et dans les deux cas étudiés, les rapports C/I3 ne pouvaient être déterminés avec 

précision lorsque la puissance RF d’entrée était de -25 dBm. Avec ces architectures, il est 

impossible de réaliser des simulations sans bruit, et les produits d’intermodulation d’ordre 3 

sont le plus souvent confondus avec le plancher de bruit. La puissance RF a donc été 

augmentée jusqu’a -15 dBm afin d’obtenir une lecture correcte des résultats. Les rapports 

C/I3 sont, dans ces conditions, égaux respectivement à 49 et 52 dBc, ce qui traduit une 

excellente réjection des produits d’intermodulation. Ces valeurs correspondent à des C/I3 de 

69 et 72 dBc lorsque la puissance RF vaut -25 dBm. Elles sont équivalentes à celles 

obtenues dans le cas des topologies EAM.  

III.4.3. Analyse de la pureté spectrale des architectures SOA 

Les spectres de sortie obtenus en bande Ku/Ku pour une fréquence OL de 2,05 GHz et une 

fréquence RF de 13 GHz sont les suivants (Figure 142 et Figure 143). La bande utile est 

toujours représentée en vert. Pour la topologie XGM, le modèle de filtre 1 est utilisé.  

 

Figure 142 : Spectre de l'architecture SOA XGM, 
bande Ku/Ku 

 

Figure 143 : Spectre de l'architecture SOA série, 
bande Ku/Ku 

 

L’architecture basée sur la XGM possède un spectre semblable à celui de l’architecture EAM 

1, avec un grand nombre d’harmoniques d’OL et de fréquence de type RF±nOL. 

Le spectre de l’architecture SOA série se compose des 4 premières harmoniques d’OL de la 

RF, de la FI et de la fréquence image RF+OL. Les fréquences RF±2OL n’apparaissent pas. 

Les fréquences 9OL et 10OL sont aussi présentes et sortent clairement du plancher de bruit 

mais ne sont pas gênantes, pour aucun des plans de fréquence étudiés. Les fréquences 

parasites ainsi que leurs niveaux de puissance dans le spectre de sortie pour les différents 

plans de fréquence testés sont listés dans le tableau suivant (Tableau 28) : 
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Architecture XGM FI@-31 dBm Architecture série FI@-41 dBm / -49 dBm 

Parasite  

in-band 

Amplitude Plan de fréquence 
Parasite  

in-band 
Amplitude 

Plan de fréquence 

Filtre 2 Filtre 1 type 
OL 

[GHz] 

Plage RF 

[GHz] 
type 

OL 

[GHz] 

Plage RF 

[GHz] 

2OL -10 dBm 
-12 à -10 

dBm 
Ku

+
/Ku 5,6 17,3 – 17.8 2OL -38 dBm Ku

+
/Ku 5,6 17,3 – 17.8 

2OL -10 dBm  -10 dBm Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 2OL -60 dBm Ka/Ka 9,8 29,5 - 30 

2OL -10 dBm -10 dBm Ka/Ka 9,8 28 - 31 2OL -60 dBm Ka/Ka 9,8 28 - 31 

4OL -37 dBm -36 dBm Ku/Ku 2,8 13,75 - 14 4OL -68 dBm Ku/Ku 2,8 13,75 - 14 

4OL -37 dBm -36 dBm Ku/Ku 2,8 14 – 14,5 4OL -68 dBm Ku/Ku 2,8 14 – 14,5 

4OL -37 dBm -36 dBm Ku/Ku 3,05 13,75 – 14,75 4OL -68 dBm Ku/Ku 3,05 13,75 – 

14,75 5OL -45 dBm -49 dBm Ku/Ku 2,3 13 – 13,25 6OL -72 dBm Ku/Ku 2,05 12,75 – 

13,25 5OL -45 dBm -49 dBm Ku/Ku 2,3 13,75 - 14      

6OL -57 dBm -52 dBm Ku/Ku 2,05 12,75 – 13,25      

Tableau 28 : Fréquences parasites apparaissant dans la bande utile, architectures SOA 

Pour l’architecture SOA XGM,  le niveau de la raie à 2OL est de -15 dBm lorsque la 

fréquence OL d’entrée est faible (2.05 GHz). Ensuite lorsque cette fréquence augmente, le 

niveau de l’harmonique augmente progressivement jusqu’à se stabiliser à -11 dBm. Cette 

harmonique à 2OL est pénalisante pour les plans de fréquence en bande Ku+/Ku lorsque la 

fréquence OL vaut 5,6 GHz  et en bande Ka/Ka lorsque FOL vaut 9,8 GHz. Seuls les OL à 7,4 

GHz (Ku+/Ku), 8,3 GHz et 11,1 GHz (Ka/Ka) sont compatibles. 

En bande Ku/Ku, les fréquences 4OL, 5OL et 6OL rendent la plupart des plans inutilisables. 

Seuls les OL à 2,55 et 3,3 GHz peuvent être utilisés. Les niveaux de ces harmoniques d’OL 

n’évoluent pas en fonction de la fréquence des signaux d’entrée.  

Cette étude a été menée avec les deux modèles de filtre et aucune différence notable n’est à 

signaler, tant que la réjection du filtre 2 est supérieure ou égale à 40 dB. Le filtrage n’a pas 

autant d’impact que pour les topologies EAM et augmenter la rejection permet seulement de 

diminuer de quelques dB les harmoniques d’OL.     

Pour la seconde architecture, les niveaux de certaines raies dépendent des fréquences 

électriques entrantes. Les raies à 6OL, 7OL, 8OL et RF±2OL apparaissent dans certains 

cas, mais seule la fréquence 6OL pose problème. Cette topologie possède les mêmes 

limitations que la précédente, sauf que la raie à 5OL n’apparait jamais. Ainsi les deux plans 

de fréquence mettant en jeu un OL à 2,3 GHz deviennent accessibles. Les niveaux de 

puissance des raies parasites sont inférieurs à ceux générés par l’architecture basée sur la 

XGM et surtout en bande Ka/Ka où le niveau de l’harmonique 2OL est de -60 dBm. Il est de -

11 dBm pour la topologie XGM. Enfin, et toujours en bande Ka/Ka, l’harmonique 3OL 

disparait et un spectre très épuré est obtenu, malgré la présence de la raie à 2OL dans la 

bande utile. En voici un exemple (Figure 144) : 
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Figure 144 : Spectre de l'architecture SOA série, bande Ka/Ka 

III.4.4. Point d’interception d’ordre 3 

Les tracés des points d’interception d’ordre 3 d’obtenus sont représentés sur les figures 

suivantes (Figure 145 et Figure 146). 

 

Figure 145 : IP3 de l'architecture SOA XGM 

 

Figure 146 : IP3 de l'architecture SOA série 

Dans les deux cas et pour de faibles puissances RF d’entrée, les niveaux des produits 

d’intermodulation sont confondus avec le plancher de bruit. Ils ne sont mesurables qu’à partir 

de puissances RF supérieures à -15 dBm environ. 

Avec des IIP3 respectivement égaux à 10 et 11 dBm, ces deux architectures présentent 

d’excellentes linéarités. Elles sont également du même ordre de grandeur que ce qui peut 

être obtenu avec les architectures EAM. 

L’architecture XGM présentant un gain élevé, son OIP3 est plutôt fort : 5 dBm. La seconde 

topologie possède un gain plus faible, donc l’OIP3 est moins important : -4 dBm. 

La comparaison des résultats, obtenus selon l’analyse des performances et selon les tracés 

des IP3, est reportée dans le Tableau 29.  Les résultats sont quasi-identiques.  

 

Architecture XGM Série 

Gain de conversion [dB] -6 -16 

OIP3-IIP3 [dB] -6 -15 

0,5.(C/I3)-Gain de conversion [dB] 9,5 11 

IIP3 [dB] 11 11 

Tableau 29 : Comparaison IP3 / Analyse des performances, architectures SOA 
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III.4.5. Etude paramétrique 

Comme dans le cas des architectures EAM, les études réalisées ont montré que les 

topologies basées sur le SOA pouvaient être compatibles avec certains plans de fréquence 

en bandes Ku/Ku, Ku+/Ku et Ka/Ka. Cependant, les facteurs de bruit sont très élevés et il 

serait intéressant de voir si une amélioration technologique réalisée sur un composant ou sur 

un ensemble de composant permettrait d’obtenir de meilleures performances. Une étude 

paramétrique a donc été menée afin de déterminer si des grandeurs d’entrée plus fortes 

permettraient de diminuer le NF ou d’augmenter le gain. 

Lorsqu’un paramètre est modifié (courant, pertes…), les autres sont fixes et correspondent 

aux valeurs du paragraphe III.2. Les différentes études ont été menées en bande Ku/Ku, et 

avec le modèle de filtre 1 pour l’architecture XGM. 

III.4.5.1. Etude en fonction de la puissance optique  

L’architecture basée sur la XGM emploie deux lasers DFB, la première porteuse optique 

étant modulée par le signal OL et la seconde par le signal RF. Les évolutions du NF et du 

gain de conversion ont été visualisées pour chacune des deux puissances associées. Les 

résultats sont visibles sur les figures suivantes (Figure 147 à Figure 152) : 

 

 

Figure 147 : Gain de conversion en fonction de la 
puissance optique OL, architecture SOA XGM 

 

Figure 148: NF en fonction de la puissance 
optique OL, architecture SOA XGM 

 

 

Figure 149 : NF en fonction de la puissance 
optique RF, architecture SOA XGM 

 

Figure 150 : NF en fonction de la puissance 
optique RF, architecture SOA XGM 
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Contrairement aux architectures EAM, augmenter les puissances optiques au-delà des 15 

dBm, valeur maximale acceptable pour des modulateurs électro-absorbants, ne permettrait  

pas d’augmenter significativement les performances. Lorsque la puissance optique associée 

au signal OL (signal pompe) varie entre 15 et 20 dBm, le gain et le NF sont constants, puis 

se dégradent au-delà de 20 dBm. Quand la puissance optique associée au signal RF (signal 

sonde) varie, le gain se dégrade après 15 dBm. Le NF est quant à lui constant entre 15 et 20 

dBm et augmente une fois passée cette dernière valeur.  

Pour l’architecture SOA série, la situation est différente. Si l’EAM pouvait accepter 22 dBm 

de puissance optique en entrée, le NF pourrait être diminué de 3 dB environ. Le gain, lui, ne 

peut être amélioré significativement (augmentation inférieure à 1 dB). Ensuite pour des 

valeurs de puissance supérieures à 22 dBm, les performances se dégradent à nouveau. 

III.4.5.2. Etude en fonction de la puissance OL 

Les évolutions du NF et du gain de conversion en fonction de la puissance OL, pour les 

architectures qui emploient un SOA, sont représentées par les Figure 153 à Figure 156 : 

 

Figure 153 : Gain de conversion en fonction de la 
puissance OL, architecture SOA XGM 

 

Figure 154 : NF en fonction de la puissance OL, 
architecture SOA XGM 

Augmenter la puissance OL en entrée de la topologie XGM ne permet pas d’améliorer les 

performances. Après 10 dBm le modulateur est saturé, le gain de conversion chute et le NF 

augmente. Pour obtenir de meilleurs résultats il faudrait utiliser un modulateur dont la zone 

de saturation se situe au-delà des 10 dBm. 

 

Figure 151 : Gain de conversion en fonction 
de la puissance optique, architecture SOA 

série 

 

Figure 152 : NF en fonction de la puissance 
optique, architecture SOA série 
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Figure 155 : Gain de conversion en fonction de la 
puissance OL, architecture SOA série 

 

Figure 156 : NF en fonction de la puissance OL, 
architecture SOA série 

Dans le cas de l’architecture série, c’est le SOA et non l’EAM qui reçoit le signal OL, et les 

10 dBm peuvent être dépassés. En augmentant la puissance OL jusqu’à 20 dBm, le gain de 

conversion pourrait égaler celui des mélangeurs hyperfréquences. En revanche, le NF, 

même réduit de 6 dB, resterait très élevé et égal à 36 dB.   

III.4.5.3. Etude en fonction de la puissance RF 

Les performances suivant l’évolution de la puissance RF sont représentées sur les courbes 

suivantes (Figure 157 à Figure 160) : 

 

Figure 157 : Gain de conversion en fonction de la 
puissance RF, architecture SOA XGM 

 

Figure 158 : NF en fonction de la puissance RF, 
architecture SOA XGM 

 

 

Figure 159 : Gain de conversion en fonction de la 
puissance RF, architecture SOA série 

 

Figure 160 : NF en fonction de la puissance RF, 
architecture SOA série 
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Comme dans le cas des architectures EAM, augmenter ou diminuer la puissance RF 

n’entraine pas de modification importante sur les performances. Pour la topologie série, le 

NF pourrait néanmoins être réduit d’un dB en augmentant fortement PRF. Afin de réduire les 

contraintes sur les LNA, la puissance RF peut être abaissée, en veillant à ce que le niveau 

de puissance du signal FI après mélangeur soit suffisant du point de vu des amplificateurs 

de puissance.   

III.4.5.4. Etude en fonction du courant d’injection 

Les tracés de l’évolution du gain de conversion et du facteur de bruit en fonction du courant 

d’injection du SOA sont visibles sur les Figure 161 à Figure 164 : 

 

Figure 161 : Gain de conversion en fonction du 
courant d’injection, architecture SOA XGM 

 

Figure 162 : NF en fonction du courant d’injection, 
architecture SOA XGM 

Pour l’architecture XGM, et suivant le modèle TLM, augmenter l’intensité du courant 

d’injection permettrait d’augmenter fortement le gain de conversion : une amélioration de 9 

dB pourrait être obtenue. Ce résultat est tout de même à relativiser : en délivrant un courant 

plus grand que 140 mA au SOA la puissance optique moyenne en sortie du composant croit 

également, et dépasse les 17 dBm qui est la valeur maximale obtenue en pratique. Avec de 

forts courants d’injection, le modèle TLM avec les dimensions de la zone active choisies, 

n’est plus réaliste. Quant au NF, il n’évolue pas avec le courant d’injection. 

 

 

Figure 163 : Gain de conversion en fonction du 
courant d’injection, architecture SOA série 

 

Figure 164 : NF en du courant d’injection, 
architecture SOA série 
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Dans le cas de la topologie série, le fait d’augmenter le courant d’injection entraine une chute 

du gain de conversion et une augmentation du NF. Pour que le SOA fonctionne en tant que 

modulateur, il faut que son comportement soit le plus linéaire possible. Avec une puissance 

optique d’entrée relativement forte, le courant doit donc être très bas afin de ne pas entrer en 

régime saturé. 

III.4.5.5. Etude en fonction des pertes d’insertion des EAM 

Les évolutions du gain de conversion et du NF pour les architectures SOA en fonction des 

pertes d’insertion des EAM sont reportées sur les figures suivantes Figure 165 à Figure 168 : 

 

Figure 165 : Gain de conversion en fonction des 
pertes d’insertion, architecture SOA XGM 

 

Figure 166 : NF en fonction des pertes d’insertion, 
architecture SOA XGM 

 

 

Figure 167 : Gain de conversion en fonction des 
pertes d’insertion, architecture SOA série 

 

Figure 168 : NF en fonction des pertes d’insertion, 
architecture SOA série 

 

Dans les deux cas, réduire d’avantage les pertes d’insertion des EAM et passer en dessous 

des 4 dB (intégration monolithique) ne permettrait pas d’améliorer le gain de conversion de 

façon satisfaisante. En réduisant totalement les pertes, les NF seraient diminués de 3 dB 

seulement. 

En considérant des pertes d’insertion de 10 dB, correspondant à des modulateurs fibrés,  les 

gains ne chuteraient que de 3 dB environ, mais les NF augmenteraient de 10 dB. Comme 

pour les architectures EAM, il est indispensable d’intégrer les composants sur puce afin de 

limiter au maximum les pertes d’énergie. 
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III.5. Résumé du chapitre III 

Ce troisième chapitre a permis de présenter l’ensemble des résultats de simulation associés 

aux convertisseurs de fréquence RF développés. Après avoir détaillé l’ensemble des 

paramètres d’entrée (puissance optique, puissance OL, puissance RF, pertes d’insertion…) 

la performance de chaque topologie a été évaluée au travers du gain de conversion, du 

facteur de bruit, des isolations RF/FI et OL/FI et du spectre RF de sortie. Plusieurs plans de 

fréquence en bandes Ku/Ku, Ku+/Ku et Ka/Ka ont été testés et dans chaque cas les 

fréquences parasites gênantes, qui apparaissent dans la bande utile du satellite, ont été 

listées. Cet exercice a été mené avec deux modèles de filtre différents, l’un possédant une 

réjection optimale des signaux hors-bandes et l’autre ayant des propriétés réalistes. Le 

Tableau 30 est un résumé qualitatif des performances obtenues et permet de comparer les 

architectures entre elles, et avec les mélangeurs hyperfréquences (cas où tous les 

paramètres sont positifs). 

Architecture 

Critères d’évaluation 

Gain NF 
Pureté 

spectrale 
IIP3 Isolation 

Contraintes 

sur le filtrage 
Consommation 

Mise en 

œuvre 

Potentiel 

d’amélioration 

Architectures 

EAM 

1      -    

2          

3          

4          

5          

Architectures 

EAM + EDFA 

1      -    

2          

3          

4          

5          

Architectures 

SOA 

XGM          

Série      -    

Tableau 30 : résumé des performances des architectures développées 

Les architectures EAM seules possèdent des gains de conversion plutôt faibles et des 

facteurs de bruit assez élevés. Les topologies SOA présentent des gains plus élevés, et en 

particulier la structure XGM, qui permet d’aboutir à une valeur plus forte que celle des 

mélangeurs classiques. Les NF restent élevés. 
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La consommation des architectures EAM est faible. Les besoins en énergie des modulateurs 

et des photodiodes étant très faibles devant ceux des lasers DFB, la consommation peut être 

réduite à ce seul composant. Dans le cas des structures basées sur le SOA, ce paramètre 

augmente fortement, le courant de polarisation nécessaire à ces amplificateurs allant de 

quelques dizaines à quelques centaines de mA.    

Les études réalisées ont montré que les performances des architectures EAM pourraient 

être améliorées si des modulateurs capables de résister à des puissances lasers 

supérieures à 15 dBm existaient. S’ils supportaient 20 dBm, comme c’est le cas pour les 

modulateurs MZM, le gain de conversion augmenterait de 10 dB et le NF diminuerait de 10 

dB. Un tel changement des performances ne peut être atteint avec les topologies SOA. 

Lorsqu’un amplificateur optique à fibre dopée erbium est placé devant la photodiode pour les 

architectures EAM, le gain de conversion est amélioré de façon significative, et est même 

supérieur à celui des mélangeurs hyperfréquences (sans amplification). Le NF diminue de 

quelques dB, sauf pour la topologie 2, qui voit ce paramètre être amélioré de 19 dB. Il est 

alors de 16 dB et tend à se rapprocher de celui des mélangeurs électriques (environ 10 dB). 

Ces améliorations se font cependant au détriment de la consommation, de la masse et de 

l’encombrement des dispositifs 

La pureté spectrale est très dégradée pour les architectures EAM 1 et SOA XGM. Pour les 

autres mélangeurs, elle est intéressante, en bande Ku/Ku, en particulier si des filtres à très 

forte réjection sont employés. Les topologies EAM 2 et 5 pourraient même couvrir l’intégralité 

de cette bande, ce qui est compatible avec le principe de charge utile universelle. Pour les 

autres, les filtres présents actuellement sur le marché ne permettent pas encore de tels 

résultats. 

Sur l’ensemble des structures étudiées, la raie à 2OL pose encore problème en bandes 

Ku+/Ku et Ka/Ka, rendant la moitié des plans de fréquence associés difficile à mettre en 

place. 

La plupart de ces topologies sont facilement réalisables. Cependant quelques contraintes 

interviennent pour les mélangeurs EAM 1 et 3. Sur le premier, réaliser un couplage des 

signaux RF et OL sur le port électrique du modulateur tout en limitant les pertes et les 

coefficients de réflexion (S11) peut être compliqué. Pour le troisième, et de par sa structure 

interférométrique, il est nécessaire d’ajuster avec une grande précision les longueurs des 

guides d’onde, afin de conserver la relation de phase induite par le coupleur en X.  

En ce qui concerne les isolations RF/FI et OL/FI, il n’est pour l’instant pas possible d’obtenir 

avec les architectures EAM un comportement similaire à celui des mélangeurs équilibrés ou 

doublement équilibrés, qui permettent d’annuler efficacement les signaux d’entrée. Les raies 

OL et RF apparaissent fortement dans le spectre électrique de sortie. La topologie 4 permet 

néanmoins une réjection importante, si des filtres très performants sont mis en jeu.  

Dans tous les cas, les IIP3 obtenus sont très élevés et traduisent une excellente réjection des 

produits d’intermodulation d’ordre 3, ainsi qu’une bonne linéarité. Elles sont égales voire 

supérieures à celle engendrés par les convertisseurs hyperfréquences. 
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Chapitre IV. Réalisations expérimentales de convertisseurs de fréquence RF à 

partir de modulateurs électro-absorbants 

IV.1. Introduction au chapitre IV  

Afin de valider les résultats de simulation, des manipulations ont été entreprises. Pour cela 

nous avons approvisionné plusieurs EAM et nous disposions, au sein du laboratoire de deux 

EML (Electroabsorption Modulated Laser). Il s’agit de modulateurs électro-absorbants 

intégrés à des lasers. Ils ne disposent pas d’entrée optique, mais seulement d’un port de 

sortie. Malheureusement, les EAM présentaient de faibles performances, et seulement l’un 

d’entre eux a permis d’obtenir des résultats. 

A partir de ces composants nous avons pu mettre en place trois architectures. La première 

est constituée de deux EML en parallèle, la seconde d’un EML en série avec un EAM et la 

troisième d’un seul EML qui reçoit à la fois les signaux RF et OL sur son port électrique.  

L’objectif n’était pas d’obtenir les meilleures performances possibles, mais de confronter la 

réalité aux modèles de simulation afin de valider le travail accompli avec VPIphotonics®, et 

présenté dans le chapitre III. Les deux premières architectures ont pu être testées dans un 

laboratoire de Thales Alenia Space alors que la troisième a été mise en œuvre au laboratoire 

Xlim. 

Ne disposant pas de SOA, l’ensemble des simulations réalisées sur ce composant n’a pas 

pu être confronté à l’expérimentation. 

IV.2. Caractérisation et modélisation des EML et de l’EAM disponibles 

La première étape des manipulations réalisées correspond à la caractérisation et à la 

modélisation des modulateurs disponibles. 

L’EAM que nous avons utilisé est un composant prototype, non disponible commercialement. 

Sa caractéristique statique est donnée par la  Figure 169. 

 

Figure 169 : Caractéristique statique de l'EAM 
(mesures) 

 

Figure 170 : Caractéristique statique de l'EAM  
(VPI) 

Les pertes d’insertion pour ce composant sont extrêmement importantes : 20 dB. La courbe 

d’absorption est très linéaire, mais la pente est peu marquée, ce qui traduit un faible 

rendement de conversion électrique / optique. 
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Cette courbe a été reproduite sous VPI à l’aide d’un polynôme d’ordre 9 et le résultat est 

visible sur la Figure 170. Une très bonne concordance est obtenue avec les résultats 

expérimentaux. 

Les EML disponibles sont des Alcatel 1915 LMM (10 Gbit/s). En ce qui concerne ces 

composants, il n’est pas possible de caractériser séparément les parties lasers et électro-

absorbantes et seul le signal optique en sortie de l’ensemble peut être analysé. Ainsi la 

puissance optique de sortie, lorsque la tension de polarisation est égale à zéro et que le 

composant est passant, correspond à la puissance du laser à laquelle il faut soustraire les 

pertes d’insertion du modulateur. Lorsque la tension de polarisation de l’EAM varie, le 

composant absorbe la puissance lumineuse disponible, fixée par le courant d’alimentation du 

laser. Des exemples de caractéristiques statiques et dynamiques que nous avons mesurées 

sont visibles sur la Figure 171.  

 

Figure 171 : Caractéristiques statiques et 
dynamiques des EML, pour Ilaser = 90 mA et PRF 

= 0 mW ou 1 mW 

 

Figure 172 : Caractéristique statique des EML 
(VPI) 

Elles ont été obtenues pour un courant de polarisation du laser de 90 mA. La courbe bleu 

foncé correspond à la caractéristique statique du composant car la puissance RF appliquée 

est nulle. Les autres correspondent à des caractéristiques dynamiques, pour différentes 

fréquences et lorsque la puissance électrique vaut 0 dBm. Dans tous les cas, les 

composants ont été maintenus à 25°C, à l’aide de leur module Peltier intégré. 

Pour une tension inverse de polarisation inférieure à 1,3 V, toutes ces courbes sont 

quasiment superposées. Au-delà de cette valeur, les courbes se séparent et une variation de 

fréquence de quelques GHz peut entrainer une variation de la puissance optique de sortie de 

3 dB. 

Sous VPI, la méthode qui a été employée afin de modéliser les EML consiste à associer un 

laser DFB à un EAM et à supprimer toute perte entre ces deux composants. La courbe 

d’absorption de l’EAM correspond à la courbe statique des EML et est modélisée grâce à un 

polynôme. La puissance maximale du laser est ensuite fixée et correspond à la valeur 

(mesurée) maximale de puissance optique délivrable par l’EML (6.4 dBm sur la Figure 171). 

Le résultat est visible sur la Figure 172. La simulation concorde parfaitement avec les 

manipulations. 
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Cette première approche est une approximation, et fait l’hypothèse que la courbe 

d’absorption est toujours la même : elle ne fait que se translater de haut en bas lorsque le 

courant et donc la puissance laser varie. Dans la réalité, ce n’est pas tout à fait exact, et la 

courbe subit quelques transformations comme le montre les résultats de mesure de la Figure 

173. 

 

 

Figure 173 : Courbe d'absorption (statique) de l'EML pour plusieurs courants de polarisation 

Pour prendre en compte ce phénomène ainsi que les variations de la courbe d’absorption, et 

donc de perte de puissance, en fonction de la fréquence des signaux d’entrée, la puissance 

optique envoyée au modulateur, dans la simulation, est en permanence corrigée. Les 

références prises afin d’ajuster cette valeur sont les raies RF et OL dans le spectre 

électrique de sortie. La puissance laser est fixée afin que les niveaux de puissance de ces 

signaux soient égaux en manipulation et en simulation. Si c’est le cas, et étant donné que les 

niveaux de puissance des signaux électriques d’entrée, en simulation, sont corrects (pertes 

mesurées), cela signifie que la valeur de puissance optique entrante est correctement 

estimée. Cette méthode, bien que permettant de réduire un grand nombre d’erreurs dues 

aux incertitudes sur la valeur d’absorption, reste approximative. Elle corrige en effet le niveau 

de puissance optique entrant, mais les légères variations des pentes locales sur les courbes 

d’absorption sont ignorées. Les courbes de la Figure 171, entre 1,4 et 1,6 V présentent par 

exemple des pentes différentes. Ainsi des erreurs interviennent tout de même lors des 

simulations. 

Un autre paramètre à prendre en compte, et qui aura son importance pour le reste des 

manipulations est la température. Toute variation entraine des déformations des composants 

et donc une modification de leur comportement. En particulier toute variation des dimensions 

de la cavité laser engendre des variations de longueur d’onde. Le fonctionnement de l’EAM 

étant basé sur une translation du pic d’absorption en fonction de cette grandeur, son 

comportement va aussi être affecté. L’évolution de la courbe d’absorption mesurée (statique) 

en fonction de la température, pour un courant de polarisation de 90 mA est reportée sur la 

Figure 174. Les longueurs d’onde associées sont aussi mentionnées.  
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Figure 174 : Evolution de la courbe d'absorption d'un EML (statique) en fonction de la température,       

I= 90mA 

Les variations subites sont assimilables à des translations du haut vers le bas et à de 

légères déformations de la courbe d’absorption lorsque la température augmente. Les 

modifications dues à ce paramètre pourront donc être simplement modélisées par un 

ajustement de la puissance laser. 

Dans le cas de l’EAM seul, le contrôle de la température n’est pas possible et il faut faire 

l’hypothèse que la courbe d’absorption ne variera pas significativement. 

Enfin, il était intéressant de se demander comment évoluerait la courbe d’absorption lorsque 

le composant serait soumis à des variations de puissance RF d’entrée. Les résultats, pour 

une fréquence d’entrée de 8 GHz, un courant de polarisation de 90 mA et une température 

de 25 °C sont reportés sur la  Figure 175 : 

 

Figure 175 : Evolution de la courbe d'absorption d'un EML en fonction de la puissance électrique 

d’entrée, f= 8 Ghz, I= 90mA, T = 25 °C 

Les variations sont minimes pour des tensions inverses de polarisation inférieures à 1 V, 

puis au-delà de cette limite, l’absorption est de moins en moins prononcée au fur et à 

mesure que la puissance RF augmente. Ces différences seront encore une fois compensées 

par un ajustement de la puissance optique disponible. 
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IV.3. Mélangeur réalisé à partir de deux EML en parallèle 

IV.3.1. Présentation de l’architecture : 

La première architecture testée est constituée de deux EML disposés en parallèle. Le 

montage réalisé est représenté sur la Figure 176 : 

 

Figure 176 : Schéma du banc de test du mélangeur constitué de deux EML en parallèle 

Il est constitué de deux EML Alcatel 1915 LMM disposés en parallèle. Chacun d’eux est 

associé à un régulateur de courant, qui permet de polariser les parties lasers des EML et 

donc de fixer une puissance optique maximale de sortie, et à un régulateur de température. Il 

faut noter qu’un des EML a été fixé dans un boitier spécifique servant à amener les différents 

signaux de contrôle sur le composant et à dissiper la chaleur. Ne disposant que d’un seul 

boitier au moment des manipulations, le second EML a été placé sur une plaque 

d’aluminium. Un coupleur 2 vers 1 permet de sommer les signaux avant la photodiode. La 

Figure 177 correspond à une photographie du banc de test. 

 

Figure 177 : Photographie du banc de test du mélangeur constitué de deux EML en parallèle 
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Deux photodiodes ont en réalité été testées, mais seulement les résultats obtenus à l’aide de 

la photodiode 1 ont été conservés. 

L’objectif avec ce montage était de simuler l’architecture EAM 3 (voir chapitre III), mais 

l’emploie des EML pose problème : au lieu d’avoir un laser unique émettant dans les deux 

modulateurs, la topologie est composée de deux lasers indépendants, ayant des phases 

différentes et des longueurs d’onde différentes lorsqu’ils sont portés à la même température. 

Cela a deux conséquences : il n’y a pas de relation de phase entre les deux signaux 

optiques avant le coupleur, et il est extrêmement difficile d’aligner les deux longueurs d’onde 

afin d’obtenir un spectre constitué d’une seule porteuse et de bandes latérales RF et OL. 

Bien qu’il soit possible de faire varier les longueurs d’onde en ajustant la température des 

EML, un alignement parfait est impossible à réaliser. Ainsi les spectres optiques seront 

toujours tels que représentés par la Figure 178.  

 

Figure 178 : Principe de fonctionnement de la topologie basée sur deux EML en parallèle 

Après la photodiode, le spectre électrique sera alors composé d’un nombre de raie supérieur 

à celui attendu. En plus de la raie OL, obtenue grâce aux battements entre les bandes 

latérales OL et la porteuse laser 1, se trouvent 2 autres raies. Elles correspondent 

respectivement au battement entre la bande latérale droite OL et la porteuse laser 2, qui 

génère la fréquence OL + Δνopt, et au battement entre la bande latérale gauche OL et la 

porteuse laser 2 ce qui permet d’aboutir à la fréquence OL - Δνopt. En ce qui concerne la 

fréquence RF et les harmoniques d’OL, le même phénomène se produit et chaque raie est 

remplacée par un trio, dans lequel les fréquences sont séparées par Δνopt. 

La fréquence FI ne peut être générée, car il n’existe plus deux raies, RF et OL, séparées de 

la fréquence RF – OL. L’écart est soit augmenté de Δνopt pour les bandes latérales gauches 

soit diminué de Δνopt, pour les bandes latérales droites. Deux raies de mélange sont donc 

formées : FI + Δνopt et FI - Δνopt. 

Enfin, le spectre est complété par le battement entre les deux porteuses optiques ce qui fait 

intervenir la fréquence Δνopt. Un exemple de spectre électrique est reporté sur la figure 

suivante (Figure 179). Les fréquences RF et OL ont été placées respectivement à 8 et 3 GHz 

afin de correspondre à la bande passante de 10 Gbit/s des modulateurs, tout en offrant un 

spectre lisible.   
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Figure 179 : Spectre RF de l'architecture composée de deux EML en parallèle 

IV.3.2. Etude paramétrique 

Bien que le spectre ne soit pas celui attendu, une campagne de mesures a été réalisée afin 

de confronter les résultats de manipulations aux résultats de simulations, et les spectres 

optiques ont été volontairement décalés afin que chaque raie soit identifiable et que son 

niveau de puissance soit lisible. Un contrôleur de  polarisation a été placé sur un des bras de 

la structure et avant le coupleur afin de stabiliser les mesures. Enfin, pour pallier le problème 

des variations de phase des signaux optiques, qui engendrent des variations d’intensité sur 

les signaux électriques, la fonction max hold de l’analyseur de spectre a été utilisée. Le 

spectre est figé et chaque raie correspond à son maximum de puissance. Les paramètres de 

la manipulation et des simulations, sont répertoriés dans Tableau 31 : 

Paramètres Valeur unité Paramètres Valeur unité 

Courant laser EML OL et RF 65 mA Puissance OL 1,1 dBm 

Température EML OL 15,2 °C Puissance RF 1,5 dBm 

Température EML RF 29,7 °C 
Pertes câble RF + T de polar (à la 

fréquence RF)  
4,3 dB 

Longueur d’onde EML OL et RF 1542,4 nm 
Pertes câble OL + T de polar (à la 

fréquence OL) 
2,8 dB 

Fréquence OL 3 GHz Sensibilité photodiode 0,88 A/W 

Fréquence RF 8 GHz Bande passante photodiode 10 GHz 

Δνopt 120 MHz Densité de bruit thermique 17 pA/Hz
1/2

 

Bias EAM EML OL et RF - 1,3 V Courant d’obscurité 10 nA 

Pertes coupleur 2 dB Gain transimpédance photodiode 400 à 600 Ω 

Tableau 31 : Paramètres de la manipulation/simulation 1 : 2 EML en parallèle 

Ne connaissant pas exactement la valeur du gain transimpédance de la photodiode, un gain 

variable idéal a été ajouté au modèle de simulation et a été ajusté afin de correspondre au 

mieux aux résultats expérimentaux. 
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Les pertes du câble RF lié à la photodiode en fonction de la fréquence ont aussi été 

mesurées puis ajoutées aux simulations, afin de corriger les valeurs de puissance des 

différentes raies observées.  

Lors des manipulations il s’est trouvé que modifier les polarisations des EML contribuait 

également à faire varier les longueurs d’onde des deux signaux optiques et donc à décaler 

les spectres optiques. Dans ces conditions il ne restait que deux paramètres à faire varier : la 

puissance OL et la puissance RF. Ces dernières ont dû être modifiées par rapport aux 

simulations réalisées du chapitre III : la valeur maximale de la puissance OL a été diminuée 

afin de ne pas risquer d’endommager les composants et la puissance RF a été augmentée 

afin d’obtenir des puissances de sortie lisibles avec le matériel disponible. Pour cette 

manipulation et puisqu’il n’existe pas à proprement parlé de signal FI, seules les évolutions 

des amplitudes des raies présentes en fonction des puissances d’entrée OL et RF ont été 

relevées. Les gains de conversion, rapport C/I3 et facteur de bruit n’ont pas été mesurés. Les 

résultats, issus des manipulations et des simulations correspondantes ont été reportés sur 

les figures suivantes (Figure 180 à Figure 193). Lorsque l’une des deux puissances varie, 

l’autre est égale à celle reportée dans le Tableau 31. 

 

 

Figure 180 : Puissance FI ± Δνopt en fonction de 
la puissance RF d'entrée, architecture EML 

parallèle  

 

Figure 181 : Puissance FI ± Δνopt en fonction de 
la puissance OL d'entrée, architecture EML 

parallèle 

Les deux raies aux fréquences FI ± Δνopt présentent, aussi bien en manipulations que lors 

des simulations, des niveaux de puissance identiques. Ils évoluent linéairement avec les 

puissances OL et RF, et puisque ces deux grandeurs ont suivi les mêmes variations et que 

le montage est symétrique, les deux courbes sont identiques. Les niveaux de puissance mis 

en jeu sont très faibles, et sans tenir compte du décalage Δνopt le gain de conversion serait 

d’environ -60 dB, mais les résultats expérimentaux et théoriques correspondent 

parfaitement. 
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La puissance OL de sortie est issue du battement entre la porteuse optique à la fréquence 

νopt1  et les bandes latérales OL (Figure 178). Elle varie linéairement en fonction de la 

puissance OL d’entrée et ne dépend pas de la puissance RF. Cette raie est celle qui apparait 

le plus fortement dans le spectre de sortie. En assimilant le signal à la fréquence FI ± Δνopt 

au signal utile et en comparant la Figure 183 avec la Figure 181, l’isolation OL/FI serait d’une 

trentaine de dB. Cette grandeur correspond tout à fait à ce qui a été obtenu lors des 

simulations présentées dans le chapitre III. 

 

Figure 184 : Puissance OL ± Δνopt de sortie en 
fonction de la puissance RF d'entrée, 

architecture EML parallèle 

 

Figure 185 : Puissance OL ± Δνopt de sortie en 
fonction de la puissance OL d'entrée, architecture 

EML parallèle 

Tout comme la raie OL, les raies OL ± Δνopt ne sont pas affectées par la puissance RF et 

varient linéairement avec la puissance OL. Ici, l’écart entre la simulation et la pratique est 

plus significatif que dans les cas précédents. La simulation surévalue les niveaux des raies 

OL ± Δνopt de 3 à 4 dB environ. Cet écart peut être expliqué par une très légère surévaluation 

de la puissance de la porteuse optique à la fréquence νopt2 (Figure 178), une petite variation 

dans le domaine optique entrainant une variation plus importante dans le domaine 

électrique. 

 

Figure 182 : Puissance OL de sortie en fonction 
de la puissance RF d'entrée, architecture EML 

parallèle 

 

Figure 183 : Puissance OL de sortie en fonction 
de la puissance OL d'entrée, architecture EML 

parallèle 
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Figure 186 : Puissance RF de sortie en fonction 
de la puissance RF d'entrée, architecture EML 

parallèle 

 

Figure 187 : Puissance RF de sortie en fonction 
de la puissance OL d'entrée, architecture EML 

parallèle 

L’évolution de la puissance RF de sortie en fonction des puissances RF et OL d’entrée est 

similaire à celle obtenue pour la puissance OL de sortie (montage symétrique). Cependant, 

la puissance RF obtenue est plus faible que celle de l’OL et cela peut être expliqué par la 

différence de température entre les deux modules, qui affecte la puissance optique maximale 

disponible. Les deux supports des composants EML étant également différents, la 

dissipation thermique subie n’est pas la même dans les deux cas. 

Les résultats issus des simulations et expérimentaux correspondent plutôt bien et un écart 

de moins de 2 dB est observé. Lorsque la puissance RF d’entrée diminue, cet écart tant à 

augmenter, mais ces valeurs sont moins significatives, les puissances RF étant presque 

confondues avec le plancher de bruit. 

 

Figure 188 : Puissance RF ± Δνopt de sortie en 
fonction de la puissance RF d'entrée, 

architecture EML parallèle 

 

Figure 189 : Puissance RF ± Δνopt de sortie en 
fonction de la puissance OL d'entrée, 

architecture EML parallèle 

Les raies RF ± Δνopt se comportent de la même façon que les raies OL ± Δνopt, et un écart 

maximal de 2 dB environ est obtenu entre les valeurs expérimentales et les valeurs données 

par les simulations. 
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Figure 190 : Puissance 2OL de sortie en fonction 
de la puissance RF d'entrée, architecture EML 

parallèle 

 

Figure 191 : Puissance OL de sortie en fonction 
de la puissance OL d'entrée, architecture EML 

parallèle 

La raie à la fréquence 2OL est le signal pour lequel la plus grande différence de puissance 

entre la simulation et l’expérimentation est observée : environ 11 dB. Cet écart peut provenir 

des déformations subies par la courbe d’absorption des EAM lors des changements de 

température et qui ne sont pas prises en compte lors des simulations. Ces déformations 

affecteraient beaucoup plus les harmoniques des signaux entrant que les fréquences 

fondamentales. Il est aussi possible que des variations de température ou de puissances 

optiques soient survenues au court des manipulations. 

Le modèle utilisé ne permet donc pas de prédire correctement le niveau de ces raies, mais 

les allures des courbes sont tout de même les bonnes. Les droites représentant l’évolution 

du signal 2OL en fonction de la puissance OL d’entrée présentent les mêmes pentes, et 

aucune variation n’est observée quand la puissance RF varie. 

 

Figure 192 : Puissance 2OL ± Δνopt de sortie en 
fonction de la puissance RF d'entrée, 

architecture EML parallèle 

 

Figure 193 : Puissance 2OL ± Δνopt de sortie en 
fonction de la puissance OL d'entrée, 

architecture EML parallèle 

En ce qui concerne les niveaux de puissance des raies aux fréquences 2OL ± Δνopt, l’écart 

entre la simulation et la pratique est moins important que dans le cas précédent : 5 dB au 

maximum. Un paramètre d’entré a donc été légèrement modifié entre cette manipulation et la 

précédente. Les pentes des courbes obtenues sous VPI sont bien les mêmes que celles 

obtenues lors des campagnes de mesure. 
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Cette première manipulation, bien que ne permettant pas réellement d’obtenir un signal de 

mélange, a permis de valider les modèles des modulateurs électro-absorbant, des laser et 

des photodiodes employés sous VPIphotonics®.  

IV.4. Mélangeur réalisé à partir d’un EML et d’un EAM en série 

IV.4.1. Présentation de l’architecture 

Le second montage réalisé, visible sur la Figure 194, est constitué d’un EML Alcatel 1915 

LMM en série avec un EAM. Etant donné les pertes très importantes (20 dB) de ce 

modulateur un EDFA a été placé avant le photorécepteur. Il permet d’obtenir un signal lisible 

à l’analyseur de spectre. Dans cette configuration le mélangeur est semblable à l’architecture 

EAM 2 étudiée dans le chapitre III (II.5.1.2). La Figure 195 montre une photographie du banc 

de tests. 

 

Figure 194 : Schéma du banc de test du mélangeur constitué de deux EML en parallèle 

 

Figure 195 : Photographie du banc de test du mélangeur constitué de deux EML en parallèle 
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Cette architecture, contrairement à la précédente composée de deux ELM en parallèle, peut 

fonctionner à n’importe quelle température. Les niveaux de puissance des raies optiques 

varient avec ce paramètre, ainsi que la longueur d’onde de l’EML, mais l’espacement entre 

les différentes raies optiques est toujours conservé. Ainsi un signal à la fréquence FI est 

généré, et des gains de conversion et des facteurs de bruit peuvent être mesurés. Par 

contre, ne disposant que de deux sources RF durant les manipulations, les rapports C/I3 et 

IP3 n’ont pas été étudiés. 

Avec le matériel disponible, le gain de conversion obtenu est très bas et le niveau de bruit 

très important. Cette topologie a néanmoins été étudiée afin de comparer les résultats 

expérimentaux aux résultats de simulation. Un exemple de spectre électrique est donné 

Figure 196 : 

 

Figure 196 : Spectre RF de l'architecture composée d’un EML et d’un EAM en série 

IV.4.2. Etude paramétrique 

Les paramètres de la manipulation, et des simulations, sont répertoriés dans le Tableau 32 : 

Paramètres Valeur unité Paramètres Valeur unité 

Courant laser EML 80 mA 
Pertes câble RF + T de polar (à la 

fréquence RF) 
4,3 dB 

Température EML 25 °C 
Pertes câble OL + T de polar (à la 

fréquence OL) 
2,8 dB 

Longueur d’onde EML 1542,2 nm Gain EDFA 33 dB 

Bias EAM EML (OL) - 1,3 V Facteur de bruit EDFA 5 dB 

Bias EAM (RF) -0.45 V Sensibilité photodiode 0,88 A/W 

Pertes électriques EAM 14 dB Bande passante photodiode 10 GHz 

Fréquence OL 3 GHz Densité de bruit thermique 17 pA/Hz
1/2

 

Fréquence RF 8 GHz Courant d’obscurité 10 nA 

Puissance OL 1,1 dBm Gain transimpédance photodiode 400 à 600 Ω 

Puissance RF 1,5 dBm    

Tableau 32 : Paramètres de la manipulation/simulation 2 : EML en série avec un EAM 
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Les EML ayant une résistance électrique d’entrée de 50 ohms, les pertes associées ont été 

négligées. Pour l’EAM utilisé, la situation est différente. Après avoir réalisé les premières 

simulations, il s’est avéré que les raies RF et FI en sortie de convertisseur était bien plus 

importante que dans la réalité. Des pertes électriques supplémentaires à celles du câble et 

du té de polarisation ont été ajoutées et ajustées afin de correspondre aux manipulations. La 

valeur de 14 dB reportée dans le Tableau 32, est donc une valeur déterminée à l’aide du 

simulateur et non une valeur mesurée. 

Pour chaque étude, seuls les résultats qui dépendent du paramètre étudié seront présentés. 

Le paragraphe précédent a montré, par exemple, que les niveaux de puissance des raies OL 

ne dépendaient pas de la puissance RF. Lors de l’étude de l’impact de la puissance RF, le 

tracé de la puissance OL de sortie ne sera pas montré. 

Lorsqu’un paramètre varie, les autres sont tels que présentés par le Tableau 32. 

IV.4.3. Evolution des performances en fonction de la puissance OL 

 

 

Figure 197 : Puissance OL et 2OL de sortie en 
fonction de la puissance OL d'entrée, 

architecture EML EAM série 

 

Figure 198 : Puissance 3OL de sortie en fonction 
de la puissance OL d'entrée, architecture EML 

EAM série 

 

Comme dans le cas de l’architecture constituée de deux EML disposés en parallèle, Les 

puissances des harmoniques d’OL en sortie de convertisseur évoluent linéairement avec la 

puissance OL d’entrée. En ce qui concerne les signaux générés, aux fréquences OL et 2OL, 

les modèles de simulation correspondent assez fidèlement aux résultats expérimentaux, et 

l’écart observé le plus important est de 3 dB (Figure 197). Pour le signal 3OL (Figure 198), 

les résultats sont beaucoup plus éloignés, de 10 à 15 dB. Les modèles utilisés n’ont donc 

pas permis de prédire convenablement le niveau de puissance de ce signal et le sous-

estime. Cette erreur peut être expliquée par de légères différences au niveau des courbes 

d’absorption des modulateurs électro-absorbants : voir Figure 171 et Figure 172 ainsi que le 

paragraphe IV.4.6. Ce signal ne sera pas étudié dans les parties suivantes. 
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Figure 199 : Gain de conversion en fonction de la 
puissance OL d'entrée, architecture EML EAM 

série 

 

Figure 200 : NF en fonction de la puissance OL 
d'entrée, architecture EML  

EAM série 

 

Lorsque la puissance OL augmente, le gain de conversion augmente, et puisque la 

puissance de bruit en sortie ne change pas de façon significative, le NF diminue. Les deux 

courbes (Figure 199 et Figure 200) évoluent de façon parfaitement symétrique, une 

augmentation de 5 dB sur la puissance OL permettant d’augmenter le gain et de diminuer le 

NF de 5 dB. 

Les performances sont ici très mauvaises, le gain de conversion maximum étant de -40 dB 

environ et le NF correspondant d’élevant à 95 dB. Cependant,  les résultats de simulation et 

issues des campagnes de mesure sont très proches (2 dB d’écart au maximum). Le 

simulateur permet donc d’évaluer avec précision le niveau de puissance FI, ainsi que la 

densité spectrale de puissance de bruit en sortie de mélangeur.     

IV.4.4. Evolution des performances en fonction de la puissance RF 

 

 

Figure 201 : Gain de conversion en fonction de la 
puissance RF d'entrée, architecture EML EAM 

série 

 

Figure 202 : NF en fonction de la puissance RF 
d'entrée, architecture EML EAM  

série 

Le gain de conversion et le NF ne varient quasiment pas en fonction de la puissance RF : en 

manipulation une légère dérive de 2 dB est observée (Figure 201 et Figure 202). Cela 

conforte l’hypothèse, faite lors du chapitre III, selon laquelle la puissance RF d’entrée 

pourrait être abaissée sans incidence sur les performances du mélangeur. Les contraintes 

sur les amplificateurs de bruit de la charge utile du satellite pourraient ainsi être abaissées. 

Les résultats issus du simulateur et des manipulations correspondent, à 2 dB près.  
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Figure 203 : Puissance RF en fonction de la puissance OL d'entrée, architecture EML EAM série 

Les évolutions du niveau de puissance RF en sortie du mélangeur en fonction de la 

puissance du signal utile en entrée, obtenues en manipulation et en simulation, sont les 

mêmes. L’écart entre les deux séries de données, visible sur la Figure 203, est de 2 dB pour 

de faibles valeurs de puissance RF, puis augmente avec cette dernière pour atteindre les 4 

dB lorsque la puissance RF est maximale. Il peut être expliqué par une légère sous-

évaluation des pertes électriques de l’EAM. 

IV.4.5. Evolution des performances en fonction de tension de polarisation de l’EAM 

Cette étude est intéressante, car diminuer la tension de polarisation de l’EAM permet de 

diminuer l’absorption de ce composant et donc d’injecter plus de puissance optique dans 

l’EDFA qui se trouve après. Elle met ainsi en évidence le phénomène de saturation de 

l’amplificateur, qui possède un gain très élevé. Que ce soit pour les signaux RF (Figure 205), 

OL et 2OL (Figure 204), ou le gain de conversion (Figure 206) et le facteur de bruit (Figure 

207), cette saturation apparait clairement et se trouve être convenablement modélisée. Les 

écarts entre les valeurs mesurées et obtenues avec le logiciel VPI sont les mêmes que lors 

des études précédentes. 

 

Figure 204 : Puissances OL et 2OL de sortie en 
fonction du bias de l’EAM (RF), architecture EML 

EAM série 

 

Figure 205 : Puissances RF de sortie en fonction 
du bias de l’EAM (RF), architecture EML EAM 

série 
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Figure 206 : Gain de conversion en fonction du 
bias de l’EAM (RF), architecture EML EAM série 

 

Figure 207 : NF en fonction du bias de l’EAM 
(RF), architecture EML EAM série 

IV.4.6. Evolution des performances en fonction de la tension de polarisation de l’EML 

Ici, le phénomène de saturation est bien plus marqué que dans le cas précédent (Figure 208 

à Figure 211). La pente d’absorption de l’EML étant beaucoup plus marquée que celle de 

l’EAM seul, faire varier la tension d’absorption permet de modifier plus fortement la quantité 

de puissance optique qui parvient jusqu’à l’amplificateur.  

 

 

 

Figure 208 : Gain de conversion en fonction du 
bias de l’EML (OL), architecture EML EAM série 

 

Figure 209 : NF en fonction du bias de l’EML 
(OL), architecture EML EAM série 

 

 Figure 210 : Puissance OL  de sortie en fonction 
du bias de l’EML (OL), architecture EML EAM 

série 

 

Figure 211 : Puissance RF  de sortie en fonction 
du bias de l’EML (OL), architecture EML EAM 

série 
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Ces mesures mettent en lumière les limites du modèle de l’amplificateur idéal utilisé dans les 

simulations (courbe de saturation idéale et densité spectrale de puissance de bruit calculée 

séparément). Ce dernier écrête le signal au lieu d’établir une saturation moins marqué avec 

une courbe plus arrondie. La Figure 211 illustre parfaitement cette observation. La définition, 

par exemple, d’un point de compression à 1 dB permettrait d’être plus précis sur la prédiction 

des niveaux de puissance.  

Pour l’ensemble des manipulations effectuées, le point de polarisation choisi était de -1.3 V, 

ce qui correspond à une zone de fonctionnement ou le modèle correspond à la réalité, donc 

les autre études réalisées n’ont pas été impactées par les défauts mentionnés. 

 

Figure 212 : Puissance 2OL de sortie en fonction du bias de l’EML (OL), architecture EML EAM série 

Enfin, la Figure 212 permet de montrer que de faibles variations du point de polarisation des 

EML entrainent de fortes variations des harmoniques d’OL en sortie de convertisseur. Pour 

certaines valeurs, le niveau des harmoniques est correctement estimé, et pour d’autres les 

résultats issus des manipulations et des simulations divergent. Ces observations vont dans 

le sens de l’hypothèse selon laquelle de faibles variations de la courbe d’absorption 

entraineraient de fortes variations des niveaux de puissance des harmoniques d’OL. Il 

faudrait envisager d’avantage de tests, avec plusieurs composants, afin de la vérifier. 

 

IV.4.7. Evolution des performances en fonction du courant d’alimentation de l‘EML 

 

 

Figure 213 : Puissances OL et 2OL de sortie en 
fonction du courant de l’EML, architecture EML 

EAM série 

 

Figure 214 : Puissances RF de sortie en fonction 
du courant de l’EML, architecture EML EAM série 
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Les puissances des signaux RF (Figure 214) et OL (Figure 213) de sortie correspondent aux 

simulations, et augmentent quand le courant d’alimentation de l’EML et donc la puissance 

optique délivrée augmente. Les raies 2OL mesurées et simulées présentent des niveaux 

similaires pour de forts courants de polarisation puis l’écart entre ces valeurs augmente 

lorsque le courant diminue et que la courbe d’absorption se déforme (Figure 213). Cet 

observation conforme encore l’hypothèse selon laquelle une faible déformation de la courbe 

d’absorption entrainerait une grande variation des niveaux de puissance des harmoniques 

d’OL.  

 

Figure 215 : Gain de conversion en fonction du 
courant de l’EML, architecture EML EAM série 

 

Figure 216 : NF en fonction du courant de l’EML, 
architecture EML EAM série 

Les gains de conversion et les facteurs de bruit sont quant à eux correctement évalués par la 

simulation et en particulier quand le courant est fort. 

IV.5. Mélangeur réalisé à partir d’un seul EML 

IV.5.1. Présentation de l’architecture 

La dernière architecture se compose d’un uniquement EML recevant sur son port électrique 

les signaux RF et OL. Le banc de tests réalisé pour ce mélangeur, semblable à l’architecture 

EAM 1 simulée dans le chapitre III, est schématisé sur la Figure 217. La Figure 218 montre 

une photographie du banc de tests. 

 

 

Figure 217 : Banc de test du mélangeur constitué d’un unique EML 
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Figure 218 : Photographie du banc de test du mélangeur constitué d’un unique EML 

Les signaux RF et OL sont couplés à l’aide d’un coupleur RF 2 vers 1. Un isolateur a été 

associé à chaque source électrique, empêchant le retour des signaux émis. 

 L’avantage de cette architecture par rapport aux deux précédentes et de faire apparaitre la 

raie à la fréquence RF-2OL, comme le montre le spectre de la Figure 219.  

 

Figure 219 : Spectre RF de l'architecture composée d’un unique EML 

Ici les fréquences OL et RF d’entrée ont été modifiées afin de correspondre au matériel 

disponible à Xlim, et notamment au coupleur et aux isolateurs. La fréquence RF est de 2,5 

GHz et la fréquence OL de 0,95 GHz. La totalité des paramètres de cette manipulation sont 

listés dans Le Tableau 33 : 

Paramètres Valeur unité Paramètres Valeur unité 

Courant laser EML 90 mA 
Pertes câble RF + T de polar + 

coupleur (à la fréquence RF) 
5.3 dB 

Température EML 25 °C 
Pertes câble OL + T de polar + 

coupleur (à la fréquence OL) 
13.5 dB 

Longueur d’onde EML 1542,2 nm Sensibilité photodiode 0,88 A/W 

Bias EAM EML (OL) - 1,5 V Bande passante photodiode 10 GHz 

Fréquence OL 0.95 GHz Densité de bruit thermique 17 pA/Hz
1/2

 

Fréquence RF 2.5 GHz Courant d’obscurité 10 nA 

Puissance OL 4 dBm Gain transimpédance photodiode 400 à 600 Ω 

Puissance RF 5 dBm    

Tableau 33 : Paramètres de la manipulation/simulation 3 : EML unique 
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IV.5.2. Evolution des performances en fonction de la puissance RF 

L’évolution des niveaux de sortie aux fréquences OL, 2OL (Figure 220) et RF (Figure 221) 

est similaire à ce qui a déjà été présenté sur les architectures précédentes : les signaux OL 

et 2OL sont indépendante de la puissance RF tandis que le signal RF de sortie évolue 

linéairement avec celui injecté en entrée. Les résultats issus des simulations et des 

manipulations sont encore une fois très proches, avec des écarts maximum de 2 dB environ. 

Les points manquants sur les courbes de mesures (rouges) sont dus à un 

dysfonctionnement de la source RF pour la gamme de puissance associée. 

 

Figure 220 : Puissances OL et 2OL de sortie en 
fonction de la puissance RF d’entrée, architecture 

EML unique 

 

Figure 221 : Puissances RF de sortie en fonction 
de la puissance RF d’entrée, architecture EML 

unique 

 

Figure 222 : Gain de conversion en fonction de la 
puissance RF d’entrée, architecture EML unique 

 

Figure 223 : Puissances RF- 2OL de sortie en 
fonction de la puissance RF d’entrée, 

architecture EML unique 

 

Les courbes représentant l’évolution du signal à la fréquence RF-2OL (Figure 223) 

présentent une forme similaire. Cependant, et comme c’était le cas pour la fréquence 3OL 

de l’architecture précédente, les valeurs expérimentales et issues des simulations sont très 

éloignées et notamment lorsque les puissances électriques d’entrée sont faibles. Ces 

différences peuvent s’expliquer par le fait que l’évolution de la courbe d’absorption en 

fonction de la puissance incidente ne soit pas prise en compte. 

Le gain de conversion, encore une fois très faible, est correctement estimé pour des 

puissances RF d’entrée comprises entre -12 et 6 dBm (écart d’environ 2 dB). Ensuite, 

lorsque cette grandeur diminue, l’écart entre valeurs simulées et expérimentales augmente, 

pour atteindre les 10 dB quand la puissance utile en entrée vaut -30 dBm. 
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Cette manipulation ayant été réalisée avec une tension inverse de polarisation plus forte que 

dans les cas précédents, les effets de la déformation de la courbe sont plus pénalisants et 

entraine des différences entre simulation et expérimentation plus grandes. 

IV.5.3. Evolution des performances en fonction de la puissance OL 

Les évolutions des niveaux de puissance des signaux de sortie OL, 2OL (Figure 224), RF 

(Figure 225), et du gain de conversion (Figure 226) en fonction de la puissance OL d’entrée 

et obtenues lors des manipulations correspondent aux résultats de simulation. Dans le cas 

du gain de conversion, un écart important intervient tout de même lorsque la puissance OL 

descend en dessous des -20 dBm. En pratique cette valeur n’est jamais employée. 

 

Figure 224 : Puissances OL et 2OL de sortie en 
fonction de la puissance OL d’entrée, 

architecture EML unique 

 

Figure 225 : Puissances RF de sortie en fonction 
de la puissance OL d’entrée, architecture EML 

unique 

 

Figure 226 : Gain de conversion en fonction de la 
puissance OL d’entrée, architecture EML unique 

 

Figure 227 : Puissances RF- 2OL de sortie en 
fonction de la puissance OL d’entrée, 

architecture EML unique 

 

Pour le signal de sortie RF-2OL (Figure 227), les résultats de manipulation concordent avec 

les résultats de simulations pour des puissances OL d’entrée comprise entre 4 et 6 dBm. En 

dessous de cette gamme de puissance les valeurs divergent, pour atteindre un écart de 10 

dB quand la puissance OL vaut -2 dBm. Cette grande différence peut provenir de la 

déformation de la courbe d’absorption du modulateur lorsque la puissance électrique 

d’entrée diminue. Ce même effet est visible sur l’évolution du gain de conversion et n’a pas 

d’impact sur les puissances OL et RF de sortie.  
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IV.5.4. Evolution des performances en fonction du courant d’alimentation de l’EML 

Le comportement des signaux OL (Figure 228) et RF (Figure 229) de sortie lorsque le 

courant d’alimentation de l’EML varie est conforme à celui obtenu en simulation. Les légères 

oscillations des courbes simulées sont dues au fait que la puissance optique est 

manuellement ajustée sous VPI afin de garantir un niveau d’entrée correcte au mélangeur et 

de prendre en compte les variations d’absorption engendrées par les variations de courants. 

Les variations de puissances d’entrée sont ainsi corrigées, mais pas les variations de pente 

de la courbe (voir partie IV.2) 

 

Figure 228 : Puissances OL et 2OL de sortie en 
fonction du courant EML, architecture EML 

unique 

 

Figure 229 : Puissances RF de sortie en fonction 
du courant EML, architecture EML unique 

 

Figure 230 : Gain de conversion en fonction du 
courant EML, architecture EML unique 

 

Figure 231 : Puissances RF-2OL de sortie en 
fonction du courant EML, architecture EML 

unique 

Les courbes correspondant à l’évolution des signaux 2OL (Figure 228) et RF-2OL (Figure 

231), issues des manipulations et des simulations, présentent des allures différentes et les 

valeurs peuvent être très éloignées : jusqu’à 20 dBm pour le signal RF-2OL. Les résultats 

obtenus en manipulation et en simulation ne concordent que pour des courants compris 

entre 85 et 90 mA. Cette observation est logique puisque c’est la valeur de 90 mA qui a été 

retenue afin de tracer la courbe d’absorption du modulateur, modélisée et entrée dans le 

simulateur. Pour les autres valeurs, la courbe, en manipulation, se déforme et donne des 

résultats différents.  
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Pour la même raison, les valeurs de gain de conversion (Figure 230) correspondent quand le 

courant d’alimentation est faible, puis l’écart augmente lorsque celui-ci diminue. Une 

différence de 10 dB est alors obtenue pour un courant de 20 mA. 

 

IV.5.5. Evolution des performances en fonction de la tension de polarisation des EML 

Les évolutions des signaux parasites de sortie et du gain de conversion en fonction de la 

tension de polarisation de l’EML sont reportées sur les figures suivantes (Figure 232 à Figure 

235) : 

 

Figure 232 : Puissances OL et 2OL de sortie en 
fonction du bias de l’EAM, architecture EML 

unique 

 

Figure 233 : Puissances RF de sortie en fonction 
du bias de l’EAM, architecture EML unique 

 

Figure 234 : Gain de conversion en fonction du 
bias de l’EAM, architecture EML unique 

 

Figure 235 : Puissances RF-2OL de sortie en 
fonction du bias de l’EAM, architecture EML 

unique 

De façon générale, les résultats expérimentaux et issus des simulations correspondent, pour 

une tension de polarisation de -1,5 V, valeur choisie durant l’ensemble des manipulations. 

Pour les autres valeurs, les résultats ne correspondent plus et les allures des courbes 

mesurées et simulées sont différentes, et en particulier lorsque la tension se rapproche de 

zéro. Le fait de travailler, en simulations, avec une courbe d’absorption qui n’est pas 

exactement identique à la courbe réelle, qui dépend de tous les paramètres d’entrée du 

modulateur, et de faire varier le point de polarisation sur cette courbe, conduit à obtenir des 

résultats très différents des résultats expérimentaux. Cette dernière expérience montre donc 

l’importance de la modélisation de la courbe d’absorption pour la simulation de convertisseur 

de fréquence. 
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IV.5.6. Perspectives de travail sur la partie expérimentale : mesure de l’IP3 

Pour compléter ce travail expérimental, il faudrait également faire des mesures d’IP3 et de 

rapports C/I3. De tels manipulations ont été entreprises à l’aide du banc de test suivant, 

schématisé par la Figure 236 : 

 

Figure 236 : Banc de test pour la mesure de l’IP3, mélangeur constitué d’un unique EML 

Des mesures de niveaux de puissance de produits d’intermodulation d’ordre 3 ont pu être 

réalisées en ajoutant une seconde source RF au montage présenté précédemment. 

Malheureusement, les niveaux de puissance RF et OL en entrée nécessaire afin de faire 

sortir ces signaux parasites du bruit, et de les rendre lisible à l’analyseur de spectre, étaient 

très élevés. Ainsi le mélangeur opérait toujours en régime saturé et l’évolution du niveau des 

IM3 en fonction de la puissance RF d’entrée n’a pas pu être mesurée. Pour une étude plus 

complète, cette expérience devrait être conduite de nouveau, à l’aide d’un analyseur plus 

performant et éventuellement de LNA afin d’obtenir des puissances électriques plus grandes 

tout en masquant le facteur de bruit du mélangeur. 

Les niveaux de puissance des IM3 en régime saturé ont tout de même été comparés aux 

simulations et des résultats très différents ont été obtenus. Il faudrait également lors de 

futures simulations travailler avec la courbe d’absorption la plus proche possible de la réalité, 

c’est-à-dire avec la courbe qui correspond à tous les paramètres d’entrée de l’EML : 

température, courant, puissance OL, tension de polarisation. La puissance RF sera la seule 

à varier et donc la seule à perturber la courbe d’absorption. Les erreurs seront ainsi limitées. 

 

IV.6. Résumé du chapitre IV 

 

Ce dernier chapitre a présenté les différentes manipulations mises en place afin de valider 

les modèles de simulation utilisés sous VPIphotonics®. Trois architectures ont été testées. La 

première était constituée de deux EML disposés en parallèle, la seconde d’un EML en série 

avec un EAM et la troisième d’un EML seul. Pour chacun des cas présentés, les simulations 

correspondant aux expérimentations ont été réalisées et les résultats ont pu être comparés. 
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Malgré des performances (gain de conversion, isolations) très en dessous de ce qui est 

obtenu actuellement à l’aide des technologies hyperfréquences, ce chapitre a montré que le 

simulateur estimait correctement les gains de conversion, les niveaux des signaux RF et OL 

en sortie et donc les isolations, et les facteurs de bruit des architectures mises en place et 

basées sur l’EAM. Les modèles mathématiques associés aux lasers, aux modulateurs EAM, 

aux photodiodes, aux amplificateurs optiques (EFDA seulement), ainsi que les méthodes de 

calcul des performances ont donc été validés. 

Enfin, ces manipulations ont également permis de mettre en évidence un phénomène qui n’a 

pas été pris en compte lors des simulations du chapitre III. Le courbe d’absorption des EAM 

évolue et se déforme en fonction de la température, et des puissances optiques et 

électriques incidentes. Ces modifications n’ont pas un réel impact sur les performances mais 

sur les raies parasites présents en sortie de mélangeur, une faible variation de la courbe 

d’absorption entrainant de grandes variations de leur niveau de puissance. Cela ne remet 

pas en cause le travail de simulation présenté dans le  chapitre III, et les résultats restent 

valident puisqu’ils sont données pour des puissances et des points de polarisation fixes. Il 

faut simplement faire l’hypothèse que les courbes d’absorption utilisées sont les courbes 

dynamiques et non statiques. De plus l’emploi de filtres à réseau de Bragg permet de limiter 

le nombre de fréquences parasites dans le spectre optique. 
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Conclusion 

 

 

Les télécommunications par satellite connaissent aujourd’hui une forte croissance, car elles 

permettent de répondre aux besoins toujours croissants des abonnés, qui utilisent des 

applications de plus en plus gourmandes en bande passante (vidéo HD, la visio-conférence, 

cloud computing, jeux et achats en ligne), tout en offrant la possibilité de couvrir la totalité du 

globe terrestre. Cependant, suivre cette demande implique de concevoir des charges utiles 

toujours plus complexes. Le nombre d’équipements embarqués augmente, ce qui se traduit 

par une augmentation de la masse et du volume des systèmes et qui se répercute 

finalement sur le cout final de la mission spatiale. 

Une des méthodes envisagées afin de contrer ces difficultés consiste à intégrer aux satellites 

des technologies optiques/photoniques, le poids d’une fibre étant notamment très inférieur à 

celui d’un câble RF "classique ". Il a ainsi été démontré que les fonctions de routage des 

signaux, de transport des signaux de référence (oscillateurs locaux), de filtrage, de formation 

de faisceau, de conversion de fréquence, ainsi qu’une partie de l’amplification pourraient être 

réalisées dans le domaine optique. 

Dans ce contexte, les travaux de thèse présentés dans ce manuscrit ont porté sur la 

conception de convertisseurs de fréquences RF basés sur des technologies photoniques 

semi-conductrices. Ces composants sont essentiels à la charge utile car leur rôle consiste à 

limiter les interférences entre la liaison montant (sol vers satellite) et la liaison descendante 

(satellite vers sol). Dans le passé, cette fonction a déjà fait l’objet de nombreuses études, via 

l’interféromètre de Mach-Zehnder et associé à un laser et à une photodiode. Elles ont permis 

d’aboutir à des résultats prometteurs mais ce composant reste encombrant. L’emploi de 

matériaux semi-conducteurs permettrait à terme de réaliser le mélange de fréquences grâce 

à une unique puce dont les dimensions seraient de quelques centaines de µm et sur laquelle 

les composants optiques seraient intégrés. Ainsi, sept architectures de convertisseur de 

fréquences ont été développées : les cinq premières sont réalisées à partir de différents 

agencement de modulateurs électro-absorbants (EAM) et les deux dernières emploient 

également des amplificateurs optiques à semi-conducteurs (SOA), soit en tant qu’élément 

fortement non-linéaire, soit en tant que modulateur. 

Ces travaux ont été réalisés suivant deux axes. D’une part des simulations ont été réalisées, 

via le logiciel VPIphotonics® et ont permis d’évaluer les performances des architectures 

proposées au travers du gain de conversion, du facteur de bruit, des isolations RF/FI et 

OL/FI, du rapport C/I3 et du point d’interception d’ordre 3 et des raies parasites générées 

(spurious). Les paramètres entrés dans les simulations et décrivant les composants ont été 

choisis via une étude bibliographique approfondie. D’autre part,  des manipulations ont été 

entreprises afin de confronter les résultats de simulation aux résultats expérimentaux et de 

démontrer la faisabilité de réaliser des mélangeurs basé sur les EAM. 
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Lors des simulations, les architectures basées sur le modulateur électro-absorbant ont 

montré des performances en dessous de ce qui peut être obtenu à l’aide de mélangeurs RF, 

mais tout de même encourageantes. Les facteurs de bruit étaient compris entre 29 et 36 dB 

et les gains de conversion entre -20 et -31 dB. Les pertes des mélangeurs réalisés à partir 

d’EAM sont donc élevées et ces derniers ajoutent du bruit à la chaine de transmission, ce qui 

n’est pas le cas des convertisseurs de fréquences passifs. Cependant, d’excellents rapports 

C/I3 (environ 70 dBc @ PRF = -25 dBm) et IIP3 (>10 dBm) ont été obtenus, ce qui traduit une 

très bonne réjection des produits d’intermodulation d’ordre 3. Dans ces conditions, les pertes 

importantes pourraient être compensées par les amplificateurs de la charge utile, qui 

pourraient fournir d’avantage de puissance. Leur linéarité serait alors affectée mais elle 

serait compensée par les performances des mélangeurs. 

A l’aide d’un système de filtrage, une des architectures a montré de bonnes isolations. Pour 

les autres, les signaux RF et OL appariassent fortement en sortie de mélangeur. Elles ne 

sont donc pas utilisables telles quelles et ces paramètres doivent être fortement améliorés. 

En ce qui concerne la pureté spectrale, il a été montré que les topologies basées sur le 

modulateur électro-absorbant génèrent peu de fréquences parasites et en particulier lorsque 

des filtres a réseau de Bragg performants sont utilisés. La plupart des plans de fréquence en 

bande Ku/Ku pourraient être employés ainsi que certains plans en bandes Ku+/Ku et Ka/Ka. 

Pour ces derniers la présence en sortie de la fréquence 2OL reste problématique. 

Une fois ces analyses effectuées, il était intéressant de chercher des solutions capables 

d’améliorer ces performances. Une étude paramétrique a montré qu’une réduction des 

pertes d’insertion des modulateurs ainsi qu’une augmentation de la puissance optique 

maximale acceptable en entrée permettraient de gagner quelques dB sur le gain et le facteur 

de bruit. Cela implique une amélioration technologique importante. Ces études ont 

également révélé que la puissance RF d’entrée pourrait être abaissée sans affecter le 

comportement des mélangeurs. Les contraintes sur les LNA de la charge utile pourraient 

être diminuées. 

Une autre solution qui permettrait d’accroitre significativement les performances consisterait 

à ajouter un amplificateur optique à fibre dopée erbium (EDFA) avant le photorécepteur. Les 

NF pourraient être réduit (jusqu’à 15 dB dans le cas de l’architecture composée de deux 

EAM en série) et les gains de conversion pourraient être positifs. Ces nettes améliorations 

se feraient cependant au détriment de la consommation électrique, de la masse, de la 

complexité. 

Les simulations effectuées sur les deux dernières architectures, comportant un SOA, ont 

permis d’aboutir à des gains de conversion intéressants (-6 à -24 dB) mais également à des 

facteurs de bruit élevés (37 à 47 dB). Elles ont aussi montré une pureté spectrale moins 

avantageuse que dans le cas des architectures EAM équipées de filtres à réseau de Bragg. 

Les harmoniques d’OL sont nombreuses et rendent difficile l’utilisation des plans de 

fréquences étudiés, en particulier dans le cas de l’architecture utilisant le SOA en tant 

qu’élément non-linéaire. De plus, les simulations n’ont pas permis de mettre en évidence un 

moyen permettant d’améliorer significativement les performances. 
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La dernière partie de ces travaux de thèse a été consacrée à la mise en œuvre d’études 

expérimentales destinées, entre autre,  à valider les modèles de simulation employés. Au 

moment des manipulations, nous ne disposions que d’un seul EAM et de deux EML (EAM et 

laser intégrés). A partir de ces deux composants, trois architectures de convertisseur de 

fréquence RF ont été mises en place. Malgré de faibles performances, dues notamment aux 

fortes pertes des composants optiques, une bonne concordance a été obtenue entre les 

résultats expérimentaux et les résultats de simulation. 

Cette partie expérimentale a également permis de mettre en avant un phénomène qui avait 

été ignoré lors des simulations : la caractéristique des EAM (courbe d’absorption de la 

lumière incidente en fonction de la tension de polarisation) se déforme en fonction des 

puissances et des fréquences mises en jeu ainsi qu’en fonction de la température. Ces 

fluctuations n’entrainent pas réellement de modification du gain de conversion et du facteur 

de bruit, mais entrainent des variations importantes des niveaux de puissance des 

fréquences parasites. 

 

Le domaine de la conversion de fréquence à l’aide de composants semi-conducteurs étant 

relativement nouveau, les perspectives associées à ces travaux de thèse sont nombreuses : 

Il serait d’abord intéressant d’établir un modèle dynamique de courbe d’absorption des EAM. 

Chaque coefficient du polynôme employé dans les simulations ne serait plus une constante 

mais une fonction de la puissance optique d’entrée, de la puissance électrique d’entrée, de 

la fréquence électrique, de la température, et du courant dans le cas de la modélisation des 

EML.  Nous pourrions ainsi effectuer une analyse plus complète sur l’évolution des spurious 

en fonction de ces paramètres. 

Il faudrait également faire d’avantage de recherches sur les SOA, afin de déterminer s’il ne 

serait pas possible de baisser le temps de vie des porteurs. Les SOA se comporteraient 

alors comme des EDFA et les effets non linéaires sur les signaux modulants seraient 

supprimés. Remplacer les EDFA par des SOA permettrait d’améliorer la compacité du 

système.  

Utiliser une seconde fibre à réseau de Bragg, afin de supprimer une des deux bandes 

latérales OL du spectre optique, permettrait d’annuler la fréquence 2OL en sortie de 

mélangeur, qui est très pénalisante en bande Ku+ et Ka. Le gain de conversion, et donc le 

NF, seraient dans un premier temps affectés, car les bandes latérales OL permettent 

également de générer la fréquence FI (par battement avec la raie RF se situant du même 

côté de la porteuse optique), mais l’amplification permettrait de compenser la perte de signal. 

Il serait aussi pertinent de réaliser une étude sur la contribution de chacune des sources de 

bruit à la densité spectrale de puissance de bruit en sortie de convertisseur. Il serait ainsi 

possible de trouver des voies d’amélioration pour diminuer le NF : en réduisant par exemple 

la puissance sur le photodétecteur si le bruit de grenaille est prépondérant, en choisissant 

une photodiode adaptée si le bruit thermique pose problème… 
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Un des avantages du simulateur VPIphotonics® est aussi de pouvoir réaliser des co-

simulations. Ce principe consiste à utiliser deux logiciels de simulation et de les faire 

fonctionner en parallèle, le premier pouvant par exemple calculer des données puis les 

transmettre au second. Ainsi en associant VPI à un logiciel comme ADS, il serait possible de 

simuler une charge utile photonique complète, ce qui inclue les amplificateurs faible bruit et 

de puissance, les oscillateurs locaux, les IMUX et OMUX…  

Durant les manipulations réalisées, il n’a pas été possible de mesurer le point d’interception 

d’ordre 3. Les puissances nécessaires à une lecture correcte du niveau du signal à 

l’analyseur correspondaient déjà au régime saturé du mélangeur. Il faudrait donc reprendre 

ces expériences en employant un analyseur plus performant, ou alors en incorporant des 

LNA, permettant de travailler avec des puissances plus élevées tout en masquant le facteur 

de bruit du mélangeur.  

Les études expérimentales ont été menées uniquement à l’aide de composants pris sur 

étagère. Mettre en œuvre les structures de convertisseur proposées à l’aide de composants 

intégrés sur puce (silicium par exemple) et réaliser une démonstration de faisabilité 

permettrait de les consolider. 

Enfin, il serait intéressant, un fois les structures intégrées réalisées, de les confronter à 

l’environnement spatial (température, vide, radiations…) et de mener des tests de 

qualification. 
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Résumé 

Les télécommunications par satellite prennent aujourd’hui de en plus d’importance, et le nombre 

d’abonnés à travers le monde ne cesse de croitre. Partout où la fibre optique ne peut être déployée, 

elles sont un moyen fiable de fournir des débits très élevés aux utilisateurs, dont les pratiques 

nécessitent des bandes passantes toujours plus importantes (vidéo HD, visioconférences, 

téléchargement, cloud computing, jeux en ligne…). Elles garantissent également de très vastes zones 

de couverture. Pour les concepteurs de charges utiles de satellite, suivre les besoins du marché 

revient à augmenter constamment le nombre d’équipements embarqués, ce qui affecte le volume et la 

masse des systèmes et donc le cout de mise en orbite.  Une des solutions envisagées afin de contrer 

ce phénomène consiste à employer des technologies optiques. Il a été démontré par Thales Alenia 

Space que pour un système de distribution de signaux de référence de 1 vers 64 équipements, la 

réduction du poids pourrait être de 70 %. Dans ce contexte nous avons développé 7 convertisseurs de 

fréquence RF réalisés à partir de composants photoniques semi-conducteurs. Ces convertisseurs font 

partie des composants clés des charges utiles car ils permettent d’isoler les transmissions montantes 

(vol vers satellite) et descendantes (satellite vers sol) afin d’éviter les interférences.  Les performances 

des 7 architectures proposées, réalisées à partir de modulateurs électro-absorbants (EAM) et 

d’amplificateurs optiques à semi-conducteurs (SOA) ont été évaluées au travers de différentes 

simulations et en calculant le gain de conversion, le facteur de bruit, les isolations RF/FI et OL/FI, les 

rapports C/I3 et les coordonnées du point d’interception d’ordre 3. Nous avons obtenu des 

performances intéressantes, premières données pour de futures études et montré que ces 

convertisseurs seraient compatibles avec de nombreux plans de fréquence en bandes Ku/Ku, Ku+/Ku, 

et Ka/Ka. Des manipulations ont également permis de valider les modèles théoriques employés dans 

les simulations. 

Mots-clés : Satellite ; Charge utile ; Convertisseur de fréquence RF ; Mélangeur photonique ; 
EAM ; SOA 

Abstract 

Nowadays, Satellite telecommunications are becoming very popular and the number of subscribers 
worldwide is always growing. Wherever the optical fiber cannot be deployed, they are a reliable way to 
provide very high data rates to the users, whose activities are becoming more and more bandwidth-
hungry (HD video, video conferencing, downloading, cloud computing, online games ...). They also 
guarantee very large coverage areas. In order to follow the market needs satellite payload designers 
have to increase the number of on-board equipment, which affects the volume and mass of the 
systems and therefore the launching cost. One of the solutions to solve the problem consists in using 
optical technologies. It has been demonstrated by Thales Alenia Space that In the case of a reference 
signal distribution system for 64 devices, a weight reduction of about 70% could be obtained. In this 
context we have developed 7 RF frequency down-converters based on photonic semiconductor 
components. The down-converters are key components of satellite payloads, as their aim is to isolate 
uplink transmissions (ground to satellite) and downlink (satellite to ground) to avoid interference. 
Performance of the 7 architectures, incorporating electro-absorption modulators (EAM) and 
semiconductor optical amplifiers (SOA) were evaluated through various simulations and by calculating 
the conversion gain, noise figure, RF/IF and LO/IF isolations, the C/I3 ratio and the coordinates of the 
third order intercept point. We obtained interesting results, first data for futur works, and showed that 
these converters are compatible with many frequency plans in Ku/Ku, ku

+
/Ku, and Ka/Ka bands. 

Manipulations were also led and validated the theoretical models used in simulations. 

Keywords : Satellite ; Payload ; RF frequency down converter ; Photonic mixer ; EAM ; SOA 

 


