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Resumé

Cette thèse s'inscrit dans le cadre de l'optique micro-onde. Nous avons
mis en ÷uvre di�érentes solutions opto-electroniques dans le but de réaliser
un synthétiseur hyperfréquence monolithiquement intégré, faiblement bruité
et largement accordable jusqu'au domaine millimétrique. Le synthétiseur est
basé sur l'intégration sur InP de deux lasers DFB, d'un coupleur optique
et d'une photodiode rapide. En outre, un modulateur électro-optique est
également implémenté sur la puce a�n de transmettre un signal de données
sur la porteuse générée. Les performances obtenues en termes de gamme
d'accord et de transmission de données sans �l se sont révélées conformes
aux objectifs. Ainsi, une gamme d'accord de 0 à 110 GHz et un débit de
transmission de données sans �l à courte distance de 1 Gbit/s ont pu être
démontrés, établissant notre système à l'état de l'art mondial pour ce type
de composant totalement intégré.

Les performances en termes de bruit de phase se sont en revanche révé-
lées décevantes. Pour remédier à ce problème nuisant à la montée en débits
supérieurs, nous avons exploré deux solutions de stabilisation de la fréquence
porteuse. La première, basée sur un asservissement électronique (OPLL) de
la puce, s'est pour le moment révélé infructueuse, mais a permis d'étudier
plus avant les problématiques qui lui sont liées. La seconde solution, basée sur
un système inédit de rétroinjection optique mutuelle et une stabilisation sur
un oscillateur électronique externe a quant à elle répondu à nos souhaits. En
e�et, la stabilisation de la fréquence porteuse par cette technique a permis
de démontrer des largeurs de raies inférieures à 30 Hz et un bruit de phase
réduit à -90 dBc/Hz à 10 kHz d'une porteuse accordée à 90 GHz.

A la suite de ces travaux sur une première génération de composants,
une deuxième génération a été développée a�n d'améliorer les performances
intrinsèques de la puce en remédiant aux limitations observées jusqu'alors.
Ainsi, une nouvelle con�guration de cavité a été conçue intégrant notamment
des lasers plus longs ainsi que des miroirs haute ré�ectivité. Par ailleurs, une
optimisation de la structure de la photodiode a été réalisée a�n d'améliorer
encore sa bande passante.

Une telle source permet d'envisager la génération et la modulation de si-
gnaux microonde faible bruit de phase et largement accordables sur des com-
posants monolithiquement intégrés répondant aux exigences de compacité,
de reproductibilité et de performances haut débit requises par les industries
des télécommunications, de la défense ou encore du domaine spatial.
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Abstract

This thesis deals with the microwave photonics context. We have imple-
mented various opto- electronic solutions in order to realize a monolithically
integrated microwave synthesizer which has a low noise and a wide tunability
until millimeter-wave frequencies. The synthesizer is based on the integration
of two InP DFB lasers, an optical coupler and a fast photodiode. In addi-
tion, an electro-optic modulator is also implemented on the chip in order to
transmit data on the generated carrier. The performances obtained in terms
of tunability and wireless data transmission proved consistent with the ob-
jectives. Thus, a tuning range of 0-110 GHz and a short distance wireless
data transmission rate of 1 Gbit /s have been demonstrated, establishing our
system to the state of the art for this type of fully integrated component.

Phase noise and linewidth performances have however been disappointing.
To solve this problem a�ecting the data rate we have investigated two ways
of stabilizing the carrier frequency. The �rst, based on an electronic feedback
loop (OPLL) has yet proved unsuccessful but allowed us to further explore
the related issues. However, the second solution, based on a new system of
optical cross injection and stabilization to an external electronic oscillator
has �lled our wishes. Indeed, the stabilization of the carrier frequency by
this technique has demonstrated linewidth less than 30 Hz and a reduced
phase noise to -90 dBc/Hz at 10 kHz for a given carrier at 90 GHz.

Next to the �rst generation components, a second generation was deve-
loped to improve the intrinsic performances of the chip by remedying the
limitations previously observed. Thus, a new cavity con�guration was desi-
gned including longer lasers and high re�ectivity integrated mirrors made by
materials deep etching. Moreover, optimization of the photodiode structure
was carried out to further improve the bandwidth.

Such a source allows to consider the generation and modulation of low
phase noise and widely tunable microwave signals on monolithically integra-
ted components matching the compactness, reproducibility and high speed
performances required by the telecom, defense and space industries.
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Introduction

L'histoire des signaux hautes fréquences est une histoire plus que cen-
tenaire. Depuis la �n du XIXe siècle, l'évolution des techniques destinées à
générer ce type de signaux présente un exemple des plus signi�catifs de ce
que l'inventivité des scienti�ques et des ingénieurs est capable de produire.
Des premières expériences de Hertz jusqu'aux oscillateurs microélectroniques
à quartz, en passant par les émetteurs à arc et les tubes à vide, ces technolo-
gies ont accompagné les grandes aventures industrielles des systèmes radio-
fréquence (RF) qui furent le moteur de leur développement. Récemment,
la croissance extraordinaire qu'a connu le domaine des télécommunications
avec la téléphonie mobile a eu un impact considérable sur la progression
des systèmes radios. La rapide expansion du marché mondial s'est accom-
pagnée de grandes recherches dans le domaine de l'électronique embarquée
a�n de répondre aux contraintes de faible consommation, d'autonomie, de
reproductibilité et de faibles coûts de production de ces systèmes. Cette évo-
lution s'est faite dans le sens d'une miniaturisation toujours plus poussée
des composants qui a pu pro�ter des progrès constants de la microélectro-
nique. En permettant de s'a�ranchir des dispositifs encombrants à base de
composants discrets et en limitant les déports de signaux dans les guides
d'ondes et les lignes coaxiales, les circuits intégrés monolithiques hyperfré-
quence, plus couramment noté MMIC (par sa dénomination anglo-saxonne :
Monolithic Microwave Integrated Circuit), ont entrainé une véritable rupture
technologique dans le domaine. Parallèlement, les secteurs de l'armement et
du spatial ont poussé à l'élaboration de systèmes radio-fréquence de plus
en plus sophistiqués, sachant répondre aux contraintes de sécurité et de �a-
bilité, pour des applications diversi�ées nécessitant notamment la présence
d'oscillateurs locaux de grande pureté spectrale.

A l'heure actuelle, de nouveaux challenges techniques sont en perspec-
tive. Il s'agit notamment de gérer e�cacement les nombreuses gammes de
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fréquences utilisées, a�n par exemple d'assurer l'émergence de systèmes de
communications sans �l multistandards recon�gurables numériquement. Cela
réclame des composants disposant d'une large plage d'accord et capable d'in-
tégrer toujours plus de fonctions. En outre, la tendance à la montée en fré-
quence des applications, a�n notamment de s'a�ranchir de l'encombrement
spectral ou encore d'assurer une forte directivité aux signaux, conduit à se
confronter à de nouvelles di�cultés techniques, occasionnant des problèmes
d'encombrement et de coût.

Parallèlement au développement de solutions purement électroniques, l'opto-
électronique s'avère également être un domaine très fécond concernant l'émis-
sion et la détection de signaux haute fréquence. Les composants photoniques
à semi-conducteur ont pu pro�ter de l'expansion des télécommunications
optiques numériques, qui constituent aujourd'hui la base du réseau inter-
net mondial, et s'appliquent désormais de plus en plus au domaine radio-
fréquence. L'utilisation de l'optique présente en e�et de nombreux intérêts :
la disponibilité de grandes bandes passantes qui permettent, grâce au mul-
tiplexage en longueur d'onde, de transporter des signaux montants et des-
cendants de natures di�érentes (oscillateurs locaux, signaux analogiques et
numériques) dans une même �bre optique ; les faibles pertes de propagation
dans ces �bres indépendamment de la fréquence du signal et en�n l'insensi-
bilité aux perturbations électromagnétiques. A cela s'ajoute la possibilité de
fabriquer des sources photoniques de signaux radio-fréquence qui, du fait de
leur simplicité, ne posent pas de problèmes d'encombrement même lorsque
les fréquences dépassent la dizaine de GHz. Pour les sources continues, nous
pouvons citer notamment les lasers à cascades quantiques pour le domaine
Terahertz et les sources utilisant le principe de photo-mélange par battement
de deux lasers sur une photodiode.

C'est ce dernier type de source qui sera étudié dans ce travail de thèse.
L'objectif est de démontrer la faisabilité d'une source photonique hyperfré-
quence monolithiquement intégrée. Lasers, ampli�cateurs optiques, modula-
teurs électro-optiques, coupleurs, photodiodes, tous ces di�érents éléments
sont réunis sur une seule et même puce a�n de disposer d'un maximum de
fonctionnalités et ainsi d'obtenir une grande marge de man÷uvre sur la for-
mation du signal hyperfréquence ou micro-onde. Ce travail a été réalisé en
s'appuyant sur les avancées conjointes de l'optique et de l'électronique hyper-
fréquence, et en essayant de tirer le meilleur de chacune. Dans ce mémoire,
nous retracerons les étapes qui ont jalonné l'élaboration de ce composant et
nous présenterons les performances qu'il nous a permis d'atteindre.
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Dans le premier chapitre, nous présenterons les caractéristiques, appli-
cations et intérêts des signaux micro-ondes et nous décrirons plus parti-
culièrement les synthétiseurs de fréquences associés. En parallèle aux solu-
tions électroniques, nous ferons état des progrès des solutions optiques et de
l'émergence de l'optique-hyperfréquence. Nous évoquerons notamment l'inté-
rêt de ces solutions optiques pour les télécommunications sans �l sur porteuse
micro-onde et millimétrique, domaine en pleine expansion devant la montée
en fréquence des systèmes de radiocommunication nécessaires aux nouveaux
usages de télécommunications qui demandent toujours plus de débits de don-
nées et ce de manière ubiquitaire. La disponibilité de sources performantes,
peu coûteuses et compactes pour ce type d'application s'avère dès lors cru-
ciale.

Grâce au progrès des technologies sur semi-conducteurs, il est aujourd'hui
possible de développer des sources photoniques miniaturisées permettant une
utilisation diverse et �exible dans les réseaux de nouvelle génération. Jusqu'à
présent, ces sources étaient néanmoins composées de plusieurs éléments dis-
crets pouvant nuire à sa compacité, à sa stabilité et à son rendement énergé-
tique. Le projet que nous avons poursuivi au III-V Lab a pour but de déve-
lopper la première source photonique millimétrique totalement intégrée sur
phosphure d'Indium (InP). Basé sur le principe du photomélange optique, le
composant envisagé est composé de deux lasers fonctionnant autour de 1550
nm, de modulateurs (MEA), d'ampli�cateurs (SOA), de coupleurs optiques
et d'une photodiode très rapide a�n de générer un battement hyperfréquence
accordable sur une large bande de fréquence. Ce travail a été réalisé dans le
cadre de deux projets de recherche et développement de l'union européenne
dénommés IPHOS [1] et IPHOBAC-NG [2].

Le chapitre 2 décrit en détail le composant développé ainsi que les briques
de base qui le constituent. Une première génération de composants a été
conçue et fabriquée, respectivement par Mourad Chtioui et Marco Lamponi,
avant le début de cette thèse. La présentation du travail de conception du
composant de seconde génération revient sur l'élaboration de sa structure
verticale et horizontale, en précisant notamment la justi�cation des amélio-
rations, choix et compromis qui ont été faits a�n de s'assurer les meilleurs
performances possibles en termes de gamme d'accord, de bande passante et
de bruit de phase. Nous décrirons également le processus de fabrication et
les di�cultés associées à cette technologie complexe, comprenant notamment
deux étapes de reprise d'épitaxie.

En�n, dans le chapitre 3, nous évaluerons les performances statiques et
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dynamiques obtenues sur les composants de première génération a�n de va-
lider le concept. Nous insisterons plus particulièrement sur leur application
à la transmission de données sans �l à haut-débit et sur les solutions mises
en ÷uvre dans le but de réduire le bruit de phase du signal hyperfréquence
généré.



Chapitre 1

En route pour le millimétrique

Chacun sait l'importance qu'occupent à notre époque les ondes radioélec-
triques dans notre quotidien. Il s'agit d'une technologie clef du XXe siècle
qui n'a cessé d'évoluer vers davantage d'applications toujours plus diversi-
�ées. Parmi ces ondes radios, les ondes hyperfréquence ou micro-ondes se sont
distinguées dans de nombreux domaines parmi lesquels celui des télécommu-
nications ou ceux de la sécurité et de la défense. L'utilisation des micro-ondes
est en e�et à la base des technologies tels que le radar et la téléphonie mobile,
entre autres.

Les nombreux intérêts que représentent ces ondes continuent de donner
lieu à une intense activité, tant au niveau industriel que scienti�que, pour
le développement de sources hyperfréquences. A�n de répondre à certaines
utilisations de plus en plus sophistiquées, l'obtention de sources à la fois com-
pactes, e�caces, puissantes et simples à mettre en ÷uvre est ainsi hautement
désirée, notamment pour les ondes millimétriques dans le cas de fréquences
atteignant plusieurs dizaines de GHz.

Depuis quelques années, de nouvelles perspectives ont ainsi été dégagées.
Ainsi, une des applications potentielles de ces ondes millimétriques concerne
les nouveaux réseaux de communication, dont l'objectif est de fournir aux
utilisateurs des très hauts débits d'informations en tous lieux et à tout mo-
ment. Nous verrons par la suite que sur ce secteur, des solutions de type
purement électroniques sont en concurrence avec des solutions basées sur des
composants photoniques, et en quoi chacune d'elles possède des avantages et
des inconvénients.

15
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1.1 Le domaine hyperfréquence ou micro-onde

Les ondes hyperfréquence, mieux connues sous le nom de micro-ondes [3],
font partie des ondes radioélectriques situées dans une gamme de fréquence
intermédiaire entre le domaine de l'infrarouge et celui des ondes de radiodif-
fusion. Leur histoire est attachée à de grands succès technologiques tels que
les radars, les fours micro-ondes et plus récemment les systèmes de téléphonie
mobile ou d'autres systèmes de télécommunications sans �l tel que le Wi�.
Les technologies hyperfréquence continuent de faire l'objet d'une évolution
constante et parmi elles, celles basées sur les ondes dites millimétriques, dont
les fréquences sont supérieures à 30 GHz, font notamment l'objet d'une at-
tention de plus en plus soutenue, laissant entrevoir une tendance à l'évolution
des systèmes micro-ondes vers ce domaine dans plusieurs secteurs.

1.1.1 Dé�nition

On dé�nit une onde électro-magnétique comme la propagation d'une dé-
formation harmonique des propriétés électriques et magnétiques de l'espace.
Il s'agit de la description ondulatoire du rayonnement d'énergie électro-
magnétique qui peut aussi être traduit au niveau corpusculaire par un trans-
fert de photons. La périodicité temporelle de cette déformation peut être
représentée par la notion de fréquence, qui quanti�e le nombre de cycles on-
dulatoires passant en un point donné en une seconde. En�n, connaissant la
vitesse de propagation v de l'onde dans un milieu donné et sa fréquence f,
on dé�nit la périodicité spatiale correspondante, appelée longueur d'onde λ,
par la relation λ = v/f . Dans le vide le rayonnement électromagnétique se
déplace à la constante physique fondamentale c = 299792458 m/s.

Le spectre électromagnétique est historiquement subdivisé en bandes de
fréquence. Par fréquences croissantes, nous pouvons notamment citer :

� Les ondes radioélectriques ou ondes Hertziennes.
� Les rayonnements infrarouges.
� La lumière visible.
� Les rayonnements ultraviolets.
� Les rayons X.
� Les rayons Gamma.
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Sur la �gure 1.1 sont représentées ces di�érentes bandes en fonction de la
fréquence et de la longueur d'onde des rayonnements.

Ondes radioélectriques

Micro-ondes

Ondes lumineuses Rayons
X

Rayons
gamma

103 102 101 1 10−110−210−310−410−510−610−710−810−910−1010−1110−12

106 107 108 109 1010 1011 1012 1013 1014 1015 1016 1017 1018 1019 1020

Longueur d'onde (m)

Fréquence (Hz)

Figure 1.1: Spectre du rayonnement électromagnétique en fonction de la
longueur d'onde et de la fréquence.

Les ondes dites hyperfréquences, ou micro-onde, sont des ondes radioélec-
triques dont les fréquences sont approximativement comprises entre 300 MHz
et 300 GHz, soit des longueurs d'onde dans l'air ou le vide comprises entre 1
m et 1 mm (Le terme de micro-onde provient du fait que ces ondes ont une
longueur d'onde plus courte que celles destinées à la télévision terrestre et
à la radio FM). Les limites de dé�nition de ce type d'ondes sont cependant
assez arbitraires et varient selon le champ d'étude. Ainsi, un découpage plus
précis du domaine hyperfréquence comprend les bandes UHF (�Ultra High
Frequency� de 300 MHz à 3 GHz), SHF (Super High Frequency entre 3 à 30
GHz) et EHF (�Extremely High Frequency� de 30 à 300 GHz, aussi appelée
onde millimétrique). En�n, les bandes dé�nies par les standards IEEE (Insti-
tute of Electrotechnical and Electrical Engineers) [4] données par le tableau
suivant restent les plus utilisées par les ingénieurs.
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Désignation Gamme de fréquences (GHz)

Bande L 1-2

Bande S 2-4

Bande C 4-8

Bande X 8-12

Bande Ku 12-18

Bande K 18-26,5

Bande Ka 26,5-40

Bande Q 33-50

Bande U 40-60

Bande V 50-75

Bande E 60-90

Bande W 75-110

Bande F 90-140

Bande D 110-170

Bande G 140-220

1.1.2 Historique

En 1888, quelques années après la fondation de la théorie de l'électro-
magnétisme par James Maxwell, qui formula ses célèbres équations dans son
Traité sur l'électricité et le magnétisme en 1873, Heinrich Hertz parvint à pro-
duire et à détecter des ondes électromagnétiques se propageant dans l'air à
de très hautes fréquences inaugurant ainsi l'avènement des ondes qui portent
son nom : les ondes hertziennes également appelées ondes radio. Pour ce
faire, il utilise un émetteur à étincelle constitué par un éclateur et un cir-
cuit LC oscillant. Les oscillations électriques qui naissent dans ce dispositif
sont à l'origine d'une onde qu'il détecte à distance à l'aide d'un résonateur
composé d'un anneau métallique presque refermé sur deux sphères de lai-
ton entre lesquelles est observée une étincelle. Hertz estime que la fréquence
des oscillations provoquées par son montage est de l'ordre de cent millions
de périodes par seconde, soit de l'ordre du GHz. Cette expérience constitue
la première preuve que les oscillations du rayonnement électromagnétique
peuvent se propager.
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Figure 1.2: oscillateur de Hertz.

Il ne manquait désormais que l'addition d'un manipulateur morse à l'ap-
pareil de Hertz pour que les ondes électromagnétiques deviennent porteuses
de données. Grâce à ce dispositif, l'ingénieur italien Guglielmo Marconi réa-
lisa en 1899 la première communication transmanche par radio enregistrant
l'un des premier grand succès de la télégraphie sans �l.

Le début du XXe siècle marque alors véritablement l'éclosion des télé-
communications modernes qui, dans un premier temps, furent essentiellement
réalisées par propagation de l'onde à la surface de la terre. Dans la limite de la
courbure terrestre, le niveau du signal reçu étant proportionnel à la longueur
d'onde, les ondes longues (dont les fréquences sont inférieures à 300 kHz)
ont tout d'abord été privilégiées par les services commerciaux laissant aux
radioamateurs l'exploitation des fréquences plus élevées. Les performances
obtenues par ces derniers ainsi que les travaux théoriques de Kennelly et
Heavyside sur la propagation des ondes par ré�exion sur les couches de l'at-
mosphère supérieure démontrèrent cependant la viabilité des communications
sans �l intercontinentales par propagation ionosphérique à l'aide de signaux
à ondes courtes atteignant des fréquences de quelques MHz.
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Figure 1.3: Les premières émissions de radiodi�usion eurent lieu en 1920.
Nous voyons ici une image publicitaire de la radio tour Ei�el.

Néanmoins, les di�cultés techniques pour concevoir des émetteurs per-
mettant d'obtenir des oscillations entretenues à des fréquences supérieures
et su�samment pure spectralement condamnèrent pendant longtemps le do-
maine de l'électronique micro-onde au silence radio. Il fallut attendre le dé-
veloppement de la technologie radar et son perfectionnement au cours de la
seconde guerre mondiale pour disposer d'un émetteur performant de signaux
hyperfréquence basé sur un tube électronique à cavité résonnante soumis à
un champ magnétique : le magnétron. Par la suite, la recherche de perfor-
mances accrues a notamment conduit à développer des sources de très haute
pureté spectrale telles que celles basées sur la multiplication de signaux issus
d'oscillateurs à quartz.

Figure 1.4: Magnétron provenant d'un radar russe.
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Dans la deuxième partie du XXe siècle, la révolution qu'a constitué l'avè-
nement des semi-conducteurs n'a pas ignoré le domaine de l'électronique
micro-onde. Ainsi, le développement de composants semi-conducteur hyper-
fréquence au début des années 1960, tel que les diodes GUNN ou les transis-
tors à e�et de champ à grille métallique MEFSET, et le perfectionnement des
technologies de guidage coplanaire et microruban ont permis la conception
d'oscillateurs réalisés sur circuit intégré micro-onde monolithique (MMIC
de l'anglais Monolithic Microwave Integrated Circuit). Grâce au progrès de
la photolithographie, ces derniers ont en�n rendu possible la production en
grande série de sources dans le domaine micro-onde permettant notamment
aux signaux hyperfréquence de faire une percée retentissante dans le domaine
des télécommunications avec la téléphonie mobile.

En�n, dernier avatar sur ce long chemin, ces vingt dernières années ont
vu les potentialités o�ertes par l'optique s'investir dans les systèmes hyper-
fréquence, et ce grâce à la maturité qu'ont pu atteindre des technologies telles
que les lasers, les �bres optiques ou encore les photodiodes. L'optoelectro-
nique hyperfréquence est aujourd'hui un domaine foisonnant et prometteur
quant à la disposition de sources micro-onde à la fois compactes et pures
spectralement sur une large bande de fréquence.

1.1.3 Caractéristiques, intérêts et applications

Les propriétés particulières des signaux hyperfréquence rendent leur uti-
lisation intéressante à de nombreux égards. Les micro-ondes se situant à la
lisière des ondes électriques et des ondes optiques, cette double appartenance
leur confère des caractéristiques hybrides. Ainsi, si la production de ces si-
gnaux relève essentiellement de propriétés électriques, leur propagation re-
lève en majeure partie du domaine de l'optique. Il est toutefois important de
prendre en compte l'interaction des ondes électromagnétiques avec la matière
et notamment avec les di�érents éléments composant l'atmosphère. La �gure
1.5 représente l'e�et de l'absorption des ondes hyperfréquence dans l'atmo-
sphère en fonction de la fréquence. Elle illustre notamment l'augmentation de
l'atténuation atmosphérique lorsque la fréquence croit et la présence de pics
d'absorption pour des fréquences particulières entre lesquelles apparaissent
des fenêtres de transmission ; ceci explique pourquoi la plupart des applica-
tions micro-onde à longue distance travaillent sous 30 GHz. En�n, concer-
nant les phénomènes de ré�exion, contrairement aux ondes de plus basse
fréquence pour lesquelles l'ionosphère est opaque, cette couche d'atmosphère
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supérieure est traversée sans inconvénient par les ondes hyperfréquence ce
qui leur confère une utilité particulière pour les applications en direction de
l'espace.
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Figure 1.5: Absorption des ondes hyperfréquences dans l'atmosphère.

Le premier intérêt des ondes hyperfréquences vient de la concentration
spatiale de l'énergie rayonnée du fait de la courte longueur d'onde qui per-
met d'obtenir un faisceau étroit et de forte directivité. Cette propriété est
notamment mise en oeuvre pour la précision de la détection radar dont le
principe est de viser une cible par une onde électromagnétique et d'en mesurer
l'écho. En outre, les obstacles ne peuvent être détectés que si leurs dimen-
sions sont comparables à la longueur d'onde, ce qui rend les micro-ondes très
appropriées pour déceler des éléments de petite dimension et pour l'utilisa-
tion d'antennes de faible taille. D'une manière générale, plus la fréquence
est élevée, plus les systèmes fonctionneront à courte portée. Deuxièmement,
l'étendue du domaine micro-onde et les fréquences porteuses élevées qu'elle
o�re permettent de disposer de larges bande passante et donc de transmettre
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d'autant plus d'informations. A titre d'exemple, une bande passante de 10%
autour de 10 GHz peut contenir autant d'information que toute la bande
allant de 0 à 1 GHz. On comprend par conséquent l'intérêt que peut avoir
le domaine hyperfréquence pour les applications de type télécommunication
où les quantités d'informations mises en jeu vont toujours croissantes, et ceci
d'autant plus que la plupart des bandes de fréquence inférieures, a�ectées à
des services divers, sont en situation d'encombrement.

Considérant cela, les applications des micro-ondes s'avèrent nombreuses
et importantes. En voici une liste non exhaustive :

� Radiodétection, radioguidage : Les radars micro-onde sont utilisés
pour la navigation et la surveillance aérienne, maritime et terrestre.
La précision de ces systèmes tire partie des faibles dimensions des an-
tennes (rendant particulièrement viables les applications embarquées)
ainsi que de leur diagramme de rayonnement très �n rendu possible
du fait de la directivité des signaux micro-onde. Ils permettent notam-
ment de localiser les aéronefs, de détecter et de guider des missiles, de
contrôler le tra�c des aéroports, d'aider à l'atterrissage ou d'éviter les
collisions, etc. . .

� Guerre électronique : Ce sont notamment les dispositifs de contre-
mesures et de brouillage électronique. Ces systèmes doivent être ca-
pables d'identi�er et de suivre des signaux ennemis, ce qui réclame
une très grande bande passante à la détection, puis de riposter sous
forme de signaux de brouillage. Ils sont utilisés dans la plupart des
avions et des hélicoptères de combat.

� Radiométrie : Des radiomètres micro-onde sont utilisés pour l'évalua-
tion des caractéristiques physique de zones observées, tels que l'hu-
midité ou la température, permettant notamment de déterminer les
conditions météorologiques à courte distance.

� Communications : Les applications hyperfréquence pour les communi-
cations comprennent les liaisons horizontales terrestres et les liaisons
spatiales. Les premières ont connu un développement spectaculaire
ces vingt dernières années avec l'éclosion de la téléphonie mobile qui
repose sur un réseau de stations de base et d'antennes relais. Pour
exemple, le réseau 4G fonctionne, en France, sur trois bandes de fré-
quences attribués aux grands opérateurs de téléphonie mobile : la
bande des 800 MHz, la bande des 1800 MHz et la bande des 2600 MHz.
On peut également mentionner le transfert de données entre terminaux
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informatiques tels que ceux reposant sur les normes wi� et bluetooth
fonctionnant autour de 2.4 GHz. Les applications en développement
sont nombreuses et variées, surtout dans le cadre de la croissance ex-
trêmement forte du domaine des objets communiquants : radio sur
�bre, liaisons point à point, télécommunications directionnelles sécu-
risées, etc... Pour ce qui est des liaisons spatiales, on peut distinguer
les communications intersatellite et les communications terre-satellite,
dont les exemples les plus célèbres sont la navigation par satellite
(GPS) fonctionnant en bande L et la télévision par satellite fonction-
nant en bande C et Ku.

� Radioastronomie et télédétection spatiale : Les micro-ondes sont cou-
ramment utilisées pour observer les objets célestes à l'aide de radio-
télescope tel que l'Atacama Large Millimeter Array installé dans le
désert de l'Atacama et qui fonctionne dans le domaine millimétrique.
Dans l'autre sens, observer la terre à partir de l'espace à l'aide de té-
lédétecteurs micro-onde embarqués sur satellites arti�ciels permet de
recueillir des informations précieuses sur les caractéristiques et l'évo-
lution de la surface et de l'atmosphère de la Terre.

� Chau�age industriel et domestique : Le four micro onde est certaine-
ment l'application la plus populaire des ondes du même nom. Leur
capacité à pénétrer au coeur des matériaux de type diélectrique à
pertes, telles que les molécules d'eau, permet d'y dissiper de l'énergie
de manière thermique et d'obtenir un chau�age rapide et homogène.
La fréquence utilisée est de 2.45 GHz.

� Contrôle de sécurité corporel : Le scanner à onde millimétrique a connu
un développement récent pour des applications de sécurité, notam-
ment dans les aéroports. Certaines fréquences de la gamme millimé-
triques ont la propriété de traverser les vêtements et de s'arrêter à la
surface de la peau, ce qui permet de visualiser un témoin présent dans
le scanner comme � déshabillé � et ainsi d'identi�er d'éventuels objets
dissimulés.

� Médecine : L'hyperthermie hyperfréquence est utilisée dans le traite-
ment de tumeurs pour détruire les cellules cancéreuses. Dans le do-
maine du génie biomédical, des microcapteurs radio-fréquence implan-
tables pour la surveillance de paramètres biologiques commencent à
être utilisés.



1.1. LE DOMAINE HYPERFRÉQUENCE OU MICRO-ONDE 25

1.1.4 Vers le millimétrique...

A l'aune des exemples précédents, l'évolution des technologies � sans �ls �
se fait sentir quel que soit le domaine. Grâce à l'intensité des travaux de
recherche et de développement portés par des synergies fécondes entre scien-
ti�ques et industriels, les systèmes hyperfréquences tendent aujourd'hui vers
toujours plus de fonctionnalités à des performances élevées, tout en assurant
une meilleure reproductibilité et une meilleure �abilité pour un coût et un
encombrement plus faible.

Cette tendance se fait particulièrement sentir dans le domaine des télé-
communications : le besoin de transférer de plus en plus de données de nature
diverse (sons, images, vidéos, . . . ) et la demande de connections permanentes
et ubiquitaires de la nouvelle � société de l'information � conduisent à une
intense course au débit de communication sans �l ainsi qu'on peut l'observer
sur la �gure suivante.

Figure 1.6: Schéma représentant l'évolution des débits �xes et mobiles au
cours de ces vingt dernières années [5].

Les technologies sans �l large bande à très haut débit deviennent à présent
une nécessité. En e�et, la bande 0.5 GHz-6 GHz dans laquelle fonctionne la
plupart des standards de télécommunication (4G, wi�, bluetooth,...) n'alloue
que des largeurs de bande latérales limitées et les formats de modulation com-
plexes (64-QAM, QPSK,...), qui permettent une utilisation plus e�cace du
spectre, ne su�sent plus à augmenter les débits. Pour désengorger le spectre,
un consensus émerge a�n de faire migrer les fréquences porteuses de l'UHF à
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la bande E et au-delà [6]. Les autorités de nombreux pays industrialisés ont
ainsi décidé d'allouer de larges bandes de fréquences millimétriques autour de
60 GHz [7]. Ces plages de plusieurs GHz permettraient de réaliser des liaisons
sans �ls à des débits supérieurs au Gbit/s. La �gure ci-dessous représente les
fréquences autorisées autour de 60 GHz pour di�érents endroits du globe.

Europe

Japon

Etats-Unis

57 58 59 60 61 62 63 64 65 66

Fréquence (GHz)

Figure 1.7: Gammes de fréquences autorisées dans le domaine millimétrique
pour di�érents régions de la planète.

En 2009, le Comité européen des radiocommunications émit des recom-
mandations pour la réalisation de service de télécommunications sans �l dans
la gamme des 57-64 GHz [8], o�rant ainsi une largeur spectrale utilisable de 7
GHz. La forte atténuation atmosphérique des ondes électromagnétiques dans
cette gamme (voir �gure 1.5) limite néanmoins son exploitation à des liaisons
courtes distances. Ce qui peut apparaître comme un inconvénient de prime
abord présente également un intérêt en assurant une sécurité accrue aux
communications et surtout en permettant la dé�nition de microcellules radio
bien dé�nies et donc la réutilisation de fréquences porteuses à di�érents en-
droits sans risque d'interférences, augmentant d'autant la capacité du réseau.
En les intégrant à une architecture radio sur �bre, les technologies millimé-
triques permettraient ainsi de constituer un maillage hybride �xe/mobile très
haut débit domestique particulièrement e�cace et complet. De même, elles
pourraient s'avérer pro�tables pour réaliser des réseaux intermédiaires entre
l'accès et le c÷ur de réseau (réseau d'amenée, plus couramment appelée back-
haul) en réalisant des liaisons point à point sans �l à haut débit, évitant ainsi
les problèmes de génie civil lié au déploiement de la �bre optique en milieu
dense.
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Les applications du domaine millimétrique ne se limitent pas aux com-
munications sans �l, elles peuvent également servir le domaine du spatial en
fournissant des oscillateurs locaux embarqués sur satellite permettant l'ana-
lyse de planètes ou encore du fond di�us cosmologique. Dans le domaine de
la défense et de la sécurité, les fréquences millimétriques s'appliquent, entre
autres, aux radars haute résolution et à faisceau étroit pour la détection
d'objets de petite taille et le ciblage de missile autodirecteur.

Jusqu'à présent, le talon d'achille des systèmes fonctionnant à de telles
fréquences était le manque de sources à la fois performantes, �ables, com-
pactes et à coût raisonnable assurant une pérennité commerciale à leur mise
en service [9]. Les solutions purement électroniques à base de MMIC utilisent
des oscillateurs, initialement dans la gamme du mégahertz, comprenant plu-
sieurs étages de multiplications pour atteindre les fréquences millimétriques.
L'inconvénient majeur de cette technique est que cette multiplication dégrade
le bruit de phase de 20 dB par décade, ce qui limite sévèrement son applica-
tion. De plus, la complexité de conception de ce type de source réduit leur
déploiement [10] et entraîne une rigidité du système, ce qui limite notamment
sa gamme d'accord.

L'utilisation de dispositifs opto-électroniques représente une autre voie
pour la génération de signaux millimétriques. Pour ce faire, elle a�che de
nombreux atouts, à commencer par les potentialités large bande inhérentes à
l'optique. De plus, les possibilités d'accorder amplement la fréquence émise et
de déporter le signal large bande sur de longues distances à l'aide d'une �bre
optique sont particulièrement appréciables là où l'absorption atmosphérique
est importante. En�n, dernier intérêt et non des moindres : contrairement aux
solutions purement électroniques, les solutions opto-electroniques permettent
d'o�rir des caractéristiques de bruit de phase indépendantes de la fréquence
générée [11].

Par la suite, nous reviendrons plus en détail sur l'éventail des solutions
existantes pour la génération de ce type de signaux et nous verrons pour-
quoi la photonique semble la voie privilégiée dans le cadre de la montée en
fréquence des systèmes, avec pour horizon proche les ondes Terahertz...
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1.2 Synthèse de signaux hyperfréquences

Comme évoqué dans le paragraphe précédent, la synthèse de signaux hy-
perfréquence peut être réalisée de deux manières di�érentes : la première est
basée sur des sources électroniques, la seconde utilise quant à elle des sources
optiques. L'une comme l'autre possèdent des intérêts et des inconvénients et
il convient d'étudier plus en détail les spéci�cités de chacune, notamment,
dans le cadre de la montée en fréquence des systèmes.

1.2.1 Caractéristiques générales des synthétiseurs de fré-
quence

La synthèse de fréquence consiste à générer un signal de fréquence dé�nie
à partir de sommes, de di�érences et de multiplications d'un oscillateur de ré-
férence. Par extension, un synthétiseur de fréquence est l'instrument permet-
tant d'e�ectuer cette opération ainsi que d'ajuster la fréquence et l'amplitude
du signal généré. Les synthétiseurs de fréquence sont des éléments essentiels
dans les systèmes embarqués et dans les équipements de communication où
ils ÷uvrent en tant qu'oscillateurs locaux nécessaires à la transposition en
haute ou basse fréquence pour l'émission et la réception. Dans le cas d'un
canal d'émission et de réception unique, il est possible d'utiliser un oscillateur
de fréquence �xe. Cependant dans une large majorité des cas, la fréquence
de l'oscillateur local doit être accordable, pour permettre de sélectionner le
canal utilisé.

La principale caractéristique d'un synthétiseur de fréquence est donc sa
plage de fonctionnement. Elle correspond aux fréquences extrêmes synthéti-
sées par l'instrument. Dans le cas où la fréquence de sortie du synthétiseur
ne varie pas continûment, celui-ci génère des fréquences discrètes espacées
d'un pas élémentaire nommé pas de synthèse.

Un synthétiseur de fréquence est évalué par sa capacité à fournir en sor-
tie un signal sinusoïdal respectant certains critères. En plus des exigences
en termes de puissance, il doit permettre d'atteindre la valeur de fréquence
voulue de manière précise avec un temps d'établissement le plus réduit pos-
sible. La présence de raies parasites provenant d'harmoniques du signal de
référence, de signaux auxiliaires ou du secteur ainsi que de leur combinaison
peut venir dégrader l'émission du synthétiseur. Ceci peut conduire à l'émis-
sion de puissance dans des canaux voisins du canal de transmission visé, ou
inversement, à la réception de fréquences non désirées. De plus, les sources de
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bruits internes liés aux composants actifs et passifs du synthétiseur induisent
des modulations aléatoires en phase et en amplitude du signal synthétisé.
D'un point de vue mathématique, le signal de sortie V du synthétiseur n'est
donc pas une sinusoïde parfaite et s'écrit en fonction du temps t :

V (t) = V0(1 + δa(t))cos(ω0t+ φ0 + δφ(t)) (1.1)

où V0 est l'amplitude crête, ω0 la fréquence angulaire, φ0 la phase moyenne.

Les deux types de �uctuation évoquée ci-dessus sont :

� Le bruit d'amplitude : δa(t) sans dimension.
� Le bruit de phase : δφ(t) en radians.

L'un comme l'autre ont des valeurs aléatoires de moyenne nulle. Ils sont
représentés schématiquement sur la �gure 1.8

a)

δa(t)

t

V (t)

b)

δφ(t)

t

V (t)

Figure 1.8: Représentation schématique du bruit d'amplitude δa(t) (a) et
du bruit de phase δφ(t) (b).

La pureté spectrale d'un synthétiseur est généralement décrite par la den-
sité spectrale de puissance des fonctions δa(t) et δφ(t). Par dé�nition, la den-
sité spectrale de puissance moyenne Sx(f) d'une fonction de bruit x(t), plus
couramment appelée densité spectrale de bruit, s'écrit :
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Sx(f) = lim
T→+∞

E[|x̃T (f)|2]

2T
(1.2)

avec x̃T (f) la transformée de Fourier de la fonction xT (t) =

{
x(t) si |t| ≤ T

0 si |t| > T

et T le temps d'intégration.

La densité spectrale de bruit caractérise la répartition de la puissance du
bruit considéré dans l'espace des fréquences. Pour un processus stochastique
stationnaire, le théorème de Wiener-Khintchine permet aussi de la dé�nir
comme la transformée de Fourrier de la fonction d'autocorrélation du bruit
telle que :

Sx(f) =

∫ +∞

−∞
Rx(τ).e−2iπfτ dτ (1.3)

avec Rx(τ) la fonction d'autocorrélation dé�nie par :

Rx(τ) =< x(t)x(t− τ) >= lim
T→+∞

1

2T

∫ +T

−T
x(t)x(t− τ) dt (1.4)

L'IEEE dé�nit l'expression du bruit de phase (noté Lδφ(f)) telle que [12] :

Lδφ(f) =
Sδφ(f)

2
(1.5)

C'est cette quantité qui est en général mentionnée pour indiquer les per-
formances des synthétiseurs du commerce. En pratique, lorsque les �uctua-
tions d'amplitude sont négligeables par rapport aux �uctuations de phase, le
bruit de phase d'un synthétiseur de fréquence correspond au rapport entre la
densité spectrale de puissance du signal Pn mesurée dans une bande de 1 Hz
à une fréquence f de la fréquence de fonctionnement f0 et la puissance P0

du signal à la fréquence f0 tel que représenté sur la �gure 3.40. Compte tenu
des ordres de grandeur mis en jeu, on préfère souvent l'exprimer en échelle
logarithmique, l'unité utilisée est alors le dBc/Hz (decibels relative to the
carrier).
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Figure 1.9: Illustration d'un spectre d'émission et du spectre de densité
spectrale de bruit correspondant.

Dans ce cas, le bruit de phase s'écrit :

Lδφ(f) = 10 log(Pn)− 10 log(P0) (1.6)

De même que les raies parasites, le bruit de phase dégrade les perfor-
mances du synthétiseur à l'émission et à la réception, d'autant plus que,
contrairement à ces raies parasites, on ne peut pas l'éliminer par l'utilisa-
tion de �ltres. Cette dégradation peut se manifester notamment lors de la
réception d'un signal radio-fréquence par détection cohérente (hétérodyne),
où une descente en fréquence est réalisée à l'aide d'un oscilateur local (OL)
a�n de traiter le signal dans une bande de fréquence dite intermédiaire (FI)
accessible à l'électronique de traitement du signal. Dans le cas idéal d'un OL
non bruité, le signal transposé comprend uniquement l'information désirée.
En revanche, si, tel que le représente la �gure 1.10, un signal parasite est
présent à proximité du signal désiré et que le signal d'oscillateur local est
bruité, la transposition du signal désiré va être fortement dégradée par le
bruit du signal parasite en bande de base. Il s'agit du phénomène de mélange
réciproque [13].
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Signal parasiteSignal désiré

Mélange réciproque
Fréquence

fOL

fRF

fFI

Figure 1.10: Représentation schématique du mélange réciproque, consé-
quence de signaux parasites et d'un oscillateur local présentant un bruit de
phase important.

De plus, dans le cas d'une télécommunication, le bruit de phase d'un
synthétiseur engendre une dégradation du rapport signal à bruit lorsque l'in-
formation est portée par la phase du signal de synthèse [14] ce qui a pour
e�et d'accroître le taux d'erreur de la transmission [15]. Le bruit de phase
constitue donc l'un des principaux critères lors du choix d'un système. Il est
en e�et nécessaire d'avoir recours à des circuits faible bruit capables de l'im-
muniser le plus possible des perturbations extérieures a�n que le signal désiré
soit utilisé le plus e�cacement possible et non pas � noyé � par des signaux
parasites.

Les di�érentes spéci�cations qui viennent d'être exposées sont autant de
contraintes pour la conception des synthétiseurs de fréquence. L'optimisation
de l'une d'entre elles entraîne souvent la dégradation d'une autre ; ainsi le
développement de systèmes accordables se fait généralement au détriment
de la pureté spectrale du signal. De nombreux compromis doivent donc être
réalisés en fonction des objectifs �xés.
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Dans le cadre de la montée en fréquence des systèmes vers le domaine
millimétrique, il existe une certaine lacune en ce qui concerne la disposition
de sources qui soient à la fois accordables, compactes, e�caces, puissantes et
simples à mettre en oeuvre. Néanmoins les technologies progressent constam-
ment en ce sens. Par la suite, nous présenterons celles qui nous apparaissent
les plus prometteuses.

1.2.2 Solutions électroniques

La génération de signaux hyperfréquence par voie purement électronique
est à ce jour la plus commune. Diverses solutions existent et sont utilisées
selon les objectifs. Les méthodes traditionnelles utilisant des tubes électro-
niques tels que les klystrons ou les magnétrons fournissent des signaux puis-
sants mais relativement bruités. De plus, leur taille et leur consommation
électrique empêche leur intégration dans des systèmes compacts. La généra-
tion directe de signaux hyperfréquences peut également être réalisée à l'aide
de diodes résonnantes à résistance négative tel que les diodes IMPATT ou
GUNN. Leur limitations en termes de puissance et de bruit de phase les
rendent cependant inadéquates à de nombreuses applications.

Dans la majorité des cas, la synthèse électronique de signaux hyperfré-
quences utilise des générations indirectes basées sur des boucles à verrouillage
de phase (PLL pour Phase-Locked Loop) et sur la multiplication de fréquence
telles que le représente la �gure 1.11.

VCO

Référence Synthétiseur Multiplieurs Ampli�cateur

Sortie

Figure 1.11: Schéma de principe des synthétiseurs de fréquence électro-
niques usuels.
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Dans ce dispositif, on associe tout d'abord un signal de référence à un
oscillateur contrôlé en tension (VCO pour Voltage Controlled Oscillator) qui
délivre une fréquence directement proportionnelle à sa tension de commande.
Le but est d'asservir la fréquence du VCO à celle de la référence avec un
coe�cient multiplicateur ajustable. Pour ce faire, le phase de la référence est
comparée à celle du signal issu du VCO divisé en fréquence par un facteur
N que l'on peut modi�er. Le schéma suivant représente la boucle détaillée.

φ

÷N

Référence

Détecteur
de phase Ampli�cateur Filtre VCO

Sortie

Diviseur de fréquence

Figure 1.12: Schéma de principe d'une boucle à verouillage de phase (PLL).

Tout écart de phase entre les deux signaux se traduit par un signal d'er-
reur du comparateur qui, après une étape de �ltrage et d'ampli�cation, com-
mande un réajustement de la fréquence du VCO a�n d'assurer sa stabilité.
La boucle possède un temps caractéristique qui détermine la rapidité d'éta-
blissement de la fréquence désirée. Les fréquences maximales obtenues par
cette boucle à verrouillage de phase sont de l'ordre de la dizaine de GHz et
sont accordables sur quelques GHz. Après cette première étape, il est donc
nécessaire d'utiliser des étages multiplicateurs pour atteindre de plus hautes
fréquences. La multiplication de fréquence est réalisée par création d'harmo-
niques dans des circuits non linéaires qui vont distordre le signal d'entrée.
A chaque étage de multiplication un �ltre passe-bande et un ampli�cateur
sont employés pour respectivement éliminer les harmoniques non désirées et
relever le niveau du signal utile ayant subi des pertes de conversion. Pour
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illustrer ce fonctionnement général, prenons l'exemple du synthétiseur com-
mercial millitech PLS-KU-R-002 de la série PLS [16]. Il utilise une boucle
à verrouillage de phase capable de synthétiser des fréquences allant de 15.6
GHz à 17.6 GHz par pas de 10 MHz. Le modèle PLS-15-R-002 de la même
série se base sur la même boucle à verrouillage de phase suivie d'un multipli-
cateur X4 pour générer un signal entre 62.4 GHz et 70.4 GHz. Il est à noter
que cette opération de multiplication a�ecte également le pas de synthèse qui
passe alors de 10 MHz à 40 MHz.

Le signal de référence est un élément essentiel duquel dépend fortement la
pureté spectrale du signal synthétisé. Ceci explique pourquoi, dans la majo-
rité des cas, cette référence est constituée d'une source à quartz particulière-
ment stable. Le bruit de phase est également dépendant des autres éléments
du système. Ainsi, parmi les éléments de la boucle, la contribution en bruit
du VCO est généralement la plus importante [17]. Par ailleurs, plus le pas
de synthèse est �n, plus la stabilisation de la boucle est délicate et longue,
et donc sujette au bruit. En�n, les di�érents étages de multiplication de
fréquence entraînent également leur lot de dégradations. Dans le cas d'une
multiplication idéale, la densité spectrale de puissance de bruit de phase du
signal à la fréquence fn = n.f0 s'écrit :

L
(fn)
φ (f) = L

(f0)
φ (f) + 20 log(n) (1.7)

avec L(fn)
φ (f) et L(f0)

φ (f) respectivement les densités spectrales de puis-
sance des bruits de phase du signal à la fréquence fn et f0 exprimées en
dBc/Hz.

A chaque étage de multiplication X2, le bruit est donc dégradé de 6dB.
En pratique, les ampli�cateurs suivant la multiplication pour redresser le
niveau du signal apportent encore un bruit supplémentaire. Avant ces étages
de multiplication, le bruit de phase des meilleurs synthétiseurs de fréquence
électronique basée sur une référence à quartz est d'environ -130 dBc/Hz à 10
kHz de la porteuse pour un signal de synthèse autour de 10 GHz. La �gure
1.13 reproduit par exemple le bruit de phase de synthétiseurs électroniques
à quartz du commerce de la marque Wentzel [18] pour di�érentes fréquences
de fonctionnement. Dans chaque cas, les choix du cristal de quartz et des
circuits électroniques sont optimisés pour obtenir les plus bas niveaux de
bruit de phase.
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Figure 1.13: Mesure de bruit de phase de synthétiseurs électroniques à
quartz de la marque Wenzel pour di�érentes con�gurations à 512 MHz, 1
GHz, 2.5 GHz, 6.8 GHz et 8 GHz.

La conception de ce type de synthétiseur de fréquence exige ainsi une
électronique complexe et �nement ajustée notamment du fait de la présence
de �ltres et d'ampli�cateurs hyperfréquences, ce qui impacte directement le
coût du dispositif. De plus, du fait de la � rigidité � du système, la gamme
d'accord est restreinte et se fait par valeurs discrètes d'autant plus espacées
qu'il y a d'étages multiplicateurs.

Des synthétiseurs de fréquence micro-onde à base de résonateurs électro-
niques de type circuit LC sont également réalisées sur des circuits intégrés
monolithiques analogiques MMIC, ce qui permet d'obtenir des sources de
grande compacité, de l'ordre du millimètre. L'accord est obtenu en modi�ant
la valeur du produit LC, notamment grâce à des diodes varactor [19], [20].
Le bruit de phase de ces synthétiseurs est nettement moins bon que celui des
synthétiseurs basés sur une référence à quartz : avant étages de multiplica-
tion, il est compris entre de -70 et -90 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse pour
un signal de synthèse à quelques GHz [21] [22].
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Figure 1.14: Synthétiseur BGT24 de la marque In�néon [23].

1.2.3 Oscillateur opto-électronique

L'utilisation de dispositifs optiques est une alternative prometteuse pour
l'obtention de synthétiseurs hyperfréquences à haute performance. C'est no-
tamment le cas des oscillateurs opto-électronique (OEO pour Opto-Electronic
Oscillator) qui furent développés pour la première fois dans les années 90 par
Steve Yao et Lute Maleki [24]. Cette architecture, représentée en �gure 1.15,
permet d'obtenir des résonateurs hyperfréquences de très grand facteur de
qualité grâce aux délais de plusieurs kilomètres o�erts par la �bre optique et
ses faibles pertes de propagation.

Laser Modulateur

Sortie optique

Sortie électrique

Filtre RF Ampli�cateur PhotodiodeAmpli�cateur

Figure 1.15: Schéma de principe d'un oscillateur opto-électronique (OEO).
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L'OEO forme une boucle hybride constituée d'une partie optique et d'une
partie électronique. L'onde issue d'un laser traverse tout d'abord un modu-
lateur opto-électronique avant de se propager dans la �bre. Le signal est
ensuite détecté, ampli�é, �ltré puis réinjecté dans le modulateur. Si le gain
opto-électronique est supérieur à l'unité, le système se met alors à osciller
sur une des fréquences propres du résonateur. Plus la ligne à retard optique
sera longue et plus ces modes seront rapprochés et �ns spectralement.

Les facteurs de qualité très importants obtenus par l'OEO induisent d'ex-
cellentes performances en termes de pureté spectrale en indépendance avec
la fréquence de synthèse. La société OEwaves commercialise ainsi des OEO
annonçant des bruits de phase de l'ordre de -160 dBc/Hz à 10 kHz du signal
de synthèse à 10 GHz [25]. Néanmoins, les densités spectrales de puissance
de bruit de phase de ces dispositifs présentent un nombre important de pics
parasites qui dégradent les performances de l'oscillateur. Il existe en e�et des
remontées de bruit correspondant à chaque harmonique du résonateur [26].
L'augmentation de la longueur de la �bre, en rapprochant ces pics du signal
synthétisé, limite ainsi la pureté spectrale de l'oscillateur opto-électronique.
Pour illustrer ces propos, nous reportons en �gure 1.16 le bruit de phase me-
suré de l'oscillateur opto-électronique OEwaves précédemment cité possédant
une ligne à retard de 16 km de �bre optique.

Figure 1.16: Mesure de bruit de phase sur un oscilateur opto-électronique
de la marque OEwave.
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Pour résoudre ce problème, d'autres architectures d'OEO ont été propo-
sées. Parmi elles, l'oscillateur opto-électronique couplé (COEO pour Coupled
Opto-Electronic Oscillator) [27] est basé sur le couplage d'une boucle op-
tique, constituée par un laser multimode impulsionnel, avec une boucle opto-
électronique résonnante de même type que l'OEO original. Chaque boucle
étant associée à un peigne de fréquence spéci�que, la fréquence de fonc-
tionnement est sélectionnée par e�et Vernier entre les deux boucles, ce qui
permet la réjection de nombreux modes secondaires. Le COEO est aujour-
d'hui capable de présenter des densités spectrales de puissance de bruit quasi
équivalente à celles des OEO tout en réduisant fortement la puissance des
pics de remontées harmoniques [28].

Un inconvénient majeur des oscillateurs opto-électroniques est leur limita-
tion en termes de fréquences synthétisées. Cette limitation est essentiellement
due à la bande passante des composants tels que le modulateur et l'ampli�ca-
teur. La gamme d'accord de la fréquence est quant à elle bornée par le �ltre
hyperfréquence qui possède une gamme de fonctionnement limitée. Ainsi les
fréquences maximales obtenues par cette méthode sont de l'ordre de 40 GHz
[29]. Concernant la gamme d'accord, les meilleures oscillateurs ont établi des
accords allant de 3 GHz à 28 GHz avec une densité spectrale de puissance
de bruit de phase inférieure à -100 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse [30].

En�n, l'implémentation de grande longueur de �bre optique est préjudi-
ciable à la compacité du dispositif et di�cile à stabiliser thermiquement et
mécaniquement. L'idée de remplacer la ligne à retard optique par un réso-
nateur optique a permis cependant de réduire considérablement la taille de
l'OEO. La société OEwaves, encore elle, commercialise même un micro os-
cilateur opto-electronique avec modulateur et résonateur intégrés présentant
un bruit de phase de -108 dBc/Hz à 10 kHz d'un signal synthétisé à 35 GHz
[31].

1.2.4 Photomélange

La technique de photomélange est un moyen simple et e�cace de générer
des signaux micro-onde. Son principe général, représenté en �gure 1.17, est
basé sur l'interférence entre deux ondes optiques de fréquences légèrement
di�érentes, qu'on dé�nit généralement par le terme de battement hétérodyne.
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Laser 1

Laser 2

Photodiode
Coupleur

ν2

ν1

fb = ν2 − ν1

Figure 1.17: Principe du battement hétérodyne entre deux lasers de fré-
quence ν1 et ν2.

Ce type de solution met en oeuvre deux lasers monomodes de fréquences
di�érentes et une photodiode. Les signaux lumineux issus de chaque laser sont
couplés pour éclairer simultanément la photodiode qui réalise la transposition
de l'enveloppe de modulation optique en signal électrique, typiquement dans
le domaine hyperfréquence ou térahertz. Le photocourant issu de la photo-
diode est ainsi modulé en amplitude à une fréquence égale à la di�érence des
deux fréquences optiques.

D'un point de vue mathématique, nous pouvons décrire les évolutions
temporelles des ondes électromagnétiques E1(t) et E2(t) issues des deux lasers
telles que :

E1(t) = E1 cos(2πν1t+ φ1(t)) (1.8)

E2(t) = E2 cos(2πν2t+ φ2(t)) (1.9)

avec ν1, φ1 et ν2, φ2 les fréquences et phases associées à chaque onde.
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La photodiode est sensible à la puissance optique qui l'éclaire, c'est à dire
au module au carré du champ électromagnétique incident. Cette puissance
optique s'écrit :

Popt(t) =
cε0
2

[E1(t) + E2(t)]2

=
cε0
2

[E2
1

1 + cos(2π(2ν1)t+ 2φ1(t))

2
+ E2

2

1 + cos(2π(2ν2)t+ 2φ2(t))

2
]

+
cε0
2

[E1E2 cos(2π(ν2 − ν1)t+ φ2(t)− φ1(t))]

+
cε0
2

[E1E2 cos(2π(ν2 + ν1)t+ φ2(t) + φ1(t))]

(1.10)

avec c vitesse de la lumière et ε0 permittivité du vide.

Seuls les termes dont la fréquence est inférieure à la bande passante de
la photodiode vont être détectés. Les fréquences optiques étant bien trop
élevées pour satisfaire à cette condition, l'unique terme conservé est celui des
di�érences de fréquences ν2 − ν1 de telle sorte que le photocourant Iph(t) de
sortie s'écrive :

Iph(t) = s[P1 + P2 + 2
√
P1P2 cos(2π(ν2 − ν1)t+ φ2(t)− φ1(t))]

= s[P1 + P2 + 2
√
P1P2 cos(2πfbt+ φ2(t)− φ1(t))]

(1.11)

avec P1 = cε0
2

E2
1

2
et P2 = cε0

2

E2
2

2
. s représente la sensibilité de la photodiode

en A/W.

Le terme en fb est appelé terme de battement entre les deux ondes op-
tiques, il correspond à la porteuse hyperfréquence générée. La �gure suivante
permet de se représenter l'évolution du signal au cours de la conversion op-
tique/électrique et plus particulièrement l'onde détectée par la photodiode
correspondant à l'enveloppe du signal de battement.
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Figure 1.18: Représentation de la détection d'un battement entre deux
ondes de fréquence proches ν1 et ν2 sur une photodiode.

Le bruit de phase de ce type de sources est directement relié à la pureté
spectrale intrinsèque des lasers. Ainsi, en se rappelant que la densité spectrale
de puissance de bruit du photocourant est la transformée de Fourier de sa
fonction d'autocorrélation RIph selon le théorème de Wiener-Khintchine, on
peut écrire :

RIph =< Iph(t)Iph(t+ τ) >

= R2[(P1 + P2)2 + 4P1P2 < ei(φ2(t)−φ1(t)−φ2(t+τ)+φ1(t+τ)) > e−i2πfbτ ]

(1.12)

Les deux lasers étant indépendants, on a :

< ei(φ2(t)−φ1(t)−φ2(t+τ)+φ1(t+τ)) > = e
− τ
τc1 e

− τ
τc2

= e
−( 1

τc1
+ 1
τc2

)τ
(1.13)

avec τc1 et τc2 les temps de corrélation de chaque laser.

La transformée de Fourier de RIph possède donc une composante à la
fréquence fb dont la forme est, dans le cas le plus simple, une lorentzienne
de largeur 1

τc1
+ 1

τc2
correspondant à la somme des largeurs de raie de deux

lasers.
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L'un des avantages majeur de cette technique du photomélange est la
grande gamme d'accord qu'elle permet d'obtenir de manière à la fois simple
et continue. En e�et, il su�t d'ajuster la fréquence d'un laser accordable par
rapport à l'autre pour augmenter ou diminuer leur di�érence de fréquence,
et par voie de conséquence la fréquence du signal de battement. Puisque la
fréquence des lasers est très élevée comparée à celle des signaux hyperfré-
quences, un léger désaccord en longueur d'onde ∆λ des sources fonctionnant
à λ1 et λ2 représente une grande di�érence de fréquence de battement fb
selon l'équation :

fb = c
∆λ

λ1λ2

(1.14)

Ainsi, pour des longueurs d'ondes typique de l'ordre de 1550 nm, un
désaccord de 0.8 nm correspond à un écart de fréquence de 100 GHz.

Par conséquent, les fréquences de synthèse sont le plus souvent limitées
par la bande passante de la photodiode. En e�et, il est nécessaire d'avoir re-
cours à des photodiodes su�samment rapides pour détecter le signal de bat-
tement. Les photodiodes unipolaires, connues sous l'acronyme anglais Unipo-
lar Travelling Carrier (UTC) permettent ainsi la détection de battements à
des fréquences allant jusqu'au THz pour des longueurs d'ondes optiques aux
alentour de 1550 nm [32], [33]. Ceci les rend d'autant plus intéressantes dans
leur utilisation avec les composants optiques de télécommunication fonction-
nant dans la même gamme de longueur d'onde. Il faut toutefois noter qu'il
est presque toujours nécessaire de faire un compromis entre l'e�cacité et la
bande passante de la photodiode.

Les signaux optiques peuvent provenir d'une source laser unique telle
qu'un laser bifréquence oscillant simultanément sur deux états de polarisa-
tion orthogonaux [34] ou encore un laser monofréquence modulé de manière
à générer un peigne de fréquence optique [35]. Ces solutions permettent de
s'a�ranchir de certaines sources de bruit étant donné que les �uctuations af-
fectent de la même façon les deux longueurs d'onde générant le battement.
L'utilisation de lasers solides entraîne dans tous les cas un manque de com-
pacité du système. Pour améliorer cette compacité, une solution intéressante
consiste à combiner les signaux issus de deux lasers à semi-conducteur [36] ;
cependant, les largeurs spectrales importantes qui s'y rapportent limitent la
stabilité du signal hyperfréquence généré.
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Pour tenter de résoudre cette problématique, di�érentes techniques, comme
les boucles à verrouillage de phase opto-électroniques (OPLL pour optical
phase lock-loop) [37] ou le verrouillage par injection optique [38], peuvent
être employées pour stabiliser le battement à l'aide d'une référence externe.
Par ailleurs, des lasers bifréquences intégrés à faible largeur de raie ont récem-
ment été développés [39] et stabilisés [40]. Ce progrès conduit ainsi à de nou-
veaux schémas de synthétiseurs photoniques intégrés dont les performances
commencent à être aussi bonnes que celles des dispositifs non intégrés. L'ob-
jectif est désormais de réaliser l'intégration monolithique de l'ensemble des
éléments nécessaires à la formation d'une source photonique hyperfréquence
par photomélange. Actuellement, les technologies basées sur le phosphure
d'indium (InP) permettent l'intégration et l'hybridation de sections actives
et passives pour la fabrication de circuits photoniques intégrés. Des fonction-
nalités complexes peuvent ainsi être réalisées par combinaison de di�érentes
briques de base avec de très bonnes performances. La référence [41] présente
notamment un composant photonique monolithiquement intégré permettant
d'e�ectuer le battement entre deux lasers DFB sur une photodiode, la bande
passante de cette dernière étant néanmoins limitée à 20 GHz. Par ailleurs,
une autre technique basée sur un composant photonique comportant un la-
ser à verrouillage de mode et une photodiode intégrée a quant à elle permis
de démontrer la génération de signaux millimétriques à 85 GHz mais sans
possibilité d'accord [42].

Motivé par les perspectives du sujet, l'objectif principal de cette thèse est
de démontrer la faisabilité d'une source photonique intégrée sur InP qui soit à
la fois compacte, e�cace, accordable sur une large bande jusqu'aux fréquences
millimétriques et de bonne pureté spectrale. Comme nous le verrons dans
le chapitre 2, ce composant intégrera de manière monolithique deux lasers
monomodes, un coupleur optique, un modulateur ainsi qu'une photodiode
rapide.
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1.3 Liaison télécom optique hyperfréquence

� Partout, en tous lieux et à tous moments �, tel est le mantra de la
communication ubiquitaire qui se dessine dans nos réseaux d'informations.
L'échange de données de plus en plus importantes et diversi�ées a réduit en
quelque années les réseaux de type 3G à l'obsolescence et il est maintenant
critique de connecter tous les types de terminaux entre eux de manière �able
et e�cace à très haut débit. Les technologies d'accès font donc l'objet d'une
évolution importante qui a engagé des ré�exions poussées aussi bien sur la
conception globale du réseau que sur le matériel et les systèmes utilisés. L'une
des principales contraintes des réseaux sans �l, contrairement aux réseaux
�laires, est que le medium de transmission est nécessairement partagé, il
est donc nécessaire d'optimiser ce partage pour garantir une bande passante
su�sante. A cette �n, l'association entre les réseaux de �bre optique et les
systèmes sans �l millimétriques est devenue une des voies les plus considérées
pour les futurs standards de communication.

1.3.1 Généralités sur la transmission de données sans �l

Un système de transmission radio permet le transfert dans un environne-
ment donné d'un signal émis par une antenne d'émission vers une antenne
de réception à l'aide d'ondes électromagnétiques. Ce système est composé de
quatre éléments principaux qui sont :

� La source radio qui permet d'émettre un signal porteur à haute fré-
quence fRF .

� Le modulateur qui permet d'imprimer un signal de donnée sur la por-
teuse émise.

� Le canal de transmission qui correspond au trajet e�ectué par le signal
radio dans le milieu en espace libre où les ondes se propagent (canal
de propagation) en prenant compte des diagrammes de rayonnement
des antennes utilisées à cet e�et.

� Le récepteur qui permet de détecter le signal radio et de reconstituer
le signal de données d'origine.
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Nous représentons en �gure 1.19 le schéma de principe d'une telle trans-
mission radio.

fRF

Données Données

Canal de propagation

Canal de transmission

ModulateurSource Récepteur

Figure 1.19: Représentation schématique d'une transmission radio.

Concernant la réception, deux types de con�gurations sont en général
utilisés : la détection d'enveloppe et la détection hétérodyne. Pour la pre-
mière, le détecteur n'est sensible qu'à la valeur moyenne au carré du champ
électrique incident et le courant de sortie lui est donc proportionnel. Dans
le cas de signaux hyperfréquence, le détecteur le plus couramment utilisé
est la diode Schottky possédant un temps de commutation très court. Pour
ce qui est de la détection hétérodyne, ou détection cohérente, le signal inci-
dent est mélangé à un signal d'oscillateur local de fréquence fLO de manière
à générer un signal intermédiaire de fréquence faible fIF = fRF − fLO. Ce
type de détection a l'avantage d'être plus sensible que la détection directe
et de conserver l'information sur la phase du signal, ce qui permet d'utiliser
des formats de modulation complexes tels que le QPSK ou le QAM pour
augmenter les débits de transmissions. La �gure 1.20 représente une vision
schématique des deux types de détections décrites.
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Détection d'enveloppe

Détection hétérodyne

Détecteur

Ampli�cateur RF Ampli�cateur BFAntenneAntenne

Données

OL

Détecteur

Ampli�cateur RF Ampli�cateur FI/BFAntenneAntenne

Données

Figure 1.20: Principe de la détection directe et de la détection hétérodyne.

Dans tous les systèmes de communications sans �l, les signaux émis su-
bissent des perturbations dues à l'environnement avant d'atteindre l'antenne
réceptrice, il s'agit notamment des phénomènes de ré�exion, de di�raction
et d'atténuation. Dans le cas d'une transmission mobile, une antenne �xe
échange des données avec un terminal utilisateur qui peut être en mouvement.
Ce mouvement, additionné à celui des obstacles et aux di�érents bruits et
interférences présents dans l'environnement rendent la gestion des systèmes
de transmission particulièrement délicate, d'autant plus lorsque les données
sont transmises à haut débit.

A�n de permettre l'utilisation simultanée de millions de téléphones sans
�l et autres terminaux, pouvant être en mouvement sur de grandes distances,
les systèmes de transmission mobile doivent répartir de manière aussi e�cace



48 CHAPITRE 1. EN ROUTE POUR LE MILLIMÉTRIQUE

que possible le spectre fréquentiel entre ce grand nombre d'utilisateurs ; ils
s'appuient pour cela sur une structure dite � cellulaire �. Dans cette structure,
plusieurs cellules élémentaires de couverture radio sont dé�nies a�n d'assurer
la communication sur une zone géographique donnée. Les antennes correspon-
dant à chaque cellule sont appelées des stations de base, ou antennes-relais,
et sont reliées entre elles à un contrôleur de stations, permettant une ges-
tion centralisée de la répartition des ressources. Au niveau de l'utilisateur,
une fréquence spéci�que est attribuée à chaque terminal mobile en cours de
communication. Cette con�guration permet notamment d'allouer des canaux
de fréquences di�érents à plusieurs cellules élémentaires et donc de pouvoir
e�ectuer une réutilisation de fréquences sur un territoire, conduisant à une
plus grande e�cacité du spectre fréquentiel et à l'augmentation de la capacité
du réseau. La maille est idéalement de type hexagonale, chaque cellule étant
entourée de 6 cellules voisines, a�n que les antennes soient équidistantes. En
pratique, la taille des cellules varie suivant plusieurs critères, notamment le
relief du territoire et les conditions météorologiques, en ajustant la puissance
de l'émetteur. Plus cette taille est petite, plus la bande passante disponible est
élevée ; elle sera donc dé�nie en fonction du nombre d'utilisateurs potentiels.
Ainsi, dans les zones urbaines fortement peuplées, la dimension des cellules
couvre quelques centaines de mètres (antennes microcellulaires) tandis que
des cellules larges de plusieurs dizaines de kilomètres seront employées en
zones rurales (antennes macrocellulaires). Devant l'augmentation du nombre
d'utilisateurs et de données à transmettre, la tendance générale est de di-
minuer la taille des cellules en augmentant le nombre d'antennes. Cela oc-
casionne néanmoins un surcoût d'installation et une gestion plus complexe
au niveau du contrôleur de stations, notamment en ce qui concerne le trans-
fert cellulaire. L'e�cacité spectrale de la cellule est dé�nie comme le nombre
moyen de bits correctement transmis par unité de temps divisé par la bande
passante, on l'exprime en bit/s/Hz/cellule. La �gure 1.21 représente la vision
schématique d'un réseau cellulaire type.

A�n d'éviter les interférences, il est nécessaire que les cellules adjacentes
n'utilisent pas les mêmes fréquences ce qui nécessite l'utilisation d'une marge
de sécurité si les canaux sont consécutifs. En pratique, deux cellules possé-
dant la même gamme de fréquences doivent être éloignées d'une distance
représentant deux à trois fois le diamètre de la cellule. L'organisation des
cellules aux �ns de réutilisation des fréquences peut suivre divers types de
groupements appelés motifs. Le transfert intercellulaire (Handover), qui dé-
signe le changement de fréquence porteuse à l'interface entre deux cellules
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Figure 1.21: Représentation schématique d'un réseau de type cellulaire.

adjacentes, est un mécanisme crucial qui permet de maintenir la communi-
cation sur toute la durée du trajet de l'utilisateur, il se doit donc d'être géré
de la manière la plus souple possible par les opérateurs.

Traditionnellement, les antennes relais étaient reliées au contrôleur de
station à l'aide de câbles coaxiaux en cuivre, occasionnant des restrictions
importantes en termes de bande passante. A�n de satisfaire à la hausse de
débit, l'objectif des réseaux de nouvelle génération de type 4G est désor-
mais d'acheminer l'information par �bre optique au plus près de l'antenne-
relais. L'une des évolutions possibles, dans le but d'éviter les conversions
optique/radiofréquence au niveau de l'antenne et de centraliser au maximum
la gestion du système est de transporter directement la porteuse radio dans
la �bre optique, c'est ce qu'on appelle la radio sur �bre. Le principe est re-
présenté en �gure 1.22. Le signal hyperfréquence porteur de fréquence fRF ,
sur lequel est codée l'information, est utilisé pour moduler une source laser
de fréquence ν dont le signal de sortie est envoyé dans une �bre optique. Le
spectre fréquentiel est alors constitué de la porteuse optique et de bandes
latérales correspondant à la porteuse hyperfréquence, qui est généralement
désigné dans ce cas par le terme de sous-porteuse. Le signal est ensuite dé-
tecté sur une photodiode, qui permet de récupérer la porteuse hyperfréquence
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et son information, puis, après �ltrage et ampli�cation, peut être transmis
en espace libre à l'aide d'une antenne. Ceci vaut pour le signal descendant
mais les mêmes fonctions peuvent également être utilisées pour transmettre
un signal montant.

ν

fRF

Laser Photodiode

RF
Ampli�cateur

RF
+

données

RF+données

Figure 1.22: Schéma de principe de la radio sur �bre.

En s'a�ranchissant des rigidités au niveau de l'antenne, il est alors pos-
sible d'allouer dynamiquement les ressources aux di�érentes stations de base
et de gérer plus e�cacement le spectre fréquentiel, comme par exemple d'at-
tribuer ponctuellement certains canaux à une zone en fonction de l'estimation
du nombre d'utilisateurs. De plus, la transparence de cette technique permet
de conserver la même infrastructure dans une perspective évolutive des poli-
tiques spectrales et des générations futures de systèmes radio, assurant ainsi
la pérennité de l'investissement.

Parmi les inconvénients, la bande passante limitée des lasers en modula-
tion directe rend les fréquences élevées di�cilement accessibles. L'utilisation
de modulateurs externes, tels que les modulateurs Mach-Zehnder, permet
d'outrepasser ce problème mais au prix de l'emploi d'équipement de contrôle
de tension supplémentaire. De plus, les phénomènes de dispersion chroma-
tique occasionnés dans la �bre du fait des temps de propagation inégaux
des di�érentes composantes spectrales génèrent des e�ets d'évanouissement
(fading) pour certaines distances de propagation, d'autant plus importants
que la fréquence de la porteuse est élevée. Ce problème peut être surmonté
en éliminant, notamment par �ltrage [43], [44], l'une des bandes latérales
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réalisant alors ce qu'on nomme une modulation en bande latérale unique (en
anglais : SSB � Single-sideband modulation). A nouveau cela rend le système
plus lourd en termes d'équipement et plus complexe à gérer.

Plutôt que d'utiliser une diode laser modulée par un signal RF, une autre
solution consiste à recourir au principe de photomélange tel que décrit dans
la section précédente. On utilise alors deux lasers espacés d'une certaine dif-
férence de fréquence pour générer, par battement sur la photodiode, la por-
teuse hyperfréquence. Le principal avantage de ce type de con�guration est
qu'elle se prête naturellement à la modulation en bande latérale unique, tout
simplement en inscrivant l'information par modulation d'un seul laser. De
cette manière, il est relativement aisé de s'a�ranchir des phénomènes d'éva-
nouissement dus à la dispersion chromatique [45]. De plus, la fréquence de la
porteuse hyperfréquence est ici uniquement limitée par la bande passante de
la photodiode. En�n, un autre avantage du photomélange est la possibilité de
réaliser des profondeurs de modulation de 100% lorsque les deux lasers sont
équilibrés en puissance. Il convient néanmoins de rappeler l'inconvénient ma-
jeur des techniques de photomélange concernant la forte in�uence du bruit
des lasers sur la pureté spectrale du signal hyperfréquence généré. Comme
nous l'avons déjà évoqué, des systèmes de boucle à verrouillage de phase ou
de rétroinjection sont alors nécessaires pour pallier ce problème.

1.3.2 Applications des réseaux sans �ls millimétriques

Bien que la �bre optique soit le choix le plus performant pour les trans-
missions à très haut débit sur longue distance, son installation peut s'avérer
complexe et coûteuse, notamment en termes de génie civil en milieu urbain ou
dans des zones éloignées. Une grande partie du coût de déploiement du réseau
�bré se concentre ainsi dans les dernières centaines de mètres avant l'accès.
A�n de pallier ce problème, de nombreux opérateurs envisagent d'utiliser des
réseaux sans �l millimétriques comme alternative dans ce qu'on appelle les
réseaux d'amenée, plus couramment appelés backhaul, permettant de réa-
liser la connexion entre certaines antennes relais dans ces zones. Ainsi, le
déploiement de la �bre optique peut atteindre des coûts allant de 25 000 à
100 000 dollars par kilomètre tandis que l'installation équivalente à l'aide de
réseaux sans �ls s'évalue à moins de 20 000 dollars par kilomètre et s'étale
sur une durée de quelques jours au lieu de quelques mois [46]. Par ailleurs,
des liaisons point à point de secours millimétriques peuvent également avoir
un intérêt pour remplacer la �bre optique lorsque celle-ci est endommagée
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en cas de catastrophe naturelle, ou lorsqu'elle est très di�cile à installer à
cause du relief (rivière, falaise, sols meubles,etc...).

Pour obtenir des très hauts débits supérieurs au Gbit/s, nous avons déjà
évoqué les nombreux atouts que possèdent les solutions millimétriques en
comparaison aux solutions utilisant des fréquences porteuses plus basses. En
plus de la congestion des bandes inférieures, la forte directivité des antennes
millimétriques et leur grande compacité permet de réaliser de manière simple
des liaisons quasi directionnelles possédant une bonne isolation électromagné-
tique. Ce type de solution est notamment mis en place par des entreprises tel
que Siklu [47] et Silicon image [48]. Nous représentons ci-dessous une vision
schématisée d'un déploiement de réseau d'amenée sans �l en milieu urbain.

mmW backhaul

mmW fronthaul

mmW access

Indoor

Core
network

Figure 1.23: Représentation d'un réseau millimétrique en millieu urbain.

Ce type de con�guration garantit la communication haut débit sans �l de
bâtiment à bâtiment mais peut aussi porter directement l'accès à l'utilisateur
en dé�nissant des microcellules au plus près de ce dernier, notamment à l'aide
d'antennes intégrées dans des équipements publics tels que les abris de bus
ou encore des lampadaires. A l'intérieur des bâtiments, le signal contenant
l'information peut éventuellement être converti optiquement, distribué aux
di�érents utilisateurs par �bre optique puis en�n, à l'échelle de chaque pièce,
à nouveau transmis sans �l à l'aide de point d'accès millimétriques. Dans ce
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cas, il est intéressant de pouvoir utiliser des sources dont on peut facilement
changer la fréquence de fonctionnement sur une large gamme a�n d'adresser
à chaque utilisateur une fréquence spéci�que. Ainsi, on comprend l'intérêt de
la combinaison raisonnée des liaisons par �bre optique et des liaisons sans �l,
et celui de tirer parti des avantages de chacun a�n de garantir à la fois un
signal haut débit à un maximum d'utilisateurs en itinérance, une �exibilité
optimale et une gestion des coûts la meilleure possible.

D'un point de vue matériel, des émetteurs-récepteurs millimétriques pu-
rement électroniques de type MMIC sont disponibles dans le commerce avec
des débits annoncés supérieurs au Gbit/s, tel que les gammes HMC6000 et
HMC6001 chez Hittite [49]. Les performances réalisées en laboratoire, tou-
jours sur des sources de type MMIC, ont quant à elles permis de démontrer
des débits allant jusqu'à 10 Gbit/s (Amplitude-Shift Keying) sur porteuse à
120 GHz [50].

Compte tenu des nombreux atouts des solutions optiques par photomé-
lange pour la génération de signaux millimétriques, notamment en termes
de gamme d'accord et d'interconnexion avec la �bre optique, de nombreux
travaux ont été menés pour égaler, et même dépasser, les performances en
débits des émetteurs électroniques. Des télécommunications à 20 Gbit/s (On-
O� Keying) sur porteuse à 93 GHz ont ainsi été démontrées [51], le système
utilisé s'avérant néanmoins particulièrement lourd et volumineux. Une so-
lution plus compacte utilisant un laser bifréquence intégré, un modulateur
externe et une photodiode externe a quant à elle permis d'atteindre un débit
de 1 Gbit/s (On-O� Keying) sur une porteuse à 146 GHz [52].

Les tableaux suivants synthétisent �nalement les performances réalisées
par les di�érentes solutions évoquées, en restant dans des formats de modu-
lation simples.

Solutions électroniques

Fréquence
porteuse

Technologie Débit de
transmission

A�liation

120 GHz MMIC+
OL 15.625 GHz

10 Gbit/s
ASK

NTT [50]

86 GHz MMIC >1 Gbit/s In�neon [23]

64 GHz MMIC+
OL Quartz

>1 Gbit/s Hittite [49]
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Solutions optiques

Fréquence
porteuse

Technologie Débit de
transmission

A�liation

93 GHz Photomélange
Peigne de fréquence

Laser solide

20 Gbit/s
OOK

NCU
UCSB [51]

60 GHz Photomélange
Peigne de fréquence

Laser solide

12.5 Gbit/s
OOK

UDE [35]

146 GHz Photomélange
Laser bifréquence
semi-conducteur

1 Gbit/s
OOK

UCL
III-V Lab [52]
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Conclusion du premier chapitre

Comme nous l'avons vu, l'utilisation des signaux hyperfréquences consti-
tue un domaine foisonnant, porté par des innovations constantes. Les appli-
cations industrielles étant nombreuses et variées, de nombreux e�orts sont
réalisés a�n d'obtenir des systèmes à la fois e�caces, compacts, robustes et
�exibles, le tout en cherchant à réduire au possible les coûts de fabrication.

L'une des applications phare des micro-ondes concerne les télécommuni-
cations sans �l. Devant la demande toujours croissante de données en tout
genre réclamée par les utilisateurs itinérants de la nouvelle � société de l'in-
formation �, le domaine des télécommunications sans �l s'est engagé dans une
véritable course à l'augmentation en débit de transmission. L'un des grands
dé�s de l'avenir sera de constituer un réseau complet à très haut débit par
hybridation de transmissions à base de �bre optique et de transmission sans
�l a�n que l'utilisateur puisse en tout lieu et à tout moment disposer des
informations voulues de manière instantanée. Dans cette perspective, les so-
lutions sans �l millimétriques font l'objet d'un intérêt croissant, de par leur
capacité à supporter de très larges bandes passantes et à émettre selon des
rayonnements très directifs.

Jusqu'à présent, l'un des freins au développement de systèmes de com-
munication millimétrique provenait de l'absence de sources su�samment per-
formantes, notamment en termes de bruit de phase et de puissance délivrée.
Deux types de solutions pour la génération de signaux millimétriques sont
en concurrence : les solutions purement électroniques et les solutions pho-
toniques. Si les premières possèdent encore quelques longueurs d'avance sur
les secondes, celles-ci sont néanmoins engagées sur une progression certaine.
Les sources basées sur le principe du photomélange de deux lasers a�chent
notamment des avantages spéci�ques particulièrement intéressants, comme
la possibilité de générer des gammes de fréquences très larges et de pou-
voir s'interconnecter facilement avec le réseau �bré. Grâce à la progression
des technologies optiques sur semi-conducteurs, il est par ailleurs possible de
réaliser ce type de source sur des composants miniaturisés.

C'est dans cette voie que s'inscrit le composant photonique intégré qui
fait l'objet de cette thèse. Sa conception a été étudiée de manière à intégrer
un maximum de fonctions sur une seule et même puce avec pour objectif
de permettre une utilisation diverse et �exible dans les réseaux de nouvelle
génération, tant au niveau du c÷ur que de l'accès.
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Chapitre 2

Conception et réalisation du

circuit intégré photonique pour la

génération de signaux haute

fréquence

Réaliser des fonctions optiques complexes sur des composants miniaturi-
sés a�n de tirer pro�t des techniques de fabrication collective de l'industrie
électronique, tel est l'objectif de la photonique intégrée. Ce type de compo-
sants, appelés circuits photoniques intégrés (PIC pour Photonic Integrated
Circuit), est une évolution importante des systèmes optiques [53] qui permet
de disposer de produits à bas coût, de grande �abilité et à consommation
d'énergie réduite.

La possibilité d'intégrer de façon monolithique sur une même puce de
nombreux composants optiques élémentaires reliés entre eux par des guides
d'ondes o�re ainsi des avantages substantiels à l'utilisation de composants
discrets reliés par �bres optiques, notamment en termes de conditionnement
(packaging) et de robustesse.

Jusqu'à présent, les processus de fabrication basés sur le phosphure d'In-
dium (InP) ont donné les réalisations les plus abouties en termes de �abilité,
de reproductibilité et de complexité pour ce qui est de l'intégration de com-
posants optiques actifs et passifs fonctionnant aux longueurs d'onde des té-
lécommunications optiques autour de 1550 nm. L'intégration sur phosphure
d'indium, en se révélant capable de réaliser la génération, l'ampli�cation, la
modulation et la détection de cette lumière, représente ainsi une technologie
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clé pour la réalisation de véritables � systèmes-sur-puce �.
Par conséquent, et conformément aux idées évoquées dans le chapitre

1, la photonique sur InP s'avère une solution particulièrement intéressante
pour réaliser des sources de signaux hyperfréquences par photomélange ; c'est
pourquoi nous nous y sommes employés. Le composant photonique développé
dans ce travail de thèse doit être capable de combiner les signaux optiques
issus de deux lasers monomodes sur une photodiode pour générer une por-
teuse électrique. Un modulateur doit également permettre de moduler en
amplitude le battement lumineux avec un signal de données qui s'inscrira
par conséquent également sur la porteuse. Ces di�érents éléments seront in-
tégrés sur une seule et même puce qui servira d'émetteur pour une transmis-
sion en espace libre. Le composant doit bien entendu satisfaire un ensemble
de spéci�cations pour en faire une source performante et �able, notamment
en comparaison avec les solutions purement électroniques. Ces spéci�cations
portent notamment sur les performances en ce qui concerne :

� La gamme d'accord de la fréquence synthétisée.
� La bande passante de modulation.
� La pureté spectrale du signal.
� La compacité du composant.
� La consommation énergétique du composant.
� Le cout de fabrication du composant.
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2.1 Description des briques de base

Nous nous proposons dans cette partie de décrire le fonctionnement propre
des briques de base de la source photonique intégrée et de revenir sur le
traitement et la propagation des signaux optiques tels qu'ils peuvent s'y
manifester. Il s'agit notamment de détailler le principe physique des éléments
impliqués dans le photomélange et la modulation de données tels que les lasers
monomodes, ampli�cateurs et modulateurs à semi-conducteurs ainsi que les
phototodiodes.

2.1.1 Physique des milieux condensés et jonctions P-N

La principale caractéristique des matériaux solides est l'existence d'une
structure de bandes d'énergie pour les électrons des atomes qui les consti-
tuent. Ces bandes d'énergie sont conditionnées par la structure cristalline du
matériau considéré et se déduisent des solutions de l'équation de Schrödinger
pour une onde électronique interagissant avec un réseau périodique. Il existe
une bande interdite, ou gap, entre deux bandes permises dans lesquelles la
distribution quasi-continue d'états fait apparaître une densité d'états éner-
gétique, qui correspond au nombre d'états possibles pour une valeur donnée
d'énergie dans une unité de volume de matériau. Le peuplement des niveaux
énergétiques est régi par la valence des atomes du matériau, par la den-
sité d'état électronique, ainsi que par la statistique de Fermi-Dirac liée à
l'agitation thermique. Ce remplissage est responsable du caractère isolant ou
conducteur du matériau. Ainsi, lorsqu'une bande est totalement remplie, les
vitesses des électrons soumis à un champ électrique vont s'annuler du fait
de leur positionnement nécessairement symétrique dans l'espace réciproque.
Nous sommes alors dans le cas d'un matériau isolant dont la dernière bande
pleine est appelée bande de valence. A contrario, si la bande est partiellement
remplie, la rupture de symétrie engendrée par le champ électrique fait que le
courant dû aux électrons ne s'annule pas. Le matériau est alors conducteur
et sa dernière bande partiellement remplie est appelée bande de conduction.
En�n, il existe un troisième type de matériau : le semi-conducteur. Un semi-
conducteur est un isolant pour une température nulle, mais sa faible énergie
de gap permettra, du fait de l'énergie thermique (T=300K), à la bande de
conduction d'être légèrement peuplée d'électrons et à la bande de valence
d'en être légèrement dépeuplée (cette lacune équivaut à l'existence d'une
quasi-particule appelée trou). Ainsi, la probabilité qu'un électron ou un trou
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puisse contribuer à un courant électrique, même faible, est su�samment im-
portante. On �gure ci-dessous la représentation schématisée des di�érents
types de matériaux sus-cités.

Bande de conduction

vide

Bande de valence
pleine

> 6 eV

Bande de conduction
presque vide

Bande de valence
presque pleine

' 1 eV

+ + + +

- - - -
Bande de conduction

presque pleine

Isolant Semi-conducteur Conducteur

Figure 2.1: Représentation schématique des bandes d'énergies pour les ma-
tériaux isolants, semi-conducteurs et conducteurs.

Un semi-conducteur est dit intrinsèque quand son comportement élec-
trique ne dépend que de sa structure. Dans ce cas, la conductivité électrique
est assurée à la fois par les électrons et les trous des bandes de conduction et
de valence. Lorsque l'on implante des atomes correctement choisis à l'intérieur
de ce dernier, on modi�e arti�ciellement la structure de bande du matériau ;
le semi-conducteur est alors quali�é d'extrinsèque ou dopé. On peut réaliser
deux types de dopage : le dopage de type N et le dopage de type P. Dans
le premier cas, l'insertion d'atomes de valence supérieure à celle des atomes
du réseau-hôte introduit un niveau donneur d'électrons juste en dessous de
la bande de conduction qui s'en trouvera plus facilement peuplée, ce qui per-
mettra d'améliorer la conductivité du matériau dont les porteurs majoritaires
seront donc les électrons (porteurs de type N). A l'inverse, un dopage de type
P fait intervenir des atomes dopants dont la valence est inférieure à celle des
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atomes du réseau de départ. Il y a création d'un niveau accepteur juste au
dessus de la bande de valence. Celle-ci se dépeuple facilement en électrons et
permet une conduction par saut de trous, ces derniers représentant alors les
porteurs majoritaires du matériau (porteurs de type P). Une représentation
schématique des modi�cations introduites par les di�érents dopages sur la
structure de bande du matériau est donnée en �gure 2.2.

Bande de Valence

Bande de conduction

Niveau donneur

Bande de Valence

Bande de conduction

Niveau accepteur

Energie

+ + +

+ + +
- - -

- - -

Dopage N Dopage P

Figure 2.2: Schéma de bande pour les semi-conducteurs extrinsèques de
type N et P.

2.1.2 Emission, ampli�cation, absorption et modulation
optique dans les jonctions P-N

Les composants photoniques qui sont décrits dans ce mémoire sont pour
l'essentiel basés sur ce qu'on appelle des jonctions P-N résultant de la mise en
contact entre un semi-conducteur de type N et un semi-conducteur de type
P issus d'un même cristal. En pratique, une couche de c÷ur intrinsèque est
généralement emprisonnée entre ces deux zones dopées, ce type de structure
PIN permettant alors de réaliser des fonctionnalités optiques variées.

L'émission et l'ampli�cation optique est réalisée par recombinaison ra-
diative de paires électron-trou dans la zone active de c÷ur en tirant pro�t
de l'ingénierie des bandes lorsque la structure est polarisée en direct par une
tension électrique. Cette génération de photons se fait dans un premier temps
par émission spontanée, produisant une lumière incohérente d'un point de vue
spatial et temporel. L'ampli�cation par émission stimulée permet quant à elle
d'émettre à partir d'un photon incident un second photon identique. Pour
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que ce mécanisme soit prédominant, il est nécessaire d'inverser la population,
ce qui requiert une grande densité de porteurs dans la zone d'émission. Cela
est réalisé à partir d'un certain courant de seuil en créant respectivement une
population d'électrons libres et de trous dans la bande de conduction et dans
la bande de valence de la structure. On peut visualiser ce processus à l'aide
du schéma ci-dessous représentant la structure de bande de cette jonction.

Energies

Axe de la jonctionZone P Zone NZone I

Bande de conduction

Bande de valence

Eg

- - - - - - - -

++++++ + + +

hν

Figure 2.3: Diagramme de bande d'une diode laser polarisée en direct. La
recombinaison électron-trou se fait essentiellement dans la zone active c'est-
à-dire là où la densité de porteurs est la plus élevée. Eg représente l'énergie
de gap du matériau.

Le gain d'ampli�cation dépend essentiellement de la composition de la
zone active (on utilise notamment des matériaux quaternaires de type In-
GaAsP notés Q suivi d'un chi�re représentant la longueur d'onde de gap
en micron). Il est maximum pour des photons d'énergie voisine au gap du
matériau.

En choisissant un gap de valeur plus faible dans la couche active que dans
les couches dopées, il est possible d'obtenir à la fois un meilleur con�nement
des porteurs (qui s'accumulent dans la zone active) et un meilleur con�ne-
ment optique (l'indice de réfraction de la zone active étant plus élevé que
celui des couches dopées) ; il s'agit d'une double-hétérojonction. Dans le cas
de nos lasers et de nos ampli�cateurs intégrés, nous utiliserons des structures
à puits quantiques où l'épaisseur de la zone active est réduite jusqu'à des va-
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leurs typiques de quelques nanomètres. Dès lors, les niveaux d'énergie liés au
mouvement des électrons perpendiculairement aux interfaces sont quanti�és
et on considère un gap e�ectif Eg,eff qui correspond à une transition entre
les niveaux de fond de puits dans les couches de valence et de conduction,
comme représenté en �gure 2.4.

Bande de conduction

Bande de valence

Eg,effEg

Figure 2.4: Représentation du diagramme de bande et des niveaux d'énergie
quanti�és d'un puits quantique.

Ce con�nement quantique permet aux porteurs de contribuer à l'émis-
sion stimulée sur une bande spectrale réduite tout en facilitant l'inversion
de population. Il en résulte une amélioration du gain di�érentiel pour une
même densité de courant injecté et un abaissement du courant de seuil (qui
se trouvait déjà naturellement amélioré par la diminution de la dimension de
la zone active, à laquelle il est proportionnel).

En plus des phénomènes d'émission et d'ampli�cation, un phénomène
d'absorption a également lieu dans la zone intrinsèque lorsqu'un photon cède
son énergie à un électron de la bande de valence de manière à ce qu'il at-
teigne la bande de conduction, l'emplacement laissé vacant dans la bande de
valence constituant un trou. Sous l'action d'une tension inverse appliquée à
la structure semi-conductrice, la zone intrinsèque absorbante est déplétée de
ses porteurs : les électrons dérivent vers la zone dopée N et les trous vers la
zone dopée P, donnant ainsi naissance à un courant appelé photocourant. Une
telle structure avec zone absorbante en matériau massif constitue le principe
de base des photodiodes. Le principe est illustré sur la �gure suivante.
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Energies

Axe de la jonctionZone P Zone NZone I

Bande de conduction

Bande de valence

-

+

hν

Figure 2.5: Génération d'un photocourant dans une structure à hétérojonc-
tion PIN.

A l'obscurité, la caractéristique statique courant-tension I(V ) suit idéa-
lement la loi de Shockley. La relation liant le courant d'obscurité Iobs à la
tension de polarisation Vd s'écrit :

Iobs = Is(exp
eVd
kBT −1) (2.1)

avec e la charge de l'électron, T la température et kB la constante de
Boltzmann.

Le courant d'obscurité tend vers la valeur −Is (qui dépend de la nature
et de la structure du composant) lorsque la tension de polarisation inverse
augmente et ceci jusqu'au claquage de la photodiode. Sous éclairement, le
courant total délivré par la structure est la somme du courant d'obscurité
Iobs et du photocourant Iph, le premier étant généralement négligeable devant
le second. On représente en �gure 2.6 la caractéristique courant-tension d'une
telle structure à l'obscurité et sous éclairement.
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V

I

Iph

À l'obscurité
Sous éclairement

Figure 2.6: Caractéristique courant-tension d'une photodiode à l'obscurité
et sous éclairement.

Le photocourant détecté Iph est proportionnel à l'intensité lumineuse in-
cidente Popt et s'écrit :

Iph = sPopt (2.2)

Avec s la sensibilité de la structure en A/W.

Le rendement quantique η est dé�ni quant à lui comme le rapport entre
le nombre de charges délivrées par le photocourant et le nombre de photons
incidents. Il dépend essentiellement du couplage optique et du coe�cient
d'absorption dans la couche absorbante.

η =
hν

e

Iph
Popt

(2.3)

avec h la constante de Planck.

Il est par ailleurs possible de procéder à une modulation de l'absorption
par contrôle de la tension de polarisation, la variation d'intensité résultante
permettant ainsi de transmettre sur porteuse optique des données correspon-
dant à un signal de commande de type électrique : c'est le principe de base
des modulateurs à électro-absorption (MEA) [54]. Dans le cas d'une zone
absorbante en matériau massif, l'e�et Franz-Keldysh permet de réaliser ce
type de modulation, les taux de modulation associés se révélant néanmoins
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insu�sants pour de nombreuses applications. Inversement, de bons taux de
modulation ont été réalisés sur des structures con�nées quantiquement en
tirant pro�t de l'e�et Stark dans les puits quantiques [55], [56]. En outre, la
rapidité des MEA basés sur cet e�et leur permet de fonctionner à des débits
très élevés.

Le principe de l'e�et Stark est basé sur la déformation des bandes d'éner-
gie d'un puits quantique lorsqu'on lui applique un champ électrique statique
perpendiculaire. D'après la théorie des perturbations au second ordre, la va-
leur du gap sera alors réduite de :

∆Eg =
29

35π6

e2L2m∗

h̄2 F 2

où F correspond au champ électrique appliqué, L à la longueur du puits
et où m∗ est égal à la somme des masses e�ectives de l'électron et du trou.

On représente ci-dessous la déformation des bandes dans un puits quan-
tique.

F = 0 F 6= 0

Eg Eg,eff Eg,eff

E

Figure 2.7: Principe de l'e�et Stark dans un puits quantique.

Cette variation va modi�er directement le spectre d'absorption du maté-
riau. En diminuant la valeur du gap e�ectif, l'énergie des photons nécessaire
à l'opération diminue également et sa longueur d'onde augmente, c'est ce
que l'on nomme le décalage vers le rouge. On représente en �gure 2.8 le
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spectre d'absorption d'un semi-conducteur à puits quantique en fonction de
la longueur d'onde lorsque l'on applique ou non un champ.

Longueur d'onde

α

∆α

α0

F 6= 0
F = 0

Figure 2.8: Spectre d'absorption d'un semi-conducteur à puits quantique
en présence et en l'absence d'un champ électrique perpendiculaire.

On note l'existence sur le spectre d'un pic excitonique qui résulte de la
force électrostatique liant les électrons et les trous créés lors de l'absorption
d'un photon par le matériau. Cet exciton va permettre de discriminer for-
tement les deux états du modulateur que sont l'état passant (F = 0), où
la lumière traverse la structure avec peu de pertes, et l'état non passant
(F 6= 0), où le signal est fortement absorbé. Nous notons α l'absorption à
l'état non passant et α0 l'absorption résiduelle à l'état passant.

Le taux d'extinction est dé�ni comme le rapport des intensités lumineuses
entre l'état passant et non passant, il in�uence directement la valeur du taux
d'erreur d'une liaison numérique et s'écrit :

re = expΓ∆αL (2.4)

avec Γ le facteur de con�nement de la lumière dans la couche active, L la
longueur d'interaction et ∆α = α− α0 la variation d'absorption entre l'état
passant et l'état non passant.

L'atténuation en mode passant est quant à elle dé�nie par

P0 = exp−α0ΓL (2.5)
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Les deux grandeurs dé�nies précédemment ne sont pas indépendantes
et il existe un compromis à réaliser. En e�et, il est à la fois nécessaire de
récupérer un maximum d'intensité lumineuse à l'état passant et d'obtenir un
taux d'extinction maximum. Cela revient à limiter la longueur du modulateur
et à maximiser le rapport suivant :

a =
∆α

α0

(2.6)

Ce rapport est un critère physique du matériau lié directement à la
conception des structures à puits quantiques, son optimisation ayant fait
l'objet de nombreuses études [57]. En conséquence, il existe un domaine d'uti-
lisation pour la lumière incidente tel que sa longueur d'onde soit supérieure
à une certaine valeur limite.

D'un point de vue électrique, la photodiode et le MEA sont équivalents à
une source de courant Iph en parallèle avec une capacité de jonction Cj et une
résistance de fuite (dite aussi résistance de shunt) Rf qui présente des valeurs
généralement très élevées (environ 10 à 100 kΩ). Une résistance interne Rs

vient également s'ajouter en série. On représente ce schéma équivalent en
�gure 2.9.

Rs

RfIph

Cj

Figure 2.9: Schéma électrique équivalent de la photodiode et du MEA.

Pour ce qui est de la photodiode, si le signal optique incident est modulé
en amplitude avec un taux de modulation m, la puissance optique appliquée
s'écrit :
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Popt(t) = P0(1 +m<(ejωt)) (2.7)

avec P0 la puissance optique moyenne

Le courant total délivré par la photodiode contient alors une partie conti-
nue < I > et une partie hyperfréquence IRF tel que :

< I >= sP0 (2.8)

IRF (t) = msP0<(H(ω)ejωt) (2.9)

où H est la fonction de transfert complexe en régime harmonique et s la
sensibilité de la photodiode en A/W.

La photodiode est généralement connectée à un circuit électrique externe
par l'intermédiaire d'un Té de polarisation a�n de séparer le courant continu
du courant hyperfréquence, ce dernier étant récupéré sur une résistance de
charge Rc dont la valeur est en général 50 Ohm. La puissance hyperfréquence
mesurée en sortie s'écrit alors :

PRF =
1

2
Rc(msP0)2|H(ω)|2 (2.10)

La réponse fréquentielle de la photodiode correspond à l'évolution de
la puissance hyperfréquence en fonction de la fréquence, elle dépend essen-
tiellement de la structure verticale du composant. L'épaisseur de la couche
absorbante détermine à la fois le temps de transit des porteurs (qui lui est
proportionnel) et la capacité de la jonction (qui en est inversement propor-
tionnelle) ; elle possède donc un impact majeur sur la bande passante. S'il
est nécessaire de réduire le temps de transit des porteurs pour augmenter la
rapidité de la photodiode et éviter l'écrantage du champ par accumulation de
charge, il est également crucial d'éviter les capacités de jonction trop élevées.
Pour nous a�ranchir de cette contrainte et atteindre les fréquences millimé-
triques, nous utiliserons dans nos travaux des photodiodes de type unipolaire
(UTC pour Uni Traveling Carrier) dont le fonctionnement sera explicité par
la suite (voir section 2.2.5). Dans le cas du MEA, le Té de polarisation permet
cette fois de séparer le signal continu de polarisation inverse du signal hyper-
fréquence correspondant au signal d'information. Les performances en termes
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de bande passante dépendent des mêmes paramètres que pour la photodiode
(capacité de jonction, résistance série, résistance de charge,...) et résultent
d'un compromis avec les performances en termes de taux d'extinction. Le
temps d'évacuation des porteurs photogénérés est notamment un facteur dé-
terminant qui peut altérer le comportement du modulateur lorsqu'il est trop
important du fait des phénomènes de saturation [58] et d'écrantage du champ
[59] sous forte puissance optique incidente. Les bandes passantes des modu-
lateurs à électro-absorbation se révèlent inférieures à celles des modulateurs
de type Mach-Zehnder, elles atteignent néanmoins des valeurs supérieures à
40 GHz [60].

2.1.3 Diode laser

A l'instar de tous les types de lasers, le laser à semi-conducteur (ou diode
laser) fonctionne à l'aide de trois éléments de base : un milieu ampli�cateur,
une cavité résonnante et un système de pompage.

La manière la plus simple de réaliser la cavité résonnante avec un milieu
ampli�cateur semi-conducteur est d'e�ectuer un clivage parallèle des faces
de sortie semi-conducteur/air. Cette interface constitue en e�et un miroir
diélectrique naturel dont la ré�ectivité s'écrit :

R =
(nsc − 1)2

(nsc + 1)2
(2.11)

avec nsc l' indice optique du matériau semi-conducteur. Pour les compo-
sants sur InP, cette valeur est R = 0.3.

L'oscillation laser apparaît alors lorsque le gain du milieu ampli�cateur
devient supérieur aux pertes de la cavité, ce qui se résume par la condition
de seuil ci-dessous :

Gseuil =
1

Γ
(αp +

1

2L
ln

1

R1R2
) (2.12)

avec Gseuil le gain optique linéique du milieu ampli�cateur à la condition
de seuil, Γ le facteur de con�nement optique dans la zone active, αp le coef-
�cient d'absorption, L la longueur de la cavité et R1 et R2 les coe�cients de
ré�exion des miroirs d'entrée et de sortie.
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La condition de résonance pour la phase du champ électromagnétique
implique quant à elle :

βL+ φref = π(π) (2.13)

avec β la constante de propagation, L la longueur de la cavité et φref le
déphasage induit par les ré�exions sur les miroirs.

Cette condition de phase discrétise les fréquences d'oscillations possibles
en un peigne d'intervalle spectral libre ISL = 2π/L. Seules les fréquences
voyant un gain supérieur à Gseuil pourront se mettre à osciller comme le
représente la �gure 2.10.

Gseuil

Fréquence

Gain

ISL

Figure 2.10: Représentation des modes Fabry-Perot et du seuil laser.

A�n d'obtenir des émissions monomodes, nous utiliserons dans notre cas
des lasers à contre-réactions répartie (DFB). La cavité y est formée par l'ins-
cription d'un réseau de Bragg au c÷ur de la structure semi-conductrice (on
parle alors de miroir distribué) constituant un guide d'onde sélectif en lon-
gueur d'onde. Ce réseau est composé d'une succession périodique de maté-
riaux d'indices di�érents selon l'axe de propagation x comme représenté en
�gure 2.11.
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n1 n2 n1 n2 n1 n2

L

Λ
z

x

Figure 2.11: Représentation d'un réseau de Bragg : l'onde incidente est ré-
�échie par les interfaces successives (contre-réaction distribuée). Λ représente
le pas du réseau et L sa longueur totale. n1 et n2 sont respectivement les
indices du milieu 1 et du milieu 2.

Les ré�exions successives aux interfaces vont induire des déphasages au-
torisant seulement certaines ondes à interférer constructivement. Dans le cas
d'un réseau de Bragg à pas uniforme, la lumière est transmise sur une plage
spectrale très étroite, centrée sur une longueur d'onde dite longueur d'onde
de Bragg λb. Si l'onde guidée � voit � un indice e�ectif neff , la condition de
Bragg s'écrit :

λb = 2neffΛ (2.14)

La ré�ectivité maximale Rmax du réseau est donnée par l'équation :

Rmax = tanh2(κL) (2.15)

dans laquelle κ représente la force du réseau et L sa longueur totale.

Le facteur κ traduit le couplage entre les modes copropagatif et contrapro-
pagatif et dépend essentiellement des caractéristiques physiques du réseau.
Dans le cas d'un mode transverse électrique (TE) ce facteur s'écrit [61] [62] :

κ =
k2

2βA

∫
Profil

∆[n2(z, x)].E2(z) dz (2.16)
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avec k le nombre d'onde angulaire en espace libre, β la constante de
propagation, E la composante transverse du champ électrique, n l'évolution
sur le plan transverse de l'indice de réfraction et A le facteur de normalisation.

Dans le cas d'un pro�l carré du réseau, le coe�cient de couplage s'écrit
plus simplement :

κ = Γ
n1 − n2

2πλb
(2.17)

Le produit κL est désigné sous le terme de force du réseau. Le couplage
est dit faible lorsque κL est proche de 0 et devient fort lorsque ce produit
croit.

Pour se représenter l'allure de la réponse spectrale d'un réseau de Bragg
de longueur d'onde de Bragg λb = 1.55 µm et son évolution en fonction de
la di�érence des indices, nous montrons en �gure 2.12 la simulation de la
ré�ectance réalisée par la méthode des matrices de transfert [63].
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Figure 2.12: Simulation de la ré�ectance d'un réseau de Bragg pour di�é-
rentes valeurs d'indice.
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On remarque qu'en augmentant la di�érence des indices, la bande pas-
sante du �ltre (ou stop-band) s'élargit en conséquence. De même lorsque l'on
diminue la longueur totale du réseau. On retiendra que plus un réseau est
fort, plus sa stop-band est large.

Le réseau des lasers DFB est en général gravé dans une couche située
au dessus de la couche active. Dans le cas d'un DFB sans ré�exion aux
extrémités, la théorie des modes couplés [64] donne �nalement deux modes
d'oscillation possibles situés de part et d'autre de λb. Pour éviter ce caractère
bimode, une solution est de réaliser un traitement anti-re�et sur une face et
un traitement haute ré�ectivité sur l'autre face (HR-DFB) [65] ; la discrimi-
nation modale dépend néanmoins dans ce cas de la position de la face HR
par rapport au réseau [66], [67]. Une autre solution est d'introduire un saut
de phase (phase-shift) de π/2 dans la modulation d'indice (ie en allongeant
une demi-période d'une longueur λb/4). Nous sommes dans le cas d'un DFB
λ/4 générant une émission laser monomode à la longueur d'onde de Bragg,
les faces de sortie du faisceau étant au préalable traitées anti-re�et (AR).
On représente en �gure 2.13 l'illustration des lasers DFB sur InP avec et
sans saut de phase ainsi que les spectres d'émission correspondants calculés
à partir des matrices de transfert.
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Figure 2.13: Schéma représentatif d'un laser DFB sans (a) et avec (b) sec-
tion de phase λ/4 avec en vis-à-vis les spectres d'émission correspondants.

2.1.4 Guidage d'onde optique

Pour relier les di�érentes fonctions de la source photonique monolithi-
quement intégrée entre elles, il est nécessaire de pouvoir guider de manière
e�cace la lumière. Dans un premier temps, comme nous l'avons déjà évoqué
dans le cas des double-hétérojonction, on peut considérer un con�nement ver-
tical grâce à l'utilisation d'une couche de c÷ur d'indice optique plus élevé que
celui des couches P et N. De cette manière, le faisceau lumineux se concen-
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trera au centre de la structure là où il subit le moins de pertes. On peut
également réaliser un con�nement latéral basé sur la réalisation d'un ruban
sur les couches supérieures de la jonction qui sera encapsulé dans un milieu
d'indice optique beaucoup plus faible que les matériaux semi-conducteurs
(n ' 3.5), tels que des polymères (n ' 1.5) ou plus simplement de l'air
(n = 1). La �gure 2.14 permet de visualiser ce type d'architecture et son
principe. Dans le cas d'un ruban s'arrêtant au dessus de la couche de c÷ur,
on parle de shallow ridge ; si le ruban s'arrête au dessus de la couche de
substrat N, on parle de deep ridge.

N

Couche de c÷ur

Ruban
P

z

Indice optique

z

y
x

Figure 2.14: Vision en trois dimensions d'une structure shallow ridge.

D'un point de vue théorique, la propagation des ondes monochromatiques
de longueur d'onde λ selon l'axe Ox du guide se fait de manière modale
suivant l'équation de Laplace :

∆ ~E + k2(n2 − neff 2) ~E = 0 (2.18)
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avec ~E = ~E(y, z) expj(ωt−kneff ), k = 2π
λ

le nombre d'onde angulaire en
espace libre et neff l'indice e�ectif du mode. La constante de propagation du
mode s'écrit alors β = kneff .

Les conditions aux limites sont imposées par les relations de continuité
du champ électromagnétique aux interfaces des matériaux. Les solutions
(E(y, z), neff )i (i étant l'ordre du mode) existent dans deux directions de
propagation privilégiées : la direction transverse électrique (TE) et la direc-
tion transverse magnétique (TM). Les dimensions du guide, et en particulier
sa largeur, vont in�uer directement sur le nombre de modes qui pourront
se propager. L'objectif étant généralement d'obtenir un guide d'onde mono-
mode, il faut déterminer les dimensions a�n que l'équation de Laplace ne
possède qu'une seule solution. On dé�nit alors le facteur de con�nement du
mode dans une couche particulière i, par :

Γi =

∫ +di/2

−di/2

∫ +Wi/2

−Wi/2
|E(y, z)|2 dydz∫∫

y,z
|E(y, z)|2 dydz

(2.19)

où di et Wi sont respectivement l'épaisseur et la largeur de la couche i.

En pratique, on s'intéresse surtout au con�nement dans la zone de c÷ur,
dans la couche de réseau de Bragg et dans les zones dopées a�n d'avoir
respectivement une information sur le gain de la structure, sur la force du
réseau et sur les pertes internes d'absorption. Les guides sont généralement
constitués d'un matériau quaternaire passif (dont le gap est su�samment
éloigné de celui du matériau actif), les guides passifs étant privilégiés pour
la propagation de la lumière lorsque cela est possible à cause de l'absorption
dans les puits quantiques.

Par ailleurs, il est également possible de réaliser des guidages multimodes
pour obtenir des fonctions optiques particulières. C'est le cas du coupleur
à interférences multimodes (MMI pour MultiMode Interference) disposant
de plusieurs entrées et de plusieurs sorties qui, selon leur positionnement,
permettent de combiner et de séparer plusieurs faisceaux lumineux par in-
terférences électromagnétiques [68]. On référence généralement ce type de
structure comme des coupleurs MMI N×M, ou N représente le nombre d'en-
trées et M le nombre de sorties. Il en sera fait usage dans notre PIC a�n de
mélanger les ondes issues des lasers DFB.
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2.2 Conception du PIC

Le travail de conception de la source photonique intégrée vise à élaborer
un composant fonctionnel à partir des briques de base décrites précédemment.
Cela exige d'e�ectuer de nécessaires compromis et, devant la complexité de
réalisation, de penser conjointement au processus de fabrication des compo-
sants en parallèle.

A�n de satisfaire au mieux les objectifs �xés, il convient d'e�ectuer l'étude
théorique du comportement optique et électrique du composant. Ce travail,
notamment par le moyen de simulations appropriées, nous permettra de dé-
terminer l'orientation à prendre pour la dé�nition de la structure verticale
de nos puces pour chaque section. Ces structures sont formées conformément
à la description des briques de bases évoquées précédemment et composées
de jonction PIN en matériau InP.

L'étude de la propagation de la lumière au sein de la structure verticale du
composant constitue une étape primordiale de la conception. Il convient pour
cela d'en e�ectuer la simulation par logiciel à partir des indices optiques des
di�érentes couches et de s'assurer de l'existence de modes propres optiques
pour chaque section. Ces indices sont calculés à partir des travaux de Broberg
et al. [69], en tenant compte du gap du matériau, du dopage de la couche,
de la contrainte appliquée et de la densité de porteurs injectés. Les modes
propres de propagation ont été déterminés par la méthode de l'indice e�ectif
[70], [71] à l'aide du logiciel Alcor, développé par le Centre National d'Etudes
des Télécommunications (CNET) de France Télécom dans les années 1990.
Il nous permet ainsi d'accéder à l'indice e�ectif de la structure, à la taille du
mode propre optique ainsi qu'aux con�nements optiques dans les di�érentes
couches de la structure.

2.2.1 Architecture générale des composants

L'architecture générale de la première génération de puce est représen-
tée en �gure 2.15. L'émission et le traitement du signal lumineux ont lieu,
en fonction des di�érentes sections, au niveau des guides d'ondes optiques
qui sont situés de part et d'autres de l'axe de symétrie horizontal. Les deux
sections laser DFB produisent les émissions laser à deux longueurs d'onde
di�érentes puis, en continuant le parcours du signal lumineux vers la droite
du dessin, se trouvent des ampli�cateurs optiques à semi-conducteur (SOA,
de l'anglais Semiconductor Optical Ampli�er) dont le rôle est d'ampli�er et
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d'équilibrer les puissances optiques issues des deux DFB. Ces deux signaux
sont couplés à l'aide d'un coupleur optique MMI passif comportant deux
entrées et deux sorties. La lumière couplée est ensuite ampli�ée avant de
traverser un modulateur à électro-absorption (MEA) dont le rôle sera d'y
inscrire un signal de données par modulation d'amplitude ; il est à noter que
la structure verticale des MEA, basée sur des multipuits quantiques dans la
zone active, est la même que celle des lasers et des SOA dans un souci de sim-
pli�cation du processus de fabrication. En�n, le signal est une dernière fois
ampli�é avant d'être envoyé sur une photodiode UTC dans laquelle a lieu
la conversion optique/électrique. On remarque que deux photodiodes sont
utilisées : la première permet de générer le battement hyperfréquence utile
et la seconde peut être utilisée dans le but de réduire le bruit de phase de
ce battement à l'aide d'une boucle de contre-réaction électrique. De l'autre
côté de la puce, une sortie optique a également été prévue a�n de contrôler le
signal ; elle peut aussi être utilisée pour e�ectuer une rétroinjection optique,
toujours dans le but de réduire le bruit de phase du signal de synthèse. Le
guide de sortie optique est incliné d'un angle de 7◦ par rapport à l'axe longi-
tudinal a�n de réduire les e�ets de ré�exion à l'interface air/semi-conducteur.
La longueur totale du composant est de 4.4 mm pour une largeur de 700 µm.
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Figure 2.15: Dessin en vue de dessus de la puce IPHOS.

Les électrodes de polarisation sont représentées par les rectangles bleus.
Elles permettent d'appliquer un courant électrique sur les di�érentes sections
citées précédemment. Dans les sections laser, l'injection du courant permet
de contrôler l'émission de la lumière et d'ajuster la longueur d'onde par e�et
thermique, comme il sera expliqué par la suite. Le contrôle de l'injection de
courant permet également d'ajuster le gain des SOA, de contrôler le point
de fonctionnement du MEA et d'y introduire le signal de données. En�n,
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il permet de polariser la photodiode en inverse et d'y récupérer la porteuse
hyperfréquence modulée par les données. Au �nal, si nous considérons le
dispositif selon ses interfaces, celui-ci peut-être apprécié d'un point de vue
purement électronique, l'optique n'étant utilisée qu'à l'intérieur de la puce
pour ses intérêts fonctionnels.

Deux types de technologies ont été mis en ÷uvre pour réaliser cette pre-
mière génération de puce : l'un basé sur un substrat dopé N (IPHOS1)
et l'autre sur un substrat semi-isolant (IPHOS2). Ce dernier type de sub-
strat permettant d'éviter les e�ets de capacité parasites, les performances en
termes de bande passante des photodiodes ont conduit a e�ectuer l'essentiel
des mesures de caractérisation sur le composant IPHOS2, comme nous le ver-
rons dans le chapitre 3. Une deuxième génération de puce (IPHOBAC-NG)
basée sur un substrat semi-isolant a également été conçue a�n d'améliorer les
performances en tirant parti des limitations observées sur les puces de pre-
mière génération, notamment en ce qui concerne le bruit de phase du signal
généré. Cette seconde génération de puce propose une nouvelle con�guration,
intégrant notamment une miroir haute ré�ectivité (HR), ainsi qu'une nou-
velle structure verticale. Elle est représentée en �gure 2.16. La technologie de
fabrication de ce dernier composant est actuellement en cours.
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Figure 2.16: Dessin en vue de dessus de la puce IPHOBAC-NG.

2.2.2 Conception des lasers DFB

Comme évoqué dans la section 2.1.3, le réseau d'indice fait o�ce de �ltre
en ré�exion permettant de sélectionner une longueur d'onde particulière pour
l'émission laser. Ce réseau est dans notre cas constitué par l'alternance de
dents en matériau quaternaire Q1.17 situé au dessus des puits quantiques et
de dents en matériau InP. Le pas de réseau Λ permet de dé�nir la longueur
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d'onde d'émission λ de nos lasers selon la condition de Bragg pour un réseau
du premier ordre :

Λ =
λ

2neff
(2.20)

avec neff l'indice e�ectif dans le réseau.

A partir d'un indice e�ectif calculé par simulation dans la section active,
nous déterminons le pas du réseau a�n d'obtenir une longueur d'onde de
fonctionnement aux environs de λb = 1555 nm. A�n d'obtenir un battement
e�ectif dans le domaine millimétrique, chacun des deux lasers possède un
réseau spéci�que de manière à ce qu'ils fonctionnent avec un écart de fré-
quence de 80 GHz (soit un écart d'environ 0.65 nm en longueur d'onde) pour
un même courant de polarisation.

L'un des objectifs principaux lors de la conception des DFB est de faire
en sorte d'obtenir des lasers présentant une largeur de raie acceptable, en
espérant descendre en dessous du MHz. La largeur de raie minimale ∆ν d'un
laser DFB monomode peut être calculée à l'aide de la formule de Schaw-
low�Townes [72] tel que :

∆ν =
Rsp

4πNph

(1 + αh
2) (2.21)

avec Rsp le taux d'émission spontanée, Nph le nombre de photons dans la
cavité et αh le facteur de Henry ou facteur d'élargissement spectral [73].

Plusieurs approches ont déjà été reportées pour la réduction de la largeur
de raie des lasers DFB [74], [75], [76]. L'un des problèmes lié aux lasers DFB
λ/4 sans ré�exion supplémentaire aux deux facettes est la perte de photons
occasionnée. D'après la formule 2.21, cette perte, entrainant la réduction de
Nph, possède un impact négatif sur la largeur de raie. Les DFB λ/4 sont
également sujets à de forts e�ets de spatial hole burning, dus au saut de
phase, conduisant à l'inhomogénéité de la distribution des photons dans la
cavité et à la dégradation de la largeur spectrale d'émission [77], [78], [79],
[80], [81], [82]. Basés sur cette con�guration, les lasers développés lors de
la première génération de PIC ont ainsi accusé des largeurs de raies assez
élevées et limitantes en termes de bande passante pour les expériences de
transmission de données (voir section 3.2.5). De plus, la cavité étant dans ce
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cas plus sensible aux ré�exions parasites extérieures, des perturbations du
fonctionnement du laser ont été observées.

Une manière de contourner ces problèmes est de considérer la con�gu-
ration HR-DFB où la forte re�ectivité d'une des facettes implique un plus
grand nombre de photons présents dans la cavité et une meilleure immunité
aux ré�exions parasites. Si ces lasers ont produit de bons résultats en termes
de courant de seuil, de puissance optique et de caractéristiques de bruit [83],
[84], nous avons déjà évoqué qu'ils peuvent néanmoins présenter parfois des
comportements multimodes en fonction de la position de la facette HR qui
ne peut être contrôlée précisément. L'introduction d'une section de phase ac-
cordable (SP) [85] que nous détaillerons plus loin, permet d'éviter cet écueil
en accordant la longueur d'onde d'émission à l'intérieur de la stop-band ;
c'est pourquoi la con�guration HR-SP-DFB est celle que nous avons choi-
sie pour la conception des lasers de seconde génération. Ces nouveaux lasers
possèdent en outre une longueur supérieure à celle des lasers utilisés pour
les composants de première génération (2 mm au lieu de 1 mm). En e�et, le
nombre de photons dans la cavité étant proportionnel aux dimensions, il est
intéressant de réaliser des cavités plus longues pour réduire la largeur de raie
d'émission, d'autant plus que cet allongement améliore déjà naturellement la
�nesse de la cavité.

Par ailleurs, la force du réseau (κL) entre également en ligne de compte
lorsque l'on considère les e�ets de spatial hole burning. Dans la littérature,
il est ainsi généralement conseillé d'utiliser des (κL) plutôt faibles (entre
1 et 1.5), des valeurs élevées ayant pour e�et d'augmenter l'inhomogénéité
spatiale de la densité de photons dans la cavité et d'agraver le Spatial Hole
Burning [78]. Pour calculer κ, on applique l'équation 2.22 dans laquelle λb
désigne la longueur d'onde de Bragg du réseau, neff,1 l'indice e�ectif de la
structure lorsque la dent est en InP et neff,2 l'indice e�ectif de la structure
lorsque la dent est en quaternaire.

κ ' |neff,2 − neff,1|
2λb

(2.22)

L'épaisseur de la couche réseau ainsi que la longueur de la section laser
(2mm) étant déjà �xées, le κL correspondant à un réseau entier a été estimé
à 2.8. A�n de se rapprocher des valeurs conseillées nous avons alors dessiné
un réseau échantillonné consistant à supprimer de manière périodique des
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portions du miroir de Bragg le long de la cavité [86]. Ainsi, pour obtenir une
valeur de κL de 1.4, seule la moitié de la longueur de la cavité est constituée
d'alternance de matériau quaternaire et InP comme l'illustre la �gure 2.17.

x
Q1.17InP

Figure 2.17: Représentation de la tranche verticale d'un réseau échantillonné
à 50%.

A�n de nous a�ranchir d'un traitement chimique haute ré�ectivité à l'is-
sue du processus de fabrication, nous avons décidé de concevoir un miroir
HR directement intégré au composant de seconde génération. Celui-ci est
constitué d'un réseau de Bragg gravé très profondément i.e. au-delà de la
couche guide comprenant les puits quantiques. Nous représentons ci-dessous
la structure verticale correspondant à l'association du laser DFB avec le ré-
seau HR.
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Figure 2.18: Structure verticale correspondant à l'association du laser DFB
avec le réseau HR.

Le réseau HR possède le même pas que le réseau DFB a�n qu'il soit
centré à la même longueur d'onde. La grande profondeur de gravure assure
des coe�cients de couplage très importants et donc une ré�ectivité forte sur
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une large bande. Ainsi, en gravant le réseau jusqu'à la couche d'InP-N, nous
estimons la valeur de κ à 810 cm−1. La longueur de la section est �xée quant
à elle à 30 µm. De cette manière, on aboutit à une ré�ectivité du miroir HR
de 98.5% sur une bande de λb = 3 nm dans laquelle la raie associée au laser
entre aisément, comme le représente la �gure 2.19.
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Figure 2.19: Simulation de la ré�ectance du réseau HR et du DFB.

En ce qui concerne l'accord de la longueur d'onde d'émission du laser,
la méthode classique consiste à e�ectuer un accord thermique en ajustant le
courant de polarisation. Ainsi l'injection de courant provoque un échau�e-
ment des matériaux semi-conducteurs ce qui augmente directement la valeur
de l'indice optique et par conséquent provoque l'augmentation de la longueur
d'onde d'émission selon l'équation 2.20 (de l'ordre de 5 nm/A pour des lasers
InP). De cette manière, il est possible d'obtenir une variation sur plusieurs
nanomètres, permettant de satisfaire à nos objectifs en termes de gamme
d'accord du battement sur plusieurs dizaines de GHz. Il s'agit néanmoins
d'un phénomène physique lent et qui empêche de séparer les problématiques
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d'accord en longueur d'onde et de contrôle de la puissance optique.
Une autre solution consiste à e�ectuer un accord par injection de por-

teurs. En e�et, l'augmentation de la densité de porteurs diminue l'indice
e�ectif de la structure par le biais de quatre mécanismes (absorption inter-
bandes de valence, e�et plasma, remplissage des bandes et renormalisation
du gap) qui peuvent en outre répondre à de très hautes fréquences [87]. Dans
un DFB classique, il est néanmoins impossible d'e�ectuer ce type d'accord
étant donné que la densité de porteurs est clampée au dessus du seuil. L'in-
troduction au sein de la cavité de la section de phase accordable évoquée
précédemment, dont la couche de c÷ur est constituée d'un matériau passif et
qui est dépourvue de réseau de Bragg, permet de s'a�ranchir de cette limita-
tion [88], [89]. Chaque section étant isolée électriquement l'une de l'autre, on
distingue alors le courant de polarisation Ib associé aux sections de Bragg et
le courant de polarisation Ip associé à la section de phase accordable. Nous
représentons une telle architecture en �gure 2.20.
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Figure 2.20: Structure verticale d'un laser DFB possédant une section de
phase accordable.
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On peut considérer, dans le cas général où une section de phase de lon-
gueur Lp se situe au centre de deux réseaux de Bragg de même longueur Lb,
que cette architecture est équivalente à une cavité Fabry-Perot de longueur
L = Lp + 2Leffb . Leffb est la longueur e�ective du réseau de Bragg et cor-
respond physiquement à la longueur au bout de laquelle l'intensité de l'onde
pénétrant dans le réseau de coe�cient de couplage κ est divisée par exp(1)
[90]. Elle peut s'écrire :

Leffb =
1

2

∂φ

∂∆β

∣∣∣∣
∆β=0

(2.23)

avec ∆β le désaccord relatif à la constante de propagation satisfaisant la
condition de Bragg et φ la phase introduite par le réseau.

La condition de phase pour le m-ième mode de la cavité s'écrit alors :

4π

λm(neffpLp + 2neffbLeffb)
= 2mπ (2.24)

avec neffp l'indice e�ectif dans la section de phase et neffb l'indice e�ectif
dans la section de Bragg.

L'intervalle spectral libre ISL correspondant, exprimé en longueur d'onde,
est alors dé�ni par :

ISL =
λ2
b

2(ngpLp + 2ngbLeffb)
(2.25)

avec ngp l'indice de groupe dans la section de phase et ngb l'indice de
groupe dans la section de Bragg.

La diminution de l'indice au niveau de la section de phase va entraîner
une modi�cation du chemin optique qui décale les modes Fabry-Perot de la
cavité vers les plus faibles longueurs d'onde d'une valeur ∆λ tel que [91] :

∆λ =
λ∆neffpLp

ngpLp + 2ngbLeffb
(2.26)

avec ∆neffp = −Γ np
neffp

δnp
δN

∆N , ∆N étant la variation de densité de por-

teurs liée à l'injection de courant et np l'indice de réfraction du matériau
dans la section de phase.
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On représente en �gure 2.21 un tel décalage. Le �ltre de Bragg sélection-
nant le mode Fabry-Perot ayant la plus forte ré�ectivité pour l'émission laser,
il est possible d'e�ectuer un accord �n de la longueur d'onde associée sur une
certaine largeur à l'intérieur de la Stop-Band. Un déphasage de 2π corres-
pondant à une situation identique d'un point de vue spectral (soit un accord
d'une valeur de l'ISL), il n'est pas nécessaire d'aller au-delà de cette valeur. Il
est à noter que si la force du réseau est trop importante, la ré�ectivité étant
plus plate au niveau de son maximum, le laser peut devenir bimode si deux
modes voient la même ré�ectivité.

Ip

λb

Figure 2.21: Décalage des modes Fabry-Perot d'une cavité sous l'e�et de
l'injection de courant dans la section de phase accordable.

Lors de l'injection de courant Ip, la densité de porteurs augmente uni-
quement dans les couches non intentionnellement dopées. Dans la première
génération de composants, la couche guide passive de la puce IPHOS2 ayant
été malencontreusement dopée N à des niveaux élevés, l'e�et de l'injection
des porteurs sur la section de phase s'est révelé très minime, comme nous
pourrons le constater sur les mesures de caractérisation décrites au chapitre
3. Il faut cependant prendre en compte le fait qu'un faible dopage a un im-
pact négatif sur la bande passante de la photodiode, qui partage la même
couche guide que les sections passives, à cause de l'augmentation de la valeur
de sa capacité électrique. Pour cette raison, nous décidons de ne doper qu'une
partie de la couche guide en proportion des deux tiers de son épaisseur.

Il faut chercher à obtenir un fort con�nement dans la couche guide et
à utiliser un matériau autorisant une variation d'indice su�samment forte
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en fonction du courant. Plus la longueur d'onde de gap du matériau sera
proche de la longueur d'onde d'émission, plus cette variation sera importante
[92] ; il faut néanmoins rester su�samment éloigné a�n de limiter les e�ets
d'absorption par recombinaison. La section de phase étant dé�nie à la même
étape technologique que les autres sections passives et que la photodiode (voir
section 2.3.1), le guide d'onde est constitué du même matériau quaternaire
Q1.17 permettant un bon compromis entre variation d'indice et absorption.

Concernant la longueur de la section de phase, il est nécessaire de la
dé�nir su�samment courte dans le but de maximiser la valeur de l'ISL par
rapport à la stop-band ainsi que dans un souci de compacité, et su�samment
longue a�n que l'accord par injection de porteurs soit assez important pour
couvrir l'ISL. En choisissant par exemple une section de phase de longueur
100 µm pour deux sections de Bragg de longueur 1 mm, on obtient un ISL des
modes longitudinaux de 0.44 nm pour une stop-band de largeur 0.8 nm. Entre
deux sauts, un accord continu peut être obtenu par injection de porteurs ;
la variation de longueur d'onde est évaluée à 0.53 nm pour une variation de
courant de 7.8 mA et pour un con�nement de 42% dans le Q1.17, soit une
valeur supérieure à l'ISL. Ce modèle théorique, appliqué à la puce IPHOS
2, présentant néanmoins un écart important avec les mesures e�ectuées (voir
section 3.2.2), nous conserverons par précaution cette longueur de section de
phase de 100 µm pour les puces IPHOBAC-NG. Ce choix est d'autant plus
justi�é que l'objectif principal n'est pas d'obtenir un accord important mais
de rendre la section de phase fonctionnelle dans la construction d'une boucle
d'asservissement à verrouillage de phase (voir section 3.3).

2.2.3 Conception de réseaux aléatoires pour la réduc-
tion de la largeur de raie des lasers

En supplément des e�orts de conception du laser DFB proprement dit et
de l'implémentation de sections HR pour la réduction de la largeur de raie,
nous avons également travaillé dans ce but sur la conception d'une structure
inédite à partir d'un réseau intégré de type aléatoire. Cette proposition a
donné lieu à un dépot de brevet [93].

Le principe est basé sur la rétroinjection optique du signal laser après une
ré�exion externe de faible amplitude qui permet, sous certaines conditions de
phase, de réduire la largeur de raie de la source [94]. Néanmoins, le ré�ecteur
externe occasionne selon sa position de fortes résonances dans le spectre de
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bruit de phase associé, ces résonnances n'étant évidemment pas souhaitables
pour un grand nombre d'applications.

Il a par ailleurs été démontré que lorsqu'on utilise plusieurs re�ections
distribuées, il est possible de moyenner l'e�et de résonnance sur plusieurs
fréquences [95]. L'idée est donc de réaliser une distribution aléatoire de la lo-
calisation des ré�ecteurs de manière à se retrouver dans un cas assez similaire
à la rétrodi�usion Rayleigh [96] tout en évitant l'encombrement et les insta-
bilités de la �bre optique [97]. Un tel dispositif étant par construction large
bande, il permet non seulement de réduire la largeur d'une raie unique dans
le cas d'une source laser monomode, mais également de réduire la largeur de
chaque raie d'une source laser multimode.

A partir de travaux précédents [98], on peut évaluer, dans le cas d'une
distribution aléatoire, le facteur de réduction de la largeur de raie ζ dé�ni
comme le rapport entre la largeur de raie initiale de la source laser et celle
du dispositif laser muni de ses ré�ecteurs aléatoires. En négligeant les e�ets
d'amplitude, ce facteur s'écrit (voir le calcul complet en annexe) :

ζ = 1 +
1

2
(1 + α2

h)
∑
i

ρ2
i τ

2
i (2.27)

Il dépend :

� Du facteur de Henry αh.
� Du taux de ré�ectivité ki des ré�ecteurs avec pour hypothèse ki << 1.
� Du temps d'aller-retour τi des photons entre le laser et les ré�ecteurs

par hypothèse inférieurs au temps de cohérence de la source.

D'un point de vue pratique, la source laser et le guide d'onde forment
un ensemble monolithique ; nous représentons l'ensemble de la structure en
�gure 2.22.
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Laser

l

x

0 Li

L(1) L(2) L(n)

Lf

Figure 2.22: Représentation schématique du laser et du réseau aléatoire.

Les ré�ecteurs sont gravés sous forme de tranchées aléatoirement répar-
ties le long du guide d'onde passif. Ces tranchées sont réalisées sur toute
l'épaisseur du guide avec une longueur l. La position du n-ième ré�ecteur
est donnée par : L(n) = Li + (Lf − Li)x, où Li est la longueur entre la
face de sortie de la source laser et la position du ré�ecteur le plus proche
de cette face, Lf la longueur entre la face de sortie de la source laser et la
position du ré�ecteur le plus éloigné de cette face et x une variable aléatoire
comprise entre 0 et 1. Des simulations ont été réalisées à partir des matrices
de transfert pour calculer la ré�ectance des réseaux aléatoires implémentés
en considérant une distribution normale de 3300 tranchées en InP et de lon-
gueur l = 120 nm sur une longueur totale du guide passif en quaternaire de
L2 − L1 = 1 mm. Les résultats de simulations sont présentés en �gure 2.23.
Ces simulations permettent de s'assurer du caractère su�samment aléatoire
du réseau en �gurant une moyenne nulle de la phase de la ré�ectance. Par
ailleurs, en termes d'amplitude, une ré�ectance moyenne de 40% est simulée,
ce qui s'avère acceptable pour qu'il y ait su�samment de lumière transmise
en sortie.
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Figure 2.23: Simulation de ré�ectance en amplitude et en phase d'un réseau
aléatoire.

2.2.4 Détermination du décalage en longueur d'onde

A�n de déterminer la longueur d'onde d'émission laser, il est nécessaire de
prendre en compte le fonctionnement des di�érentes sections actives. Comme
nous l'avons mentionné précédemment, la structure verticale des lasers, des
SOA et des MEA est la même, excepté le fait que la section laser contient
l'inscription d'un réseau de Bragg. Il n'est donc pas possible d'optimiser indé-
pendamment ces di�érentes sections d'où la nécessité de faire des compromis.

A faible courant d'injection, les courbes de gain d'une section laser et d'un
SOA de même dimension sont similaires du fait que la densité de porteur y
est la même. En considérant une température constante et au-delà du courant
de seuil, la densité de porteurs dans le laser est clampée, car les porteurs sont
constamment consommés et transformés en photons, tandis qu'elle augmente
de manière continue dans le SOA. En conséquence, la courbe de gain du SOA
subit un décalage vers les faibles longueurs d'onde tandis que la courbe de
gain du laser ne varie plus.

Concernant le MEA, lorsque celui-ci n'est soumis à aucune tension, le pic
d'absorption excitonique est situé à une longueur d'onde légèrement inférieure
à celle du pic de gain du laser au dessus du seuil, tel que représenté en
�gure 2.24. On dé�nit alors le décalage en longueur d'onde (� detuning � en
anglais) par l'écart en longueur d'onde entre cet exciton et la longueur d'onde
d'émission dé�nie par le réseau de Bragg spéci�é.
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Figure 2.24: Position relative du gain laser et de l'absorption du MEA.

Dans la littérature, il est conseillé d'utiliser un détuning compris entre
30 nm et 60 nm [99] a�n d'assurer à la fois un bon fonctionnement du laser
et de bonnes performances de modulation.

Pour résumer, si nous désirons un fonctionnement optimal du signal la-
ser ampli�é par le SOA, il est préférable de positionner la longueur d'onde
d'émission � à gauche � du pic de gain du laser. Inversement, pour un fonc-
tionnement optimal du signal laser modulé par le MEA, il est préférable de
positionner la longueur d'onde d'émission � à droite � du pic de gain du la-
ser, là ou le meilleur contraste de modulation sera obtenu avec des pertes
raisonnables. Cet antagonisme conduit à faire un choix entre une meilleure
ampli�cation ou une meilleure modulation. Les composants issus de la pre-
mière génération, dont le detuning avait été �xé à 25 nm, ont produit des
niveaux de puissance su�sants mais des limitations en termes de fréquence
de modulation. Nous décidons donc d'augmenter ce détuning à 30 nm pour
la deuxième génération de composants, de manière à rendre la structure plus
compatible avec un bon fonctionnement du MEA. Cette opération est réali-
sée en décalant la courbe de gain vers les plus faibles longueurs d'onde par
une nouvelle adaptation de la composition du matériau quaternaire des puits
quantiques qui sont déposés lors de la première reprise d'épitaxie.

2.2.5 Conception de la photodiode

En considérant notre objectif d'atteindre des fréquences de plusieurs di-
zaines de GHz, les photodiodes élaborées dans la conception du composant
sont des structures de type unipolaire (UTC pour Uni Traveling Carrier)
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dans lesquelles l'absorption des photons et l'évacuation des électrons se font
dans deux zones distinctes. La couche absorbante, constituée d'un matériau
ternaire GaInAs dopé P, est ainsi suivie d'une couche dite collectrice en ma-
tériau InP déplétée par le champ électrique, comme l'illustre la �gure 2.25.

Energies

Axe de la jonction

Zone P

Barrière

Zone NAbsorbant

Collecteur

-

+

hν

Figure 2.25: Structure de bande d'une photodiode UTC.

Les électrons photogénérés dans la couche absorbante di�usent vers le �
collecteur � et dérivent alors rapidement à leur vitesse de saturation vers le
contact N. Une barrière de di�usion, constituée d'une couche de matériau
à grand gap et fortement dopée, empêche par ailleurs leur di�usion vers le
contact P. Les trous photogénérés étant situés dans une zone où ils sont déjà
les porteurs majoritaires, ils sont rapidement collectés par relaxation diélec-
trique dans la zone de contact P. Ainsi, le comportement dynamique d'une
telle photodiode n'est plus restreint par les porteurs les plus lourds et seul
le transport des électrons limite son temps de réponse. Moyennant plusieurs
hypothèses selon le modèle de dérive-di�usion [100], on peut modéliser la
réponse fréquentielle H(ω) de la photodiode comme le produit des réponses
fréquentielles du premier ordre associées aux couches absorbante et collectrice
et à la coupure RC du circuit tel que :

H(ω) = Habs(ω)Hcoll(ω)HRC(ω) (2.28)
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où Habs(ω) = 1
1+jωτabs

est la réponse fréquentielle associée la couche ab-
sorbante et τabs le temps de transit des porteurs dans l'absorbant.

Hcoll(ω) = 1
1+jωτcoll

est la réponse fréquentielle associée la couche collec-
trice et τcoll le temps de transit des porteurs dans le collecteur.

HRC(ω) = 1
1+jωτRC

est la réponse fréquentielle correspondant à la coupure
RC et τRC = 1/(Rc + Rs)Cj le temps caractéristique correspondant avec Rs

et Cj la résistance série et la capacité de jonction de la structure et Rc la
résistance de charge.

Dans le cas d'une photodiode UTC, la tension de polarisation étant re-
portée uniquement sur le collecteur, la capacité de jonction Cj s'écrit :

Cj =
Sεc
Wcoll

(2.29)

avec S la surface de la photodiode,Wcoll l'épaisseur de la couche collectrice
et εc la permittivité électrique de la couche collectrice.

Le principal avantage de la photodiode UTC sur la photodiode PIN est
l'évacuation rapide de la zone d'absorption en porteurs, évitant les phéno-
mènes d'écrantage du champ lorsque le composant est soumis à de fortes
puissances optiques [101]. Un autre avantage est qu'il est possible d'ajuster
l'épaisseur de la zone absorbante indépendamment de l'épaisseur du collec-
teur. Il reste néanmoins un compromis à réaliser entre le temps de transit des
électrons dans le collecteur (proportionnel à Wcoll) et la constante de temps
RC due à la capacité de la jonction (inversement proportionnelle à Wcoll).
En optimisant ces di�érents paramètres, une bande passante record de 310
GHz a ainsi été reportée [102]. Par ailleurs, la possibilité d'intégrer monolithi-
quement des guides passifs avec une photodiode UTC possédant une bande
passante supérieure à 100 GHz a été démontrée par le passé sur des compo-
sants réalisés au III-V Lab à l'aide d'un processus de fabrication compatible
avec l'intégration de sections actives [103]. En�n, la meilleure conductivité
thermique du collecteur en InP comparé au GaInAs [104] [105] et l'épaisseur
généralement plus faible de la zone désertée d'une structure UTC conduisent
à un meilleur comportement thermique par rapport aux structures PIN, tout
en lui permettant de supporter des photocourants plus élevés.

L'e�ort de conception de la photodiode porte majoritairement sur l'opti-
misation de l'épaisseur et de la surface des couches de la structure UTC de
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manière à obtenir une bande passante élevée tout en conservant une bon ren-
dement quantique de conversion optique/électrique. Selon le modèle dérive-
di�usion, il n'y a pas de limitation due au temps de transit des porteurs
pour des épaisseurs d'absorbant de l'ordre de 100 nm, ce qui s'avère su�sant
pour obtenir une e�cacité quantique acceptable. Les limitations concernant
le temps de transit des porteurs dans la couche collectrice apparaissent pour
des épaisseurs importantes. Par contre, pour des épaisseurs faibles, il convient
de prendre en compte les e�ets capacitifs de cette couche et la réponse RC
devient prédominante. La �gure 2.26 représente la bande passante à -3 dB en
fonction de l'épaisseur du collecteur estimée par la simulation de la réponse
fréquentielle de la photodiode à l'aide du modèle de dérive-di�usion.
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Figure 2.26: Simulation de la bande passante de la photodiode UTC en
fonction de l'épaisseur du collecteur.
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Les paramètres utilisés sont les suivants : surface de la photodiode S =
45 µm2 ; épaisseur de la couche absorbante Wabs = 110 nm ; épaisseur de
la couche d'InP-P WInP−P = 1100 nm ; vitesse de saturation des électrons
vs = 1e7 cm/s ; potentiel électrique aux bornes de l'absorbant ψabs = 20mV .
Ces simulations nous permettent de visualiser les deux évolutions antago-
nistes des e�ets capacitifs et de temps de transit des porteurs. Une épaisseur
intermédiaire, �xée à 300 nm, est choisie par compromis entre ces deux e�ets,
avec une bande passante à - 3 dB espérée de l'ordre de 110 GHz.

A�n d'améliorer davantage cette bande passante, il est également intéres-
sant d'envisager la réduction de la résistance série de la structure en e�ec-
tuant une étape supplémentaire de gravure de la couche d'InP-P au dessus
des couches d'absorption. Il est cependant nécessaire de tenir compte du fait
qu'une trop forte réduction de cette couche d'InP-P entraîne des e�ets d'ab-
sorption parasite dans les couches de contact fortement dopées qui peuvent
dégrader la forme du mode optique et l'e�cacité de la photodiode. On peut
observer ces e�ets d'absorption parasite sur la �gure 2.27 représentant des
simulations de propagation pour di�érentes valeurs d'épaisseur d'InP-P.

a) b)

Figure 2.27: Simulation de propagation dans la structure UTC pour une
épaisseur d'InP-P de 100 nm (a) et 400 nm (b).
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Les simulations nous montrent que pour des épaisseurs d'InP-P supé-
rieures à 300 nm, l'absorption dans les couches de contact n'évolue quasiment
plus. Cette valeur est donc considérée comme optimale, elle nous permet
d'augmenter la bande passante pour atteindre 115 GHz.

En�n, le dernier facteur pouvant dégrader la bande passante de la photo-
diode est sa dimension surfacique. En e�et, la capacité de la jonction peut se
trouver augmentée si la surface de photodiode est trop importante. Il convient
néanmoins d'assurer une dissipation thermique su�sante pour ne pas limiter
la puissance de sortie. Le compromis réalisé spéci�e �nalement la surface de
la photodiode à une valeur de 45 µm2.

Par ailleurs, en dehors des considérations sur la bande passante, nous
utiliserons des photodiodes inclinées par rapport à l'axe de la puce, la lumière
étant acheminée par des guides d'onde courbés a�n de minimiser les e�ets de
ré�exion tels que nous avons pu les observer lors des test de caractérisations
de la puce IPHOS2 et pouvant perturber les mesures de transmission.

2.2.6 Étude de la propagation du mode optique

A�n de nous assurer de la bonne propagation du signal lumineux le long
du composant, il convient d'optimiser la structure selon plusieurs critères :

� Obtention de modes propres optiques.
� Con�nement dans les puits quantiques compris entre 2 et 4 %.
� Transition e�cace des modes optiques entre les zones actives et pas-

sives.
� Con�nement minimum dans les couches de contact.

Les �gures suivantes représentent les simulations réalisées à l'aide du lo-
giciel Alcor pour s'assurer de l'obtention d'un mode de propagation unique
pour les sections actives et passives.
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Figure 2.28: Simulation de mode propre de propagation optique dans la
section active.

Figure 2.29: Simulation de mode propre de propagation optique dans la
section passive.
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L'épaisseur des di�érentes couches doit par ailleurs être optimisée de ma-
nière à ce que le recouvrement des modes optiques entre les deux sections
soit su�samment fort et pour éviter une modi�cation brusque d'indice e�ec-
tif. La transition peut également être a�ectée d'un phénomène de ré�exion
à l'interface du fait de la technologie � Butt-joint � nécessitant une gravure
puis une reprise d'épitaxie de la couche active (voir section 2.3.2). A�n de
s'en prémunir autant que possible, cette interface est dessinée avec une in-
clinaison de 15◦ par rapport à l'axe transversal du guide d'onde. Le logiciel
BeamPROP (commercialisé par l'entreprise RSoft [106]) permet par ailleurs
de simuler le comportement des modes optiques en fonction de la con�gura-
tion longitudinale du composant. On représente par exemple en �gure 2.30
le pro�l de propagation à l'interface actif/passif, ce qui permet d'évaluer les
pertes de transitions entre 10% et 15%.

Figure 2.30: Pro�l de propagation à l'interface actif/passif.

L'épaisseur de la couche supérieure d'InP dopée P est également un élé-
ment à prendre en compte. Une forte épaisseur permettra ainsi de réduire
les pertes de propagation en limitant l'absorption ayant lieu dans les couches
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de contact en GaInAs très fortement dopées P, celles-ci étant nécessaires
à la formation d'un bon contact ohmique avec les électrodes. Cela aura en
revanche, comme nous l'avons évoqué précédemment, une répercussion né-
gative sur la bande passante de la photodiode, a�ectée alors d'une résistance
série d'autant plus élevée, ainsi que sur son comportement thermique.
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2.3 Technologie de fabrication du PIC

La conception des composants est suivie du dessin des masques litho-
graphiques comportant l'ensemble des motifs élaborés, réalisé par le moyen
d'un logiciel de CAO. Par la suite, on e�ectue les étapes technologiques en
salle blanche à l'aide de ces masques pour former l'architecture désirée des
composants sur une plaque circulaire de substrat (wafer).

La fabrication de nos sources photoniques suit un procédé technologique
relativement complexe. Il convient en e�et d'intégrer de manière e�cace des
sections de structure di�érentes, avec notamment l'association de zones ac-
tives (avec puits quantiques dans les couches de c÷ur : DFB, SOA, MEA) et
de zones passives (sans puits quantiques dans les couches de coeur : coupleur
MMI, sortie optique, guide d'onde en direction de la photodiode). En�n, la
zone photodiode contient des couches spéci�ques d'absorption a�n de conver-
tir la lumière en signal électrique. Les étapes de fabrication représentant tou-
jours un facteur de risque, il est important de limiter autant que possible leur
nombre, ce qui implique la nécessité de penser conjointement la fabrication
des composants et leur conception.

2.3.1 Première croissance épitaxiale

La première étape de technologie consiste à faire croître sur le substrat
les couches semi-conductrices communes aux di�érentes sections. On utilise
pour cela la technologie d'épitaxie par jets moléculaires à sources gazeuses
(GS-MBE pour Gas Source Molecular Beam Epitaxy) qui repose sur l'inter-
action de jets moléculaires avec le substrat chau�é à plusieurs centaines de
degrés, le processus ayant lieu dans une enceinte soumise à un ultravide a�n
d'éviter toute contamination. Les jets sont obtenus par le chau�age des cel-
lules contenant des sources solides d'éléments III et des précurseurs gazeux
d'éléments V, la température de chau�age permettant de contrôler préci-
sement le �ux moléculaire arrivant sur l'échantillon. Le substrat utilisé est
constitué d'InP semi-isolant, de manière à obtenir des performances accrues
en termes de réponse fréquentielle en évitant les e�ets parasites indésirables.
Nous représentons ci-dessous le dépôt pleine plaque formé lors de la première
épitaxie.
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Figure 2.31: Structure des di�érentes sections du composant à l'issu de la
première épitaxie.

2.3.2 Formation des zones actives et passives

Il convient désormais de délimiter la zone photodiode des autres sections
du composant. Pour cela, elle est protégée par un masque dur en SiO2 lors
de la gravure des couches d'absorption sur les autres zones à l'aide d'un sys-
tème de torche à plasma (ICP). De cette manière, les zones passives sont dé-
�nies avec leur guide d'onde en matériau quaternaire Q1.17. L'étape suivante
consiste à former les zones actives qui correspondent aux lasers, SOA et MEA
de notre composant, toutes ces zones étant identiques en termes de structure
verticale a�n de rendre le processus de fabrication plus simple et plus �able.
Nous réalisons tout d'abord une gravure ionique du guide passif au niveau des
zones dé�nies, les autres zones étant protégées par une couche protectrice.
On procède alors à une recroissance des couches semi-conductrices actives
composées de multi-puits quantiques (MPQ) ainsi que de la couche réseau
par GS-MBE. Cette étape est particulièrement délicate dans la réalisation de
l'aboutement (plus couramment appelé Butt-joint) entre les sections actives
et les sections passives dont l'alignement se doit d'être précis. Le schéma
suivant représente la structure du composant à l'issue de cette étape.
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Figure 2.32: Structure des di�érentes sections du composant après la dé�-
nition des zones actives et passives.

2.3.3 Réseaux Haute Ré�exion (HR)

Comme nous l'avons déjà évoqué, les réseaux HR sont implémentés dans
l'architecture du composant a�n d'améliorer la largeur de raie des lasers
DFB. Le challenge est de réaliser une gravure à fort rapport d'aspect et sans
dommage sur une profondeur supérieure à 600 nm a�n d'atteindre la couche
inférieure d'InP-N, ceci pour garantir une ré�exion su�sante. Après avoir dé-
posé un masque diélectrique surmonté d'une couche de résine photosensible,
le masque du réseau est écrit par lithographie électronique e-beam sur la
résine (la lithographie classique n'étant pas utilisable du fait des dimensions
du réseau de l'ordre de la centaine de nm) puis transféré successivement dans
le masque dur et dans le matériau III-V par gravure ionique.

La technologie utilisée pour la formation des réseaux aléatoires est réalisée
en même temps que celle des réseaux HR. Elle consiste également à graver
des tranchées profondes, mais cette fois-ci dans les sections passives.

Nous pouvons observer le pro�l de gravure des réseaux profonds HR sur la
photographie ci-dessous. Cette photographie, réalisée par microscope électro-
nique à balayage, est issue d'un test préliminaire dans lequel les réseaux ont
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été gravés de manière trop importante jusqu'à une profondeur de 1.24 µm,
ce qui explique la déformation que nous pouvons apercevoir dans le fond des
tranchées.

Figure 2.33: Photographie des réseaux HR réalisée à l'aide par microscopie
électronique à balayage.

2.3.4 Formation des réseaux de Bragg et seconde reprise
d'épitaxie

A�n de séparer les sections lasers des autres sections actives, il convient
tout d'abord de supprimer la couche de réseau au niveau de ces dernières a�n
d'éviter les e�ets de capacité parasite pouvant restreindre les performances
de modulation. Cette étape est réalisée par gravure chimique sélective du
matériau quaternaire. Pour dé�nir les réseaux de Bragg au niveau des lasers,
on inscrit le motif désiré sur la longueur de cette section par e-beam sur
une résine photosensible surplombant une couche de silice (SiO2) déposée
au préalable. Le motif est ensuite transféré par gravure dans la couche de
silice puis dans la couche réseau. A l'issue de cette gravure du réseau, une
seconde reprise d'épitaxie dans laquelle une couche d'InP dopée P est déposée
pleine plaque de manière à former un réseau de Bragg alternant des dents en
GaInAsP et en InP. Sont également déposées lors de cette étape les couches
de contact en matériau ternaire GaInAs fortement dopées P. Ces couches
sont nécessaires à la formation d'un bon contact ohmique avec les électrodes
qui serviront à faire circuler le courant électrique dans les couches actives et
dans la photodiode.
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Figure 2.34: Structure des di�érentes sections du composant après la dé�-
nition des réseaux de Bragg et la reprise d'épitaxie InP-p.

2.3.5 Réalisation du ruban

Après avoir isolé électriquement les di�érentes sections entre elles par
implantation de protons au niveau de leurs frontières, on réalise la formation
du guide d'onde sur la structure. Pour ce faire, on procède à une gravure
sélective de l'InP. La dé�nition des rubans est représentée pour chaque section
sur la �gure ci-dessous.
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Figure 2.35: Structure des di�érentes sections du composant à l'issue de la
formation des rubans.

2.3.6 Formation des électrodes de contact et dernières
étapes technologiques

Une série de gravures et de dépôts métalliques en Titane/Platine/Or est
ensuite réalisée pour dé�nir les électrodes de contact sur les di�érentes sec-
tions du composant. Il est important d'éviter les e�ets de courant de fuite
et de capacité parasite entre les électrodes P et N, notamment au niveau de
la photodiode. Pour cela, on réalise à leur voisinage la formation de � cais-
sons � qui consiste en une gravure profonde des matériaux jusqu'au substrat
semi-isolant. Les électrodes formées autour de la photodiode sont de type �
coplanaires � (Masse-Signal-Masse) ; elles permettent le test sous pointes des
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dispositifs et sont notamment bien appropriées aux signaux hyperfréquences
[107].

La dernière étape technologique en salle blanche consiste à amincir et à
polir le substrat avant de métalliser la face arrière du composant. La pho-
tographie suivante représente le composant de première génération �nalisé,
conformément au dessin représenté en �gure 2.15. Les électrodes de contact
P correspondent aux zones rectangulaires dorées jouxtant le guide d'onde
pour chaque section. Les électrodes de contact N sont quant à elles situées
à l'extérieur des électrodes de contact P, un canal constitué de polymère
BCB (apparaissant ici en noir) remplissant les caissons qui les séparent. En-
�n, le contact coplanaire des photodiodes apparait à l'extrémité droite de la
photographie.

Figure 2.36: Photographie de la puce IPHOS �nalisée.
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Conclusion du second chapitre

Développer la première source photonique millimétrique totalement inté-
grée sur phosphure d'Indium (InP) est le challenge que nous avons poursuivi
au III-V Lab. Basé sur le principe du photomélange optique, le composant
envisagé est formé de deux lasers fonctionnant autour de 1550 nm, de mo-
dulateurs (MEA), d'ampli�cateurs (SOA), de coupleurs optiques et d'une
photodiode très rapide a�n de générer un battement hyperfréquence accor-
dable sur une large bande de fréquence.

Cet objectif a exigé un travail de conception avancé sur la structure ver-
ticale du composant. Celui-ci intégrant à la fois des sections actives et pas-
sives ainsi que des sections photodiode, l'optimisation de la conception ne
peut se faire sans prendre en compte l'impact d'une zone sur une autre, ce
qui implique des compromis importants tout en assurant des performances
conformes aux objectifs, notamment en termes de gamme d'accord et de
bande passante.

Par ailleurs, la complexité du composant engage à penser fortement à
l'optimisation du processus de fabrication parallèlement à la conception, en
essayant notamment de limiter au possible le nombre d'étapes. Ce processus
commence par une épitaxie consistant à déposer les couches de photodiode,
puis se poursuit par une série de gravures et de reprises d'épitaxie a�n de dis-
tinguer les di�érentes sections et de dessiner les guides d'onde en ruban. La
réalisation des lasers est e�ectuée quant à elle par une lithographie électro-
nique e-beam a�n de graver le réseau de Bragg. La complexité du processus
n'a pas permis d'achever la fabrication des composants intégrant les optimi-
sations issues du travail de thèse. Cette fabrication est toujours en cours et
les premiers composants devraient être disponibles lors de l'année 2016.

Dans le chapitre qui suit nous évaluerons les performances statiques et
dynamiques obtenues par le composant réalisé lors du premier processus de
fabrication a�n de valider le concept. Les caractérisations se focaliseront plus
particulièrement sur son application à la transmission de données sans �l à
haut-débit.



Chapitre 3

Caractérisation statique et

dynamique du PIC et application

à la transmission de données sans
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Dans le chapitre précèdent nous avons décrit la source hyperfréquence
photonique intégrée et son processus de fabrication, il convient désormais
de tester les composants obtenus pour s'assurer de leur bon fonctionnement
et pour analyser leurs performances. Dans cette partie nous décrirons donc
le processus de caractérisation qui a été mis en place dans cette optique.
Les bancs de mesure statique et dynamique permettant de réaliser le test
des briques de base en particulier et de la source en général seront ainsi
présentés. Nous interrogerons en particulier la capacité de notre composant
à remplir les deux principaux objectifs du projet, c'est à dire de disposer
d'une source largement accordable jusqu'aux fréquences millimétriques et
utilisable comme émetteur dans une transmission de données sans �l à haut
débit.

109
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3.1 Con�guration des tests

La diversité des caractérisations exige la mise en place d'un banc de test
adapté, les composants étant conditionnés au préalable. Toutes les mesures
décrites par la suite sont e�ectuées sur les puces issues de la première géné-
ration.

3.1.1 Préparation �nale des composants : clivage, mon-
tage et câblage

A l'issue du processus de fabrication, les composants sont disposés en
grand nombre sur une plaque en forme de disque (wafer). Il est alors néces-
saire de procéder au clivage de la plaque a�n de séparer les puces individuel-
lement suivant un des plans cristallographiques du substrat. Les puces sont
ensuite montées sur des embases en nitrure d'aluminium (AlN) par soudure
or/étain ; on parle de montage � P-side up � car le substrat se situe du côté
de l'embase. On réalise en�n le câblage électrique du composant ; pour cela,
deux éléments en alumine sur lesquels des pistes électriques sont dessinées
sont tout d'abord soudées de part et d'autre de la puce, l'une correspondant
à l'alimentation en courant continu, et l'autre à l'alimentation en courant
haute fréquence. Les pistes sont alors connectées aux électrodes de la puce
par l'intermédiaire de �ls d'or. On peut se �gurer la puce montée et câblée
sur la photographie ci-dessous.

Circuit DC

Embase

Circuit RF

PIC

Figure 3.1: Photographie représentant la puce IPHOS montée sur embase
et câblée aux pistes électriques .
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La multipiste correspondant à l'alimentation en courant continu est si-
tuée à gauche de la puce reportée au centre et est constituée de 12 pistes
indépendantes permettant de polariser les di�érentes sections du composant.
La piste RF est quant à elle située à droite de la puce.

3.1.2 Banc de mesure

La complexité du composant a nécessité d'étudier une con�guration par-
ticulière du système de mesure. Il convient en e�et de contrôler les di�érentes
entrées et sorties électriques ou optiques, qu'elles soient de nature continue
ou haute fréquence, ainsi que la dissipation thermique de la puce. Le banc
de mesure est représenté sur la �gure 3.2.

Pointe
multi-DC

PIC

Pointe RF
de sortie

Pointe RF
de modulation

Fibre
optique

Figure 3.2: Photographie représentant le banc de mesure mis en place pour
e�ectuer les caractérisations.

Sur cette photographie on peut apercevoir au centre le composant monté
sur embase et disposé sur un support relié à un contrôleur de température à
éléments Peltier. Au premier plan �gure le support de �bre optique destiné
à récupérer le signal provenant de la sortie optique de la puce. On aperçoit
à gauche la pointe multi-DC, qui vient alimenter les di�érentes sections du
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composant en courant continu, et à droite la pointe RF qui permet notam-
ment d'injecter le signal de donnée à la section MEA. En�n, la dernière pointe
en arrière-plan permet de polariser la photodiode en tension inverse et d'y
récupérer le signal de sortie hyperfréquence en se posant directement sur les
électrodes correspondantes. Ce dispositif va nous permettre d'e�ectuer les
caractérisations nécessaires à l'évaluation de nos composants, et ce dans les
con�gurations les plus variées.
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3.2 Caractérisation du composant

3.2.1 Caractérisation du laser

Les premières mesures à réaliser consistent à s'assurer du bon fonctionne-
ment des lasers. Il est tout d'abord important de s'assurer qu'ils fournissent
une puissance optique su�sante et des courants de seuil acceptables. Pour
le savoir, on dispose une sphère intégratrice au niveau de la sortie optique
du composant de manière à récupérer l'intégralité de la puissance lumineuse
issue des lasers. On représente ci-dessous la puissance optique de sortie obte-
nue pour chaque section laser en fonction du courant qui lui est fourni ; dans
les deux mesures le MEA situé avant la sortie optique est polarisé avec un
courant de 150 mA.
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Figure 3.3: Puissance optique de sortie en fonction du courant de polarisa-
tion des DFB.
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Nous obtenons dans les meilleurs cas des puissances légèrement supé-
rieures à 1 mW avec des courants de seuil qui se situent quant à eux généra-
lement entre 50 et 90 mA. Ces valeurs nous renseignent sur le bon compor-
tement global de nos lasers. Nous observons également des phénomènes de
saturation lorsque les courants de polarisation des sections lasers deviennent
supérieurs à 250 mA. Il est à noter que les puissances obtenues lorsque l'on
utilise une �bre optique pour récupérer le signal lumineux sont plutôt de
l'ordre de la centaine de microwatt du fait de la forte divergence du faisceau.

En e�et, la mesure du champ lointain, présenté en �gure 3.4, révèle la
mauvaise qualité du faisceau lumineux après quelques dizaines de millimètres
de propagation en espace libre. La mesure est réalisée à l'aide d'une barrette
de capteurs CCD sur une tranche du faisceau. La rotation du capteur permet
de reconstituer l'image complète du faisceau en deux dimensions.

Figure 3.4: Mesure du champ lointain de la sortie optique du PIC.
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Nous remarquons l'étalement important de la tâche principale pour un
angle de 23◦, cet angle correspondant à l'angle de réfraction dans l'air après
la sortie optique du PIC inclinée à 7◦ par rapport à l'axe longitudinal. La
présence d'une tâche secondaire pour un angle faible indique qu'une partie
de la lumière ne suit pas cette inclinaison et sort selon un axe perpendiculaire
à la face de sortie du composant.

En�n, nous pouvons observer des franges d'interférences qui révèlent que
des phénomènes de di�raction de lumière ont lieu à l'intérieur de la puce
et sur l'embase ; ils sont liés à des défauts de guidage qu'il conviendra de
corriger lors des prochaines conceptions. Ces derniers ne présentent pas un
problème pour l'utilisation du composant, le couplage par �bre lentillée se
faisant su�samment près de la facette de sortie pour que la lumière soit
collectée avant sa ré�exion sur l'embase.

La mesure de champ proche, qui permet d'imager le faisceau lumineux
sur la face de sortie du PIC à l'aide d'une caméra infrarouge et d'un objectif
de microscope, vient con�rmer la perte de lumière dans le virage du guide
de sortie. Elle nous présente en e�et, en �gure 3.5, deux tâches séparées
de 25 µm, ce qui correspond à l'écart sur le plan horizontal entre l'entrée
et la sortie du virage. La première, de forte intensité à droite de la �gure,
correspond à la sortie du guide, et la seconde aux pertes linéaires dues au
virage.

Figure 3.5: Mesure du champ proche en sortie du PIC.
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Le comportement électrique des sections laser se doit également d'être
étudié a�n de détecter d'éventuels courants de fuite et d'estimer l'échauf-
fement par e�et Joule. La �gure ci-dessous représente ainsi les résultats de
mesure de tension en fonction du courant de polarisation et les valeurs de
résistance série qui en sont dérivées.
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Figure 3.6: Mesure de la tension et de la résistance série du DFB en fonction
du courant de polarisation.

Les mesures nous permettent d'estimer la résistance série de nos lasers à
environ 4 Ω au-delà du seuil. Cette valeur assez élevée pour des sections de
1 mm nous renseigne sur la faible e�cacité énergétique de nos composants.

Il est également important d'évaluer l'accord en longueur d'onde des la-
sers. Comme nous l'avons évoqué, cet accord est de nature thermique ; il est
la conséquence de l'échau�ement des matériaux semi-conducteurs lorsque le
courant de polarisation I augmente. Nous représentons ci-dessous une mesure
d'accord typique réalisée à l'aide d'un analyseur de spectre optique (ASO).
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Figure 3.7: Accord en longueur d'onde d'un DFB en fonction du courant
de polarisation.

Dans le meilleur des cas, le spectre obtenu reste monolongueur d'onde
sur une large plage de courant de polarisation. La �gure ci-dessus démontre
ainsi un tel accord sur une gamme de plus de 2 nm pour des courants allant
de 20 mA jusqu'à 380 mA, ce qui correspond à une élévation de température
d'environ 20◦C. Il arrive cependant couramment que le laser soit bimode, no-
tamment dans le cas des lasers DFB à section de phase accordable. Ceci peut
être dû à une force de réseau trop importante qui induit la même ré�ectivité
aux modes longitudinaux ayant dépassé le seuil laser quel que soit le courant
de phase.
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Il convient en�n d'évaluer la largeur de raie des lasers a�n d'avoir une
estimation de la pureté spectrale des composants. Cette mesure est réalisée à
l'aide d'un système auto-hétérodyne dont le schéma de principe est représenté
ci-dessous.

Laser

MAO
80 MHz

Photodiode

ASE
Fibre
à délai

Contrôleur de
polarisation

Coupleur

Figure 3.8: Schéma de principe de l'auto-hétérodyneur.

Le principe repose sur le battement hétérodyne sur une photodiode du
signal lumineux issu du laser avec ce même signal décalé en temps et en
fréquence. Le décalage en fréquence est réalisé à l'aide d'un modulateur
acousto-optique (MAO) à une valeur de Ω = 80 MHz. Une �bre de 2 km
est utilisée a�n de décorréler les deux signaux lorsqu'ils atteignent la photo-
diode, le spectre électrique de battement résultant devenant alors une simple
auto-corrélation du spectre optique du laser. La largeur de raie mesurée sur
l'analyseur de spectre électrique (ASE) correspond �nalement à la moitié de
la largeur de raie de battement dans le cas d'un signal lorentzien [108]. A�n de
se prémunir au possible des perturbations de l'injection de courant, l'alimen-
tation des lasers est contrôlée par une source faible bruit. La �gure ci-dessous
représente le spectre obtenu en sortie de photodiode ainsi que l'ajustement
lorentzien centré à la fréquence de battement.
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Figure 3.9: Spectre de battement auto-hétérodyne permettant d'évaluer la
largeur de raie optique du laser DFB et ajustement lorentzien correspondant
(RBW=300 kHz).

Les résultats obtenus sont en deçà de nos espérances avec des largeurs
de raie supérieures à 1.5 MHz dans la grande majorité des cas. Ces valeurs
importantes sont attribuées à une densité de photons trop faible dans la
cavité, constat qui nous a conduits à la conception de ré�ecteur intégré pour
la seconde génération de nos composants.

3.2.2 Accord en longueur d'onde de la section de phase
accordable

Nous rappelons que la section de phase est implémentée a�n de réaliser un
accord �n et rapide de la longueur d'onde du laser par injection de porteurs
(voir section 2.2.2).
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La mesure de cet accord est présenté en �gure 3.10 dans le cas de la puce
IPHOS1 (où le guide est non dopé).
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Figure 3.10: Accord en longueur d'onde en fonction du courant de polari-
sation I de la section de phase possédant une couche guide non dopée.

La �gure 3.11 nous permet de comparer directement le résultat précédent
avec celui obtenu pour les puces IPHOS2 (où le guide est dopé N). Pour ces
dernières, nous remarquons que pour des courant Ip de 7 mA à 10 mA, le
pic laser se décale vers les faibles longueurs d'onde, authenti�ant l'accord par
injection de porteurs. Pour des courants allant de 10 à 15 mA, la position du
spectre d'émission n'évolue pas. Au-delà, le pic laser se décale cette fois-ci
vers les plus fortes longueurs d'onde mettant en évidence l'e�et thermique
venant contrebalancer l'e�et électrique. L'accord par injection de porteurs
réalisé dans ce cas se révèle donc très faible, avec une e�cacité de seulement
0.7 nm/A. Dans le cas de la puce IPHOS1, elle est cette fois-ci estimé à 11
nm/A, ce qui valide l'importance de doper la couche guide. Nous notons que
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cette valeur est très inférieure à celle évaluée à 90 nm/A par le modèle décrit
dans la section 2.2.2 ; cependant, celui-ci ne prend pas en compte les e�ets
thermiques de sens contraire et le fait que la couche guide n'est pas bordée
par une structure PIN plus adaptée au con�nement des porteurs ; la gamme
d'accord est néanmoins largement su�sante pour les applications visées de
rétroaction électronique.

0 2 4 6 8 10 12 14 16

0

-0.005

-0.01

-0.015

-0.02

-0.025

· 10−2

Courant de polarisation [mA]

A
cc
or
d
en

lo
ng
ue
ur

d'
on
de

[n
m

]

IPHOS1
IPHOS2

Figure 3.11: Accord en longueur d'onde en fonction du courant de polarisa-
tion I de la section de phase. L'accord est normalisé par rapport à la longueur
d'onde initiale correspondant au courant le plus faible.

3.2.3 Accord du battement hyperfréquence

Il convient désormais d'évaluer la gamme d'accord du composant en tant
que source de signaux hyperfréquences. Si les lasers se sont montrés capables
de gamme d'accord su�samment large, le point d'interrogation principal est
de savoir à quel point la réponse fréquentielle de la photodiode sera un facteur
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limitant. Il est ainsi intéressant d'e�ectuer une mesure simultanée du spectre
du signal optique et du spectre électrique du signal de battement issu de la
photodiode. Les conditions de mesure sont telles que l'un des deux lasers (ce-
lui possédant la longueur d'onde d'émission la plus importante), noté DFB2,
est polarisé à un courant constant tandis que l'autre laser, noté DFB1, balaie
une gamme de courant allant de 5 mA à 200 mA a�n de contrôler continû-
ment l'écart en longueur d'onde. En analysant la �gure 3.12 du bas vers le
haut, on observe les spectres optiques permettant de visualiser cet écart pour
des valeurs de courant du DFB1 croissantes.

1560 1560.5 1561 1561.5

Longueur d'onde [nm]

Courant
du

DFB1

Figure 3.12: Spectre optique représentant l'accord du battement hyperfré-
quence.

On note que pour les valeurs de courant les plus fortes, le laser DFB1
devient bimode faisant apparaître un pic d'émission secondaire à gauche du
spectre optique. Comme les deux lasers sont physiquement proches l'un de
l'autre, on peut également observer un phénomène d'échau�ement mutuel
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qui a pour e�et de décaler légèrement vers la droite la longueur d'onde du
DFB2 lorsque l'on augmente le courant de polarisation du DFB1.

Le spectre électrique correspondant est mesuré à l'aide d'un analyseur de
spectre électrique Rohde&Schwarz FSU67. Lors de cette mesure la photo-
diode est polarisée à une tension inverse de -3 V à l'aide d'un Té de pola-
risation. La mesure de spectre électrique correspondant au spectre optique
précédant est �nalement représentée en �gure 3.13, en conservant le même
code couleur. Il est à noter qu'un mélangeur externe est utilisé pour récupérer
le signal pour des valeurs de fréquences supérieures à 65 GHz.
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Figure 3.13: Spectre électrique représentant l'accord du battement hyper-
fréquence.

Cette mesure nous permet de nous assurer que le battement est bien
observé sur la gamme d'accord complète entre 5 GHz et 110 GHz [109]. La
réponse fréquentielle de la photodiode se visualise par la décroissance de la
puissance du signal généré pour les plus fortes valeurs de fréquences. En
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corrigeant ce niveau de puissance par la réponse fréquentielle des câbles, des
pointes et du mélangeur puis en normalisant par le photocourant, la bande
passante à - 3 dB de la photodiode est ainsi évaluée à des valeurs légèrement
supérieures à 80 GHz pour des niveaux de sortie de l'ordre de -10 dBm. Ce
résultat valide donc l'un des objectifs initiaux qui était de disposer d'une
source accordable sur une large bande de fréquence, particulièrement dans le
domaine millimétrique entre 60 GHz et 90 GHz.

3.2.4 Caractérisations dynamique

Bande passante de modulation

La réponse en fréquence des sections MEA nous permet d'évaluer leur
bande passante de modulation à -3 dB. Pour la déterminer, nous nous basons
sur le banc de mesure représenté en �gure 3.14.

Té
de polarisation

Source de
Analyseur de réseau

courant/tension

DC

RF
Out In

Figure 3.14: Représentation du banc de mesure permettant d'évaluer la
bande passante du MEA.

Dans cette con�guration, un analyseur de réseau envoie sur la section de
modulation du composant un signal de fréquence variable sur une gamme de
plusieurs GHz. Un Té de polarisation est utilisé pour combiner ce signal RF
avec une source continue permettant de contrôler la polarisation du modu-
lateur. Les tensions RF appliquées sont de l'ordre du mV a�n de rester dans
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un régime linéaire � petit signal � autour du point de fonctionnement. La lu-
mière générée par un des lasers est ainsi modulée en amplitude puis détectée
sur la photodiode intégrée dont le signal de sortie est �nalement rebouclé sur
l'analyseur de réseau. Ce dernier permet de comparer les signaux d'entrée
et de sortie et de visualiser le paramètre S21 correspondant à la réponse de
modulation en fonction de la fréquence.

Deux types de con�gurations ont été testés pour la modulation. La pre-
mière con�guration consiste à polariser le modulateur en tension inverse, ce
qui correspond à l'utilisation usuelle en mode MEA. La seconde en polari-
sation directe revient à e�ectuer une modulation sur une section SOA. Les
réponses fréquentielles respectives sont représentées sur la �gure suivante.
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Figure 3.15: Réponses fréquentielles du modulateur en con�guration directe
et inverse.

Lorsque le modulateur est utilisé en mode inverse, nous remarquons qu'il
présente une réponse plate sur plusieurs GHz avec une bande passante à -3 dB
supérieure à 5 GHz. Néanmoins les e�ets d'absorption a�ectent de manière
très importante la transmission du signal avec des pertes supérieures à 30
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dB ; cela nous renseigne sur le détuning trop faible qui a été choisi lors de la
conception de la puce IPHOS1&2. Dans le cas de la polarisation en direct,
la transmission s'avère bien plus élevée à basse fréquence ; la réponse est
néanmoins très décroissante et la bande passante à -3 dB se trouve réduite à
moins de 1 GHz.

Bande passante de la photodiode

Nous avons vu lors des mesures d'accord du battement que la photodiode
intégrée était capable de répondre à de très hautes fréquences supérieures
à la centaine de GHz. Nous désirons désormais évaluer de manière directe
sa bande passante à -3 dB. Le banc de caractérisation utilisé pour ce faire
est représenté schématiquement en �gure 3.16. Il comprend une source laser
à 1550 nm et un modulateur d'amplitude électro-optique directement relié
au port de sortie d'un analyseur de réseau large bande (200 MHz-65 GHz).
Le signal optique modulé est alors injecté dans le guide d'onde précédant
une photodiode test de la technologie IPHOS2 polarisée à -3 V. La sortie
de la photodiode est en�n rebouclée sur le port d'entrée de l'analyseur de
réseau de manière à évaluer le paramètre S21 correspondant à la fonction de
transfert électro-optique. La bande passante de la photodiode peut �nalement
être évaluée en corrigeant le niveau du signal par la réponse fréquentielle du
modulateur.

Analyseur de réseau

Out In

Source
Laser

Modulateur

Photodiode

Figure 3.16: Représentation du banc de mesure permettant d'évaluer la
bande passante de la photodiode.
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Le résultat est présenté en �gure 3.17 et démontre que la bande passante
à -3 dB de la photodiode est supérieure à 65 GHz, l'analyseur de réseau ne
permettant pas de poursuivre la mesure au-delà. Néanmoins, en prolongeant
la courbe de manière linéaire, la bande passante est évaluée à environ 85
GHz, valeur en adéquation avec l'estimation e�ectuée précédemment lors
des caractérisations de l'accord du battement. Ces performances constituent
ainsi l'état de l'art mondial pour une source photonique monolithiquement
intégrée et, qui plus est, accordable sur une large bande.
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Figure 3.17: Mesure de la bande passante de photodiode. La courbe présente
des oscillations importantes qui sont dues aux ré�exions du signal électrique
sur la photodiode.

3.2.5 Mesures de transmission de données

La transmission de données constitue l'objectif fonctionnel principal de
notre composant. Le principe est de l'utiliser en tant que source de porteuse
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millimétrique et d'y inscrire un signal de données à l'aide de la section MEA,
puis de propager en espace libre la porteuse modulée avant de récupérer les
données à distance. Nous testerons pour ce faire la détection directe et la
détection hétérodyne.

Mesure de transmission directe en bande de base

A�n d'évaluer les performances intrinsèques du composant, nous réalisons
tout d'abord une mesure de transmission directe i.e. sans propagation en es-
pace libre. Cette mesure est �nalement assez similaire à la mesure de bande
passante de MEA présentée en section 3.15, excepté le fait que nous utilisons
désormais une entrée numérique � grand signal � (les tensions appliquées sont
de l'ordre de la centaine de mV). La �gure 3.18 montre une représentation
schématique du banc de mesure. Dans cette con�guration, un signal d'entrée
OOK (On-O� Keying) provenant d'un générateur pseudo-aléatoire (PRBS
de l'anglais PseudoRandom Binary Sequence) est envoyé sur la section de
modulation a�n de moduler l'amplitude de la lumière issue des lasers. Le
signal est ensuite directement récupéré en bande de base (et donc sans por-
teuse RF) à la sortie de la photodiode puis analysé à l'aide d'un oscilloscope
à échantillonnage.

0
PIC Oscilloscope

Figure 3.18: Représentation schématique de la transmission directe.
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Avant d'e�ectuer des mesures de taux d'erreur, une bonne façon d'ap-
précier la qualité de la transmission est d'e�ectuer un diagramme de l'÷il.
Celui-ci consiste à superposer toutes les possibilités de séquences du signal sur
l'oscilloscope, l'échantillonnage des symboles nécessitant une synchronisation
avec le signal d'horloge du PRBS. Cette mesure nous permet de visualiser
une �gure caractérisant les distorsions de signal liées au canal de transmis-
sion. Un ÷il ouvert permet à la réception de discerner aisément les symboles
transmis. Inversement, un ÷il fermé se traduira par de nombreuses erreurs de
transmission résultant des interférences intersymboles liées au bruit de phase
et des mauvaises interprétations de bit liées au bruit d'amplitude. Comme
le représente la �gure 3.19, nous avons pu visualiser un diagramme de l'÷il
ouvert pour une transmission directe jusqu'à un débit de 4 Gbit/s, le MEA
étant pour l'occasion polarisé en inverse à -0.8 V.

Figure 3.19: Diagramme de l'÷il obtenu dans le cas d'une transmission
directe pour un débit de 4 Gbit/s.

Le taux d'erreur binaire correspondant a été mesuré à l'aide d'un comp-
teur d'erreur et présente des valeurs inférieures à 10−9 (limites de l'appareil).
Ce résultat prouve que les capacités intrinsèques du composant en termes
de modulation numérique lui permettent d'atteindre le très haut débit, reste
désormais à évaluer si son comportement dans le cadre d'une transmission
sans �l con�rme ces valeurs.
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Mesure de transmission en espace libre par détection d'enveloppe

Les performances de transmission en espace libre de nos composants sont
évaluées à l'aide du banc de mesure représenté en �gure 3.20. Le signal hy-
perfréquence issu de la photodiode est cette fois dirigé vers une antenne
d'émission de type cornet puis transmis en espace libre sur une distance
de quelques dizaines de centimètres avant d'être réceptionné par une autre
antenne. Le signal subit alors une détection d'enveloppe à l'aide d'un détec-
teur Schottky avant d'être analysé sur l'oscilloscope à échantillonnage. Lors
de cette expérience, la porteuse est accordée à une fréquence millimétrique
fb = 90 GHz.

Détecteur
Schottky

Ampli�cateur
BF

fb

PIC Oscilloscope

Figure 3.20: Schéma de principe d'une transmission sans �l par détection
d'enveloppe.

Cette con�guration nous a permis de réaliser des transmissions jusqu'à 1
Gbit/s OOK avec un diagramme de l'÷il ouvert, tel que représenté en �gure
3.21, et des taux d'erreur mesurés inférieurs à 10−9 (limite de l'appareil).
Cette démonstration de transmission sans �l à haut débit sur porteuse mil-
limétrique à l'aide de notre composant valide ainsi un autre des objectifs
principaux que nous nous étions �xés.
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Figure 3.21: Diagramme de l'÷il obtenu dans le cas d'une transmission sans
�l à l'aide d'une détection d'enveloppe pour un débit de 1 Gbit/s.

La faible sensibilité de la détection d'enveloppe exige des niveaux de puis-
sance du signal su�samment importants pour pouvoir être e�cace ; c'est
pourquoi nous sommes dans l'impossibilité d'e�ectuer une transmission avec
le modulateur en polarisation inverse qui, comme nous l'avons constaté en
section 3.15, présente des niveaux très élevés d'absorption. Le modulateur
est donc polarisé en direct avec un courant de 5 mA. Au-delà du débit de
1 Gbit/s, les pertes de modulation s'avèrent néanmoins rédhibitoires. A�n
d'améliorer les performances et de s'a�ranchir des limitations dues à la détec-
tion d'enveloppe, nous envisageons alors d'e�ectuer par la suite une mesure
de transmission sans �l basée sur une détection hétérodyne.

Mesure de transmission en espace libre par détection hétérodyne

Comme nous l'avons déjà évoqué au chapitre 1, la détection hétérodyne
possède l'avantage d'une meilleure sensibilité et d'une moindre dépendance
à l'amplitude que la détection d'enveloppe. Elle permet en outre, grâce à la
détection de la phase, de réaliser des transmissions à haut débit en utilisant
des formats de modulation plus évolués tels que les formats QAM ou QPSK.
Nous souhaitons donc évaluer les performances de ce type de détection en
association avec nos sources hyperfréquence.

Le schéma de principe du banc de mesure est présenté en �gure 3.22. Le
signal porteur est désormais accordé à fb = 100 GHz. Nous utilisons cette
fois un oscillateur local centré sur cette fréquence pour réaliser la conversion
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descendante et ramener le signal en bande de base à l'aide d'un mélangeur.
Le signal est ensuite redressé puis �ltré pour e�ectuer la démodulation.

fb

PIC OscilloscopeMélan-
geur

OL

Ampli�cateur
BF

Démodu-
lateur

Figure 3.22: Schéma de principe de la transmission de données sans �l par
détection hétérodyne.

Nous remarquons que, contrairement à la mesure par détection d'enve-
loppe, il est cette fois réalisable d'utiliser le MEA en mode inverse tout en
obtenant une transmission e�cace. Néanmoins nous sommes à nouveau li-
mités en termes de débit puisqu'il est désormais impossible d'excéder la va-
leur de 200 Mbit/s avec un diagramme de l'÷il ouvert (représenté en �gure
3.23), soit loin des performances espérées par les mesures décrites dans la
section 3.2.5 [110]. La limitation est cette fois attribuée à l'instabilité du si-
gnal porteur. Celle-ci est due en premier lieu à la largeur de raie intrinsèque
importante des lasers, comme nous l'avons déjà observée en section 3.2.1. En
outre, un bruit additif peut apparaître du fait des ré�exions parasites ayant
lieu à l'arrière de la photodiode. Ces ré�exions parasites sont modulées par le
courant de données appliqué au modulateur, créant ainsi une réinjection de
signaux optiques décalés en phase et en fréquence pouvant perturber l'e�et
laser. Ces deux écueils nuisent fortement aux performances du PIC pour la
transmission de données. Il est en e�et crucial de disposer d'un signal porteur
stable en fréquence pour obtenir une détection hétérodyne e�cace.
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Figure 3.23: Diagramme de l'÷il obtenu dans le cas d'une transmission sans
�l à l'aide d'une détection hétérodyne pour un débit de 200 Mbit/s. Le taux
d'erreur correspondant est mesuré à des valeurs inférieures à 10−9 (limite de
l'appareil).
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3.3 Stabilisation de la fréquence de battement

A�n de surmonter les problèmes apparus lors des expériences de trans-
mission avec réception hétérodyne, nous souhaitons trouver des solutions
permettant de stabiliser la fréquence porteuse, et plus particulièrement ré-
duire son bruit de phase. Dans ce but, deux types de solutions sont étudiés
et décrits par la suite. La première solution consiste à réaliser un asservisse-
ment électronique en utilisant la section de phase du PIC pour concevoir une
boucle à verrouillage de phase rapide. La seconde solution proposée implique
quant à elle l'utilisation d'un verrouillage par injection optique mutuelle.

3.3.1 Stabilisation par boucle à verrouillage de phase
optique (OPLL)

Principe

Un signal hyperfréquence issu d'un photomélange optique peut être sta-
bilisé en contrôlant la phase relative entre les deux lasers à l'aide d'un circuit
de rétroaction électronique ; cette technique est connue sous le nom de boucle
à verrouillage de phase optique [111]. Le but est de transférer la bonne pureté
spectrale d'un oscillateur local electronique au signal de battement. Nous re-
présentons en �gure 3.24 le schéma de principe de l'OPLL appliqué à nos
PIC.

Comparateur

de phase
RF

IF

OL

Filtre
de boucle

Figure 3.24: Représentation schématique de la boucle à verrouillage de
phase appliquée au PIC.
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Le battement hétérodyne hyperfréquence obtenu en sortie de photodiode
est mélangé à l'oscillateur local à l'aide d'un comparateur de phase. La fré-
quence de cet oscillateur, ou celle d'une de ses harmoniques, doit se trouver
à proximité de la fréquence de battement. La fréquence intermédiaire qui en
résulte constitue alors un signal d'erreur qui est �ltré par un �ltre de boucle
avant d'être réinjecté sur l'un des lasers qui fait alors o�ce d'oscillateur
contrôlé en tension.

D'un point de vue théorique, l'évolution de la phase φLaser en fonction du
temps peut s'écrire :

dφLaser
dt

= Aφerreur ∗ hFiltre ∗ hLaser ∗ δ(t− τ) (3.1)

avec A le facteur d'ampli�cation de la boucle, φerreur la di�érence de
phase entre le signal de battement et le signal d'oscilateur local, hFiltre la
réponse impulsionnelle du �ltre, hLaser la réponse impulsionnelle du laser et
τ le temps de propagation caractéristique de la boucle.

L'e�cacité de la boucle dépend de nombreux facteurs. Il est notamment
requis un accord en longueur d'onde su�samment large et linéaire ainsi
qu'une bande passante de modulation élevée ; c'est pourquoi le signal d'erreur
est réinjecté sur la section de phase accordable du laser qui, par la nature
athermique de son accord en longueur d'onde, permet de satisfaire ces spé-
ci�cités.

La bande passante totale de la boucle ωn doit être d'autant plus élevée que
la largeur de raie des lasers est importante, comme dans le cas de nos PIC. En
conséquence, le temps de propagation τ , qui doit rester inférieur à 1/ωn [112],
doit être fortement minimisé, ce qui complexi�e d'autant l'électronique du
système. Ainsi, pour nos lasers possédant une largeur de raie de 1.5 MHz (soit
un battement de largeur 3 MHz), le temps de propagation estimé pour que
la boucle soit fonctionnelle est d'environ 1 ns, ce qui représente un challenge
important en termes de conception et d'implémentation du circuit [113].

Le développement du circuit de rétroaction est actuellement en cours
de réalisation par l'un de nos partenaires européens (University College of
London) dans le cadre des projets IPHOS et IPHOBAC-NG. À cette �n, il
est important de caractériser précisément la fonction de transfert du laser
pour en tirer les informations nécessaire à la conception de la boucle.
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Mesure de réponse en fréquence de la section de phase

A�n d'évaluer la fonction de transfert totale du circuit de rétroaction
décrit précédemment, il est nécessaire de connaître la réponse en fréquence
(Réponse FM) de la section de phase des lasers DFB, sur laquelle est réinjecté
le signal d'erreur.

En pratique, la modulation d'un signal lumineux donne généralement lieu
à la fois à une modulation d'amplitude (AM) et une modulation de fréquence
(ou de phase). D'un point de vue théorique, le champ électrique E(t) corres-
pondant au signal lumineux modulé peut être exprimé par :

E(t) =
√
Popt(1 +mcos(2πfmt)e

j(2πνt+ξ(sin(2πfmt+φ)))

avec Popt la puissance optique moyenne, ν la fréquence de la porteuse op-
tique, fm la fréquence de modulation, m le taux de modulation en amplitude,
ξ le taux de modulation de phase et φ le déphasage entre la modulation de
phase et la modulation d'amplitude.

Une photodiode n'étant sensible qu'au module au carré du champ élec-
tromagnétique incident, un dispositif utilisant uniquement ce principe de
détection pourra uniquement fournir des données sur le taux de modula-
tion en amplitude m. A�n de caractériser la modulation de fréquence, il est
donc nécessaire de discriminer celle-ci de la modulation d'amplitude. Le but
de la technique de caractérisation de réponse FM décrit ci-dessous se base
ainsi sur un �ltre discriminateur de type Fabry-Perot permettant de détecter
une variation de fréquence en la traduisant en variation de puissance op-
tique. De cette manière, en prenant soin de rester dans un régime linéaire,
une modulation de fréquence induira une modulation d'amplitude d'inten-
sité proportionnelle à l'excursion |ν̃FM |, la rendant alors détectable par une
photodiode.

Le banc de mesure réalisé pour caractériser la réponse FM est représenté
en �gure 3.25. A l'aide d'un Té de polarisation, on applique sur la section
de phase la combinaison d'un courant continu (a�n de dé�nir le point de
fonctionnement) et d'un courant RF Ĩlaser issu d'un analyseur de réseau. Le
signal optique modulé provenant du PIC est alors envoyé après ampli�cation
dans un EDFA (Erbium Doped Fibre Ampli�er) vers le discriminateur puis
converti en signal électrique par une photodiode. En�n, le circuit électro-
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optique est rebouclé sur l'entrée de l'analyseur de réseau a�n de calculer le
paramètre S21 correspondant.

EDFA Isolateur Discriminateur

Photodiode

InOut

Analyseur de réseau

PIC

Figure 3.25: Schéma de principe du banc pour la mesure de réponse FM.

La réponse FM RepFM en Hz/A du composant est donnée par la formule :

RepFM =
|ν̃FM |
|Ĩlaser|

Pour pouvoir la calculer, il convient de connaître la fonction de transfert
du discriminateur Fabry-Perot a�n de remonter aux valeurs de puissance
optique à partir du S21. Cette fonction de transfert est présentée en �gure
3.26 pour une longueur d'onde centrale de 1555 nm, ainsi que son ajustement
en fonction d'Airy.
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Figure 3.26: Représentation de la fonction de transfert du �ltre Fabry-Perot
utilisé ainsi que de l'ajustement correspondant.

A�n de séparer les contributions FM et AM, on se place alors tour à
tour sur deux positions symétriques à mi-hauteur du pic de transmission du
�ltre, tel que représenté en �gure 3.27. Sur le �anc montant, on détectera la
puissance ˜PoptAM + ˜PoptFM tandis que sur le �anc descendant on détectera la
puissance ˜PoptAM− ˜PoptFM . La dé�nition et le maintien de la position du �ltre
sont réalisés à l'aide d'une boucle d'asservissement numérique lente reliant
la source de tension des contrôles piézo-électrique de la cavité Fabry-Perot à
l'ampèremètre de la photodiode.
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AM AM AM

FM FM

| ˜PoptFM | | ˜PoptFM |

|ν̃FM | |ν̃FM |
Sans discriminateur

+ -

Avec discriminateur
Flanc gauche

Avec discriminateur
Flanc droit

Figure 3.27: Principe de discrimination AM/FM à l'aide d'un �ltre Fabry-
Perot.

A partir des mesures de la di�érence des S21 mesurée sur chaque �anc
du �ltre, nous pouvons désormais déterminer la réponse FM de la section de
phase du composant testé. Comme nous l'avons déjà évoqué, la section de
phase réalisée pour la première génération de composant IPHOS2 est mal-
encontreusement dopée N de manière trop importante, ce qui compromet la
réalisation d'un accord par injection de porteurs. Cette limitation est claire-
ment visible sur la �gure ci-dessous qui représente la mesure de réponse FM
(convertie en nm/A) correspondante pour des fréquences allant de 30 kHz à
300 MHz.
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Figure 3.28: Réponse FM de la section de phase du PIC. La courbe est
normalisée par rapport à l'accord en longueur d'onde statique.

Il apparaît ainsi une réponse typiquement thermique illustrée par une
courbe décroissante lente jusqu'à quelques dizaines de MHz. Cette réponse
thermique est de la forme [114]

H =
H0

1 +
√

f
fc

(3.2)

H0 étant la réponse en fréquence à courant continu et fc la fréquence
de coupure thermique inversement proportionnelle à la longueur de la sec-
tion. Dans le cas de notre section de phase de longueur 100 µm, nous avons
respectivement H0 = 5 nm/A et fc = 2.7 MHz.

En comparaison, nous représentons ci-dessous une réponse typique de
section de phase fonctionnelle de même longueur réalisée sur un composant
du laboratoire pour des fréquences allant de 30 kHz à 300 MHz.
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Figure 3.29: Réponse FM d'une section de phase fonctionnelle obtenue sur
un composant du laboratoire. La courbe est normalisée par rapport à l'accord
en longueur d'onde statique.

Nous remarquons ici de manière évidente l'e�et d'injection des porteurs
qui permet d'apprécier une réponse élevée et plate sur une large gamme
de fréquences, jusqu'à 100 MHz. Ce type de réponse serait idéal dans la
construction d'une boucle à verrouillage de phase électronique.

La largeur de raie importante des lasers IPHOS2 ainsi que la réponse
athermique des sections de phase n'ont pas permis jusqu'à présent de réali-
ser la boucle à verrouillage de phase. Nous avons donc choisi d'explorer la
stabilisation par rétro-injection optique pour réduire le bruit de phase du
signal généré par notre PIC.
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3.3.2 Stabilisation par rétro-injection optique

Le verrouillage des deux lasers pour la stabilisation d'un signal millimé-
trique issu d'un photomélange peut également être réalisé par voie optique.
Cette solution est basée sur le principe d'injection optique dans laquelle un
signal de référence de faible bruit de phase, appelé laser maître, injecte un la-
ser esclave. De cette manière, le laser esclave enclenche son émission stimulée
sur le signal d'injection du laser maître ce qui lui confère les mêmes proprié-
tés spectrales à la condition que les longueurs d'onde des deux lasers soient
su�samment proches, que les polarisations correspondent et que la puissance
optique d'injection soit optimisée [115] [116]. Une représentation schématique
du principe de verrouillage par injection optique est �gurée ci-dessous.

Laser maître Laser esclave

νm νe νm

Figure 3.30: Représentation schématique du verrouillage par injection op-
tique. νm et νe sont respectivement la fréquence optique du laser maître et
du laser esclave.

La stabilisation d'un signal millimétrique par injection optique d'un peigne
de longueur d'onde a déjà été démontrée sur des lasers bifréquences intégrés
[117]. Une solution alternative a également été réalisée en se basant sur le
phénomène de mélange à quatre ondes à l'aide d'un troisième laser intégré
[118].

Une manière de s'a�ranchir de toute source optique externe est de ti-
rer parti du principe de rétro-injection optique a�n de verrouiller les deux
lasers après modulation électro-optique. Cette solution a ainsi été implémen-
tée avec succès pour stabiliser le battement de lasers bifréquence solides [119]
et à semi-conducteur [40] en utilisant une photodiode externe. Le challenge
est désormais de réaliser la même performance sur une source millimétrique
monolithiquement intégrée telle que celle dont nous disposons.
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Principe de la rétro-injection mutuelle

L'approche proposée consiste à générer par modulation un peigne de fré-
quence à l'aide d'un synthétiseur de fréquence électronique autour de chaque
raie d'émission des lasers DFB de fréquences ν1 et ν2 et de réinjecter opti-
quement ce double peigne dans le composant. Cette con�guration combine
deux e�ets avantageux : premièrement, elle conduit à une réduction de la
largeur spectrale des raies laser du fait de l'auto-injection de chaque laser
sur lui-même ; deuxièmement, la boucle permet de réaliser une stabilisation
mutuelle par verrouillage des deux lasers. En e�et, une certaine harmonique
n liée au signal de fréquence ν1 peut réaliser l'injection du signal de fréquence
ν2 et vice-versa en ajustant l'intervalle spectral libre des peignes générés. Si
l'on note fRF la fréquence du synthétiseur électronique, nous avons dans ce
cas ν2 = ν1 + n.fRF . Le principe est illustré en �gure 3.31.

ν1 ν2

ν1 ν2ν1 ν2

Injection mutuelle

Sans modulation Avec modulation

Figure 3.31: Schéma de principe de la rétro-injection mutuelle.

Dans de telles conditions, les deux lasers sont donc à la fois auto-injectés
et mutuellement injectés, promettant ainsi une stabilisation signi�cative et
robuste du signal de battement et par conséquent une réduction importante
de son bruit de phase.
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Description du système expérimental

Le signal bifréquence issu du PIC est tout d'abord couplé à une �bre
lentillée par l'intermédiaire de sa sortie optique puis envoyé sur circulateur
optique tel que représenté en �gure 3.32.

CirculateurPIC

ν1 ν2

Figure 3.32: Schéma de principe du banc de rétro-injection mutuelle. Pre-
mière étape : le signal issu de la sortie optique du PIC est envoyé sur un
circulateur �bré.

Par la suite, un modulateur de phase (MΦ) en niobate de lithium est
utilisé pour générer par e�et Pockels un peigne de fréquence optique autour
de chaque raie laser tel que représenté sur le schéma ci-dessous.

CirculateurPIC

ν1 ν2

MΦ

ν1 ν2

Synthétiseur RF

Figure 3.33: Deuxième étape : génération d'un peigne de longueur d'onde
autour de chaque émission laser.
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Le modulateur de phase est de la gamme Photline MPZLN-10 présentant
une bande passante de 10 GHz et un faible Vπ de 5V, permettant une généra-
tion e�cace d'harmoniques d'ordre élevé sous forte puissance RF. Une telle
propriété se révèle particulièrement utile pour le verrouillage des lasers sur
une large gamme de fréquence. Le modulateur est commandé par un signal
RF d'une puissance de 33 dBm fourni par un synthétiseur de fréquence de la
gamme AGILENT E8257D suivi d'un ampli�cateur haute fréquence.

L'étape �nale consiste à fermer la boucle et à ajuster la fréquence de
verrouillage tel que le représente la �gure 3.34.

CirculateurPIC

ν1 ν2

ASE

MΦ

ν1 ν2

EDFA

Filtre

CP2

CP1

ASO

Synthétiseur RF

Figure 3.34: Dernière étape : verrouillage des deux lasers.

Du fait de la faible puissance optique du signal issu du PIC, un ampli-
�cateur à �bre dopé Erbium (EDFA) est inséré dans la boucle. En outre,
un �ltre optique d'une largeur de 0.7 nm est utilisé après l'EDFA dans le
but de �ltrer l'émission spontanée ampli�ée et ainsi d'assurer une réinjection
e�cace. Deux contrôleurs de polarisation (CP1 et CP2) sont également uti-
lisés lors de l'expérience : le premier a�n d'ajuster la polarisation du signal
à l'entrée du modulateur de phase et le second pour s'assurer du fait que la
polarisation du signal de sortie du PIC et du signal réinjecté coïncident. Le



146 CHAPITRE 3. CARACTÉRISATION DU PIC

signal de battement électrique et le spectre optique sont contrôlés de façon
simultanée respectivement à l'aide d'un analyseur de spectre électrique relié
à la photodiode du PIC et d'un analyseur de spectre optique.

Résultats expérimentaux

A partir du système décrit ci-dessus, une démonstration de verrouillage
par rétro-injection mutuelle a été réalisée sur un signal millimétrique. Dans
cette expérience, les courants de polarisation des lasers sont ajustés a�n d'ob-
tenir une fréquence de battement de 90 GHz, ce qui correspond à une di�é-
rence de longueur d'onde de 0.72 nm entre les deux DFB émettant à proximité
de 1562 nm. Le composant est stabilisé en température à 20◦ par un module
Peltier pour optimiser la stabilité à long terme du système. La puissance op-
tique couplée dans le circulateur est estimée à 15 µW ; cette faible valeur est
due à la forte divergence du faisceau à la sortie du PIC tel que mentionné
précédemment. Les lasers présentent cependant un bon comportement mo-
nomode avec des rapports de suppression des modes latéraux supérieurs à 33
dB. Nous représentons le spectre optique à la sortie du PIC en �gure 3.35.
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Figure 3.35: Spectre optique à la sortie du PIC.
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Après passage dans le modulateur de phase, des harmoniques latérales
correspondant au signal du synthétiseur sont générées autour de chaque raie
laser. Sur la �gure 3.36, nous représentons une comparaison entre les spectres
optiques sans et avec modulation. Dans le second cas, la fréquence du syn-
thétiseur est �xée à une valeur d'environ 18 GHz de manière à ce que la
cinquième harmonique du signal avoisine la situation d'injection mutuelle.
Les deux mesures étant réalisées en sortie du �ltre optique i.e. juste avant la
réinjection, nous pouvons observer qu'elles sont a�ectées par la fonction de
transfert du �ltre.
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Sans modulation
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Figure 3.36: Comparaison entre les spectres optiques sans et avec modula-
tion.

Concernant le battement obtenu en sortie de photodiode du PIC, le signal
est tout d'abord descendu en fréquence à l'aide d'un mélangeur externe avant
d'être analysé à l'analyseur de spectre électrique. La �gure 3.37 représente le
battement initial lorsque la boucle de rétro-injection optique est ouverte.
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Figure 3.37: Spectre électrique de battement lorsque la boucle de rétro-
injection optique est ouverte (RBW=300 kHz).

Sur la �gure 3.38, nous représentons le comportement du spectre élec-
trique correspondant au battement lorsque la boucle de rétro-injection op-
tique est fermée mais qu'aucun signal n'est appliqué sur le modulateur de
phase.

Nous pouvons identi�er sur ce spectre l'e�et de �ltrage occasionné par la
boucle optique qui se comporte dans ces conditions comme une simple cavité
externe couplée aux deux lasers DFB. Cette cavité externe découpe le large
signal de battement d'origine en tranches discrètes possédant un intervalle
spectral libre de 5 MHz correspondant aux 40 m de chemin optique formés
par les di�érents éléments �brés de la boucle optique.
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Figure 3.38: Spectre électrique de battement lorsque la boucle de rétro-
injection optique est fermée et qu'aucun signal n'est appliqué sur le modula-
teur de phase (RBW=200 kHz).

En ajustant �nalement de manière précise la fréquence de modulation
autour de 18 GHz, nous pouvons faire en sorte que la cinquième harmonique
du signal RF corresponde exactement à la fréquence de battement entre les
deux lasers (ν2 − ν1 = 5.fRF ). De cette manière, les lasers sont verrouillés.
Un pic de puissance de faible largeur spectrale émerge alors fortement et
nous observons une réduction conséquente de la puissance des modes longi-
tudinaux non injectés. La �gure 3.39 montre la comparaison entre le spectre
électrique original et le spectre correspondant au système verrouillé. Nous
pouvons observer la forte émergence du pic du mode sélectionné qui pré-
sente un accroissement de puissance supérieur à 15 dB comparé au signal de
battement original.
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Figure 3.39: Comparaison entre le spectre électrique de battement d'origine
et le spectre correspondant au signal verrouillé (RBW=300 kHz).

Ces résultats montrent ainsi que deux mécanismes sont impliqués pour la
réduction de la largeur de raie du battement :

� Dans un premier temps la boucle de rétro-injection optique qui tranche
le spectre optique original en modes discrets de faible largeur de raie.

� Dans un second temps l'injection mutuelle qui sélectionne un de ces
modes et le fait émerger.

La combinaison de ces deux mécanismes entraîne l'importante réduction
de la largeur de raie de battement et illustre un exemple probant de concen-
tration d'énergie. La largeur de raie de battement du signal verrouillé est ainsi
estimée à moins de 30 Hz (mesure limitée par la résolution de l'ASE), soit du
même ordre de grandeur que les valeurs obtenues sur des lasers bifréquences
à état solide [120], [121].
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Des mesures de bruit de phase ont également été réalisées à l'aide de
l'ASE. Nous représentons en �gure 3.40 la mesure de bruit de phase du signal
verrouillé en comparaison avec celle du signal du synthétiseur électronique.
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Figure 3.40: Mesure du bruit de phase du signal verrouillé en comparaison
à celle du signal d'oscillateur électronique.

Le bruit de phase du signal verrouillé se situe à des valeurs inférieures à
-90 dBc/Hz pour des écarts de fréquences supérieurs à 10 kHz par rapport à
la porteuse attestant la haute pureté spectrale obtenue [122]. En comparaison
au signal du synthétiseur électronique, le bruit de phase additif est évalué à
14 dB pour des fréquences comprises entre 100 Hz et 10 kHz. Ceci corres-
pond à la dégradation théorique attendue pour la cinquième harmonique du
synthétiseur d'après l'équation :
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L(fn) = L(f0) + 20 log(n) (3.3)

avec L(fn) le bruit de phase de la n-ième harmonique et L(f0) le bruit de
phase du signal de synthétiseur. Au-delà de 100 kHz on atteint le plancher
du bruit de grenaille.

Rétro-injection par ré�exion interne

Si le système évoqué précédemment a permis de stabiliser des fréquences
millimétriques avec succès, le nombre d'éléments externes utilisés nuit à sa
compacité. Pour pallier cela, une solution peut être de tirer parti des ré-
�exions internes qui ont lieu à l'arrière des photodiodes UTC et de la pos-
sibilité d'e�ectuer une modulation interne du signal optique grâce au MEA.
La lumière issue des deux lasers DFB est dans ce cas modulée par deux fois
(avant et après la ré�exion sur la facette), ce qui permet de générer par e�et
électro-optique des bandes latérales formant un peigne de fréquences optique
comme dans le cas précédent. Du fait de la bande passante limitée du MEA
intégré, la valeur de la fréquence stabilisée est néanmoins réduite et nous ne
pouvons pas atteindre le domaine millimetrique.

Dans l'expérience réalisée, la fréquence de battement est donc �xée à
5 GHz, ce qui correspond à une di�érence de longueur d'onde de 0.04 nm
entre les deux lasers fonctionnant aux environs de 1562 nm. Le modulateur
est commandé par un signal électrique d'une puissance de 15 dBm et la
température de la puce est maintenue à 25◦C. Nous représentons en �gure
3.41 la comparaison entre le spectre électrique du signal original et celui du
signal verrouillé avec en vis à vis les spectres optiques correspondants.

Pour réaliser le verrouillage, le modulateur est commandé par un signal
d'oscillateur local dont la fréquence est �nement ajustée aux environs de
f0 = 1 GHz a�n que la cinquième harmonique de chaque peigne optique
corresponde de manière réciproque aux raies des lasers. De cette façon, nous
observons à nouveau une nette réduction de la largeur de raie du signal de
battement à des valeurs inférieures à 30 Hz (limite basse de l'ASE) ainsi
qu'une amélioration de 20 dB de sa puissance [123].
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Figure 3.41: Comparaison entre les spectres de battement (à gauche,
RBW=20 kHz) et les spectres optiques (à droite) lorsque le signal est ver-
rouillé et non-verrouillé.

Ce résultat permet donc de montrer la possibilité de stabilisation de si-
gnaux hyperfréquences issus d'un PIC sans qu'aucun élément externe ne soit
nécessaire. Pour atteindre des fréquences supérieures, il sera à l'avenir néces-
saire d'améliorer la bande passante de modulation des MEA intégrés et de
renforcer ses e�ets non-linéaires.
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Conclusion du troisième chapitre

Les tests de caractérisation e�ectués sur nos sources hyperfréquences pho-
toniques intégrées nous ont permis de mesurer leurs performances et de les
évaluer par rapport aux objectifs �xés par le projet. Ces mesures ont notam-
ment rempli les spéci�cations principales visées en termes de gamme d'accord
et de transmission de données sans �l à haut débit. Plus particulièrement,
une très large gamme d'accord a été démontrée, permettant de contrôler de
manière continue la fréquence de fonctionnement sur une plage allant de 5
GHz à 110 GHz, exprimant ainsi la réussite de l'intégration de la photodiode
UTC large bande avec les autres éléments du composant. Par ailleurs, les
mesures de télécommunications millimétriques en espace libre ont également
été positives. Il a ainsi été possible de démontrer la capacité du composant
à réaliser une transmission sans �l à courte distance avec des débits allant
jusqu'à 1 Gbit/s sur une porteuse à 90 GHz.

Des limitations sont néanmoins apparues au cours des caractérisations
nous empêchant d'atteindre de plus hauts débits. Elles concernent notam-
ment le detuning du modulateur à électro-absorption et l'instabilité en fré-
quence du signal généré par le PIC. A�n de surmonter ce dernier problème,
des solutions permettant de stabiliser la fréquence porteuse, et plus parti-
culièrement réduire son bruit de phase, ont été étudiées et mises en ÷uvre.
Deux directions ont été envisagées : l'une basée sur une rétro-injection élec-
tronique et l'autre sur une rétro-injection optique. La première a pour but
de réaliser une boucle à verrouillage de phase asservie (OPLL) à l'aide d'un
circuit électronique dont la conception nécessite de connaître la fonction de
transfert du PIC. Celle-ci a été déterminée grâce à un banc de caractérisa-
tion approprié. Les mesures qui en ont résulté ont cependant montré une
réponse exclusivement thermique incompatible avec une modulation rapide
et linéaire. Pour ce qui est de la seconde solution, le verrouillage robuste d'un
signal millimétrique à 90 GHz à l'aide d'une rétro-injection optique mutuelle
a été démontrée. La technique consiste à générer autour de chaque raie laser
un peigne de fréquence qui est optiquement réinjecté dans le PIC, permettant
ainsi d'atteindre une largeur de raie inférieure à 30 Hz avec un bruit de phase
inférieur à -90 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse. Par ailleurs, une démonstra-
tion de principe de rétro-injection exempte d'éléments extérieurs au PIC a
également été obtenue en tirant parti des ré�exions internes sur la facette de
la puce pour verrouiller un signal hyperfréquence à 5 GHz. La densité spec-
trale de puissance du signal de battement étant signi�cativement améliorée,
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la prochaine étape consistera à réaliser une transmission de données sans �l
sur la porteuse verrouillée.
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Conclusion générale

Ce travail de thèse, s'inscrivant dans le cadre de l'optique hyperfréquence,
a permis de considérer en détail le développement de sources photoniques
pour la génération de signaux hyperfréquences. Ces composants présentent
un fort intérêt pour les applications radioélectriques, notamment dans la
perspective de la montée en fréquence des systèmes. En particulier, leur uti-
lisation est avantageuse pour les liaisons optiques/hyperfréquences haut débit
sur porteuses millimétriques à des fréquences supérieures à 60 GHz tel que
les réseaux de backhaul en milieux urbains ou accidentés. En outre, la grande
directivité de l'onde à ces valeurs de fréquences peut être mise à pro�t pour
des liaisons sécurisées.

Jusqu'à présent, l'un des freins au développement de systèmes de commu-
nications millimétriques provenait de l'absence de sources su�samment per-
formantes, notamment en termes de bruit de phase et de puissance délivrée.
Basée sur le principe du photomélange, la source photonique que nous nous
proposions de développer présentait l'avantage, contrairement aux sources
purement électroniques, d'avoir un bruit de phase en théorie indépendant de
la fréquence de fonctionnement. Compte tenu de l'e�cacité et la �exibilité
de la photonique sur Phosphure d'Indium (InP) aux longueurs d'ondes des
télécommunications autour de 1550 nm, nous nous sommes donné comme
objectif de réaliser cette source sur un circuit photonique intégré de manière
monolithique sur ce matériau ; la puce ainsi projetée combine deux lasers
DFB, un coupleur optique, une photodiode pour réaliser le photomélange
par battement hétérodyne et une section de modulation à electro-absorption
(MEA) de manière à transmettre le signal de données sur la porteuse gé-
nérée. Le caractère hybride optique/electronique de ce système lui confère
par ailleurs plusieurs propriétés intéressantes, notamment la capacité de gé-
nérer des gammes de fréquences très larges et de pouvoir s'interconnecter
facilement avec le réseau �bré.
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Cet objectif a exigé un travail de conception avancé sur la structure ver-
ticale des matériaux semi-conducteurs du composant. Celui-ci intégrant des
sections actives et passives, l'optimisation de la conception s'est faite en pre-
nant compte des compromis à réaliser pour que ces di�érentes sections fonc-
tionnent correctement tout en s'assurant que les performances globales res-
tent conformes aux objectifs, notamment en termes de gamme d'accord et de
bande passante. Il s'agit ainsi de contrôler la force de réseau des lasers DFB,
le décalage en longueur d'onde pour le fonctionnement des sections ampli�-
catrices et modulatrices, l'épaisseur des guides d'ondes ou encore la bande
passante de la photodiode. Par ailleurs, la complexité du composant engage à
penser fortement à l'optimisation du processus de fabrication parallèlement
à la conception, en essayant notamment de limiter au possible le nombre
d'étapes technologiques destinées à former le composants en di�érenciant les
sections entre elles. Ce processus contient ainsi une quinzaine d'étape dont
trois étapes d'épitaxie, l'une d'elle étant réalisée par aboutement (butt-joint)
entre les sections actives et passives.

Suite à ce processus technologique, la première génération de composant,
réalisée avant le commencement de cette thèse, a pu être caractérisée de ma-
nière avancée a�n d'évaluer ses performances statiques et dynamiques. Ces
mesures ont permis de valider la plupart des objectifs visés par le projet,
dont le premier était de démontrer la possibilité d'e�ectuer un accord très
large de la fréquence de battement. Nous avons ainsi pu contrôler de ma-
nière continue, en ajustant le courant d'un laser par rapport à l'autre, cette
fréquence de fonctionnement sur une plage allant de 5 GHz à 110 GHz, ex-
primant ainsi la réussite de l'intégration de la photodiode large bande avec
les autres éléments du composant. Par ailleurs, nous souhaitions également
pouvoir e�ectuer une transmission sans �l haut débit à l'aide de notre source,
en injectant un signal de données sur la section modulatrice MEA. Ces me-
sures de télécommunications millimétriques en espace libre ont elles aussi été
couronnées de succès puisqu'il a été possible de démontrer la capacité du
composant à réaliser une transmission sans �l à courte distance avec des dé-
bits allant jusqu'à 1 Gbit/s sur une porteuse à 90 GHz, ceci en utilisant une
détection d'enveloppe à l'aide d'une diode de type Schottky. A�n d'améliorer
davantage ces performances de transmission, nous avons par la suite mis en
place une autre méthode de réception basée sur une détection hétérodyne,
théoriquement plus e�cace et plus sensible que la détection d'enveloppe, où
le signal hyperfréquence est descendu en bande de base au préalable de la
démodulation du signal de données. Cette con�guration a néanmoins conduit
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à une limitation du débit à 200 Mbit/s du fait de l'importance du bruit de
phase de la source entraînant des erreurs d'interprétation du signal de donnée
à la réception. Dans le cas d'un photomélange, cet excès de bruit est directe-
ment lié aux largeurs de raies des lasers dont les valeurs se sont révélées être
supérieures à 2 MHz.

A�n de remédier à ce problème, nous avons alors exploré deux solutions
permettant de stabiliser le signal hyperfréquence. La première solution consis-
tait à étudier les possibilités de réalisation d'une boucle à verrouillage de
phase optique (OPLL). La conception de cet asservissement électronique né-
cessitant de connaître la fonction de transfert du composant, nous avons mis
en place un banc de caractérisation approprié. Les mesures qui en ont résulté
ont cependant attesté des réponses exclusivement thermiques incompatibles
avec une modulation rapide, linéaire et importante de la phase du signal.
Cette limitation, combinée à la di�culté de mise en ÷vre du circuit d'as-
servissement nous a conduit à abandonner cette approche et à se focaliser
sur une autre solution, cette fois-ci basée sur une rétro-injection optique.
Nous avons ainsi employé une technique inédite consistant à générer autour
de chaque raie laser un peigne de fréquence et à les réinjecter optiquement
dans le composant pour produire une stabilisation robuste du signal de bat-
tement. Cette technique nous a ainsi permis de réduire considérablement la
largeur de raie de ce signal, avec des valeurs inférieures à 30 Hz, et à obte-
nir des bruit de phase inférieurs à -90 dBc/Hz à 10 kHz de la porteuse ; ces
résultats constituent l'état de l'art pour une source photonique totalement
intégrée fonctionnant en bande W (75-110 GHz). Par ailleurs, une rétroin-
jection exempte d'éléments extérieurs au PIC a également été accomplie en
tirant parti des ré�exions internes sur la facette de la puce pour verrouiller
un signal hyperfréquence à 5 GHz.

A l'issue de ce travail e�ectué sur les puces de première génération, une
seconde génération a été conçue a�n de corriger les limitations observées jus-
qu'alors. Il s'agissait notamment d'améliorer les performances intrinsèques de
la puce en termes de bruit de phase en réduisant la largeur de raie des lasers.
Ainsi, nous avons proposé une nouvelle architecture de cavité asymétrique
implémentant notamment des miroirs hautement ré�échissants intégrés, réa-
lisés par gravure profonde de réseaux de Bragg, ainsi que des lasers plus longs.
Par ailleurs, l'étude et la conception de ré�ecteurs constitués de réseaux aléa-
toires ont également été menées a�n de réduire la largeur de raie des lasers
par ré�exions extra-cavité sans occasionner de résonances parasites, ces tra-
vaux ayant donné lieu à un brevet industriel. En�n, une optimisation de la



160

structure de la photodiode a été e�ectuée a�n d'améliorer sa bande passante.
La complexité du processus n'a pas permis de terminer la fabrication de
ces nouveaux composants en temps voulu, elle est actuellement en cours et
devrait s'achever mi-2016.

Cette thèse a �nalement démontré la capacité des composants photo-
niques monolithiquement intégrés à constituer des sources micro-ondes large-
ment accordables ainsi que leur aptitude à être employés en tant qu'émetteurs
dans une transmission de données sans �l à haut débit. Nous espérons avoir
convaincu le lecteur de l'intérêt de l'optique pour la génération et la modu-
lation des ondes hyperfréquences et plus particulièrement en ce qui concerne
les fréquences millimétriques. Les perspectives de ce travail s'orientent dé-
sormais vers une étude plus approfondie des possibilités d'intégration des
sections modulatrice et photodiode a�n d'obtenir des bandes passantes de
modulation et de génération de signal plus élevées. Les questions d'e�cacité
énergétique et de conditionnement (packaging) devront également être ex-
plorées plus avant. En�n une fabrication plus maîtrisée des composants sera
nécessaire a�n de répondre aux contraintes de reproductibilité.



Annexe 1

Réduction de la largeur de raie à l'aide de ré�ec-
teurs distribués aléatoirement

Considérons un laser fonctionnant à la fréquence f = 2πω0 et subissant
une ré�exion faible de la part d'un ré�ecteur externe de ré�ectivité complexe
r = ReφR placé à une distance d = cτ tel que représenté sur la �gure suivante.

Laser

d

r

D'après le modèle proposé par Agrawal [94], si l'on néglige les e�ets d'am-
plitude et que l'on considère une variation lente durant l'aller-retour, l'évo-
lution de la phase instantanée φ(t) du laser répond à l'équation :

dφ(t)

dt
= −ρ

√
1 + α2

h cos(φ0 + tan−1 αh)(φ(t)− φ(t− τ)) + Fφ (3.4)

avec Fφ la source de bruit de phase due aux forces de Langevin, αh le
facteur de Henry, φ0 = ω0τ + φR le déphasage correspondant à la cavité
externe et ρ = ηR

τl
le taux de ré�exion, η étant le facteur de couplage et τl le

temps d'aller-retour des photons dans la cavité laser.

La transformée de Fourier correspondante nous donne l'équation :

φ̃(ω) =
F̃φ

jω + ρ
√

1 + α2
h cos(φ0 + tan−1 αh)(1− e−jωτ )

(3.5)
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Pour une succession de ré�ecteurs placés à des distances di = cτi et pré-
sentant des taux de ré�exion ρi << 1, nous pouvons alors réécrire l'équation
3.5 telle que :

φ̃(ω) =
F̃φ

jω +
∑
i

ρi
√

1 + α2
h cos(ωτi + tan−1 αh)(1− e−jωτi)

(3.6)

La densité spectrale associée nous donne :

Sφ(ω) =< |φ̃|2 >=
< |F̃φ|2 >
ω2+ < A >

(3.7)

avec

A = jω
∑
i

ρi

√
1 + α2

h cos(ωτi + tan−1 αh)(1− e−jωτi)

− jω
∑
i

ρi

√
1 + α2

h cos(ωτi + tan−1 αh)(1− e+jωτi)

+
∑
i

∑
j

ρiρj(1+α2
h) cos(ωτi+tan−1 αh) cos(ωτj+tan−1 αh)(1−e−jωτi)(1−e+jωτj)

(3.8)

L'aspect aléatoire de la distribution des ré�ecteurs conduit à une simpli-
�cation de nombreux termes en valeur moyenne tel que :

< A >=
1

2
(1 + α2

h)
∑
i

ρ2
i |1− e−jωτi |2 (3.9)

En considérant un spectre de type lorentzien, on peut retrouver la largeur
de raie ∆ν du laser réinjecté selon :

∆ν = lim
ω→0

(ω2Sφ(ω)) (3.10)

soit :

∆ν =
< |F̃φ|2 >

1 + 1
2
(1 + α2

h)
∑

i ρ
2
i τ

2
i

(3.11)
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La largeur de raie du laser d'origine étant ∆ν0 =< |F̃φ|2 >, le facteur de
réduction de la largeur de raie est �nalement dé�ni par :

ζ =
∆ν

∆ν0

= 1 +
1

2
(1 + α2

h)
∑
i

ρ2
i τ

2
i (3.12)
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Glossaire

Acronymes

AM Amplitude Modulation

ASE Analyseur de Spectre Électrique

ASO Analyseur de Spectre Optique

BF Basse Fréquence

CCD Charge-Coupled Device

COEO Coupled Opto-Electronic Oscillator

CP Contrôleur de Polarisation

DC Direct Current

DFB Distributed FeedBack Laser

EDFA Erbium Doped Fibre Ampli�er

FI Fréquence Intermédiaire

FM Frequency Modulation

GS-MBE Gas Source Molecular Beam Epitaxy

HR Haute Ré�ectivité

IEEE Institute of Electrical and Electronics Engineers

ISL Intervalle Spectral Libre

MAO Modulateur Acousto-Optique

MEA Modulateur à Électro-Absorption

MMI MultiMode Interference

MMIC Monolithic Microwave Integrated Circuit

MPQ MultiPuits Quantiques

MΦ Modulateur de phase
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OEO Opto-Electronic Oscillator

OL Oscillateur Local

OOK On-O� Keying

PIC Photonic Integrated Circuit

PLL Phase-Locked Loop

PRBS PseudoRandom Binary Sequence

QAM Quadrature Amplitude Modulation

QPSK Quadrature Phase-Shift Keying

RBW Resolution Bandwidth

RF Radio-Fréquence

SOA Semiconductor Optical Ampli�er

SP Section de Phase

UHF Ultra Haute Fréquence

UTC Uni Traveling Carrier

VCO Voltage Controlled Oscillator
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Symboles

Cj Capacité de jonction (F)

c Vitesse de la lumière (m/s)

E Champ électromagnétique (V/m)

Eg Énergie de gap (J)

e Charge de l'électron (C)

F Champ électrique statique (V/m)

Fφ Bruit de phase associé aux forces de Langevin

f Fréquence électrique (Hz)

fb Fréquence de battement du photomélange (Hz)

fc Fréquence de coupure (Hz)

fm Fréquence de modulation (Hz)

fRF Fréquence du synthétiseur (Hz)

Gseuil Gain optique linéique à la condition de seuil

H Fonction de transfert

h Réponse impulsionnelle

h Constante de Planck (J.s)

I Courant de polarisation (A)

Iobs Courant d'obscurité (A)

Iph Photocourant (A)

k Nombre d'onde angulaire (m−1)

kB Constante de Boltzmann (J/K)

L Longueur (m)

Lδφ(f) Bruit de phase (dBc/Hz)

m Taux de modulation en amplitude

m∗ Masse e�ective (kg)

N Densité de porteurs (m−3)

Nph Nombre de photons dans la cavité laser

n Indice de réfraction

neff Indice e�ectif
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ng Indice de groupe

P Puissance électrique (W)

Popt Puissance optique (W)

R Ré�ectivité

Rc Résistance de charge (Ohm)

Rs Résistance série (Ohm)

Rsp Taux d'émission spontanée (s−1)

RepFM Réponse en modulation de fréquence (Hz/A)

r Ré�ectivité complexe

S Surface (m2)

S(f) Densité spectrale (Hz−1)

S21 Coe�cient de transmission RF direct

s Sensibilité de la photodiode (A/W)

T Température (K)

V Tension électrique (V)

vs Vitesse de saturation des électrons (m/s)

W Épaisseur (m)

α Absorption (m−1)

αh Facteur de Henry

β Constante de propagation (m−1)

∆ Écart global

∆ν Largeur de raie optique (Hz)

δ Fonction de Dirac

δ Variation élémentaire

δa(t) Bruit d'amplitude

δφ(t) Bruit de phase (rad)

ε0 Permittivité du vide (A−2.s−1.kg−1.m−3)

Γ Facteur de con�nement

κ Force du réseau de Bragg (m−1)

Λ Pas du réseau de Bragg (m)

λ Longueur d'onde (m)



181

λb Longueur d'onde de Bragg (m)

ν Fréquence optique (Hz)

φ Phase (rad)

ρ Taux de ré�exion

τ Temps caractéristique (s)

τc Temps de corrélation laser (s)

ω Pulsation (rad.s−1)


