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RESUME

Ce travail de these est consacré a l'étude et @dhsation d’'un échantillonneur
optoélectronique appliqgué a la conversion analagiqumeérique rapide. La technique
proposée ici concerne un systeme d’échantillonnaggdisé au sein d’'un modulateur
électrooptique. Le train d’'impulsions d’échantilimge est modulé en intensité par le signal
RF a numériser. Le traitement du signal optiqusiaiitenu est basé sur une technique de
décodage de phase afin de permettre la linéansd@da fonction de transfert de modulation.
A ce systeme d’échantillonnage, nous avons assoméstructure qui réalise la conversion
I/Q a base de filtrage spectral par des réseauRrdgg. La génération I/Q est réalisée en
dispersant I'impulsion d’échantillonnage dans uiteef optique DCF de sorte a ce qu'elle
présente un glissement linéaire de fréquence oulodgueur d'onde en premiere
approximation. L'impulsion vobulée est modulée laaporteuse a échantillonner et elle passe
ensuite a travers 2 réseaux de Bragg dont les éangud’ondes de réflexion sont choisies de

sorte a générer des impulsions en quadrature depha

MOTS CLES: Conversion Analogique Numérique, échantillonnagptoélectronique,
décodage de phase, vobulation linéaire, filtragespl, Réseaux de Bragg, conversion 1/Q.

ABSTRACT

This PhD-Thesis deals with the study and the implagation of an photonic sampling
applied to Analog/Digital Converter. Sampling hessimply performed by letting the optical
pulses sample the electrical analog input signathay travel through the electrooptical
modulator. The optical signal processing is donea liypearized sampling technique referred
to as phase-encoded optical sampling. This propesbéme is combined with the 1/Q
sampling technique done by slicing the spectrunh wipair of Bragg grating. The pulses are
launched into a dispersion-compensating fiber (D@fer passing through the DCF, the
wavelength components are temporally separatedciinged modulated pulses are sliced by
2 Bragg grating witch wavelength were chosen talpce 2 pulses in quadrature.

KEYS WORDS: Analog-Digital Conversion, electrooptical samplirphase encoded, linear
chirping, , spectral filtring, , Bragg grating, |&mpling.
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Introduction générale

Dans les transmissions radio, l'information est éalement transmisse par
modulation d’'une porteuse hyperfréquence. Actuedlginpour obtenir cette modulation et
accéder a l'information, on réalise des transpmsitide fréquences pour ramener le signal
modulant en bande de base. Ces transpositionsedeeinces sont réalisées par des étages
analogiques utilisant des mélangeurs (figure I-@aj)introduisent la plupart du temps de la
non linéarité et du bruit dans le signal. Dans datip (a) de la figure I, le convertisseur
analogique numérique (CAN) est considéré commeoswadnt en bout de chaine et numeérise

de ce fait le signal une fois que ce dernier estsjposé en bande de base.

Antenne

(@) Horloge de
Oscillateur synchronisation

local l v
DSP
Filtre Filtre CAN >| Filtre :> bande #

de base

\ 4

\ 4
N

Mélangeur

Un ou plusieurs étages de

Conversion de fréquences Un ou plusieurs dispositifs de

analogiques Conversion de fréquences
(b) numériques

Antenne @
Oscillateur local

Filtre CAN
Large |+ Large [—>
bande bande

DSP
Filtre :> Bande :#

De base

Mélangeur

Figure | : Architecture de récepteurs RF (a) conventionng¢bgthumeérique

Simultanément, sous la pression du traitement tauhérique du signal et de
I'’émergence des nouvelles applications multimédiangcessitent une communication large
bande et une montée en fréquence porteuse (30 Qeélzhesoin est de disposer de
linformation entierement sous forme binaire. Laluton idéale serait de numériser
directement le signal hyperfréguence et d’en endai modulation par traitement numérique.
Cela s’effectuera en ramenant le CAN le plus pessible de I'antenne (figure I-(b)). Cette
éventualité n’est actuellement pas possible darstgpose que le CAN doit étre ultra rapide,

d’'une grande linéarité et d’'une grande dynamiquér goiter les problémes d’interférences,

Traore Brahima / Institut de Recherche XLIM / Déparent Photonique 8



d’'intermodulations et de recouvrement de spectres.CANs disponibles actuellement étant

limités en vitesse et en bande passante.

Néanmoins, trois technologies concourent actuelténge la réalisation de CANs
rapides :I'électronique, la supraconductivité et I'optique. Les CANs électroniques ont
acquis leur lettre de noblesse pour des applicatibasses et moyennes fréquences.
D’énormes efforts sont menés continuellement paigneenter leurs performances a hautes
frequences. Cependant les contraintes liees agaegi’horloge et a la métastabilité du
comparateur en haute fréquence font qu’'aujourd’aucun CAN électronique n’est capable
d’assurer une conversion rapide de l'ordre de X@{$Gavec une résolution binaire de la
dizaine de bits. Des études effectuées récemmenmontré que la tendance en terme de
résolution est de 1.5 bits effectifs tous les hng et que les CANs constituent aujourd’hui les
principales sources de limitation des performardes récepteurs RF pour les applications
larges bandes.

Pour ce qui est des CANs supraconducteurs, ils Isetnbn théorie outrepasser les
limitations observées chez leurs homologues éleicipes mais, leurs exigences
cryogéniques les confinent actuellement a des egipins spécifiques. Enfin les CANs
optiques qui font I'objet de nombreuses publicatia®s dernieres années notamment par

leurs aptitudes a la conversion ultra rapide.

Nombreux sont les avantages qu’offre une converai@logique numeérique optique.
La plupart des composants photoniques présentergatéormances jamais atteintes par leurs
homologues purement électroniques. Les sourcesslaseblocage de modes permettent
aujourd’hui de générer des impulsions stables déedde I'ordre de la picoseconde ou de
guelques femtosecondes et ce, a des rythmes deykislizaines de gigahertz qui peuvent
étre utilisées comme signal d’horloge ou d’échlmtiiage. Ces impulsions optiques ont
démontré leurs potentialités pour I'échantillonnagiea rapide avec un faible jitter. Un autre
avantage lié a la technique d’échantillonnage otigst le découplage parfait entre le signal

d’échantillonnage optique et le signal électriquexhantillonner.

Ainsi, dans le premier chapitre de ce manuscrisrmésentons les principes généraux
de la conversion analogique numérique. Ensuiteappel des principales figures de mérite
utilisées pour la spécification des performances@@&Ns ainsi qu'une analyse de l'origine et
de I'importance de leurs sources de limitation efééctuée. Un exposé des spécifications
attendues du CAN que nous envisageons de dévelapyseigue la technigue de conversion a

utiliser boucle cette premiére partie.
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Nous présentons dans le second chapitre une éthliegkaphique des différentes
technologies (ainsi que les architectures associéiédisées pour la conversion analogique
numérique. Cette étude nous a permis de dégagemnnmitecture de CAN optique sur

laquelle sera portée toute la suite de notre tkavai

Dans le troisieme chapitre, nous proposons uneysamahéoriqgue qui permet de
spécifier les performances globales d'une architecttlassique de CAN optique. Cette
analyse théorique est ensuite validée au plan iempstal. Ce qui a permis de confirmer le
choix qui fut le notre au niveau de 'architectdie CAN optique a réaliser. Les performances
de cette architecture comparativement & une steictassique sont également testées a partir
d'une série de mesures expérimentales. Enfin noumsa présenté le développement

théorique relatif a I'architecture a réaliser.

Dans le quatrieme et dernier chapitre, les diffig@tapes relatives a la réalisation du
démonstrateur sont présentées. Ces étapes cortcdmevalidation de la technique
d’échantillonnage par décodage de phase que noossawmtilisé et la mise en place
progressive de I'échantillonneur 1/Q. Enfin, nowsms conclu sur I'apport que représente un
tel démonstrateur aupres des différents acteurs télésommunications ainsi que les
perspectives qu'offre un échantillonnage électroepe et les différentes méthodes pour y

parvenir.
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| LES PRINCIPES DE LA CONVERSION
ANALOGIQUE NUMERIQUE

.1 Introduction

Les convertisseurs analogiques numériques (CANs$squtent des fonctions
électroniques (échantillonnage, blocage, codagg adcplus en plus complexes devant traiter
n'importe quels types de signaux. Ces différentesctions ne sont pas toujours
nécessairement bien connues et leurs principesm@idnnement restent le plus souvent dans
le secret des seuls initiés. De plus, les concepiant recours a plusieurs critéres ou facteurs
de mérite spécifiques afin d’évaluer la qualitérdaonvertisseur analogique numérique et au
besoin de le dimensionner au mieux. Ces criteremgigent en général de quantifier le
respect de lintégrité d’'un signal inévitablemertém@ lors de son traitement par le
convertisseur analogiqgue numérique. Ainsi, la mtéah fine des performances d’'un CAN
réalisé ou bien en phase de réalisation requiest prise en main parfaite des différentes
fonctions d’'un CAN d'une part, et des différent#ares de performances associés d’autre

part.

Ce premier chapitre est dédié tout d’abord a ugsemtation générale des principes de
la conversion analogique numérique ainsi qu'unecrijgion des principaux facteurs de
mérite de ces convertisseurs. L'objectif est dangttre une meilleure compréhension de
ceux-ci, ce qui est indispensable pour une modilisafficace. Puis, il est fait un exposé des
principales sources de limitation de ces facteermérite et principalement celles relatives a
la conversion analogique numérique haute fréqudrebut du jeu ici est d’arriver a dégager
la problématique qui fonde la présente these piataldir le lien entre ces limitations
technologiques et la solution technique retenuasiAinous présenterons nos objectifs pour
I'architecture du CAN gue nous envisageons de d@par, de méme que le type de signal
pour lequel cette architecture sera dédiée. Laisaltiechnique retenue gqu’est la conversion

I/Q sera exposée ainsi que les contraintes y affé@@ucleront ce chapitre.

Traore Brahima / Institut de Recherche XLIM / Déparent Photonique 11



.2 Généralités

La conversion analogique numérique est I'opération consiste a transformer un
signal analogique continu en temps et en amplitadein signal discret en temps
(échantillonnage) et en amplitude (quantificatidelle se divise généralement en trois étapes

distinctes :’Echantillonnage, le blocageet laquantification.

Le signal & numérisar;, est échantillonné de maniere récurrente a un ryfar@tabli
par une horloge de synchronisation. Le signal conéinalogiqué/, est ainsi transformé en
une succession d’'impulsions courtes dont 'ampétedt proportionnelle a I'amplitude du
signal & numériser (Figure I-1). A la sortie decliantillonneur, une tensiovk continue par
morceaux est obtenue. Ces échantillons de durégs dourtes pour étre converties
directement sont ensuite traités par un bloqueur stpbilise cette tension afin que la
conversion analogique numérigue a proprement pglenumérisation) puisse étre réalisée.
La période d’échantillonnagé. est fixée selon le théoreme @&hannon: la fréquence
d’échantillonnage doit étre au moins égale au dould la composante fréquentielle

maximale du signal continu analogique.

Signal
d’horloge et de
synchronisation

| Signal

Numérique
l 1’ l Sur N bits

Convertisseur

—> Echantillonneur > Bloqueur > Analogique
numérique
Signal & Signal Signal
numériser échantillonné bloqué
Vin Ve

o~ .t
/\/ -~

—_—

<>
Te

Figure I-1: Schéma fonctionnel d’'un Convertisseur Analogiqum@tique (CAN)
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Le convertisseur analogique numérique (CAN) effeaionc la numérisation d’un
signal analogique apres échantillonnage et détieeséquences numériques codées avec un
pas de quantificatio® qui dépend du nombre de bits N du convertisseut.a@bsence d’'une
connaissance a priori de la loi de probabilité dma ou lorsque la quantification doit étre
appliguée a différents types de signaux, on utilise loi de quantification uniforme. Elle
conduit par ailleurs a une analyse théorique phagle et sera le seul cas étudié dans la suite.
Ainsi pour une loi de quantification uniforme aslvaleurs codées sont obtenues par arrondi
dans le domaine de conversidpan du convertisseur (appelé aussi tension de plaihellé

du CAN), le pas de quantificatidp est alors donné par [I-1] :

= Boan (I-1)

Ou N est le nombre de bits de quantification. En carsidt par la suite que le CAN travaille
avecN bits entrexVnax (Figure 1-2(a)), on &can = 2Vmax €t le pas de quantification vaut

alors :

A 2Vmax _Vmax
ZCNAN = oN _2N—1 (|'2)

Q:

Le pas de quantificatio® rapporté au domaine de conversifigan définit la résolutiorRcan

du convertisseur :

Roagw =—— =—=1LSB (1-3)

On dit de maniere équivalente que la résolutionégate au poids du bit le plus faillSB

(Least Significant Bjtdu convertisseur.

Lorsque les valeurs codées sont obtenues par a@riterdeur due au codage se répartit
uniformément autour de la droite de conversionleéala caractéristique de codage est celle

représentée a la Figure I-2(a). L'erreur maximura dda quantification est alors :

—_ Q —_ Vmax

°T2 T -9

Par exemple si 'on considere un CAN 10 bits tréamai entrex10 V, on aura :

2(10 1
210 = 20mV, EQ :10mv, RCAN :m

Aoy =20V, Q=
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Remarque: il est important de bien distinguer la résolntiet la précision d’'un
convertisseur. Généralement, ces deux grandeursisanéme ordre. On peut cependant tres
bien imaginer I'exemple d’'un convertisseur 4 bits gura une résolution de 1/16 = 6.26%

alors que les valeurs fournies par le convertispeurent étre précises a 10%.

Nbits (a)
/ Caractéristique
< théorique idéale
111
110 . ™ ——
Pleine Caracteristique
échelle théorique réelle
101 i
100
(1LSB)
011
010
001
q
000 N e
mmi (b) Vinax Ve
+1/2 LSB \
i N
-1/2LSB N Ve

Figure I-2: (a) Fonction de transfert idéal d’'un CAN 3 bis) Erreur de quantification

1.2.1  Bruit de quantification

Nous venons de voir que l'opération de quantifaratremplace chaque valeur du
signal prélevé a linstant, par une approximation. C’est une opération nogdire qui
s’accompagne nécessairement d’'une perte d’infoomagt I'effet de cette approximation
revient mathématiquement a superposer au signébitie Viy(t) un signal d’erreue(t) que
'on appelle le bruit de quantification. L’amplitadmaximale de ce signal d’erreur est
(comme nous l'avons signalé plus hakf = Q/2 (Figure 1-2 (b)). Sa puissance est une
mesure de la dégradation que subit le signal.

Si le pas de quantification est beaucoup plus pett'amplitude du signali(t), on
peut raisonnablement admettre que le signal d’erseta constitué de segments de droite
compris entrexQ/2 et de durée variablett. L'équation décrivant ce signal d’erreur

élémentaire s’écrit alors [I-1] :

_Q, _& At i
e(t)_E S Sts+s (I-5)
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Et sa puissance moyenRg vaut :

P, :imjzez(t)dt:imjz[Qtj dt= 1 [Qj EZ(EJ (1-6)

At 3 At 2\ ot atlat) 370 2

Ce qui donne finalement le résultat bien connu pmer distribution statistique uniforme :

ES Q2
P,=—2=—_ -7
3 12 (-7)

La valeur ainsi obtenue est une estimation de iisspace du bruit de quantification suffisante
pour la plupart des cas réels. Si 'on exprimeecpttissance par rapport au nombre deNbits

du convertisseur, on obtient :

1(n YV (v Y
P = — max — max -8
© 12( 2" j (2fzj (-8)

La puissance du bruit de quantificatiBg permet de calculer la valeur effica@egr du bruit

de quantification qui vaut :

Qi =Py =% (1-9)

Le spectre du signal d’erreur est plus difficilévaluer. Mais dans la plupart des cas,
les conditions sont remplies pour que la densig€tsple du bruit de quantification puisse étre

considérée comme constante.

1.2.2  Rapport signal a bruit (SNR)

Lorsgu’un signal est perturbé par du bruit, il estessaire de quantifier 'importance
de cette perturbation par rapport au signal. Omodhiit alors la notion de rapport signal sur
bruit (SNR: Signal to Noise Rat)jadéfini comme le quotient entre la valeur efficacesignal

S et celle du bruiPe

S
SNR=—" (1-10)

eff

Dans le cas du bruit de quantification, sa valéiicaee est donnée par :

V
max (I_ll)

- Q _ Vi
V2o 2Vi12

Peff
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De sorte que le rapport signal a bruit s’exprime:pa

2N 11218

SNR=———— 1 (I-12)

Exprimé en dB, ce rapport signal sur bruit vaut :
Seff

SNR,, = (N -1)20log(2) +10log(12) + 20log (-13)

D'ou :
Seff
SNR; = 602N + 477dB+ 20Iogv (I-14)

max

Cette formule d’'une grande utilité pratique, réienombre de bitdl de codage a la

plage des amplitudes qui peuvent étre codées.

Signal sinusoidal

Dans le cas particulier ou le signal analogiquauastsinusoide d’amplitude égale a la

tension maximunVnaxdu CAN on a:

Vv
S == = 1 ovig (I-15)

V2 2
Le rapport signal sur bruit maximum que I'on pewiaaprés quantification vaut alors :

S N-1
SNR,, =—' = 2'7QIV2 V62Nt (I-16)

Qeff Q/\/l_z

Exprimé en dB, ce rapport devient :

SNR,,.s = (N —1)[20log(2) +10log(6) (1-17)
Ce qui conduit a la relation générale suivante :

SNR,..s = 602N + 176dB SiA = Vinax (-18)

Cette relation (I-18) obtenue pour un signal destgmusoidal est un cas particulier de la
relation (I-14). Elle traduit a elle seule toutefdace et la faiblesse des systemes numeériques.
Force parce qu'il suffit daugmenter le nombre ds N pour augmenter le SNR et, faiblesse
parce que cette augmentation est vite limitée parabntraintes technologiques. De plus, il
est important de se rappeler que ce résultat waktble que pour une sinusoide dont

'amplitude couvre toute la plage du convertissmualogique numeérique et qu’il représente le
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SNR maximum atteignable pour un convertisseur donngnsDle cas le plus général ou

'amplitude A du signal sinusoidal est inférieure a la plsgg.du CAN, on aura :

max

SNR, = 602N + 178dB - 20|ogVLAax A<V (-19)

On constate ainsi que le SNR maximum calculé pefoétent peut étre plus faible si

'amplitude du signal sinusoidale ne couvre pasettaiplage du CAN.

Signal triangulaire

Dans le cas particulier ou le signal analogiqueuestriangle d’amplitude égale a la
pleine échelle du CAN, on montre aisément que IR $iNximal obtenu aprés quantification

vaut:

SNR,.s = 602N A=V, (1-20)

Dans le cas plus général ou I'amplitulledu signal sinusoidal est inférieure/@ax on aura

€galement :

SNR, = 6N - 20|og[VL;XJ A<V (I-21)

Signal a distribution gaussienne

Dans le cas ou I'on admet que la distribution stigfiile d’'un signal quelconque est de
nature gaussienne, on montre que le risque de sEpast du domaine de conversion est
inférieure a [I-3]:

5% si & < Vmal2

03% si & < Vmal3
En considérant ce dernier cas (satisfaisant d’untpte vue pratique) car I'écart type vaut
Acan/d (Ved4) pour une distribution gaussienne (pour s’afffan de toute saturation), on

trouve :

SNR,,4s = 602N + 478dB - 20log3= 602N - 4.7dB (1-22)

\Y/

max

3

Avec S, =
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Dans ce cas plus général que celui du signal sidals@n voit que le rapport signal sur bruit
ne dépassera pas 43 dB pour un convertisseur &lbits qu'il est d’environ 50 dB pour un

signal sinusoidal.

Non linéarité du convertisseur

Jusqu’a présent, on a considéré des convertissaaegiques numeriques parfaits
exempts de toute erreur de linéarité ; cela sigmfie la relation sortie-entrée est décrite par
une droite et que les pas de quantification sertiépant régulierement le long de cette droite.
Or dans la réalité, la relation sortie-entrée njastais exactement linéaire. En général, la
valeur absolue de la différence entre la courbkeréela droite idéale ne dépasse pas un demi
LSB Dans ce cas, 'erreur de non linéarité est auimax équivalente a la perte d’un bit de
poids faible. On admet alors de maniére consemwatjue le rapport signal sur bruit est réduit
d’'un facteur 2 ou de 6dB. Le rapport signal suiittest alors corrigé de la maniére suivante :

SNRy s = SNR 45 ~6[dB] (1-23)

En conclusion, il ressort de cette premiere anafysetoute opération de conversion
analogique numérique s’accompagne généralement péifections sur le signal et
importance de ces imperfections se quantifieame de rapport signal a bruit (SNR). Nous
avons vu que le rapport signal a bruit maximal ¢jae peut obtenir est fonction de la
résolution donnée du quantificateur et pour un typsiculier de signal. Les situations que

I'on vient d’analyser sont résumées dans le Tabldau

Sighaux SNR\ax[dB] SNRpax avec NL [dB]
sinus 6N+1.76 6N-4
triangle 6N 6N-6
Bruit gaussien 6N-4.7 6N-11

Tableau I-1: Limite en SNR des CANs électroniques

Du Tableau I-1, on retiendra que de maniere géméuale conversion analogique numerique
réelle peut difficilement fournir un rapport sigraabruit supérieur 6.02 (N-1)pour un signal
triangulaire méme si la plage du convertisseuutitée dans sa totalité. Ainsi pour un signal
a distribution gaussienne et une conversion suitsQle SNR est d’environ 55 dB alors qu'il
est de 62 dB pour un signal de type sinusoidalelebaier signal étant le signal de test le plus
utilisé dans les phases de conception de circaitss considérons par la suite SBNR,ax

comme base de nos calculs.
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1.3 Echantillonnage des signaux analogiques

Le signal d’entréeV/in(t) dont I'amplitude varie au cours du temps est apiia un
échantillonneur pour étre transformer en une sigtevaleurs régulierement espacées. Cette
suite de valeurs est représentative du signal mentdans la mesure ou la période
d’échantillonnage est compatible avec la rapidité signal. Envisagé dans le domaine
temporel, on peut considérer que le processus agitlonnage revient mathématiquement a
multiplier le signal analogique par une suite d’ifgions de Dira&: (t) de périod€l, (Figure
I-3) [I-5].

Vio (1)

v,

Figure 1-3: Principe de I'échantillonnage

s:(t)
t l V)=V, (s
=
t

Le signal échantillonn@(t) peut alors étre représenté par I'expression:
Ve (t) = Vin (t) |:Se (t) = Vin (t) [QH Tech (t) DSeO (t)) (|'24)
Avec 1, (t): Peigne de Dirac des instants d'échantillonnage

So(t) : profil temporel d’'une impulsion
La fonction ainsi obtenue est une suite d’'impulsiole Dirac dont I'amplitude est modulée
par le signaVi,(t). Bien entendu, il s’agit la d’'un modéle mathémagidacilitant I'analyse de
I’échantillonnage et qui, d’'un point de vue pragqlonne heureusement des résultats pas trop

différents de ceux que I'on obtient avec un écliantieur réel.

Si on veut respecter la forme du signal, il estangnt d’avoir des impulsions proches
les unes des autres. Dans le cas contraire, it plas possible de voir les variations les plus
rapides du signal a traiter. Ceci conduit a une iguité car, rien n’exclut que les points
d’échantillonnage du signal a traiter ne puisseastenir a un autre signal contenant des

fréquences plus élevées. Ainsi, comme le choixadeériode d’échantillonnage dépend de la
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rapidité du signal, donc de son spectre, il estessmire d’analyser le comportement de

I'échantillonneur également dans le domaine frétigken

Nous venons de voir que I'échantillonnage d’un aigmalogique est modélisé dans
'espace temps par la multiplication du signal parpeigne temporel de Dirac. Or, on sait
gu'a une multiplication temporelle correspond dbespace des fréquences une convolution
fréquentielle entre le spectyg(f) du signal et celus(f) du peigne de Dirac :

Ve(£) =V (£) 08, (1) =V, (£) L, (1) 050 (1)) (1-25)

Comme la convolution entre une impulsion de Diraaige fonction continue reproduit la
valeur de la fonction a I'endroit ou se situe I'imdgion de Dirac, on voit que le spectre de
base est répété en tous les multiples de la frégud'@chantillonnagg (Figure 1-4).

f

Figure I-4 : Représentation spectrale de I'’échantillonnage digmal

Ce résultat tres important montre que le spectra dignal échantillonné est la somme
d’'une répétition périodique du spectre du signalagique Vin(f) et que la période de ce
spectre est égale a la fréquence d’échantillonfiage cause de la répétition du spectre de
base autour des multiples fde On imagine aisément que les spectres vont semuges Si la
fréquence d’échantillonnage devient trop petite réguisant la fréequence d’échantillonnage,
on diminue la distance entre les spectres qui aal fse recouvrent. Cette superposition
correspond a la somme des spectres qui conduie aé@rmation irrécupérable du spectre

initial.
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Il est donc important de ne pas oublier que I'étHannage d’un signal n’est pas une
opération anodine. Si la période d'échantillonnagg trop petite, cela peut modifier
gravement le signal temporel percu apres échamtidlge. Le recouvrement spectral peut
€également étre interprété comme un repliement @atsgp autour dd/2. Cette fréquence
particulierement importante porte le nom de fréegeede Nyquist ou de Shannon et elle

délimite le domaine d’analyse compris entife/2.

Il découle de ce qui précede, la condition diteStennon (ou de Nyquist) pour le
choix de la fréquence d’échantillonnage. Cette ideendoit étre au moins deux fois plus
élevée que la plus grande des fréguences conteansse signal si I'on veut reconstituer le
signal a partir de la suite de ses valeurs échamtiées. En pratique, on limite artificiellement
le spectre du signal a échantillonner a la bandsgrde utile. Un filtrage passe-bas de bande

passant® permet alors de récupérer le signal initial.

Principe du sur-échantillonnage

Il faut noter par ailleurs que fixer la fréquencéathantillonnage au double de la
frequence maximale du signal est une limite baEseeffet, rien ne s’oppose a ce que les
CANSs travaillent a un rythme qui soit plus élevéeaelui fixé par la condition de Shannon.
Dans le paragraphe I-2-2, nous avons vu que latifjigation générait une erreur qui, du point
de vue spectral pouvait étre assimilée a un buorit th densité spectrale de puissance s’étend
sur une bande de fréquence égale a la fréquendgaglest, soit2B. Cette densité spectrale de
puissancédsp,) peut donc se réécrire de la maniére suivante:

dqu(f ) - 12%28

(1-26)

Imaginons maintenant que I'on échantillonne a ugguence plus élevée que deux
fois la bande du signal et appelo@SR (Over Sampling Ratjole rapport entre cette
frequence de sur-échantillonnade et la fréquence de Nyquiste (= 2B). Le sur-
échantillonnage va “étaler” la puissance du bl un spectre plus large de sorte que la
dsp, se voit ainsi réduite du rapport de sur-échantilboyeOSR

- _
dsp, = 12(2BOSR (1-27)
Avec
OSR= ¢ (1-28)

2B

Traore Brahima / Institut de Recherche XLIM / Déparent Photonique 21



Le niveau de bruit de quantification ayant diminkeérapport signal a bruit du convertisseur

se voit ainsi élevé du méme rapport. Pour unasigimusoidal, on obtient :

SNR= 602N + 1.76+10log(OSR (1-29)

Une augmentation de la fréquence d’échantillonnageour effet d’améliorer le SNR et

d’améliorer << artificiellement >> La résolution.

|.4 Présentation des principaux facteurs de merite des

convertisseurs analogiques numerigues

Dans cette partie, nous allons décrire les prinoidacteurs de mérite classiquement
utilisés pour les spécifications des convertisseunralogiques numériques. Ces facteurs de
mérite sont des parametres importants pour I'apalgs performances des CANs. De plus, ils

serviront de critére de comparaison des différeatelsitectures que nous verrons par la suite.

Les facteurs de mérite utilisés pour les spécificat des CANs se classent en deux
catégories. D’'une part, on a les parameétres dygqasique sont le SNR, la SFDRo(rious-
Free Dynamic Rangele nombre de bits effectif ou ENO@ffective Number Of Bifset
également la puissance consommeée. De l'autre, lea parametres statiques qui regroupent
les erreurs de linéarité intégrale (INLntegral Non Linearity et différentielle (DNL :
Différentiel Non-Linearity, ainsi que les erreurs de gain et d’offset. Hayplication haute
fréquence qui nous intéressent, seules les perfaresadynamiques fournissent une meilleure

précision sur la qualité du systeme.

.41 Le SNR

Tout le développement théorique relatif au SNRépgésenté au paragraphe 1-2-2.
C’est un paramétre qui permet de quantifier I'imipoce des imperfections sur un signal lors
de la conversion analogique numérique. Les valmasimales de SNR apres quantification
pour déférents types de signaux ont égalementrégemés. Nous rappelons I'expression du
SNR pour un signal de type sinusoidale qui restddgeal de test utilisé dans les phases de

validation des modeéles.

SNR,, = 602N + 176 (1-30)
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1.4.2 La distorsion d’harmonique totale (THD)

La distorsion d’harmonique totale ou THRotal harmonique distorsignest une
estimation de la linéarité du convertisseur vissaeu contenu harmonique du signal. C’est le
rapport entre la somme de la puissance de touselsalenoniques sur la puissance du signal
au fondamental. Pour une entrée sinusoidale ebwss mppelondy, les puissances des
harmoniques d’ordr@, avecn variant de2 a n (I’'harmonique 1 désignant généralement le
fondamental) ePr celle du fondamental, les distorsiddsin correspondantes sont données
par :

P
DHn = "t (1-31)

F

De sorte que la distorsion d’harmonique totaleadeute ainsi :
n
THD =) DH, (-32)
n=2
Il faut remarquer par ailleurs que la THD dépendalééquence du signal de test
utilisé. Si cette fréquence de test est a la lidéeShannon, la THD est nulle car toutes les
harmoniques sont rejetées au dela de la bandamiassu CAN. Ainsi dans le cas qui nous
intéresse ou le CAN est censé travaillé sur unaldatroite autour d’'une porteuse, les
harmoniques ne tombent jamais dans la bande. Eamecbe, dans la pratique on préfere faire
la mesure avec un signal de test qui est un blanicbet qui permet d’évaluer tous les produits
possibles. Pour cela, on génére en entrée du CAN aw AWG un pseudo bruit blanc avec
un trou dans la bande et on mesure en sortie &pr€sde combien ce trou s’est rempli. A
défaut, on fait la mesure avec un signal a deutepees judicieusement choisies pour obtenir
des produits dans la bande utile a l'utilisateun. €@@mprend de ce fait qu’il N’y a pas de
caractérisation universelle d’'un CAN et que la cenasation pertinente dépend de chaque

utilisation.

1.4.3 Le SNR avec distorsion (SINAD)

Le SINAD est le rapport signal a bruit qui tienhgate de I'influence des distorsions.
En effet, la présence des harmoniques lors dwetnaiht du signal exige d’en tenir compte
dans I'estimation du SNR car ces distorsions sases\par le signal comme du bruit. La prise

en compte de ces distorsions dans le calcul du BINAffectue comme suit :
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SINAD,, = -10log(L0™S"** +10"™°°) (-33)

Ainsi, dans un convertisseur parfait (absence d¢oions), le SINAD et le SNR sont

identiques.

1.4.4 Le nombre de bits effectifs (N ou ENOB)

Dans le calcul du SNR de la relation (I-30), lalsesource de bruit concernée est le
bruit de quantification. Il s’agit la d’'un cas idézar en réalité, le SNR tient compte non
seulement de ce bruit de quantification, mais adedruits a priori blanc apportés par toutes
les imperfections qui peuvent exister dans legokfits blocs du circuit (bruits électroniques).
Puis s’ajoutent des bruits discrets dus aux no@alités du CAN et I'on accede alors au
SINAD. Une fois ces différentes imperfections psiem compte, on introduit la notion de bits
effectifs Nest. Ner €St une mise en évidence efficace des limitat®das CAN. Il illustre la
précision effective du CAN une fois les différeneseurs additionnées. Le calcul Mg est
basé sur la valeur du SINAD et est donné en retmirta relation (I-30) par:

_ SINAD,, - 176

1-34
eff 6.02 (1-34)

Ce nombre de bits théorigii est en général plus faible que le nombre derbiterielN
de la conversion analogique numérique comme eniggr@da courbe de la Figure I-:5ur
cette courbe, nous avons représenté la différentte & nombre de bits matéridiset le
nombre de bits effectifles pour un certain nombre de CANs commerciaux répgégcen

annexe |.

Il ressort de cette courbe que la différence mogesntre le nombre de bits effectifs
Nerr €t le nombre de bits matéridisest de I'ordre de 1.5 a 2 bits. Ce résultat gatetnent
confirmé dans la référence [I-2] et permet airesigdantifier la dégradation apportée par les
autres sources de bruit de la chaine autre qbeule de quantification. Autrement, si I'on
fixe comme objectif de réaliser une conversion @gigue numeérique sur 10 bits effectifs (62
dB de SNR), il faut disposer d’'un CAN qui affiche moins 12 bits matérieN.
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Figure I-5 : Nombre de bits effectifs de CANs obtenus a part8NR (d’apres annexe I-1)

.4.5 La SFDR

La SFDR Epurious Free Dynamic Rangey la dynamique libre de raies parasites est
le rapport entre la valeur efficace vraie (RMS)ra8londe sinusoidale d’entrée avec la valeur
RMS du plus important parasite observé dans le dwndes fréquences. Elle est trés
importante dans certaines applications de commtioicgui exigent la maximalisation de la
dynamique du CAN. En effet, lorsque le signal uéis¢ accompagné d’un signal perturbateur
(qui peut lui-méme étre le signal utile) de fortmpditude, des raies parasites peuvent
apparaitre dans la bande utile. Ces parasites érmpele CAN de convertir les petits signaux
d’entrée car la distorsion peut avoir une amplituggtement supérieure a celle de ces
signaux, ce qui limite la dynamique du CAN. Un p#teaimportant dans le domaine des
fréquences n'aura pas nécessairement une grandenioé sur le SNR mais il affectera
fortement la SFDR.

A partir de la connaissance de la SFDR, il découle estimation du nombre de bits

effectifs via la relation suivante:

SFDR;.
N et (sror) = TF\;(]B (I-35)
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De méme que pour le SNR, nous avons représentk stigure 1-6, la différence entre le
nombre de bits matériel et le nombre de bits effectifd.s (SFDR) calculé a partir de la
SFDR. Ici, la différence moyenne est d’environ -Bits, c'est-a-dire que pour la plupart des
CANSs, ce nombré&les; (SFDR) dépasse le nombre de bits
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Figure I-6: Nombre de bits effectifs déterminés a partir dFDR

1.5 Analyse des sources de limitations des

performances d'un CAN

Nous venons de voir que les parametres tels gfrédaence d’échantillonnage et la
résolution caractérisent efficacement un convetissanalogiqgue numérique. Mais ces
parameétres sont tres dépendants de la technabgie I'architecture du convertisseur. On
peut cependant dégager certaines limites fondatesrgai affecteront pratiguement tout type

de convertisseurs et qui font apparaitre les bragia lever pour améliorer les performances
de ces derniers.

1.5.1 Durée des impulsions d’échantillonnage

Dans la relation (I-24), nous avons vu que le digighantillonné est une suite
d’'impulsions de Dirac dont I'amplitude est modupae le signal & échantillonn¥f,(t).
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V.

() =V, (0 08.(0) =V, () 0t - nT.)| 0S4 1) (1-36)

Avec Jt-nTg) la distribution de Dirac des instants d’échantilage. Spectralement

I'expression ci-dessus est alors équivalente a :
Vanalog (f ) = Vin (f ) |:Be (f ) = (Vin (f ) D(Z ejznTSChf )) |:$e0 (f ) (|'37)

Le module du signal échantillonné est multiplié parspectre de I'impulsion, ce qui
correspond a un filtrage du signal a échantillon@erphénomene est particulierement mis en
évidence lorsque l'impulsion est de longue durée nagport a la période du signal a
convertir, et donc lorsque le spectre de I'impuisast plus étroit que le spectre du signal a
numeriser. Dans ces conditions, les représentasipgstrales montrent l'influence de cet effet
de filtrage (Figure I-7). Ce raisonnement expliguealitativement I'intérét d’obtenir une
impulsion d’échantillonnage de durée la plus copdssible pour que son spectre ne vienne

pas tronquer celui du signal.

f

Seo(f)
‘SE(f ] pour différentes
durées d'impulsions
// \\
f,= 1T, A =2m, f
Ve(F)
N R e R -
f”:’ /’ \\ -E\:~~\
” 7 N ~
7’ y 1 \ ~ ~

Figure I-7: Phénomeéne de filtrage causé par la durée de I'impnld’échantillonnage

De fagon quantitative, il est possible d'estimer turée des impulsions
d’échantillonnage en fonction des caractéristiqdes signal a numeériser. En effet, en
considérant que I'’échantillonnage s’effectue sumtervalle de duréd7 a l'instant t et non

pas de facon ponctuelle a cet instant, la diffézede tension s’exprime de la maniére

suivante:
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j )Bin(274  t)dt
N = — Asin(27 t,) (1-38)

jseo (t)dt

De sorte que pour une impulsion idéale de formeangulaire par exemple, la relation

précédente se réduit a [I-4]:

N = {— + | Asin(Zﬂmt)dt} — Asin(27 1, ) (-39)

t,-AT /2

L’erreur maximale déduite a partir de la relatisagédente vaut alors :
T f2AT?
N = A{ max (1-40)

Le SNR calculé a partir du bruit provoqué par ungéd trop large de I'impulsion s’écrit :

max

La dégradation apportée par une impulsion d’écthamtage de durée trop large est
d’autant plus importante que la fréequence du signalimériser est grande. La relation (I-41)
permet d’estimer la résolution maximale que I'onitp&tteindre pour une limitation imposée
par la durée des impulsions. En supposant quailed#néré par une impulsion de durée trop
large ne doit pas étre supérieur au bruit de giieation, ce nombre de bits effectifs est donné
par [I-2] :

2
N Durée_ pulse = 145"‘1[@(%] ] -1 (|'42)

1.5.2  Gigue temporelle des instants d’échantillonnage

Le processus de conversion analogique numeériqupagstulierement sensible a la
qualité du signal d’horloge. Ce dernier induit uneertitude sur I'instant d’échantillonnage
qui peut étre un facteur déterminant dans la dégi@d du rapport SNR. Il s’agit l1a d'un
point crucial. Un échantillonneur bloqueur se cortpessentiellement comme un mélangeur

et tout jitter affectant 'horloge aura des répasians sur la qualité du signal délivre.
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De facon quantitative, I'erreur maximadenax sur I'instant d’échantillonnage apparait
pour un signal de la formisin(27f.t). Cette erreur est modélisée par une erreur deotensi

sous la forme [I-4] :
& = Nsin(27£,(t + &)) - sin(27f, t)] (-43)
L’erreur maximale calculée a partir de la relagpvécédente vaut :

|V,o| = A27E, & (1-44)

max| - m*~*max

Ou dmax correspond a I'erreur maximale sur I'instant d@atilonnage. L'influence de cette
gigue temporelle sur le SNR est donnée par laioalguivante :

_1
27f &

m™~"max

SNR; = 20Iog( j (1-45)

Le SNR ci-dessus calculé est celui d'un CAN idéalimplequel la seule source de bruit est
celle causée par la gigue de I'horloge d’échamiiibge. Elle montre également que plus la
fréquence d’entrée est élevée, plus la gigue teatlparontribue a la dégradation du SNR. En
égalisant le bruit généré par la gigue d’horlogecae bruit de quantification, nous obtenons

le nombre de bits effectifs maximal atteignables pa

2
N =145In| —=——|-1 -46
Jitt (\/gﬂmdmaxj ( )

1.5.3 Le bruit thermique

Le niveau de bruit a I'entrée d’'un CAN électronigest la contribution de plusieurs
sources de bruit dont le bruit de grenaille dassjbactions, le bruit ed/f des transistors
MOS, le bruit dans les commutations logiques, etledgent les autres sources de bruit
relatives aux différents composants utilisés. Toes lruits sont généralement modélisés
comme un bruit généré par une résistance equiediRptLe niveau de bruit peut donc étre
calculé en intégrant la densité spectrale de putgsde bruit dans la bande de Nyquig. Il

est donné par [I-1] :

O imique = AKTRy f, 12 (1-47)

thermique

Ou k est la constante de Boltzmanh,est la température en KelviRe est la résistance
thermique effective incluant toutes les sourcedust. Il faut noter que pour un CAN, le

bruit de quantification est la limite maximale dwibautorisé. C’est pour cette raison que le
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niveau de bruit tolérable pour un CAN est estim@&galant le bruit thermique avec le bruit de
guantification.

2
— — q2 — 1 ACAN
o2 =P\ )= =—|=ea -48

thermique ( q) 12 12( 2N ( )

Le nombre de bits maximal de conversion que |'out péteindre en présence de bruit

thermique est donné par [I-2] :

AZ 1/2
Nthermique =145In <AN -1 (|'49)
6kTRy f,

L’équation (I-49) montre que le nombre de bits ifs maximal que I'on peut atteindre du
fait de la limitation du bruit thermique est invemsent proportionnel &2 Autrement, pour
des CANs électroniques, plus la fréquence d’échamtiage est élevée, moins est le nombre
de bits effectifs associé au bruit thermique.

1.5.4  Erreur du comparateur (Comparator Ambiguity)

ou Métastabilité

Une autre limite a l'utilisation d’'une fréquenceédhantillonnage élevée est liée au
dispositif de comparaison qui doit effectuer uneisién logique en un temps limité. Pour des
valeurs du signal d’entrée proches de son seuitl@@sion, un comparateur peut ne pas
atteindre un niveau logique suffisant pour étreodéoccomme un état logique valide. L’état du
comparateur est dit métastable. Cette métastap@ité étre considérée comme une source de
bruit supplémentaire qui va dégrader le SNR gl@bgar conséquent limiter le nombre de
bits effectifs de la conversion analogique numé&igde nombre de bits maximal est donné
par [I-3] :

ﬁT

Nambiguite = —693f -11 (|'50)

Ou fr est une fréequence dépendant de la technolodjigcetidont I'inverse est équivalente a
la constante de temps de régénératijpdu comparateur. Des valeurs recorddge 75 GHz
(7r=13p9) sur matériavAlinAs/GalnAset de 150 GHz 1 = 7ps) surlnP HBT ont été
reportées paBaringer etal. [I-4] et HRL laboratory [I-5] respectivement. kalation (I-50)

montre ici encore que le nombre de bits effectfsimversement proportionnel a la fréequence
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d’échantillonnage. Par conséquent, aux hautes dramps, I'ambiguité du comparateur

devient un facteur limitant pour la résolution @%Ns électroniques.

.5.5 Bilan des sources de limitation

Les différentes sources de bruit que nous venasrsudhérer dépendent pour la plupart
de la fréquence maximale du signal a numérisenfluénce de ces bruits est d’autant plus
importante que la fréquence du signal a numérisegélevée. Sur la Figure -8, nous avons
représenté le nombre de bits effectifs maximaligrigble en fonction de la fréquence
d’échantillonnage et ce pour les différentes saudmebruit jjtter, bruit thermique erreur du

comparateuy évoquées précédemment.

La premiere constatation est que pour toutes ceixa® de bruit, le nombre de bits
effectifs decroit lorsque la fréquence de conversaugmente. Ainsi pour une gigue
temporelle de 1 pscéurbes de couleur bleug le nombre de bits effectifs est limité a 3 si
I'on désire travailler a une fréquence de conversie 30 Gc{s. Pour espérer obtenir 10 bits
effectifs, il faut une gigue temporelle plus failglee 10 fs, ce qui du point de vue électronique
est impossible a atteindre. L'incertitude d’échiégmtinage constitue une limite importante
pour I'’échantillonnage ultra rapide. L’amélioratidas performances sera conditionnée par la

possibilité de fournir un signal d’horloge avec gnande stabilité.

Pour ce qui est de la métastabilitérbes de couleur vertg nous constatons qu’elle
limite les performances pour des fréquences d'ddltamages au dela de 4sds. Pour une
fréequence de conversion de 30 Géch/s, cette mBiliétdimite le nombre de bits effectifs a
2.5 et ce pour une constante de temps de réga@arécaticomparateur de I'ordre de 4 ps (250
GHz defy). Il est clair qu’en I'état actuel des technoleg@ectroniques, la métastabilité rend
hypothétique I'objectif de 10 bits effectifs a unéquence de 30 GHz.

Pour le bruit thermique, nous avons vu que sa tfersgectrale de puissance est
fonction d’une résistance dite équivalente quiesiege de ce bruit. Il est donc certain qu’un
choix convenable des paramétres peut rendre cethbemmique suffisamment faible vis-a-vis
du bruit de quantification. Cela est d’ailleursigue sur le graphiquedgurbe en rouge pour
laguelle une résistance équivalente de 50 Ohmstge Bgérement au dela des 10 bits
effectifs pour une fréquence de conversion de @9

Traore Brahima / Institut de Recherche XLIM / Déparent Photonique 31



25

HtH |
ek ErreUrd-.'l
'E"'J:pmnataiew
20 b
o
= )
o Tgl0:E
5 15
. : ;
=
=]
- I i thieriniguie:
5 10 fredeid L
E . ]
[=]
Z N IRELL]
i
5 - - -r-\..
Gllts
nﬂ‘.‘ “?“ ““S“‘ “‘3:: ::: 12
10 10 10 10 1!] 1!] 10

Vitesse d'échantillonnage en (éch./s)

Figure 1-8: Limite en résolution imposée par le bruit thermidrage), le jitter (bleu) et le
bruit du comparateur (vert).

1.6 Principe d’incertitude d’Heisenberg

Nous venons d’examiner les parametres essentitsliemitation des performances
d’'un CAN électronique classique. Il ressort deeathalyse que les paramétres de limitation
sont intrinseques a la filiére électronique utdiggour la conception de ces CANs et non a
'action de conversion analogique numérique. Cesti onfirmé par R. Walden dans la
référence [I-2] dans laquelle il montre par le pyre d’incertitude d’Heisenberg que ces

limitations précédentes sont tributaires de lanetdgie utilisée.

En effet, nous rappelons que le prodlif, est un paramétre généralement utilisé pour
comparer les performances des CANs entre eux. leeipe d'incertitude d’Heisenberg
stipule que I'énergie et le temps ne peuvent pasc&nnus au mMéme instant avec précision,
c'est-a-dire que :

AE[At > % (I-51)

Ou 4E est I'incertitude en énergie et correspond darated’'un CAN a la moitié du bit de
faible poids LSBAt est le temps correspondant a la moitié de lsogérd’échantillonnage

(T&/2). De plus, nous savons que:
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h= h_ 1.0546x10*J /s (1-52)
27T

Ou h est la constante de Planck. En supposant uneardsis d’'entrée équivalente a R,

l'incertitude 4E sur I'énergie est calculée de la maniere suivante:
2
(ACAN j
2" 1
(I-53)

De sorte que le principe d’incertitude d’Heisenbsegnet sous la forme :

SN2
AEAt > S[Bem? ") 7 (1-54)
Rl 4f 2

e

Ainsi on évalue le produit resolution-fréquenceédtiantillonnage2f. par la relation

suivante :
2V f, < A;A—S//; = 486x10° (I-55)

Pour une tension de pleine échelle du CAdNy = 1V et une résistand® = 502

On constate par le principe d'incertitude d’Heisengb que la valeur du produit
resolution-fréquence d’échantillonnag®'f() est de 3 & 4 ordres de grandeur plus élevée que
celle que l'on obtient avec les CANs électroniquaesuels. A titre d’exemple, il serait
possible de réaliser un CAN 12 bits qui travailedaun rythme avoisinant les 100Q&s ! A
condition bien slr de faire appel a des technofogiapables de monter aussi haut en

fréquence.

|.7 Commentaires généeraux

Nous venons de voir que toute opération de corersinalogique numeérique
s’accompagne de sources de bruits qui limitent dantgines conditions de fonctionnement
les performances dynamiques du systeme. Ces perficen sont plus ou moins pénalisantes
suivant les types de signaux a traiter. Pour ceegude notre application, il s’agit d’un signal
hyperfrequenc§, de 30 GHz porteur d’'un spectre qui occupe une éatite B d’environ 250
MHz et ce spectre provient d’informations codéesvasu une modulation donnée.
Echantillonner un tel signal en respectant la domdide Shannon revient a utiliser un CAN

qui fonctionne a un rythme minimal @¢f,+B/2), soit environ 60 G4s. Il est clair que cette
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exigence constitue en soi une demande de perfoeaatisproportionnées car I'information

utile se trouve dans les bandes latérales.

Nous avons donc décidé de numériser au rythme derde de fréquence utile et
d’effectuer par la suite une démodulation de tygede maniére a obtenir directement sous
forme numérique ce signal utile. L'objectif fixéaét de disposer d’'un rapport signal a bruit
suffisant d’au moins 62 dB, soit une conversion@gigue numérique s’effectuant sur 10 bits
effectifs. Comme nous n’allons pas numériser dinent la porteuse mais réaliser une
démodulation par un sous échantillonnage, le butjedusera d’obtenir directement les
signaux numériques la modulant en phase et en guaer(respectivemeiQ pourln phase
et Quadrature phase

A partir de ce qui précede, il est utile d’expkceite principe de la conversion I/Q et
les exigences qu’elle impose sur le convertissewalogique numérique (CAN). Tel est

I'objectif du prochain paragraphe.

1.8 Echantillonnage I/Q

1.8.1  Principe de la technique

La conversion I/Q aussi appelée échantillonnagejuadrature est un processus de
numerisation de signaux a bande étroite dont étth@annage ne s’effectue pas a partir du
signal lui-méme mais de son amplitude complexeral#gar démodulation cohérente. Sur la
figure 1-9, nous avons représenté le spectre Indtinsignal utile de bande B autour d’'une
frequence porteudg (Figure 1-9(a)) et le spectre que I'on désireeontapres I'opération de
conversion 1/Q (Figure 1-9(b)) autour de la fréqoe®. La réplique autour de la fréquerce
est due a l'opération d’échantillonnage car commgsrn’avons déja signalé, toute opération
d’échantillonnage dans le domaine temporel conduitne périodisation dans le domaine

fréquentiel au rythme de.
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Figure 1-9: (a) Spectre initial centré autour dg ) spectre désiré aprés conversion 1/Q

Par la conversion I/Q, nous voudrions obtenir dee®nt sous forme échantillonnée
le signal utile. Mais le spectre de ce signal uéithantillonné doit étre centré autour de la
fréquence zéro et non autour de la fréquence &t Pour cela, au lieu d’intervenir
directement sur le signal utile de bande B cenitéua def,, on intervient sur son amplitude
complexe en multipliant le signal dans le domaiemporel par la quantité’& pour
réaliser un sous échantillonnage complexe. Le dispaitilisé pour réaliser cette opération
est indiqué sur la Figure I-10(a). Il s’agit du éofa complet de la conversion I/Q ou les deux
branches fonctionnant en paralléle sont appelébglache | (poum-Phasé et la branche Q
(pour Quadrature-Phask Il s’agit de deux voies paralleles dont 'uné es phase avec le
signal et l'autre en quadrature de phase. Le signi#l est donc séparé en deux parties et
multiplié par deux signaux générés par des oseillatlocaux et déphasés de 90°. Les deux
signaux déphasés peuvent se mettre sous la fonrmglexe suivante :

RELE ~j2rk ot

cod2rt t)= s (1-56)

. QI 2 _ iz izt iy

sin\27f t)= = - I-57
(ort ) === 15515, (-57)

Ainsi sur la Figure I-10(b), nous avons représdatépectre sur la branche | apres
multiplication par le signal en phases(2f,t). A I'aide de la relation (I-56), on voit que cette
opération de multiplication va réaliser dans le doma fréquentiel une translation de

fréquence d’une part, et d’autre part elle réduiniveau du signal de moitié. Ainsi le spectre
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initialement centré suf, se retrouve aprés multiplication, centré sur tégjdences 0 ef,.

Ensuite une opération de filtrage passe bas pedmete séparer des composantes hautes
fréquences.

@)

‘# Partie continue —)‘e Partie discréte —>‘

M1
Si(t) i(t) ;
cos2Ttf) o )
Spp(t) P . A . Sequ&lence )
—> " o — i complexe est:
mz L o0 ¥ L im=-1m)
LPF cAN QM)
, S
sm(2r|fpt) | S,,(0

(b)

<— B—l
Spectre
du signal . .
4, s /1 N\ f
e]ZT\fpl/z e]anpllz
Spectre de Partie réelle
la partie | I A I I ' —>
‘ t B +B2 | ;
-2f, o 1) fo 2, f
Spectre de Partie réelle filtrée
la partie | |
apreés filtrage -BI2 +B/2 f

Figure 1-10: (a) Bloc diagramme de la conversion |[(Q) le spectre de la composante |

De méme pour la branche Q, la multiplication pasignal en quadrature de phase
sin(27f,t) permet d’obtenir I'évolution du spectre indiqué guFigure I-11. Nous observons
le méme phénomeéne que celui de la Figure I-10:ligsegnent du spectre du signal vers les
fréquences 0 et gfa ceci pres que les spectres translatés sontsgsepour les fréquences

positives du fait du signe négatif dans la rela{ibh7). Les composantes hautes fréquences
sont éliminées ici également par filtrage.

Traore Brahima / Institut de Recherche XLIM / Déparent Photonique 36



Son e 5 —

Spectre
du signal

£ 0 / fo \ f
+j912ﬂfp1/2 -jei2rpt/2

Partie imaginaire  AS(f) .

Inversion due au

Signe — qui précéde le sinus
-B/2

Spectre de 2f,

la partie Q t ; } +
-2, 1 ° e N f
TQ(f)
-B/2
Spectre de | Partie imaginaire filtrée
la partie Q
aprés filtrage 0 f

+B/2

Figure I-11: Spectre de la composante Q du bloc diagramme €iga0)

A ce stade de notre analyse, on devine aisémeihtvgufalloir associer les portions en
phase | et en quadrature Q pour reconstituer leakidylais nous avons vu dans la relation (-
57) que le terme complexeprécede la décomposition complexe sil@(27£,t), ce qui aura
pour conséquence dans le plan complexe de réldiggissement de fréquence sur I'axe des
imaginaires. Par conséquent, la combinaison dutrgpessue de la branche | (axe réel) avec

celui issu de la branche Q (axe imaginaire) s'éffecle la maniére suivante :
S,(f)=1(f)-iQ(f) (1-58)

La multiplication de la branche Q paj entraine une rotation de -90° dans le sens
direct de sorte a passer de I'axe des imaginairesila des réels. Le signe négatif permet
d’inverser le spectre issu des fréquences négatirsi en rajoutant(f) a—jQ(f), les spectres
issus des fréquences positives pour les deux beanshajoutent quand ceux issus des
fréequences négatives se suppriment. L'opérationcal@binaison des deux branches est
indiquée sur la Figure 1-12. Sur la Figure I-13guweprésentation en trois dimensions des
différentes opérations précédentes est égalemésg¢mee.
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Figure 1-12: Spectre utile ‘I(f) — jQ(f)’ obtenu par combinaisdaes spectres I(f) et Q(f)
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Figure I-13: Représentation en 3-D de la combinaison de (&}t pour obtenir le spectre

de I(f) — jQ(f)

1.8.2 Avantages de la technique

Nous venons de voir que la technique de converB@npermet le traitement de
signaux en bande étroite non pas a partir de li&dlmnage du signal lui-méme mais a partir
de son enveloppe complexe obtenue par un processdémodulation cohérente. Les deux
voies de prélévement des échantillons permettem¢ldeher les contraintes sur la fréquence

d’échantillonnage du CAN. Admettons par exemple lgpreveuille numeériser directement le
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signal de bande B centré autour de la frequenceysef,, il faut dans ces conditions et,
d’apres le théoréme de Shannon disposer d’unednigud’échantillonnage minimale pour le
CAN d'environ fe = 2(fy+B/2). La transposition du spectre du signal réel autberla
fréequence zéro (due a la périodisation consécuiMopération d’échantillonnage) et la
conversion I/Q rameénent cette fréequence d’écHantihge afe = B. La contrainte sur la

fréquence d’échantillonnage du signal de baBdei devrait étre d&8B est réduite de moitié.

De plus, la connaissance de la phase du signalisavon traitement cohérent de celui-ci et la
démodulation 1/Q permet de mesurer les variatiomgldase et d’amplitude instantanée du
signal. Ainsi si on considére les échantillofry et Q(n) prélevés aux instantsgf, et (n+1)/fe,

la phase a l'instant fa/fest donnée par :

@n) = tan‘l(%:))j =27t nt, +¢ (-59)

De sorte que la variation de phase s’obtient par :
Ap=gn+1)-¢@n) = 27f t, (-60)

Pour ce qui est de I'amplitude, elle est déternaitidstantt, en faisant :

Alte) =1 (n)* +Q(n)’ (-61)
Il faut noter par ailleurs que le graphe représr@t) en fonction de(t) dans le plan

complexe est tres utilisé en télécommunicationspeimet de représenter les variations

d’amplitude et de phase de la porteuse et se ndmdiagramme de constellation de phase.

[.8.3 Limitations

1.8.3.1 DC offset
Dans une structure comme celle de la figure 1910k@ mélangeur n’isole pas
parfaitement I'oscillateur local et ceci a pour séguence de produire un offset relativement
important qui peut saturer les étages suivants I{d@fpet CAN). Le signal parasitd/’ o (t)

qui apparait au port RF a pour expression :
Vo (t) = B, cod27i t +¢) (1-62)

Ou g est l'erreur sur I'amplitude & du signal. Le mélange de ce signal avec celui de
I'oscillateur localVo,(t) dans le mélangeur nous donne une tension con{id@eoffset) en

sortie du démodulateur représentéeSpall-6]:
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Spc = A AzéL cody) (1-63)

Outre la saturation des circuits en aval du dénaidul, une autre conséquence de la
présence de la composante continue est le décentimda constellation de phase par la
présence de ces composantes continues sur leshati€®. Il a été montré [I-7] que le SNR
est dégradé de 4 dB avec un DC offset représedt@tde I'amplitude du signal utile. Ce
probleme devient d’autant plus critique que cesetffvarie avec le temps. En effet, lorsqu’'une
fuite provenant de l'oscillateur local arrive ju&gliantenne, elle est émise par celle-ci a un
environnement extérieur changeant qui va a sonlgoréfléchir vers I'antenne. Il est difficile
dans ces conditions de distinguer le signal ud'affset variant avec le temps. Cependant,
différentes solutions matérielles et logiciellest @é étudiées pour s’affranchir de la
composante continue indésirable, notamment par algsrithmes de compensations
introduites dans le DSP [I-8, I-9, I-10].

1.8.3.2 Deésappariement entre les voies | et Q
Le deuxieme inconvénient est lié a la topologie mé&in récepteur car il est dd a
'existence de branches en quadrature. Cet incdent€nest présent dans toutes les
architectures a deux branches puisqu’il provienmndappariement imprécis entre les deux
voies. Il se traduit par une erreur de gain etltesp qui va déformer la constellation du signal

(Figure 1-14) augmentant alors le taux d’erreuiaim et donc dégradant le SNR.

Q
Q o
/\
o1 A 01 \ 1
NA 11 Q- .
® -IT- [ ] ) —+ ‘O
A R
| | \‘ ‘\“
T A ) I.lﬁ “x‘ I
i
L] -+ [ ] O-. —+ e}
00 10 @ 0
00 \ 10
O = points de constellation idéale
(@) (b)

Figure I-14: Mise en évidence des erreurs de phaset d'amplitudes causeé par le
déséquilibre entre les voies | et Q dans le diagree de constellation de phase

pour une modulation QPSK. (a) constellation idédbg,constellation réelle
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Pour I'échantillonnage 1/Q, les branches | et Qt stdtalées entre elles dans le temps d’'une
durée égale au quart de la période du signal anéttbaner. Il est donc nécessaire d’'assurer

un équilibre entre les amplitudes des deux éctamsilsuccessives d’'une part, et d’autre part

d’assurer également une synchronisation tempaieBe2chantillons successifs. De plus, cette
guadrature qui est réalisée par un retard vraieng @tre vrai que pour une fréguence unique,

la fréquence centrale de la bande du signal. Rsualitres fréquences de la bande du signal
utile, cette condition ne pourra étre respectégslééquences étant différentes.

Une analyse basée sur la transformée de Fouriermigpdans la référence [I-4] de
quantifier I'influence de ces déséquilibres quisanifestent par I'apparition de raies parasites
dans le spectre du signal utile. Il s’agit du talexréjection en puissande(dB) des raies
parasites en fonction des déséquilibres d’amplifgidede phase qui s’exprime par:

~ B? +4(1+ B)cos(a /2) ]
T (dB) = 10Iog( 5+ ali+ psini(a12) (1-64)

La relation (I-64) permet ainsi d’obtenir les valeextrémes de I'un des parametres lorsque
l'autre est nul. La valeur du retard admissidlepour une fréquence donnéelu signal a

numeériser se calcule de la maniére suivante:

a
At=— -65
- (I-65)

L'influence de la réalisation de la quadrature pmdard vrai est d’autant plus importante que
la frequence a échantillonner est éloignée de dguignce pour laquelle est réalisée cette
quadrature. La tension d’erreur efficace maxim&lgaxainsi généree s’écrit en fonction de la

différence de fréquena¥ par :

. df
V, =2Asin — I-66
Qmax (41; j ( )

0
Il arrive souvent que pour des raisons technigeedéphasage ne soit pas simplement
de 772, mais de7f2 + 2krr. Dans ces conditions, I'erreur provoquée par umt@&afréquence
du signal a numériser par rapport a la fréquenceréérence sera plus importante.
L’expression de la tension efficace d’erreur estsatle :

Vomac), = 2Asin([’747 " knj‘:—fj (1-67)
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1.8.3.3 Les problémes de distorsion
En plus des problémes liés a la topologie du diratilisé pour la conversion 1/Q
enumeéreés précédemment, un autre probleme non mégigeable apparait lorsqu’un signal
adjacent fort se présente en méme temps que lal sitile. D’une part, la mauvaise isolation
entre les ports RF et OL va entrainer une fuitesdmal perturbateur vers le port OL et
d’autre part, la non linéarité de la chaine de pBoe va induire des intermodulations qui
peuvent dégrader les performances du systeme. Bm@sszde fonctionnement optimales

peuvent étre identifiées pour le systéme et lindtasi I'influence de ces distorsions.

1.8.4 Synthese des sources d’erreur

Nous venons de passer en revue l'essentiel desesowrerreurs qui limitent les
performances du systeme dans le cas d’'une conuatsitype I/Q. Il est clair que les sources
de limitation des performances d’un CAN (gigue tengiie, bruit thermique etc.) évoquées
au paragraphe I-5 vont se superposer aux préseowgges d'erreurs. Le Tableau [-2

récapitule ces sources de limitation.

Type d’erreur Remarque 1 Remarque 2 Observation
Erreur Indépendant de Dépend du nombre dePermet d'estimer le SNR
de quantification lamplitude et de Ig bits maximal atteignable
fréquence du signal
Gigue temporelle des Dépendant de I'amplitude Dépend du nombre de Limite les performances
instants et de la fréquence dubits a haute fréquence
d'échantillonnage signal
Largeur des pulses Dépendant de I'amplitude Dépend du nombre deLimite les performances p
autorisées et de la fréquence dubits haute fréquence
signal
Bruit thermique Dépend de la fréquengeDépend du nombre dePeut étre rendu
du signal bits négligeable par un choix
judicieux des parameétrgs
systémes
Métastabilité Dépendant de I'amplitude Dépend du nombre deLimite les performances g
et de la fréquence dubits haute fréquence
signal
Déséquilibre entre les| Dépend de I'amplitude duDépend du nombre dePeut étre compensé pgar
voies | et Q signal bits des algorithmes adaptés
Quadrature par retard | Dépend de I'amplitude gtindépendant du nombreLimite les performances
vrai T2 de la fréquence du signal de bits en haute et non
accordable
Quadrature par retard | Dépend de I'amplitude gtindépendant du nombreLimite les performances
vrai Tv2+2km de la fréquence du signal de bits en haute fréquence et non
accordable
DC offset Dépend de I'amplitude etindépendant du nombrePeut étre compensé par
de la fréquence du signal de bits des algorithmes adaptés
Les distorsions Dépend de I'amplitude duIndépendant du nombreLimite les performances
signal de bits

Tableau I-2: Récapitulatif des sources d’erreurs
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L’analyse du Tableau [-2 montre que certaines ssurde limitations sont
indépendantes de l'amplitude et de la fréquencesignal tandis que d’autres en sont
dépendantes. Ce qui prouve que suivant le typegalsrecu, le bruit dominant peut étre
différent. Si certaines sources de bruit peuvart @mpensées par des techniques usuelles de
conception, d’autres intrinseques a la technologfiectronique ne permettent pas une

utilisation en haute fréquence.

1.9 Spécifications souhaitées

Le CAN que nous envisageons de développer vise dppkcations. La premiére
concerne les répéteurs régénératifs. Un sateliteadnmunication est appelé répéteur car sa
mission consiste a recevoir un signal RF et a énedtre a une fréquence différente sans
assurer de traitement sur I'information de basdcudée. Pour couvrir les besoins futurs on
souhaiterait accéder a cette information pour fégénérer” d’ou le besoin de CANs pour
digitaliser des signaux RF et assurer des trait&rent numeérique. Actuellement les CANs
disponibles ne fonctionnent qu’en bande de basatde défaut de nécessiter le maintien des
étages actuels de conversion de fréquences. Ungiosolalternative serait donc la

digitalisation directe du signal hyperfréquence.

La deuxiéme application vise les antennes acti¥@ss antennes actives sont
constituées de réseaux d’é€léments rayonnants dasuritréle de la phase et de I'amplitude
permet de réaliser de la formation de faisceauxaulssi, le traitement tout numérique de
linformation nécessite de disposer de CANs perforte. Les performances souhaitées
dépendent de I'application visée mais néanmoinsigi®es de grandeurs sont résumés dans le

Tableau I-3.
Répéteur régénératif Antenne active
Fréquence porteuse 30 GHz 30 GHz
Bande utile 250 MHz
250 MHz
Nombre de bits 10 10
Fréquence d’échantillonnage par 250 MHz (4 ns) 250 MHz (4 ns)
voie pour un CAN I/Q
Nombre d’échantillons par secongle 250 Mes 250 Mifs
et par voie pour un CAN 1/Q

Tableau I-3;: Performances souhaitées
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Nous signalons que la frequence de 30 GHz seigugtiir les nouveaux besoins des satellites
de communications multimédias dont les services atribués dans les bandes de fréquences
Ku et Ka. Les précédentes spécifications imposntontraintes suivantes (Tableau 1-4) sur

la gigue temporelle et la durée des échantillons.

Répéteur régénératif Antenne active
Durée des échantillons 0.8 ps 0.8 ps
Gigue temporelle 5fs 5fs

Tableau I-4 : Contraintes sur la gigue temporelle et la durée éesantillons

Les ordres de grandeurs des parameétres précéaentsesix que nous souhaiterions
atteindre dans la réalisation de notre convertisaealogique numérique. Ces valeurs vont
constituer les bases de l'analyse bibliographiguggoe que nous allons effectuer au

prochain chapitre.

.10 Conclusion générale

Dans ce chapitre nous avons présenté les aspeérag# de la conversion analogique
numerique ainsi que les principaux facteurs de tméles convertisseurs. Nous avons vu que
la liste de ces facteurs de mérite est bien volaase Outre la résolution et la fréquence
d’échantillonnage, on peut citer des spécificatidpsamiques telles que le SNR, le SINAD
ou la SFDR. Ces facteurs de mérite restent desniiafitons de premiére importance pour des
applications hautes fréequenc&ssuite, une analyse des sources de limitationrardgu’en
haute fréquence les performances @édNs sont limitées par la métastabilité, la largdes
pulses d'échantillonnage et la gigue d’horloge principe d’incertitude d’Heisenberg
appligué aux CANs a montré que ces limitations dédpat exclusivement de la technologie
utilisée

Ensuite, dans la derniere partie de ce chapitres mwyons exposé les principes de la
conversion 1/Q. cette conversion se présente corane alternative a I'échantillonnage

ultrarapide direct. Mais la topologie du dispositiilisé pour cette conversion en fait une
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source potentielle d’erreur dont les contraintesépercutent sur le CAN. Il va s’en dire que
le choix futur de l'architecture du CAN que nousvisageons de développer et de la
technologie associée doit intégrer les exigencedisjositif récepteur dans sa globalité. Et
comme la plupart des problemes liés a ce type sgoditif sont propres aux composants
électroniques intervenant dans ces architecturas, pdssibilité d’envisager d’autres
technologies dans les systemes d’acquisition dedkmet principalement des convertisseurs
analogiques numériques fait depuis quelques arsudepetit bonhomme de chemin. L'une de
ces technologies émergentes phares dans la nutiérisa signal est I'optique. Cette idée
bien que n’étant pas tres nouvelle occupe cesdengjeres années de nombreuses equipes de
recherche a travers le monde et surtout depuanieement d’un projet sur les convertisseurs
analogiques numériques optiques par la DARP®fénse Advanced Research Projects
Agency).

L’approche photonique pour la conversion analogiouérique semble présenter de
nombreux avantages (nous le verrons au chapitrpall)rapport a la version électronique,
gu’elle soit semi-conductrice ou supraconductriee.effet, un certain nombre de dispositifs
photoniques disponibles actuellement atteignent grormances jamais observées chez
leurs homologues purement électroniques. Les ssl@sers impulsionnels par exemple sont
capables aujourd’hui de délivrer des impulsiond'atelre de la picoseconde voire méme de
la femtoseconde, lesquels peuvent servir d’horlaige synchronisation et de signaux
d’échantillonnage. Ces horloges optiques peuvanirsa I'échantillonnage ultrarapide avec
un jitter extrémement faible également. Un autrengage lié a I'échantillonnage optique est
le découplage parfait entre les signaux d’échantiiage optiques et le signal a échantillonner
qui est généralement de nature électrique. Les lamdus de Mach-Zender qui servent le
plus souvent de dispositifs d’échantillonnagesdag bandes passantes de modulation larges.
Certains dispositifs photoniques peuvent égalenétra utilisé directement pour la

guantification du signal.
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© @ . .
g | 8 = “lg |8 |zls18|° | s
= i) 0 & o | o | &
s les |32 12 1212 8 |% 4.a/% |2]Es
S 2 @ | 2 [a) m| 2 m = c
B §|82|258 |2 |2 |2 |2 |252938|5 |F |32
AT84AD004 8 500 2 55 [ - 43| 53 7 250 05 025 1040 .3 3 1400
TS8308500 8 500 1 53| 43 458 58 7 230 d7 OB 1308/- | 3800
5
TS8388B 8 1000 | 1 52| 429 44 5p 7 5J0 07 0.3 1508/- | 3400
5
AT84AD001B 8 1000 | 2 54| - 42] 51 74 500 05 045 o0as5| 3.3 | 1400
AT84AS003TP 10 [ 1500 1 - - - - - - - - - - -
E TS83102GOB 10 [ 2000 1 59| 48 44 53 76 700 24 1|5 3003| +/- | 4600
£ 5
< [TATB4AS008GL 10 [ 2200] 1 - - - |- - - - - - - -
ADC-305 8 20 1 - 45 [ - - - 2 0.5 0.3 18 5 60
9 ADC-321 8 50 1 49 | 44 | - - 71] 1 0.7 0.3 10 5 12
8 ADC- 8 100 | 1 - - 40 | - - 30 | 05|05 [150 | 5/(+- | 790
318/318A max | max 5)
ADS-238Q | 12 | 20 1 - 56 | 58| -60] 9 10] 3 0.6 10p 3 7¢
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TMC1175x20 8 20 1] 45 - - 6.93 05 10 5 100
TMC1103x20 8 20 3] 44 - - 6.98 05 10 5 300
TMC1203x20 8 20 3| 44 - - 6.98 05 10 5 300
TMC1175x30 8 30 1] 41 - - 6.98 05 P b 125
TMC1103x40 8 40 3| 44 - - 6.98 05 1 5 425
TMC1203x40 8 40 3] 44 - - 6.98 05 1 5 425
TMC1175x40 8 40 1] 41 - - 6.98 05 P b 150
SPT7734 8 | 40 1 63 -56 7.7 1013 1 50 |5 5 |17

5 | TMC1103x50 8 50 3] 40 - - 698 05 1 5 490

S [ TMC1203x50 8 50 3| 40 - - 6.9 0.5 P 5 490

g SPT7721 8 250 1| 47 43 64 70 1y b P20 |10

8 SPT7722 8 250 1] 49 -4 7 70 1p 4 B50 |®25

£ SPT7855 10| 25 1 6 54| 8.3 1003 1 13 5 5 |13

) SPT7860 10| 40 1 63 53 8.3 103 1 13 575 |1

o SPT7861 10| 40 1 64 58 8.8 103 1 13 560 |1

5 SPT7863 10| 40 1 70 62 8.7 10 1 5 5 160

T SPT7883 10| 70 1 775 - |95 10 055 O. b 129

LL

725

HI5701 6 30 1 - 30 5 4 1.25 0.6 230
HI1175 8 20 1 51 46 7.6 1 1.3 0.4 6
HI1179 8 35 1 56 - 7.6 1 1.3 0.5 80
HI2302 8 50 1 49 - 7.1 1 0.5 0.5 3 125
HI2303 8 50 3 55 - - 1 0.7 0.5 B3 650
HI3026 8 120 1 - - - 30 0.5 0.5 760
HI3246 8 120 1 - - - 30 0.5 0.5 500

= HI3256 8 120 1 - - - 30 0.5 0.5 500

o HI3286 8 160 1 - - - 30 0.5 0.5 550

1S HI3276 8 160 1 - - - 30 0.5 0.5 550
HI5662 8 60 2 71 48.7 7.8 10 1 0.5 13650
HI5714 8 40/60/80] 1 62 - 765 448 0.1 ok 325
HI5746 10 40 1 67.8] 54.9 8.9 10 2 1 250
HI5762 10 60 2 70 54.7 8.8 10 2 1 .$50
HI5766 10 60 1 58.1| 51.7 8.3 10 2 1 650
HI5767/2 | 10 20 1 79 55.9 9 10 1.7 1 310
HI5767/4 | 10 40 1 69 54.7 8.8 10 1.7 1 310
HI5767/6 | 10 60 1 67 53.8 8.4 10 1.75 310
LTC2236 [ 10 25 1 85 61.8 - 5 0.1 0.05) 5 3] 5 7
LTC2233 | 10 80 1 80 61.3 - 30 016 0.1 5 3 3] 366
LTC2239 | 10 80 1 85 61.6 - 40 0.1 0.1 5 3] 112
LTC2231 | 10 135 | 1 78 61.1 - 70 0.2 0.1 5 3 3] 660

- LTC2234 | 10 135 | 1 78 61.2 - 30 0.2 0.1 5 3 3] 630

=2 LTC2226 | 12 25 1 85 70.8 - 70 0.3 0.15 5 3|75

° LTC1745 | 12 25 1 91 72.5 - 5 0.4 0.2 0 5| 554

S LTC1743 | 12 50 1 85 72.2 - 5 0.4 0.2 0 5[ 1200

2 LTC1741 | 12 65 1 85 72 - 30 0.4 0.2 0 5 5127

& LTC2229 | 12 80 1 90 70.6 - 40 0.4 0.2 5 3] 112

d LTC2223 | 12 80 1 84 68.3 - 70 0.3 0.2 5 33366
LTC1749 | 12 80 1 87 71.6 - 30 0.4 0.2 0 5| 4001
LTC1747 | 12 80 1 85 72 - 30 0.4 0.2 D 5 1400
LTC2221 | 12 135 | 1 84 62.8 - 70 0.4 0.2/p.3 577 3.3 660
LTC2224 | 12 135 | 1 84 67.4 - 30 0.4 0.3 5 3 3] 630
LTC1746 | 14 25 1 91 77.5 - 5 1 0.5 D 5 465
LTC2246 | 14 25 1 90 75.5 - 5 1 0.5 5 3 75
LTC1744 | 14 50 1 79 735 - 25 1 0.5 0 5| 4001
LTC1742 | 14 65 1 88 76 - 30 075 05 0 5| 1275
LTC1750 | 14 80 1 90 75.1 - 30 075 05 05 1400
LTC1748 | 14 80 1 88 75.6 - 30 075 05 0 5| 1400
LTC2249 | 14 80 1 90 72.8 - 40 1 0.5 E 222
MAX1195 40 68.7] 485 - 20 0.3 0.1 87
MAX1196 8 40 2 68.9| 484 - 20 0.3 0.1 87
MAX1193 45 715| 484 - 225 | 016 0.15 57

£ MAX1197 60 2 69 48.5 - 30 0.3 0.7 b 33| 120

g MAX1198 8 100 | 2 66 48.1 - 50 0.3 0.2 0 .3 3] 264
MAX1121 250 68 48.7 - 10d 0.2 0.1 b 8 1] 480
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MAX108 8 1500 1 54 46 468 - 75 750 025 025 2200 5 5000
52.1
MAX1184 10 | 20 2 74 | 59.4] 59§ 72 96] 75 0§ 0p5004] 3 105
MAX1185 10 | 20 2 74 | 59.4] 59§ 72| 96 75 05 0p5004] 3 105
MAX1183 10 | 40 2 73 59 59.6] -73| 95| 20 05 025 4do3 120
MAX1186 10 | 40 2 72 59.2| 59. -71| 95[ 20 0§ 0.25 040 3 105
MAX1182 10 | 65 2 77 585 59 | -76] 94| 20 04 04 4do 3195
MAX1181 10 | 80 2 73 585 59 | -70] 9.4 20 0d 04 4do 3] 246
MAX1180 10 [ 105 | 2 72 58.1] 58 -70] 94 20| 045 0k 004] 33 | 410
MAX1122 10 [ 170 | 1 72 57 571 - - 100 04 04 40p 18460
MAX1123 10 [ 210 | 1 72 57 571 - - 100 04 04 60p 1|8460
MAX1124 10 | 250 | 1 71 56.5| 56.8 - - 10 od 0§ 600 .8 1] 477
MAX1126 12 | 40 4 89 69.1] 692 - |[11.3 | 193 04 | 025 100| 1.8 560
88.7
MAX1127 12 | 65 4 92 69.5| 69. -91| 11k 193 04 0.p300 | 1.8 | 560
MAX1213 12 [ 170 | 1 78 649 654 - - 65 05 045 900 .8 1] 975
MAX14112553| 14 | 65 1 80.7] 70 71 - I- 150 | 1.4 | 05 | 400| 3.3| 340
78.9
MAX1418 15 | 65 1 90 733 736 - - 70 15| 04 26p 5] oo
MAX1419 15 | 65 1 935| 759 764 - - 15 15 04 20p 5] 1974
MAX1427 15 | 80 1 935| 759 764 - - 15 15 04 20p 5| 1974
MAX1428 15 | 80 1 83 734 739 - - 70 15| 04 26p 5] 09%
MAX1429 15 [ 100 | 1 90 749 751 - - 15 15 04 260 5| 2045
MAX1430 15 [ 100 | 1 86 721 728 - - 70 15 04 35p 5] 2095
ADC1175 8 20 1 58 46 47 57 75 448 0§ 085 130 d 60
- | ADC08351 8 42 1 49 43 44 46| 6.8 21 0.1 0.4 120 3 0 4
8 | ADC117550 | 8 50 1 56 | 45 45 54 72 44 04 o0f 1403 125
8 [ ADC08060 8 60 1 63 47 47 63| 7.6 10 0 04 20 3 8 7
S | ADC08L0O60 | 8 60 1 50.1| 474 48 56/9 74 10 05 0p®m00 | 3 39
€ | ADC08100 8 100 | 1 60 | 47 47 60 7.5 10 05 04 2d0 3130
& [ ADC08200 8 200 | 1 60 | 46 46 60 7.3 50 1 04 500 3 o021
< | ADC081000 | 8 1000[ 1 58.5 47 48 57 78 100 0.B5 021700 | 1.9 | 1430
S [ ADC08D1000| 8 1000] 2 58.5 47 48 57 78 100 0.85 50[21700 | 1.9 | 1600
S [ ADC10321 10 | 20 1 72 59 60 70 958 443 045 0B5 0155 98
ADC10030 10 | 30 1 68 58 59 66| 94 135 045 ok 1506 125
ADC10040 10 | 40 1 80 504 594 77/ 94 19 03 0B 0403 55.5
ADC10065 10 | 65 1 80 59 593 -72[ 9§ 32 0. 0B 408 68.4
.| TDA8754 8 270 | 3 | 55 - 48 55| 76| 10 04 025 740  3B1000
& 9 TDAST64A 10 | 60 1| 72 57 58 64 93] 5 08 035 30 5/ 103
_ | ADS5120 10 [ 40 | 8] 72 57 58 - 92] 20| 08 04 300 1)8 94 7
F [ ADS5121 10 | 40 | 8] 74 59 60 - 95 20| 06 04 300 1)8 00 5
s | WM2130 10 | 30 1 | 606 56 57 6d 9 3§ 1 03 180 2787
: 55
> [wwz3al 10 | 30 1 | 60 56 56 58 9 3§ 1 03 150 365 9
TSA1203 12 | 40 | 2 68.3] 628 664 - 103 10 | 1 05 | 1009 25] 230
hs 66.6
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I ETUDE DES ARCHITECTURES DE
CONVERTISSEUR ANALOGIQUE NUMERIQUE

[1.1 Introduction

De facon générale dans les transmissions radiofotination est transmisse par
modulation d’'une porteuse hyperfréquence. Actuadlgnpour obtenir cette modulation et
accéder a linformation, on réalise des transpmsitide fréquence pour ramener le signal
modulant en bande de base. Ces transpositionsédaeince sont réalisées par des étages

analogiques utilisant des mélangeurs.

Aujourd’hui, sous la pression des technologies toumérique, le besoin est de
disposer de l'information sous forme binaire. Cé¢tadance a donner naissance a la notion
dite de “radio logicielle” (Interface radio rectigurable). Cette notion bien que séduisante
dans le principe est encore aujourd’hui peu expEmige compte tenu de l'absence de
composants assurant une numerisation correctegdalsiadio a des débits élevés. De plus,
depuis quelques années, la montée en fréquencikesdsmlus en plus d'intérét auprés des
différents acteurs des télécommunications. Cetrénhtése justifie essentiellement par
'émergence des nouvelles applications multimédia @écessitent non seulement une
communication large bande, mais surtout parce gsidbasses fréquences sont occupées et

cette montée en fréquence permet d’accéder a plussdources radio.

Les progres de la technologie permettent aujourdieuréaliser des convertisseurs
analogiques numériques (CANs) de plus en plus eapiet précis. Non seulement les
technologies d’intégration progressent, mais égalgnies architectures. Au cours des
dernieres années, plusieurs architectures de CAlNvwle jour afin de permettre plus de

vitesse, plus de précision et moins de consommagqgpuissance et de surface.

Dans ce chapitre, nous allons présenter les diffésearchitectures de convertisseurs
analogiques numeériques disponibles pour la comwersiltra rapide des signaux. Ces
architectures couvrent les trois technologies pwkement disponibles pour leurs

réalisations que sontélectronique, la supraconductivité et I'optique. Une analyse critique
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des avantages et des inconvénients de chacunesdatisi que de leurs aptitudes a répondre a

nos besoins sera également effectuée.

II.2 Les CANSs en technologie semi-conductrice

Dans ce qui suit, nous allons présenter les diité8regypes de CANs semi-conducteurs
couramment utilisés dans les systemes de télécomatiams. Ils s’agit des CANs de type
“flash”, & “approximations successives”, “pipme” et “ ZA”. Tous ces CANs sont réalisés
en technologie semi-conductrice. Nous expliquetessavantages et inconvénients de chacun

d’eux.
[1.2.1 Le CAN “Flash”

C’est I'approche la plus simple pour réaliser unewersion analogigue numérique
extrémement rapide. Elle met en ceuvre une archreeqtaralléle dans laquelle le signal a
numeriser sulN bits est simultanément comparé a de multiplesdeagde référence (Figure
1I-1) [II-1]. Ces derniéres sont espacées de 1 (S Vrg2", o0 Ves est la tension d’entrée &
la pleine échelle) et fixées par un réseau detadmises. A mesure que la tension croit, les
sorties des comparateurs basculent de I'état Vasad haut, en commencant par le plus bas
situé dans une échelle en comport@itl). Ce mode de fonctionnement s’apparente a celui
d’'un thermomeétre a mercure a mesure que la températigmente. C’est de la qu’est issu le
nom de ‘code thermomeétieparfois donné au code généré en sortie. La giide sortie de
comparaison étant inexploitable, une logique destadage se charge de délivrer les données

finales selon un format binaire conventionnel Nubits.
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Figure II-1: Convertisseur Analogique Numérique flash 3 bits

La résolution de ce type de convertisseur estédiengar la précision avec laquelle sont
définies les tensions de référence et par les mrrgiatiques introduites dans le circuit de
comparaison. Cette précision dépend de I'erreutesuvaleurs des résistances qui constituent
le diviseur potentiometrique. A ces limitationstisfaes, s’ajoutent les limitations dynamiques
car les CANs flash sont dédiés a des vitesses deersion €levées. Ces limitations sont
essentiellement dues a la bande passante finiameéficateurs et a la métastabilité du
comparateur. Le temps nécessaire pour atteindneiveau logique bien défini en sortie du
comparateur est fortement dépendant de sa tensemrék et peut étre supérieure a la
période d’horloge. Ceci affecte localement le ctlikrmométrique et peut conduire a des
erreurs grossieres en sortie du convertisseurrastiém de la méthode de codage utilisée.

La réduction de l'erreur de métastabilité est amlititoire avec une vitesse de
fonctionnement élevée car celui-ci dépend du tedgségénération du comparateur qui est
limité par la technologie. Enfin, le nombre de camgteurs et d’amplificateurs évolue comme
2V-1, ce qui a pour conséquence de rendre prohibitidstissement matériel pour des
résolutions au dela de 8 bits [lI-2]. Cet accraisset de la surface se traduit également par
une capacité d’entrée importante qui va directenrdhtencer le comportement dynamique
du convertisseur. Aussi, cette impédance d’entréeacitive est en plus non linéaire,
puisqu’elle est fonction de I'état des comparate@s qui implique un amplificateur de
commande large bande supportant cette charge tapa&insi que les transitoires rapides

générés a l'entrée.
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Aujourd’hui, pour obtenir des convertisseurs rapitlsant appel a un nombre réduit
d’amplificateurs (par rapport au CAN flash pur)sdechniques conjointes de recouvrement
et d’'interpolation Folding & interpolating avec prétraitement analogique sont mises en
ceuvre. Ces architectures dérivées du flash quniveseéduire la complexité matérielle sont

souvent appelées les convertisseurs a repliemeairgarpolation.

Enfin, les performances des CANs flash dépendeakegwgnt de la technologie de
fabrication et spécialement de la fréquence de weumles transistors utilisés dans le
comparateur. Certains CANs sont fabriqués en tdobi silicium, pendant que d’autres
tirent profit des technologies de I'AsGa, du Si@ede I'InP. Le Tableau II-1 répertorie

guelques performances obtenues avec des arch@scfilash” de [lI-3] a [lI-6].

Référence Fréquence Nombre de bits Technologie
effectifs
[11-3] 8 Ggufs 3 bits AllnAs/GalnAs
[11-4] 8 Ggufs 4 bits SiGe
[1I-5] 10 Ggfs 2.4 bits InP HBT
[11-6] 4 Ggels 6 bits GaAs HBT

Tableau II-1: quelques performances de CANSs flash

De ce tableau, on note que les meilleurs CANs $lasin terme de vitesse de conversion
développés a ce jour travaillent autour de k@/&et ce, pour des nombres de bits effectifs
d’environ 2.4. La résolution maximale obtenue atdawvéquence (4 &ds) est de 6 bits

effectifs et confirme la tendance générale des CANstroniques: faible résolution pour une

fréquence de conversion élevée (moins de 499Q).

11.2.2 Les CANs a “ approximations successives”

Les convertisseurs a approximations successivefisaét la conversion par
comparaison en plusieurs étapes, leur nombre esta®ignombre de bits requis. A chaque
étape, le résultat de cette comparaison est stdaké un registre, jusqu’a I'obtention du

résultat final. Le principe consiste & comparedetssion du signal d’entrée a une tension issue
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d’un registre apres conversion numérique analog{@MA). Le schéma bloc de la Figure

[I-2 montre le fonctionnement d’un tel convertissgli7].

l Horloge
VW
Registre N bits

CNA <

Figure 1I-2: Convertisseur a approximations successives

Au départ, le bit de poids foMISBdu registre est mis et les autres bits@ Ainsi,
la tension de sortie du CNA est égale a la mogiéadpleine échelle. Si la tension en sortie est
inférieure, leMSB est mis a0. A son tour, le bit suivant sera mislaet une nouvelle
comparaison avec le signal d’entrée sera faitgujasl dernier bit du registrélne résolution
deN bits impliqgue une durée de conversionNdeycles d’horloge. Son principal inconvénient
est le temps de conversion qui limite les perforceana quelques M{s. En dépit de sa
lenteur, ce convertisseur présente I'avantagead®tnple a réaliser et d’avoir une surface trés
réduite. De plus, il permet d’atteindre des résohg tres élevées, supérieures a 14 bits.

Malgré cela, sa lenteur le rend inadapté pour ppécation haute fréquence.

11.2.3 Le CAN “pipeline”

Les CANs pipeline réalisent la conversion en plusieettages mis en cascade (Figure
[1-3) [lI-1]. Ainsi, a chaque front d’horloge, chag étage réalise en parallele une partie de la

conversion. Ceci permet d’obtenir un compromisesrapidité et résolution.
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Figure II-3: l'architecture pipelinée

Dans la version pipelinée a 1 bit par étage, amjarecoup d’horloge I'échantillonneur-
bloqueur §ample and holdde téte acquiert le signal d’entrée et le compaademi tension
de pleine échell®&/rg/2. Le résultat de la comparaison donnéMISB Selon la valeur de ce
dernier, un commutateur transmet le signal a I'eth@nneur bloqueur suivaniMSB = 0
apres amplification par 2, ou bien aprés passage wlae circuiterie qui lui retranche la valeur
de la demi-pleine échell®ISB = 1). Le processus se répéte a l'identique dans kEésagyant
pendant la seconde phase de I'horloge. Les étagesirs sont déclenchés sur la premiere
phase de I'horloge, tandis que les étages paisote sur la seconde. Avec un CAN de
résolutionN bits, N comparateurs sont suffisants pour réaliser ungassion par cycle, mais

avec un temps de latence de N cycles.

Dans une architecture multi-bits, un CAN flash dible résolutionrf = 3 ou 4 bits

par exemple) remplace le comparateur. Un bloc gguneide cette structure consiste alors en
un échantillonneur bloqueusfH) ou encore un “track-and-hold T{H) dont la fonction est
identique, un CAN et un convertisseur numériqualagique ou CNA de méme résolution,
ainsi qu’'un sommateur. Le premier étage convesmi bits de poids fort et le résultat est
transmis au CNA. Ce dernier reconstruit une vergiassiere du signal analogique, qui est
ensuite retranchée a la valeur initialement acqliseésidu obtenu est amplifié g2t avant
d’étre délivré a I'étage suivant du pipeline olptacédure se répéte. Souvent le CNA est un
CNA multiplicateur (MDAC) qui fournit le gain inteftage ainsi que la fonction de
soustraction. La taille du pipeline dépend de kolidtion recherchée. Mais l'investissement

matériel réclamé est ici acceptable, puisque ch&paM flash constitutif d'un étage est de
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résolution modeste. Par exemple, un CAN 12 bitiseavec trois étages 4 bits ou quatre
étages 3 bits réclame théoriquem@&m(2-1) et 4x(2-1) comparateurs respectivement, soit 45
et 28.

En pratique, quelque bits sont ajoutés afin d'idtice de la redondance et ainsi
effectuer la correction des erreurs. Celle-ci esfsi] systématique dans les structures
pipelinées actuelles. Y compris dans la versiorc &&N 1 bit par étage, ou un comparateur

est ajouté pour former ce qu’on appelle communémerdtage 1.5 bit.

Enfin, I'architecture pipeline suppose que lesissrsoient stockées dans des registres
a décalage, de telle fagcon que les données numeérigarviennent a la logique de correction
avec un méme échantillon. Elle induit de fagcon iehée un retard avant que la donnée ne soit
effectivement disponible en sortie. Cela peut s&le¥ génant dans les systemes bouclés et
les systemes multiplexés mais, pour la plupartaggdications, ce temps de latence exprimé

en cycles d’horloge, est supportable dans la mesiureest constant.

Le plus souvent réalisés en technologie CMOS, IBN<pipelines présentent un bon
compromis entre les performances, consommationoét. dls fonctionnent a plusieurs
dizaines ou centaines de:M/s en fonction de la résolution de 14 & 10 bits.Tableau 11-2
réesume quelques performances récentes de CANsingpelll s’'agit ici de modéles

commerciaux.

Références Fréquenced’'échantillonnage Nombre de bits Nombre_z de bits
i N effectifs Nug
[11-8] 150 MecH's 10 9.2
[11-9] 65 MgcHs 12 11.3
[11-10] 75 Mgcs 14 11.8

Tableau 1I-2: Performances de CANs pipelines récentes

On note a partir de ce tableau que les performantatesiues pour les CANs pipelines restent
en dessous de nos besoins. Méme les prototypesiragpéaux ne font pas mieux, car la
performance record obtenue a ce jour est de.@s@our 6.5 bits et il est réalisé sur matériau
AlGaAs/GaAs HBTII-7].

11.2.4 Les CANs “Sigma Delta”

Le fonctionnement des convertisseurs de typd™'est fondé sur les principes de sur-

échantillonnage et de mise en forme du bruit. Eet,eén échantillonnant a des fréquences
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bien supérieurs a la fréquence de Nyquist, le leiuantification est étalé du point de vue
spectral, sur une bande de fréquences plus lalggssant ainsi ce niveau de bruit. Par
ailleurs, la structure du convertisseur (baséaisunodulateug) permet de mettre en forme

le bruit, en repoussant la plupart en dehors thatale passante du signal.

A la différence des autres techniques de conversomodulation>4 ne code pas la
valeur de I'échantillon mais la différence entreixiéchantillons successifs. Ceci est réalisé a
aide d’'un convertisseur grossier qui souvent n'g@g’un comparateur. Puis le signal est
reconstitué par simple intégration. Il est alorsgiole de réaliser un convertisseur de trés
faible résolution (1 a 4 bits), mais d’'une tresngi@a vitesse et de ramener postérieurement la
cadence a la frequence de Nyquist, a l'aide d’'ltrefdécimateur. La résolution est ainsi

augmentée “artificiellement” par le sur-écharditihage et la modulatiabA.

Le Modulateur Sigma Delta

Le concept de modulateur et de convertiss&lrc'est-a-dire employer une boucle de
rétroaction pour améeliorer la résolution d’'un quigsateur grossier, fut breveté p@utler en
1954. Nombreux furent ceux qui apporterent des fivadions et des améliorations dans les
années qui suivirent, mais le changement le plbstaatiel fut proposé pa&itchieen 1977
[1I-11]. I proposa d’inclure plusieurs intégratsuen cascade pour augmenter I'ordre du
modulateur. Suivirent plusieurs travaux sur la iitébdes modulateurs d’ordre élevé qui
favoriserent le développement de cette technigpegaudes fabricants de circuits intégrés.

Hayashi proposa en 1986 la topologie MASHNlti-stage noise shapipgpour
s’affranchir des problémes de non linéarité poarmmdulateurs d’'ordre élevé [lI-12]. Enfin,
il fut aussi proposé des quantificateurs multi-pibsir améliorer les performances [I-11].

Depuis, les progres technologiques permettent difette des fréquences
d’échantillonnage de plus en plus élevées. Cetgfa les architecture®4 sont considérées
comme prometteuses dans les domaines des télécocatmms, aussi bien en bande de base
gu’en fréquence intermédiaire grace notamment aaxeartisseurg4 passe bande [lI-6, II-
13].

Principe de fonctionnement
Basé sur le principe de mise en forme du bruithéalulateur>4 est composé d’'un

intégrateur, d’'un quantificateur et d’'une boucle dEroaction avec un convertisseur
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numeérique analogique, si besoin est. Ainsi, laisoguantifiée est soustraite du signal
d’entrée. La boucle de rétroaction force la valemyenne du signal quantifiée a suivre la
valeur moyenne en entrée. Toute difféerence engaléix est accumulée par l'intégrateur,
'erreur sera corrigée grace a la boucle de retbarFigure II-4(a) montre le schéma bloc

d’un tel modulateur.

. . Filtre
Vin(t CAN .
(t) ’ intégrateur I—)l décimateur

CAN

X(z) _)

> Y(2)

X(z)
.—’-' '>@—| |—>< 1 —> Y(2)

Figure II-4: (a) Schéma de principe de la conversidy (b) Modéle du modulateur
(c) Modulateuz4 d’ordre L

Il peut étre modeélisé par un filtre de fonctiontdensfertH(z) et par une source de bruit qui
représente le bruit de quantification. Ce derngtrseipposé décorrélé du signal d’entrée. La
Figure II-4(b) présente ce modéle.

Y(2)=[X(2)-Y(Z]H(2)+ E(2) (I-1)

Avec

(1I-2)

Nous constatons que la fonction de transfert ngastla méme pour le signal et pour le
bruit. La fonction de transfert du signal présamegain unitaire dans la bande passante alors
gue le bruit présente un gain nul dans cette bawieH,(z) la fonction de transfert du signal

etHg(z) la fonction de transfert du bruit, leurs expressiesont données a partir de (II-1) par :

Y(z) = X(Z)lJrH—IEIZ()z) + E(z)%H(Z) (11-3)
¥(2)= X(z)H,(2) + E(2) H.(2) (11-4)
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H,(2)=2" (15
H.(2)=1-2" (11-6)

Cette modulation du bruit permet de repousserupagt du bruit de quantification en dehors
de la bande du signal. Ce résultat peut étre ardékm mettant en cascade plusieurs
intégrateurs et une boucle de contre réactionsitte du quantificateur vers chaque nceud,
comme lillustre la Figure II-4(c). Le rapport sgnsur bruit théorique d’'un modulateur

d’ordreL avec un quantificateur d¢bits est donné par [II-14] :

SNR= 10Iog[g 27';; L(on —1)OSR2L+1J (11-7)

Ou OSR est le rapport de sur-échantillonnage. Mstate a partir de la relation (11-7) que le
SNR augmente avec I'ordre L du modulateur mais ndineoélevé est une source d’instabilité
pour le systéme. Seuls les modulateurs de premize @ont inconditionnellement stables.
Les conditions de stabilité des modulateurs dersboadre peuvent étre déterminées de fagon
mathématique [lI-11]. Au-dela, il n’existe pas auj@hui de méthode mathématique pour
déterminer ces conditions. Seule la simulatiorakst possible. Pour palier a cette limitation,
le principe des modulateurs MASH qui consiste ama&in cascade plusieurs modulateurs de
premier et de second ordre est utilisé. Le sigggl du premier modulateur est injecté dans le
deuxieme modulateur afin d’étre quantifié et remsis forme. Les sorties des deux

modulateurs sont combinées pour annuler le brugudetification du premier.

Les avantages de la conversiaBA

Les CANs a modulatioBA possedent de nombreux avantages. Le sur-échantlie
permet d'atteindre des résolutions élevées saitzragé, car moins sensibles a la dérive des
composants et aux erreurs dappariement [lI-2]. rd&@ins, la résolution d'un tel
convertisseur peut se voir limitée dans le casigigaax large bande. La résolution est donc
une fonction du rapport de sur-échantillonnage at ywie de conséquence de la bande
passante du signal et de la fréquence d’échamiige. Il est alors nécessaire de réduire
'OSR en dessous des valeurs typiques pour lesecbsseurs a sur-échantillonnage [lI-7].
Pour s’affranchir de cet inconvénient, il est pbkesid’augmenter I'ordre du modulateur ou
d'utiliser des quantificateurs multi-bits [II-13fnais un modulateur d’'ordre élevé reste une
source d’instabilité.
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Nous venons de présenter des architectures de rtigseears analogiques numeriques
dont la plupart ont servi dans différentes rédlsst dans le domaine des
télécommunications. Il ressort de cette étude djoéiphique que les CANs flash semblent
présenter en terme de vitesse, les meilleures peafoces. Mais nos exigences vont au dela
de ces performances obtenues. De plus, les résmutestent en dessous de notre objectif de
10 bits effectifs. Les CANs “pipeline” semblengaliser un compromis entre vitesse et
résolution, mais la encore I'état de I'art de cehiectures prouvent que de nombreux efforts
restent a faire. Il reste alors les deux derniarekitectures présentées que sont les CANs a
“approximations successives” et les CAN2ZA". Le premier, malgré sa simplicité et la
possibilité d’atteindre des résolutions élevéesgmée I'inconvénient de nécessiter un temps
de conversion assez long, ce qui le rend inutilesabur une application haute fréquence. Le
CAN “ 24", grace au sur-échantillonnage peut laisser pegse cette architecture peut étre
utilisée pour n'importe quelle application hautéguence, mais la complexité des solutions
pour les performances obtenues a ce jour prouvergntore que de nombreux progrés

demeurent nécessaires.

1I.3 Les CANSs en technologie supraconductrice

L’électronique supraconductrice, dés les annéesa6été présentée comme une
alternative possible aux semi-conducteurs pouéddigation de composants logiques et donc
de convertisseurs analogiques numériques. En efé¢te technologie présente des atouts
indéniables pour la réalisation de composants -tdipedes. Premierement, les lignes
supraconductrices sont non dispersives, ce qui gtedra véhiculer des impulsions ultra
bréves (de l'ordre de la picoseconde sans aucuioentition). Deuxiemement, les temps de
commutation des jonctions supraconductrices (jonstiJosephson que nous verrons plus
loin) sont de l'ordre de la picoseconde. Enfin, gaissance dissipée dans une cellule
élémentaire est tres faible. Le tableau de la Eidgub présente une comparaison en terme de
fréquence de fonctionnement, entre la filiere seameuctrice et la filiere supraconductrice
[1I-15].

Traore Brahima / Institut de Recherche XLIM / Déparent Photonique 62



Fréquence d’horloge

1Thz Haut Tc (65-77 K) 7?2

o
Supraconducteurs

N 30M JJ
100 GHz |- Bas T; (4-5 K) 0.4y
3MJJ

300k JJ 0.8 um
10k JJ 1.5 um
3.5 um
0.03 pm

10 GHz +

0.07 ym
0.13 um
Semiiconducteurs 0.18 um l:| D

0.20 ym [ ]
== S
1GHz +— 0.25.um . -
— -Litho. Electronique
-Ultra Violet Extréme
Lithographie optique
100 MHz | | | | Années
1995 1998 2001 2004 2007 2010

Figure II-5: Comparaison en terme de fréquence de fonctionneemérd la filiere semi-
conductrice et la filiere supraconductrice

Il apparait clairement sur cette figure que les fquarances des filieres
supraconductrices en terme de fréquence de fometinant sont bien au dela de celles des
filieres électroniques classiques. Ces performanoéegntrainé un regain d’intérét pour cette
électronique qui, grace a la logiqgue RS@pid single flux quantuina permis de réaliser de
nombreuses fonctions qui pourraient a terme rersplacantageusement les circuits a base de
semi-conducteurs. Nous constatons également qukacges fréquences de fonctionnement
sont possibles que pour des températures cryogEni@is K). Ce que peut constituer une

limitation pour notre application.

11.3.1 Historique des composants logiques

supraconducteurs

Avant l'apparition de la jonction Josephson, cceer tdut composant logique
supraconducteur actuel, les dispositifs logiquestaient a profit le changement de phase
supraconducteur/normal permettant ainsi de commaetdgre un état faiblement résistif
(normal) et un état supraconducteur. De tels coamgesn’ont jamais débouché sur des
applications concretes du fait des principes thgued intrinseques mis en jeu limitant par la

les vitesses de commutation.
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Au début des années 80 est apparut une familleongasants logiques dénommeée,
logique a maintienldtching logig. Cette logique utilisait la commutation d’une ¢tion
Josephson présentant un effet d’hystérésis (Figtge(a)) [lI-15]. En effet, le courant de
polarisationlp de la jonction est fixé a une valeur légeremergriefire au courant critique
Josephsoty. La jonction commute de I'état supraconductétat(Q a un état résistifetat 1
lorsqu’un courant de polarisation dépasse momemntantl;. Cette hystérésis nécessaire pour
le maintien des états logiques nécessitait cepéddaemise a zéro périodique (pendant un
certain temps) du courant de polarisation de l&tjon, ce qui limitait intrinséquement la
fréequence d’horloge des composants aux alentourGHizL Cette technologie ne supplanta
pas ses concurrents et le choix technique qui staisia imiter les composants semi-
conducteurs, en codant les états logiques paedsgns fut remis en cause puis abandonné.

La logique Rapid Single Flux QuanturflRFSQ) fit alors son apparition. Elle est
fondée sur l'utilisation de jonctions Josephsonnsées, donc non hystérétigues et met a
profit comme son nom l'indique, leurs comportematytsamiques et quantiques (Figure 11-6
(b)). Ici, ce n'est pas un niveau statique de tangui code I'information, mais la présence ou
I'absence d'un quantum de flux magnétigélexon) @, = h/2e = 2.07x13° Wh La cellule
élémentaire RFSQ est constituée d’'une boucle sopdactrice fermée par une jonction et
shuntée par une résistance. Chaque variation daamtgm de flux dans la boucl8ufkon
entrant ou sortant de la boucle) induit une impulsile tension aux bornes de la jonction
(lorsque p atteint }) dont la valeur de l'intégrale temporelle est égat,soit2.07mV.ps La
durée et I'amplitude de cette impulsion dépendentlad géométrie de la jonction et du
matériau qui la compose. Pour une jonction en Mimb{(Nb) de 1 pumz2, l'impulsion dure
environ 1 ps et a 2 mV d’amplitude [I-20]. Le teaitent des données revient donc a
manipuler des impulsions de tension résultant dasfert de quantum de flux, avec comme
avantage que I'énergie dissipée lors du transfert quantum de flux est indépendante de
'amplitude de I'impulsion et est égalel@,. Soit pour un courant critique Josephson de
100 pA, une énergie 10" (environ 1 eV). Ce qui est 5 ordres de grandeus faible que

pour les semi-conducteurs.
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Figure 1I-6: Principe de fonctionnement de la :(a) logique amtian,(b) logique RFSQ

11.3.2 Structure et performances des circuits RSFQ

Tout circuit RSFQ est constitué de trois celluldémentaires (Figure 1I-7). La
premiére, composée d’'une inductance et d’une jongcjoue le réle de buffer. Elle assure la
transmission des impulsions picosecondes. La secortlule également constituée d’'une
inductance et d’une jonction assure le stockagérdermation (impulsion) sous forme d’un
courant de boucle persistant. Enfin, la troisieraecempose d’une inductance et de deux
jonctions différentes contrélées par un signal ddge et réalise deux fonctions. Tout
d’abord, elle joue le réle de cellule tampon quipéche un signal arrivant sur la sortie de
réagir sur I'entrée puis, elle assure la prise deisibn: transmettre ou non l'information
(impulsion). Les inductances associées aux jongtfont partie intégrante de la fonction et
servent soit a coupler les différentes celluleseertles (cellule 1), soit a stocker I'énergie
(cellule 2). Quant au signal d’horloge, il sert @éérence aux impulsions de tension pour
définir les états logiqueB et 1. Par convention, I'état logique est défini par la présence
d’'une impulsion durant la période du signal d’hgdoet, I'état O par I'absence d'une

impulsion durant cette méme période.
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Figure II-7: Structure de base d’'une logique RFSQ constituézadlules : buffert,
Stockage de l'information et prise de décision

11.3.3 Les CANSs supraconducteurs

Les CANs supraconducteurs combinent la logique R®fQes circuits SQUIDs
(Superconducting Quantum Interference Devicgs)sont des boucles inductives comportant
une ou plusieurs Jonctions Josephson [lI-16]. Geagapomme avantage, de permettre la
conservation du flux magnétique dans une boucleasopductrice et la quantification de ce
flux en multiple entier du quantum de fl@&, Le courant circulant dans cette boucle devient
par conséquent périodique en fonction du flux magaé appliqué. Pour comprendre cette
périodicité, considérons une seule jonction SQUIBgyre II-8(a)) comprenant une
inductancelLs et une jonction Jo. Le courantl; a travers la jonction est une fonction

périodique du courant appliqlig et cette période vawyLs (Figure 11-8(b)).

Le circuit qui fait office de comparateur dans IE&ANs supraconducteurs est
composé d'un quantificateur de flux (une seule fiomc SQUID) et d'un circuit
d’échantillonnage qui comporte deux jonctions eries& et J, (Figure 11-8(c)). Quand un
signal d’horloge est appliqué sur I'échantillonneume des deux jonctions d’échantillonnage
commute vers un état résistif. Si le courant dbgel Loucie €St dans le sens positif, la jonction
J, commute, entrainant une sortie logiquE’,‘sinon c’estJ; qui commute, ce qui donne une

sortie logique ‘0 (Figure 11-8(d)).
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Figure 1I-8 : (a) Schéma d’une jonction SQUID agissant commeniificateur de flux.
(b) Fonction de transfert périodiqgue d'une jonctidBQUID. (c) Schéma du

comparateur. (d) Sortie numérique du comparateur

De nombreux CANs supraconducteurs ont été dévesodp&’agit pour I'ensemble
d’'une imitation de leurs homologues semi-condusteles modeles les plus répandus sont
les CANs flash et les CANSA. Un CAN flash supraconducteur 3 bits avec uneueége de
conversion de 20 &{s a été démontré avec des jonctions de dehsite2.5 kA/cm{ll-17].

D’autres architectures de CANs supraconducteurgt@ntiéveloppées [11-18] a [1I-24].

Sur la Figure [I-9, nous avons représenté le nordbrbits effectifs en fonction de la
frequence de conversion pour les CANs en technelaipraconductrice. A titre de
comparaison, la méme représentation est faite pesmirCANs semi-conducteurs. Cette
derniere est issue de la référence [1I-25]. Nousstaions sur ce graphique que les CANs
supraconducteurs fonctionnant autour de 4g/§sont pu étre développés alors que les CANs
semi-conducteurs atteignent difficilement les 1Q4&. Pour les CANs supraconducteurs, il
s’agit la de prototypes expérimentaux et aucun meodémmercial n'existe a ce jour. On
constate également que pour ces hautes fréqueaaamuersion, le nombre de bits effectifs

reste faible.
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Figure 11-9: Nombre de bits effectifs en fonction de la frégeede conversion pour les CANs
supraconducteurs et semi-conducteurs

11.3.4 Conclusion sur les CANs supraconducteurs

La technologie supraconductrice se présente aetnetit comme une alternative a la
technologie semi-conductrice pour la conversionlagique numeérique ultrarapide. Mais
aucune réalisation pratique n’a pu concurrencefilieses électroniques traditionnelles et ces
dernieres ont toujours vu leurs performances sameEl sans cesse permettant toujours
d’atteindre les objectifs visés a un instant dor@étte lente progression de la technologie
supraconductrice s’explique par le fait qu’elldis# des procédés de gravure ancien (2.8 um)
faute d’investissement dans le domaine. Certaitsuasl estiment qu’il suffirait d’investir
pour obtenir les CANs rapides souhaités car il istexpas de limitation de principe et que
c’est plutdt la cryogénie compacte et économiqueéraeoessible qui est le principal facteur
limitant [11-26].

Pour les CANs supraconducteurs, la technologiéuls imature actuellement est a base
de jonctions tri-couche en niobiurNlgf). Ce matériau bien que nécessitant une tempérnaéure
fonctionnement de 4 a 5 K a néanmoins un tempgpanse d’enviro0.7 ps Une alternative
serait d'utiliser une technologldbN présentant I'avantage de fonctionner a une tertyréra
de l'ordre de 10 K et d’étre en plus intrinsequem8&0% plus rapide [II-27]. Mais
actuellement, elle ne permet pas de réaliser dpkcapions avec plus de 2.3Qonctions
Josephson alors que les CANs supraconducteurslusspprformants nécessitent jusqu’a

10.16 Jonctions Josephson (Tableau I1-3)
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Type du composant Nombre de jonctions x£0 Applications
Processeur, DSP 100-300 SDR
Matrice de commutation 10-300 Télécommunications
Corrélateur 10-300 Astronomie, radar
Convertisseur CAN, CNA 1-10 SDR, radar, métratogi
Echantillonneur 0.1-1

Tableau 11-3: Estimation des besoins en jonctions Josephsonnetido des
principaux composants numeériques

Enfin, il reste la technologi¥BaCuOqui est loin d’étre maitrisée mais qui présente
'avantage de pouvoir réaliser des jonctions nostérjques avec des temps de réponse He
ps et de nécessiter qu'un refroidissement jusqu’'a 80 Qe€tte température élevée de
fonctionnement engendre cependant un bruit themnigxcédentaire qui doit étre
obligatoirement compensé par un courant de potartsaix fois plus élevé (cafygco= 10
Tnp), ayant pour conséquence de mettre en oeuvrandestances dix fois plus petites, que la
limite des possibilités technologiques actuelléaltérnative a cela est de faire fonctionner le
YBaCuoa une température de 40 K, ce qui permet de ealisbon compromis entre le bruit

thermique et le courant de polarisation.

II.4 Les convertisseurs analogiques numeériques
optiques

Les CANs électroniques ultra-rapides passés erereans le paragraphe précedent
ont montré des rythmes de conversion qui atteignatifficilement les 10 G4s. les
résolutions obtenues pour de telles fréquenceshdiéitlonnages n’en font pas mieux (au
plus 6 bits effectifs dans le meilleur des cas)irErmuelque soit les progrés qui pourraient
étre réaliser dans les prochaines années, il rpastcertain de couvrir les exigences de notre
application. De plus, au fur et a mesure qu’'on mant fréquence, la résolution baisse. Une
étude due a Walden [lI-1] sur un grand nombre dwedisseurs montre que I'accroissement
en terme de SFDR est trés lent, correspondant am@ééoration de 6 dB (soit 1 bits effectif)
en huit ans pour une fréquence d’échantillonnagmée. Toutes les études menées a ce jour
sur les performances des CANs en technologie sendtctrice montrent que nous tendons
vers les limites de ces derniéres, d'ou la nécesditxplorer d’autres voies a méme

d’outrepasser ces limitations.
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Comme nous l'avons déja signalé en introductioncdte étude, Les dispositifs
optoélectroniques actuels ont démontré la possiliie commutation ultrarapide et les lasers
a mode bloqués permettent de générer des impulsmn$es avec une excellente précision.
Ces performances semblent un challenge impossiblteindre pour les composants
électroniques. Premiérement, la gigue temporekesderces optiques se situe dans l'ordre de
guelgues picosecondes voire quelques femtosecomeesyui est d’environ 2 ordres de
grandeurs plus faibles que ceux observés pourddsdes de synchronisations électroniques
et offre ainsi la possibilité d’atteindre des vites de conversion de plus de 10Q/&!. Ce
qui implique que des signaux de plus de 50 GHzaihelé peuvent étre directement traités par
des CANs optiques (CANO). De plus, les CANO réalise découplage parfait entre les
signaux électriques a traiter et les signaux opsqd’échantillonnage, ce qui limite les
phénomenes d’interférences. Enfin, les signauxtrgdees apres I'échantillonnage éléctro-
optique deviennent des signaux optiquement quéastidit sont de ce fait faciles a traiter.
Aussi, un certain nombre de CANO proposent direetgnales sorties numérisées a I'image
des codes Gray, permettant ainsi I'élimination ideuits de codage additionnels.

Dans ce chapitre, nous dresserons un état des diespprincipales architectures de
convertisseurs analogigues numériques optiquesiafidés a ce jour. |l s’agit d’'une étude
bibliographique critique des avantages et incoremsi de chacune d’elles ainsi qu’une
analyse fine de leurs aptitudes a répondre a ragipdication. Cette étude, sans prétendre
d’étre exhaustive expose l'essentiel des technigiégdoyées pour faire aboutir des CANs
optiques performants. L'objectif visé étant de paiv a dégager une architecture optimale

envisageable pour notre application.

Ainsi, les différentes architectures de CANO déppks a ce jour se classent en deux
catégories. D’une part, il y'a des structures qoasnnommerons par la suitestfuctures
hybrides” car elles réalisent un échantillonnage optiquaivie d’'une quantification
électronique. De l'autre, des structures ditesut optiques’ car elles réalisent les opérations
d’échantillonnage et de quantification essentieliehtdans le domaine optique.

11.4.1 Les convertisseurs analogiques numeriques
optiques hybrides

Les convertisseurs analogiques numériques optiga#sNO) hybrides (optique-

électronique) qui sont connus comme étant de |laarsion analogique numeérigque assistée
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par l'optique utilisent [I'échantillonnage éléctrptmue suivie d’'une quantification
électronique. Ces CANO combinent la rapidité deHantillonnage optique avec I'efficacité
d’'une numérisation électronique. En effet, un CANM@bride réalise la modulation en
intensité des impulsions optiques d’échantillonnpgele signal électrique a numériser. Cette
modulation est généralement réalisée par le biais thodulateur électrooptique de type
Mach-Zehnder. Les signaux optiques modulés sontitensonvertis en signaux électriques
par des photodiodes rapides et leur numérisatibragsurée par des CANs électroniques

conventionnels.

Généralement le rythme des impulsions d’échantidge est grand comparé a celui
des quantificateurs électroniques. Dans ces conditides techniques de démultiplexage sont
utilisées de sorte a ramener le rythme d’échantibge dans l'ordre de grandeur de la
guantification. Par exemple, des impulsions de 2@/{&peuvent étre distribuées entre 10
CANs électroniques. Cela réduit le rythme de famgtement de chaque CAN a %@,

valeur que les CANs électroniques actuels sonthtambatteindre.

I1.4.1.1 Echantillonnage optique et multiplexage

temporel de CANs électroniques
Deux variantes de I'échantillonnage optique suivies multiplexage temporel de
CANSs électroniques sont proposées dans la litteratia premiere réalise le démultiplexage
des signaux par division temporeltpfical time division demultiplexingt la seconde réalise
le démultiplexage par division de longueur d’'ond@\elength division demultiplexing

1.4.1.1.1 Démultiplexage par division temporelle
(Time Interleaving)

Le concept de [I'échantillonnage optique et de rpldkage temporel titne
interleaving a été proposé pour la premiére fois Batl et al. [11-28, 11-29] et a permis de
réaliser un CANO de 2 &/s pour un nombre de bits effectifs d’environ 2i8 K18.5 dB de
SNR) lors du sous échantillonnage d’'un signal sifded de 10.3 GHz de bande. Dans ce
CANO hybride, la source optique utilisée est unmddilaser impulsionnel et le modulateur
est de type Mach-Zehnder (MZ) de 18 GHz de bandeat® voies de détection et de
guantification électronique sont utilisées et clegwie comporte un photo détecteur, un
amplificateur large bande et un CAN électroniquavemtionnel fonctionnant a 5004MSs.
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La faible valeur de SNR (18.5 dB) obtenue est diensles auteurs au jitter du laser qui est
d’environ 1 ps et a son bruit relatif d’intensiBour ce qui est du jitter, cette limitation était
prévisible car pour un signal de 10.3 GHz, la treééprévoit que ce jitter doit étre moins que
60 fs. Pour le bruit d’intensité du laser, aucum@rmation n’est donnée sur la valeur de ce
parameétre, mais on devine aisément que le foranivie RIN des sources lasers a impulsion

peut sembler étre a I'origine cette limitation.

Apres ce travail précurseur dgell et al, les travaux del. C. Twichellet P. W.
Juodawlkisont proposé un CAN utilisant des démultiplexeeragorels 1 vers 4 (1 voie vers
4) et qui a permis d'atteindre un rythme de 208448 [lI-30]. lls ont ensuite étendu cette
valeur a 505 M{s par l'utilisation de démultiplexeurs 1 vers 8vdie vers 8) et 16 CANs
électroniques de 14 bits et de rythme 634d chacun [11-30] (Figure 11-10).
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Figure 11-10: Schéma de principe du ‘Time Interleaving’

Le modulateur de Mach-Zehnder & deux sorties @géupour I'opération de linéarisation.
Les impulsions optiques d’échantillonnage sont nigm entre 8 voies grace aux
démultiplexeurs temporels, lesquels sont compogé3 étages de commandes 1x2 contrdlés

par les signaux de 505 MHz.
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Performances du systeme

Le CAN réalisé a une fréquence d’échantillonnagd@&x./s, une SFDR de 65 dB
et un SNR de 47 dB, ce qui correspond a environbit$ effectifs. Les quantificateurs
électroniques utilisés ont un nombre de bits maede 12. On voit que le SNR de 47 dB
reste élevé comparé a celui obtenu précédemmend,landifférence avec le nombre de bits
matérielsN est d’environ 4.5 bits. Ce qui reste relativenéavé par rapport a la dégradation

moyenne de 2 bits que nous avons estimé au chapécédent.

Limitations du systéme

Selon les auteurs, la premiére limitation du systémovient de la bande passante des
circuits de commande électroniques utilisés pourdammutation optique. Nous constatons
également que le démultiplexage est realisé paetigges d’interferomeétre (8 MZ) de type
Mach-Zehnder a base de LiNRCce qui peut poser un probléme d’impédance posir le
circuits électroniques qui doivent les commandeparallele. La commutation étant réalisée
de facon active, cela entraine nécessairementrtis fpertes au niveau de la puissance des
signaux a traiter. De plus, l'architecture possadenombre de photo détecteurs (avec leur
circuit de commande et de remise a zéro de la ehalguble du nombre de voies de

démultiplexage. L'investissement matériel dansomeslitions reste assez conséquent.

Les performances obtenues (47 dB de SNR et 65 dBR¥Festent appréciables
comparées a celles de leurs homologues puremenitogligues, mais elles semblent limitées
par rapport a la complexité du systeme. Néanmaiette architecture a ouvert la voie a la

réalisation de toute une gamme de CANSs assistd®ptgue.

1.4.1.1.2 Le démultiplexage par division de longueur
d’'onde
Emprunté du concept WDM(Wavelength Division Multiplexing) le signal
échantillonné optiquement peut étre démultiplexésda domaine aussi bien temporel que
fréquentiel. Avec cette derniéere technique, I'étilannage est basé sur une suite
d’'impulsions distinctes obtenues par une sélectipectrale de la longueur d’onde optique.
Deux variantes de cette technique sont égalemepbpées dans la littérature. La premiere
réalise une dispersion linéaire de I'impulsion @ajanmodulation et la division de longueur
d’'onde [lI-31, 11-32] alors que la seconde réallaedivision de longueur d’'onde avant la

modulation [II-33] a [II-36]. La découpe spectrast réalisée par un WDM le long duquel
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des lignes a retard sont insérées [I1-33, II-35)retéseau gravé AWG dans une configuration
bouclée [lI-34, 11-36]. Toutes ces architecturesntcairement a celles de la division
temporelle utilisent un modulateur éléctro-optigaileune voie pour réaliser la fonction
d’échantillonnage, ce qui a pour avantage de rédeimombre de voie de détection et de

conversion électronique.

L’architecture que nous présentons est celle dgpéle parT. R. Clarket al. Le
schéma de principe de cette architecture est iédsgu la Figure II-11 [lI-33]. La premiére
phase concerne la fabrication des impulsions. Eat,dés impulsions a spectre large issues
d’'un laser a fibre fonctionnant en régime de blecdg mode (MLFL) sont envoyées sur un
premier démultiplexeur WDM a N canaux. A la sod& chacune des voies, on obtient une
impulsion de durée équivalente mais ne contenaihinqupartie du spectre optique. Ce
dernier étant différent d’'une sortie a I'autre. &tes un atténuateur variable (AT), une fibre a
étirement (FS) et un miroir de Faraday (FM) peramdttd’ajuster 'amplitude, la position
temporelle et la polarisation des impulsions. Dasplune ligne a retard a dispersion
chromatique décalée (DL) réduit I'élargissement degpulsions par compression. La
différence de longueur entre chaque canal estiehdésmaniére a intercaler dans le temps les
nouvelles impulsions crées. Par réflexion, le FRlvae les impulsions vers le premier WDM

qui se retrouvent alors sur la méme fibre les @nlassuite des autres.

FS M M As Ag AN A A
B 00 NEQ0 BN

PDs CANs

DSP

Figure 1I-11 : Schéma de principe du CANO par division de longukamde
Dans une seconde étape, le train d'impulsions &mgié est modulé par le signal RF
a convertir via un modulateur éléctro-optique daeetylZ. Enfin, le train d’échantillons est

envoyé vers un deuxieme démultiplexeur WDM qui s€das impulsions spectralement
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différentes. Aprés détection optique, la quantifama des échantillons est alors assurée sur

chaque canal par un CAN électronique conventionnel.

Performances du systeme

Pour un systeme de ce type comportdieainaux et un laser avec un rythmdgde, la
fréequence d’échantillonnages estfge Nfi,cer. Comme cette fréquence d’échantillonnage doit
étre au moins 2 fois la fréequence du signal RFxdmntraintes apparaissent alors sur le
systeme. La premiére est que la largeur totalecdraux doit étre inférieure au spectre du
laser @Aiaser > NAAcana) €t la seconde porte sur le spectre RF, qui dmet@ntenu dans un
canal (fcana> 2fre = fe). Si ces 2 conditions sont satisfaites, on moalwes que le nombrid

de canaux et la largeur specidlana d’'un canal WDM sont liés par la relation suivante

AN

2
;:imal > /10 Easer (”_8)

Ouc est la vitesse de la lumiere &tla longueur d’onde centrale du laser. Par exengaley
un laser a 1.55 um générant des impulsions de 5@enlargeur spectrale a la fréquence de 4
GHz et un WDM avec 1.6 nm d’espacement entre laalwcaet une bande passante de 1 nm

par canal, on peut atteindre jusqu'a 120/&

On constate ainsi a partir de ce qui précéde quE€RNO hybrides peuvent atteindre
des vitesses de conversion suffisantes pour ngpdcation. Aussi les valeurs ci-dessus
enumeérées sont facilement atteignables pour legositfs WDM actuellement
commercialisés et les sources lasers. Les ligmesaéd utilisées permettent de relacher les
contraintes sur la précision des instants d’échamtiage. Il est également possible de
compenser les pertes de puissance par découpeadpexnt effectuant une pre-amplification
optique, ce qui a pour avantage d’éviter I'amptifion au cours de la numérisation. Des
techniques similaires a celles que nous venongékepter ont permis a d’autres auteurs de

réaliser des CANs hybrides avec des performansesnées dans le Tableau I1-4 :
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Références Performances Demultiplexeur Observations Technique
utilisée
fe=12 Géch/s 1vers 3 SNR limité par le] Découpe spectralg
SFDR =40 dB bruit du laser par WDM avant
[11-34] SNR =32 dB SFDR par la| modulation
Ness = 5 bits distorsion
harmonique
fo=15.8 Géch/s 4 Limitation du a | Dispersion
Nett = 6 bits I'élargissement linéaire
[11-31] spectral par la
modulation
fe= 160 Méch/s 1vers4 Dispersion
linéaire
[11-35]
fe = 150 Géch/s 4 Systeme utilisable Découpe spectrale
pour les signaux
[11-36] de faible durée et
non répétitifs.

Tableau II-4: Performances des architectures utilisant le déipleitage par division de
longueur d’onde

Limitations du systéme

Il ressort de ce qui précede que la limitation gpale de la bande passante du
systeme provient de la modulation RF qui provognedlargissement du spectre, et induit
ainsi de la diaphonie entre les canaux. Les autsinsient par contre que cette limitation est
due a la bande passante du modulateur éléctroueptie plus, les photo-détecteurs utilisés
ont une bande passante de 20 GHz, ce qui suppesdeguimpulsons d’'une durée de 1 ps,
utilisées dans l'expérimentation ne pourront pa® @&étectées. Le détecteur dans ces
conditions agit comme un filtre et il y aura né@@ssnent une forte perte de puissance. Il faut
noter par ailleurs que les CANs électroniques aét simulés par un oscilloscope a
échantillonnage dont la performance est probablenmeailleure que celle des CANs

disponibles en pratique.

A cela, il faut ajouter également le fait que laltitude de composants photoniques
utilisés (FM, AT, PBS, WDM) peut limiter aussi laipsance par I'ajout de pertes optiques.
Ce qui explique certainement la présence de 'EDFte avant le modulateur. L'EDFA bien
guamplifiant le signal est également une sourc@pkmentaire de bruit. Effectuer
'échantillonnage par découpe spectrale nécessde disposer d'une source optique

impulsionnelle large bande, donc d’'impulsions uttoairtes temporellement (de I'ordre de la
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femtoseconde). La propagation d’impulsions coudass les fibres optiques est source
d’effet non linéaire. Si I'on tire profit de l'autmodulation de phase qui élargit le spectre des
impulsions, l'effet Raman par contre doit étre bigéré pour qu’il ne dégrade pas les

performances du systeme.

Dans les architectures qui utilisent la vobulatiogaire de I'impulsion, il ya un risque
de dégradation de leur profil temporel par dispersiOn remarque également que la
synchronisation du systeme est assurée par desslignretard qui le plus souvent sont
obtenues par des collimateurs fibrés. On devinénast qu’une telle structure est non

seulement une source de pertes de puissance, enpigsique sa stabilité n’est pas garantie.

En conclusion, on peut dire par comparaison avetgfaultiplexage temporel que la
présente technique (démultiplexage fréquentiel)asahtage de nécessiter des dispositifs
passifs. Cet avantage exige par contre de dispdsesources optiques larges bandes et
stables. Or I'état de I'art de telles sources n®i’'on les obtient le plus souvent par des
techniques de blocage de mode passif. De telleses®ue sont pas idéales pour étre utilisées
en tant que sources systemes car non seulemensefieinstables, mais également et surtout,
leur rythme de fonctionnement n’est pas accordabilégalement, les auteurs ont signalé que

la limitation est due au bruit d’intensité de lais® laser.

11.4.1.2 Technique d’étirement temporel

Dans les architectures précédentes, I'échantiliganest effectué dans le domaine
optique et la quantification est assurée par ded<Alectroniques conventionnels. Dans
'approche proposée ici, le signal est élargi terajpement par voie optique et un CAN
électronique se charge de I'échantillonner et daumériser. En étirant temporellement le
signal électrique, on réduit sa bande et un CANtéaique lent peut dans ces conditions,
étre sollicité pour I'échantillonner et le numérisee schéma de base de cette technique est
indiqué sur la Figure 11-12.
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Figure II-12: Schéma de principe du Time Stretch, (a) cas d'gmasinon continu, (b) signal
de longue durée, (c) principe optique d’étirememhporel

La partie(b) de cette figure concerne le cas d’'un signal contégpétitif. Dans ces
conditions, le signal est d'abord aiguillé vers damnches paralleles ou il est élargi
temporellement par voie optique et traité ensuiieym CAN électronique conventionnel. La
partie (a) par contre concerne le cas d’'un signal non confsignaux radar) ou une seule
chaine d’étirement et de conversion analogique nigone est utilisée. L’étirement temporel
se fait par dispersion chromatique (partie (c)urReela, I'impulsion issue d’'une source laser
est envoyée dans une premiere portion de fibreetise D; et de longueut; de sorte a
établir une correspondance directe entre le temlaslengueur d’'onde. Cette impulsion passe
ensuite a travers un modulateur d’intensité élégptique ou elle est modulée par le signal
RF. L'impulsion modulée est ensuite envoyée dans seconde fibre dispersivie, de
longueurlL,, Cette seconde dispersion établit la correspondanite la longueur d’onde et le
temps. Le facteur d’étirement est donné approximaient paM = (L, + L,)/L; Le signal

étiré est ensuite échantillonné et numérisé paAN électronique conventionnel.

Performances de la technique

La fréquence d’échantillonnage atteinte par unsidteme est.fo ou fe est la
fréquence d'échantillonnage d’'un CAN individuel Bt est le facteur d’étirement qui
correspond en général aux nombres de branchesralielga La bande passante effective du

CAN global est également augmentée du méme fablelre fait que le signal soit ralenti
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temporellement a pour avantage de relacher la aates sur le jitter de I'horloge de
synchronisation du CAN électronique. En effet, nauens vu au chapitre | que le jitter est
inversement proportionnel a la fréquence du sigkalAinsi, en réduisant cette fréquence par
étirement temporel, on relache bien la contra@igantitativement, le SNR est augmenté de 6
dB par octave. Cette particularité n’'est pas oleerdans les architectures utilisant le
multiplexage temporel de plusieurs CANs. Elle esbppe a la technique d’étirement
temporel.

Il faut noter cependant qu'il existe deux typesjitter dans un systéme a étirement
temporel, le jitter des impulsions optique et calui CAN électronique. Pour un signal non
répétitif ou une seule voie détirement et de cosiom est utilisée, le jitter du laser
n’intervient pas car une impulsion unique suffiupte traitement. Par contre, pour un signal

répétitif de longue durée, le jitter du laser iefhge les performances du systéme.

Un bilan des sources de bruit (bruit thermiquejtbie shot, RIN, etc.) du systéme
d’étirement peut laisser croire a une dégradatesmkrformances du fait de la segmentation
dans le cas des signaux répétitifs. En effet, logskg signal est étiré d’'un facteur M, la
puissance moyenne du signal et par conséquentuerdomoyen sont réduits du méme
facteur par principe de conservation de I'énergi@si, si nous tenons compte du bruit de
shot, le SNR restera inchangé et il en est de nt&ms le cas du bruit thermique [lI- 37]. Seul
le RIN du laser peut influer sur le SNR car ce aardépend uniguement de ce niveau de
RIN. A cela, on doit ajouter le fait que pour lagngaux non répétitifs, une seule voie
d’étirement temporel et de conversion analogiquméngue est utilisée, ce qui évite les
problémes de désappariement entre les voies. Mémdegs signaux répétitifs, il a été montré
récemment que les erreurs de désappariement pedtverdorrigées a partir de I'information
contenue dans le signal [II-38]. Un autre avanti@er cette technique est le fait que sur
chaque voie, le signal apparait comme échantilloané@ fréquence de Nyquist ou sur-

échantillonné alors gu’en réalité, il est échamtitié & une fraction de cette fréquence.

La technique d’étirement temporelle a permis delisga des CANO dont les

performances sont répertoriées dans le Tableau II-5
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Références Facteur Fréquence Nombre de bits Largeur
d’'étirement d’échantillonnag des impulsions
e

[11-39] 7.9 7.9 Géch/s Non disp. 160 fs
[11-40] 3-6-8 10 Géchls Non disp. 160 fs
[11-41] 3.75 30 Géchls 4

[11-42] 16.2 130 Géch/s 7.2 180 fs
[11-37] 6 120 Géchls 3.8

Tableau 1I-5: Performances réalisées avec la technique d’étirérnemporelle

La performance record atteinte a ce jour a l'aide cgtte technique est une fréquence
d’échantillonnage de 130«s obtenue pour un facteur d’étirement de 16.242l- Les
auteurs ont étiré un signal de 18 GHz de bandaujasijl GHz. La longueur; était de 2.7

km et L, de 41.12 km, avec une impulsion de durée 180dsSNR obtenu est de 45.2 dB soit
7.2 bits effectifs. Ce qui bien que encourageasteraéanmoins en dessous de notre besoin de
10 bits effectifs.

Limitations

La premiére source de limitation liée a la techeigtétirement temporelle est la forte
perte de la chaine de traitement. Il s'agit priatément des pertes de conversion électrique
optique, optique-électrique et des pertes d’ingeriles composants photoniques utilisés.
C’est pourquoi ces systemes utilisent un EDFA gaucompensation des ces pertes. Mais
l'utilisation d’'un EDFA génere un bruit de batterheantre le signal et I'ASE qui peut
dégrader le SNR [II-37]. De plus, propager une efgpuissance optique dans une fibre
dispersive peut étre source de non linéarités irat#ss. Par exemple dans la référence [lI-
42], les longueurs de fibre de 2.7 km et 41.12 kilrsées pour étirer une impulsion de 180 fs
jusqu’a 3.9 ps ont déformé I'impulsion et par cansnt dégrader la qualité du signal.

Un autre phénoméne non moins négligeable est lalip@mtroduite par la dispersion
linéaire dite ‘dispersion penalty Ce phénomene est identique a la dispersion Ipedas
liaisons optiques classiques [II-43] a ceci pres gon amplitude est réduit du facteur M. Une
solution utilisant la modulation SSBifgle Side Band été propose dans la référence [11-44]
pour compenser linfluence de cet effet. Une aytossibilité pour réduire la dispersion

penalty est l'utilisation d'un modulateur ‘chirpéEn effet, si le chirp introduit par le
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modulateur est opposé au chirp introduit par lgelision, la dispersion penalty peut étre
supprimée. La dispersion non linéaire quand agdleére des erreurs de phase résiduel [ll-
37].

Un autre challenge pour ce systéme dans le caguol@us de longue durée est la non
uniformité spectrale de la source. Cette dernieppur effet de provoquer une modulation
temporelle dans la premiere portion de fibre, et panséquent de distordre le signal
électrigue pendant la modulation. Cette non unift@rdevient par la suite variable dans le

temps a cause du jitter [11-45, 11-46].

11.4.1.3 . Technique de décodage de phase
Dans la plupart des architectures décrites précgut I'échantillonnage optique est
réalisé a I'aide d’'un modulateur éléctro-optiquena sortie. Un tel modulateur a une fonction

de transfert qui est définie de la maniére suivante

Pout = 1 Pn {1+ CO{W—&)H (11-9)
2 V.

Ou Py et Py, représentent les puissances a l'entrée et a ldesdu modulateur
respectivementVi,(t) est la tension électrique a convertir\gt représente la tenson demi
onde du modulateur. Cette tension est généraled&inie comme la tension appliquée pour
laguelle le déphasage entre les deux bras derféntenetre est de. Méme si cela n’est pas
évoqué par les auteurs dans les précédentes atohéi® il est clair qu'une telle
caractéristique non linéaire va influer nécessadrnsur les performances du systeme par
I'introduction de distorsions. C’est ainsi qu’urrteén nombre de travaux ont été réalisés dans

le but de linéariser cette fonction de transferaelulation.

La plupart de ces techniques de linéarisation somnt optiques, soient électriques.
Les techniques de linéarisation optiques utiliseatir la plupart du temps une cascade
d’interférométres connectés en séries et/ou enl@ardll-47, 11-48]. Elles ont atteint des
performances en SFDR proches des limites théoriquas elles restent limitées en bande
passante et sont difficiles a mettre en ceuvre. BPeujui est des linéarisations électriques,
elles utilisent généralement des linéariseurs dédigtorsion qui sont des dispositifs
électroniques non linéaires dont le but est d’ohtiice des distorsions qui vont compenser
celles introduites par la modulation [11-49, II-5@es linéariseurs électroniques sont limités
pour une utilisation haute fréquence. Nous avom®sX dans la référence [lI-51], un état de
I'art de I'ensemble de ces techniques de linéaosaElles ont ainsi inspirédsR Clark & al
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dans le développement de leurs architectures deGAN utilisent une technique originale
qui consiste a linéariser de fagcon numérique laction de transfert de modulation.
L'originalité est gu’elle associe les opérations amversion analogigue numérique et de
linéarisation. La sortie numérisée du CANO est ex@é pour inverser la fonction de

transfert de modulation.

Principe de la technique
La présente technique dite “échantillonnage pacodage de phase” utilise la
linéarisation numérique en combinant les deux e®rtiomplémentaires d’'un modulateur a

deux sorties pour inverser la fonction de traigfermodulation (Figure 11-13).

Signal Photo-
RFl | détecteurs
A
o Modulateur ll> CAN
—>] éléctro-optique N DSP —
déphasage 3 CAN
() |B l/

Principe du codage de phase

Déphasage Sortie de ) Algorithme
phasag Intensité , interférometre | Sortie. de sortie
A numérique

in @ Sinﬂ[lA_Ia]
(@) (b) © Un*le

Figure 1I-13 : Schéma du principe de codage de phase, (a) dépbasafpnction de Vin.
(b) Fonction de transfert des voies A et B de diiféromeétre,(c) Inversion de la fonction de

transfert.

En effet, dans le cas d’'un échantillonnage éleptique, les signaux émis par le laser
sont de type impulsionnel. Ces impulsions sont riéstupar le signal électrique a numériser
et chaque sortie du modulateur est détectée sépatépuis quantifié par un CAN
électronique conventionnel. Les sorties humériséas ensuite stockées dans un systeme de
traitement numeérique qui se charge d’inverser laction de transfert de modulation. De

facon quantitative, cette technique se présenteresuit: siE, est I'énergie d’une impulsion
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qui traverse le modulateur a deux voies, les sode mettent sous la forme suivante (en

supposant une polarisation en quadrature du maealw)at

E,. :5 1+sin nvi”—(t) (11-10)
2| vV, )|

= :5 1-sin ITVin—(t) (11-11)
2 vV,

Une fois ces deux voies détectées et numériséesgsonmpere la tensioWiy(t) appliquée au

modulateur par la relation suivante:

v, (t)= V—]’T{sin‘l(%ﬂ (I1-12)

Le terme entre parenthese de la relation (II-1pyésente le déphasagg En fait, c’est ce
déphasage qui est décodée numériquement d’ou ledeaécodage de phase. Une fois cette
opération réalisée, on remonte a la tension apfdigen multipliant ce déphasage par la
quantité /1t Il apparait clairement une relation linéaire erig dephas@, et la tension

Vin(t) appliquée au modulateur (Figure 1I-13 (a)).

Performances de la technique

Le décodage de phase que nous venons de présadenpplicable que lorsque la
représentation des deux voies par les relatiorB0{llet (11-11) est valide. Ce qui ne pose pas
de probleme a priori car I'on sait actuellement cawoir de tels modulateurs. Maintenant
pour ce qui est de la linéarité de la techniquie, ®¢ peut étre limitée que par la précision
avec laquelle les quantitésy Eet B3 sont mesurées. C’est ainsi qu’'une réduction des
distorsions d’harmonique d’ordre 3 d’environ 21 dBu étre obtenue dans la référence [lI-
52] et ce pour un taux de modulation d’environ 83Paur ce qui des distorsions
d’'intermodulations, une réduction de leur influerec@ermis d’obtenir de fortes valeurs de

SFDR. Les performances obtenues sont resuméesedaakleau 11-6.

Références Fréquence Largeur des | Nombre de | Valeurde Taux de
laser pulses bits effectifs SFDR modulation
[11-53] 500 MHz 130 ps Non disp. 84 dB Norsoli
[11-29] 208 MHz 30 ps 7.5 bits 87 dB 15%
[11-54] 505 MHz 30 ps 8.2 bits 78 dB 15%

Tableau I1-6: Performances obtenues par le codage de phase
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On constate a partir du Tableau 1I-6 que la tedmige décodage de phase a permis
d’atteindre le nombre record de 8.2 bits effegtifaais atteint a ce jour dans une architecture
hybride de CANO. Ce qui reste trés encourageanitoetve que cette technique ouvre un réel
potentiel pour la conversion analogique numérigyeede. De plus, on constate également que
la relation (11-12) qui permet de reconstitugr(t) est indépendante de I'énergig He

impulsion laser, ce qui prouve que cette techaigst indépendante du bruit généré par le
laser. Cela est confirmé par les auteurs car uppression de 60 dB de ce bruit a pu étre
obtenue dans la référence [II-55]. Enfin, les axgeant signalé que toute imprécision sur le

point de polarisation n’affecte pas la linéaritée entroduit simplement une erreur d'offset.

Limitations

La technique de décodage de phase utilise deus deielétection et de quantification,
ce qui sous entend que des problemes de déséguglilre voies vont certainement exister et
dégrader la qualité du signal transmis. On congtgtdement dans le Tableau 11-6 que les
fortes valeurs de SFDR ont été obtenues pour téefataux de modulation (environ 15%).
Or ces faibles valeurs de taux limitent le rapighal a bruit. Ce qui peut expliquer la forte
différence entre la SFDR et le nombre de bits &ffeobtenus. Les auteurs ont également
constaté la présence d’autres sources de nonitéstelle que la saturation de la photodiode.
Pour mettre en évidence ce phénomeéne, ils ons@itileux photodiodes de diamétre 50 um et
300 um [ll-29]. Cette derniére a permis d’obtemie SFDR de 87 dB alors que celle obtenue
pour la photodiode de 50 um est de 78 dB, soitdiffiéence de 10 dB ou 1.7 bits effectifs.
Les temps de réponse des photodiodes étant propoets a leur diamétre, celles-ci
présenteront moins de non linéarités pour des tetepseponse supérieurs a la durée de

limpulsion incidente.

En conclusion sur cette partie, nous pouvons dire lg technique de décodage de
phase apparait comme la plus performante des tpaeshybrides de conversion analogique
numérique optique car elle reste la seule a préseles valeurs proches de notre objectif de
10 bits effectifs. Aussi, elle semble outrepasesrlimitations constatées dans les techniques
précédentes, notamment celles liées au bruit disit® des sources lasers. Elle permet
également une linéarisation de la fonction de feahde modulation. En revanche, d’énormes
efforts restent a faire sur cette technique pamitdr I'influence des limitations signalées

précédemment.
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I1.4.1.4 Résumé des techniques hybrides optiques

électroniques
Les différentes techniques de conversion analogueérique assistée par I'optique
gue nous venons de présenter utilisent des teabsigptiques d’échantillonnages suivies
d’'une quantification électronique. Les performanaketnues pour ces différentes techniques

sont résumeées dans le graphique la Figure 11-14.

CANSs hybrides
Optique
électronique

Division Division
Temporel de longueur
(E/O-Switch) d'onde
Vobulation Découpe
linéaire spectrale

y ' {

fo =10 Géch/s f, = 15.8 Géch/s||f, = 12 Géch/s||f, = 130 Géch/s
Negt = 7.5 bits Neit = 6 bits Negt = 5 bits || Nei = 7.2 bits

f, =505 Méch/s
N = 8.2 bits

Figure 1l1-14: Techniques de CANs hybrides et performances oldenue

On constate que ces techniques de CANO ont peratiteiddre des vitesses de conversion
extrémement élevées (jusqu’a 13@43) non envisageables par leurs homologues purement
électroniques. Les dynamiques de codage (nombréitdeeffectifs) restent relativement
faibles (a peine 8 bits). Cette limitation s’expi@par les problémes de déséquilibre entre les
différentes voies de détection et de quantificatitlisées dans la plupart des techniques. La
technique dite de décodage de phase présente lleureiperformance en terme de bits
effectifs, mais la fréquence d’échantillonnage plaguelle cette performance est obtenue

reste relativement faible (505¢M's) pour I'échantillonnage direct de signaux RF.

On retient de cette partie que les techniques tgbride conversion analogique
numérique optique ont relevées les défis de vite€se qui prouve que pour de telles

structures, le probleme n’est plus I'échantillormadira rapide mais la dynamique de codage
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car les nombres de bits effectifs obtenus restaifiiefs. Les chalenges futurs sur de tels
systemes seront donc de dégager des architectuireemnettent d’augmenter le nombre de
bits effectifs.

11.4.2 Architectures basées sur des techniques optiques
de génération de code binaire

Contrairement aux systémes précédents ou la nuatiérisest assurée par des CANs
électroniques conventionnels, les architecturecaearagraphe mettent en évidence des
techniques de numeérisation tout optique. Ces tgci@si de conversion sont anciennes par
rapport aux techniques hybrides. Le premier progityt celui développé pat. F. Tayloren
1975 et il est fait a base d'interférometres de MAehnder (MZ). Ensuite d’autres
architectures ont été développéka. plupart de ces structures générent le code riinpair
comparaison du signal de sortie avec un niveagfdeence. Un0’ ou un ‘1’ est généreé selon
gue le niveau du signal est en dessous ou au désseil. Le code généralement utilisé est

le code Gray car il permet (comme nous le verrdns pin) de limiter les erreurs en sortie.

Nous commencons par présenter le schémaagéor qui, bien que n’ayant pas fait
I'objet d’une utilisation pratique fut I'un des pnéers convertisseurs analogigues numériques
optiques (CANO) a étre réalisé. Ensuite, nous ptésens les autres techniques de

conversion (codage en longueur d’onde, effet nodrlre optique, codage en puissance etc.).

11.4.2.1 Le schéma de Taylor
En 1975, Taylor montra que la périodicité de laisat’'un modulateur éléctro-optique
de type Mach-Zehnder (MZ) pouvait étre exploité@irpcomparer a un seuil la tension de
commande du MZ. Ainsi, en associant plusieurs naiduts MZ avec des tensions;
multiple de 2, on peut, en comparant une tensiatogique a des seuils successifs en extraire

une valeur numérique.

Principe de la technique

Le schéma de principe de la technique est indiquéasFigure 1I-15(a). Le signal RF
a numériser est distribué en paralléle sur unee smterférometres de type MZ qui sont

symétriques les uns par rapport aux autres. Um Exsenode impulsionnel échantillonne le
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signal et des comparateurs rapides produisent de cmmérique du signal échantillonné.
Chaque branche (chague MZ) du montage représditePour réaliser une conversion $ur

bits, il faudraN modulateurs. Chaque sortie des modulateurs esttdétpuis comparée avec
un signal de référence obtenu a partir du laserOUou un ‘1’ est généré selon que la sortie

du modulateur est au dessus ou en dessous dérenét placée dg/2.

Le code digital généralement choisi par les aut@stsle code Gray mais, il est
possible de choisir sa propre représentation. loéxatu code Gray est motivé par le fait qu'il
permet de minimiser dans une certaine mesure geelgueurs de conversion comme le
montre la Figure 1I-15(c). En effet, en observaette figure, on constate que la plage de
codage est petite comparativement a la Figure ()1§ui est celle d’'un code Gray. Ce qui
implique qu’une toute petite variation de la tensamalogique a numériser peut entrainer une
modification dans la séquence des bits, c'estaéalie par exemple 2 ou 3 codes peuvent
changer a la fois. Ce qui peut constituer une sodrerreur supplémentaire dans le processus
de conversion analogique numerique. Alors que tmmrede Gray, il 'y a qu’un seul code
qui peut changer a la fois.

Photodiode Ampli
/ transimpédance

Vin(®)
Electiode  trrertrrsssedersessnnas,

Sortie
digitale

ClN W W W W .. =
010 1010 1010 1010 1 0o 1 0 1 o0 1 0 1 0

(b) (©]

Figure 11-15: (a) schéma de Taylor pour un CANO 4 bits, Allure itensités en sortie des
modulateurs, (b) code quelconque et (c) code Gray

L'implémentation du code Gray est basée sur unxchonvenable des tensions de
polarisation des différents interféerometres [lI-3657, 11-58]. L'intensité a la sortie des

modulateurs se met sous la forme suivante :
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| =A COSZ(A—;”” +ﬁj (11-13)
ou
(I1-14)

Avecn =1, 2..., NetV, est 'amplitude maximale de la tension\eest une valeur de cette
tension comprise ents®/,,. La phase statiqug, introduite par la tension de polarisation est
choisie de sorte qug; = - 772, ¢->= 0 et ¢, = 7 pourn allant de3 aN. Pour le code Gray, les
tensions continues de polarisation sont appliqaéesorte quep; = - 772 et ¢, = 772 pourn
compris entre etN. Le pas de quantificatio@ est pris égal a la moitié de la valagrde la

branche correspondante au LSB soit pour un CANoés:

71

Q= 2KL,,

(1I-15)

Pour les bits de plus fort poids, la tens\gpaugmente successivement d’'un facteur 2 et la

longueur de I'électrode diminue du méme facteurrmente montre la relation suivante:
L, =2""L, (11-16)

Oun =1 correspond au LSB et= N au MSB. La tension maximale convertible est donnée

par:

V, =27, (11-17)

Avantages de la technique

Le schéma de Taylor nécesditecomparateurs pour une conversion Nuits en lieu
et place d@"“-1 comparateurs utilisés pour les CANs électroniq@esqui a pour avantage de
réduire considérablement la puissance électriqumed’part, et d’autre part, de limiter
l'influence des erreurs dues aux comparateurs.€bfisation en optique intégrée de la série
d’interférométres est un gage de stabilité du systdDans la référence [lI-57], les auteurs ont
testé avec succes un convertisseur 4 bits fonaitna une fréquence d’échantillonnage de
828 Mfs pour un signal analogique de 413 MHz. La longukucanal LSB atteignait 18
mm, la largeur du guide optique était de 6 um poe longueur d’onde de fonctionnement
de 1.06 pm. La tensiox, (LSB) valait 2.1 V,Q = 1.05 VetV, = 8.4 V,ce qui reste

maitrisable.

Traore Brahima / Institut de Recherche XLIM / Déparent Photonique 88



Limitations

Le procédé de base nécessite autant d’interféremgtre de bits et de plus le nombre
de bits augmente avec la longueur de I'électrodeahal LSB, ce qui est défavorable en
terme de bande passante. Par exemple, pour raatiseAN 8 bits, la longueur des électrodes
évoluent dans l'ordre L, 2L, 4L,..., 128L. Cette exige affecte nécessairement la capacité
du dispositif et par conséquent impose une linutaé la résolution d'une part, et d’autre part
pose un probleme dimpédance pour le circuit éedtjue qui devra les commander en

paralléle.
Une autre source de limitation du systéme de Tagdbrda faible valeur de la tension
V, exigée pour le canal LSB lorsque I'on veut gagaerrésolution. L'expression de cette

tensionV,; est donnée par :

v =V (1-18)

7 N-2
2

Ainsi, pour réaliser un CANO 8 bits et si on fiXg = 5V, il faut des interféromeétres avec une
tension V, d’environ 0.078 V! A notre connaissance, il n'égispas a ce jour des
interférométres MZ avec une valeur aussi faibléetsionV,; que ce soit sur LiNbQou sur
matériau polymere.

Des auteurs ont proposé des méthodes permettargndénter le nombre de bits en
limitant le nombre de MZ d’'une part, et d’autre tpan relachant les contraintes liées a la
faible valeur de la tensioN, Pace et Styer ont proposé une méthode s’inspirant de la
technique d’analyse mathématique ditesystemales nombres symétriques ou (SNS) et
qui a permis de réaliser un CANO 10 bits avec seetd trois MZ [II-59]. L'inconvénient de
cette technique est qu’elle nécessite en revanch&mbre élevé de comparateutalali et
Xie ont développé une méthode qui s’affranchit deaialé valeur dé/,[11-60]. Elle utilise la
méme longueur d'électrode pour les MZ montés ere sgéu en parallele avec un choix
convenable de leurs différentes tensions de palasis mais elle reste néanmoins limité en

résolution.

11.4.2.2 Techniques utilisant le codage en longueur

d’'onde

Dans ces techniques de conversion analogique ngueéroptique, le signal
analogique est codé en longueur d’onde (ou en émrp). Ce codage est sensé supprimé
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linfluence des non linéarités de puissance dehkire optique. Une analyse spectrale ultra-
rapide est effectuée pour déterminer la longueande de I'impulsion d’échantillonnage et
en extraire l'information sur le signal utile. Lformation spectrale est ensuite convertie en
une information binaire directement exploitablelo8el’architecture utilisée, les systemes
réalisant I'analyse spectrale peuvent étre da®gilspectraux périodiques [lI-61 a 1I-65] ou

des éléments optiques diffractifs [11-62].

Dans la littérature, plusieurs solutions sont psg@s pour réaliser la fonction de
codage en longueur d'onde. L'idée étant de réalistte opération de codage de facon
linéaire autant que possible afin d’établir undatren de la formeld = f(V). Les solutions
largement utilisées sont soient une modulationctérel’'une source accordable, soient une
modulation externe. Nous allons maintenant analigsepotentialités de quelques unes de ces

structures pour une application CANO a hautes fages.

[1.4.2.2.1 Architectures a base d’éléments optiques
diffractifs

Dans ces architectures, le dispositif effectuaandlyse spectrale est réalisé par
codage holographique. Nous rappelons que l'holdgeagst un procédé qui permet de
mémoriser la phase d'une onde lumineuse au momeénglle impressionne une plague
photographique. Cette mise en mémoire de la phstseb¢éenue en faisant interférer sur la
plague l'onde considérée avec une onde de référdooe la répartition de phase est
parfaitement connue et reproductible. La plaquetqiraphique enregistre les franges
d’interférence, le noircissement étant maximum androits des franges brillantes, la ou les
deux ondes sont en phase. Il s’agit dans ce casllogramme d’intensité. Un traitement
chimigue de la plaque photosensible permet de biantologramme en supprimant le
volume de gélatine photosensible qui a été expusiéc{). On obtient ainsi un hologramme
de phase (structure en creux et bosses) dontcbefté de diffraction et de transmission est

bien meilleure.

Un fois I'hologramme réalisé, on I'éclaire avec uaede identique a l'onde de
référence, chacun de ces points devient alors wueces d’ondelettes cohérentes. Un
hologramme peut également étre réalisé numériquepagrgravure précise d’'une plaque de
verre. Le motif gravé est calculé pour fournir Bensouhaitée sous illumination du faisceau
de lecture. Ce type d’hologramme “artificiel” eappelé généralement un élément optique

diffractif ou DOE Qiffractif optical elementen anglais.
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Principe de la technique

Le schéma de principe de la technique est indigudasfigure 1I-16 (a). Il s’agit la
d’'une version récente [lI-62] car nous avons dég@senté la version antérieure dans la
référence [11-63]. Ici le codage en longueur d’omrde réalisé par modulation acousto-optique.
En effet, la propagation d’une onde acoustique barque progressive dans un matériau crée
un réseau d’indice dit de Bragg apte a provoquadiffaaction d’'un faisceau optique. Le
réseau étant mobile, il s’ensuit un décalage deetpuence de I'onde optique incidente d’'une
valeur égale a la fréquence de l'onde acoustiqueteClerniere est créée par la tension
appliguée sur des électrodes déposées sur le enatgri doit présenter des propriétés piézo-
électriqgues importantes. Dans notre cas, la terdgooommande serait le signal électrique a

convertir.

Sur la Figure 11-16, le DOE est composé 'ié®ments (hologrammes), le nombte
représentant le nombre de bits de conversion. legtitbtn du faisceau émergeant de la cellule
acousto-optique (AO) détermine I'élément qui sétaniné. Chaque hologramme est congu
pour produire 3 faisceaux de lumiére correspondaBtbits de conversion. En fait, il s’agit
d’'une paire de 3 motifs complémentaires transpbtteaméme information et ayant la méme
géomeétrie [lI-64]. Leur disposition est telle queaque motif brillant & un complémentaire
noir et vice versa. Et comme dans le plan des tites; seuls les motifs brillants sont
détectés, tout ce passe comme si 3 faisceaux mmrdrde I'hologramme. Une lentille placée
juste apres le DOE permet d’obtenir les faisceaarsdle plan des détecteurs, lesquels
permettent selon la présence ou I'absence de lard@&igénérer respectivement un “1” ou un
“0”.

Cellule
acousto
optique

) <
i AR >
= AOX >
Signal . >
analogique DOE Photo-
(a) détecteurs

° o ° ° ° ° o °
° ° ° o o ° ° °
° ° ° ° ° °
o o o o ° ° . .
o o ° ° ° ° o o
o ° ° o o ° ° o

(b)

Figure 1I-16: (a) Schéma de principe du CAN optique, (b) codey@aarespondant
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Avantages de la technique

Il faut noter ici que les auteurs ont utilisé uoarse laser He-Ne qui est un composant
disponible et bon marché bien que sa longueur @amel soit pas celle des applications
télécoms. L'intérét ici réside dans la source lasentinue, prouvant qu'une source
impulsionnelle n'est pas nécessaire. Les auteurpamailleurs testé avec succes un CAN 3
bits fonctionnant a 2.5 p4/s. La fréquence d’échantillonnage étant détermiméquement
par la vitesse du son dans la cellule acousto-optiet par le diametr®ao du faisceau

focalisé. Elle est donnée par:

F o= (II-19)

Ou vest la vitesse du son dans I'AO et vaut 4000 mrs dzlle de la publication. Cette
relation montre que moins le faisceau laser eggelamplus grande est la fréquence
d’échantillonnage car la possibilité de variation lthngle de déflection est rapide. Les 2.5
Mec{S ont été obtenus pour un diametre focalisg De 1.5 mm, ce qui est facilement
réalisable avec les dispositifs optiques de corerezg actuelle. Les performances obtenues

dans la littérature pour des architectures singtagont indiquées dans le Tableau II-7.

Références Fréquence Résolution Observations
d’échantillonnage
[1-62] 2.5 Ms 3 bits Laser He-Ne et déflecteur
AO
[1-63] Non disponible 6 bits Laser accordable et
Réseau de diffraction

Tableau II-7: Performances avec les DOE

Limitations

La premiére source de limitation est la difficulté la conception en optique libre du
dispositif, car focaliser un faisceau dans un diaende I'ordre du pm n’est pas évident a
obtenir. Aussi, pour notre application, la frequemc signal est élevée (30 GHz environ) et
les modulateurs acousto-optiques sont limités équience de fonctionnement. La génération
et la propagation d’ondes acoustiques a des frégsemulti-GHz est encore au stade
expérimental. Le décalage en fréquence étant édal feéquence du signal, I'excursion
maximale sera limitée a la largeur de bande dussigiie soit quelques centaines de MHz, ce

gui imposerait a I'analyse spectrale optique ués kraute résolution difficile a obtenir.
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Ensuite vient le compromis entre la fréquence deversion et la résolutiol. Ce
dernier est déterminé par le rapport entre la digtdatérale par laguelle le faisceau peut étre
balayé dans le plan 1AQ) du DOE (ou L est la distance entre la cellule AQeeDOE) et le
diamétre oe du faisceau. Il vaut :

2N -1= M (11-20)

DDOE
Ou Adgcorrespond a I'angle de balayage du DEO (voir ledi+16). En effet, augmenter la
frequence de conversion en diminuant le diamétgg oir la relation 11-19) entraine
'augmentation de la divergence angulaire du fascet par conséquent conduit a une faible
résolution pour le CANO. Ce compromis entre la figgce d’échantillonnage et la résolution
montre que dans le meilleur des cas et en fondéfa performance des dispositifs mis en

jeu, les auteurs ne peuvent obtenir mieux ques3 bit

Il faut remarquer par ailleurs que la focalisattnfaisceau sur un hologramme doit
étre la plus précise possible car toute illuminaties éléments voisins peut constituer une
source supplémentaire d’erreur. Une alternativela pourrait étre la réalisation en optique
intégrée du dispositif. Pour cela on utiliseraiewsource laser accordable, un démultiplexeur
en longueur d’'onde et le réseau DOE. Reste quaidaHilité sur un méme substrat de ces
différents dispositifs doit étre prouvee. Aussitdde effectuée par les auteurs est partielle car
elle s’est limitée a sa faisabilité optique. Uneraghe plus compléte incluant par exemple les
caractéristiques dynamiques comme le SNR ou la SpBettrait de cerner I'efficacité

réelle du systeme.

[1.4.2.2.2 Architecture a base de filtres spectraux
périodiques
En lieu et place des éléments optiques diffracidOE) qui réalisent I'analyse
spectrale dans la structure précédente, est utilisies filtres spectraux. Ces derniers peuvent
étre réalisés a base de spectrometres interfdseatdeux ondes ou de réseaux de Bragg. A la
différence de la structure précédente ou le syseshetalisé en optique libre, ici tout est fait

en optique guidée.
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Principe de la technique

Le schéma de principe de la technique est indiguéasFigure [I-17. Le signal RF a
numeriser, qui module directement une source laseordable permet de faire varier sa
longueur d’'onde d’émission en fonction de la temsppliquée. Le signal optique (qui est en
fait le signal RF codé en longueur d’'onde) est kaspartagé vers une série de filtres
spectraux périodiques. Chaque canal représentd.ureb filtres sont congus pour créer une
période double d’'un filtre a l'autre. Lorsque l'amfnation contenue dans le signal rencontre la

bande de transmission du filtre, un ‘1’ est gérsémén c’est un ‘0’ qui est géneéré.

Filtres Fibrg
sgeptrgux égalisateur Comparateur
— périodiques de retard

w VTRV o ol e

Vin(®)

t

g
—> laser = 0 Vet
accordable . | |
Vref
— I (0 [ PO | b MSB
. Vref
Filtres de
Mach-Zehnder y—
] _ / _&—Mss
A

Fonction de
transfert du
filtre

Figure 1I-17: Schéma de principe du CANO 4 bits a base de fifpestraux périodiques

Performances et limitations

L'utilisation de composants passifs et la simpéicidu systeme facilitent son
intégration monolithique. Ici, la résolution (norelde bits) du systeme est déterminée par la
plage d’accordabilité de la source laser et lalodi®m du filtre. En effet, si on considere une
plage d’accordabilitédd de 100 nm et pour réaliser une conversion sur i tifaut une
résolution du filtre d’environ 0.024 nmA4/2Y, N étant le nombre de bits), ce qui reste
possible avec les filtres de Bragg disponiblesellgment. Les auteurs ont réalisé un CAN 4
bits fonctionnant & 10 &{s [II-64]. Cette résolution de 4 bits est due g@pdaformance des
fillres de Bragg utilisés et la limitation impos@ar la cavité Fabry-Perot de la source

accordable.
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Les différentes simulations effectuées par les uastesur de nouvelles structures
(source accordable, filtres spectraux) ont montrél @st possible de réaliser des CANO
fonctionnant & plus de 10s6ds avec des résolutions de 10 voire 12 bits. Ce®peances
exigent des sources accordables ultra large odilttes de tres faible résolution. Les auteurs
n'ont pu testés ces derniers cas a cause de [@dmaturée du projet, néanmoins I'état de
'art des différents blocs de I'architecture prougg’il est possible d'atteindre 10 bits
effectifs. Il est également possible de remplaeesdurce accordable par une source large
bande et un filtre accordable, mais la plage d’edatnilité de ce dernier peut étre un handicap

pour une conversion sur 10 bits.

[1.4.2.2.3 Codage en longueur d’onde par auto
décalage en fréequence d’une impulsion
soliton (SSFS)

Ici, nous présentons la derniére technique de @daglongueur d’onde présentée
dans la littérature et qui vise un objectif CANQe €bdage est réalisé par un décalage spectral
du spectre d’'une impulsion suite a une diffusioomBa stimulée. L’amplitude du décalage
étant liée et quasiment proportionnelle a la pumissade I'impulsion soliton [II-65, 11-66].
Suivant la non linéarité de la fibre optique etl@agueur mise en ceuvre, des décalages
spectraux de plusieurs dizaines a plusieurs cergala nanometres sont accessibles autour de

1.5 um.

Principe de la technique

Pour réaliser le codage en longueur d’'onde, uneailsign courte (2 ps) est modulée
via un modulateur électrooptique de type Mach-Zehngar le signal RF a numeériser.
L’impulsion modulée est ensuite amplifiee par unFADavant d’étre envoyée dans une fibre
fortement non linéaire. Par effet Raman, la fibgalise un auto décalage en fréquence de
limpulsion modulée. Un démultiplexeur 1 voie véMsdont chaque sortie est reliée a des

filtres spectraux adresse I'impulsion sur N voies.

Performances et limitations

L'effet SSFS présente une particularité tres irssmate, il s’agit du “nettoyage

spectral” qui consacre une amélioration de la ig@iapectrale du signal. En effet, dans le
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spectre de I'onde de pompe, seule la part qui spored a une impulsion soliton subit I'effet
SSFS. On retrouve donc dans le spectre décaléegueomposantes spectrales d’'une vraie
impulsion soliton débarrassée de la part non nagesa la propagation soliton, qui elle reste

dans la bande spectrale initiale.

La vitesse de conversion est ici limitée par ladeapassante du modulateur éléctro-
optique. Des modulateurs de 100 GHz de bande émtérhontrés et les models commerciaux
actuels ont des bandes autour de 50 GHz. L'un Helleages de cette technique reste le
nombre de bits qui est déterminé a la fois pa€lsathge maximal en fréquence que I'on peut
réaliser et la résolution du filtre. Il s’agit enitf de la méme limitation que celle du cas
précédent (plage d’accordabilité et résolution spér du filtre). Une impulsion courte avec
une forte puissance créte est nécessaire pousageal grand décalage en fréequence mais, les
impulsions courtes ont généralement un spectre latg compromis est a rechercher entre la

résolution des filtres et la durée des impulsions.

Comme une impulsion courte est nécessaire pourdiédionnage et la stimulation de
'effet Raman, les auteurs ont proposé une solupemmettant de régler le compromis
(résolution des filtres et durée des impulsionk)s’agit d’utiliser une fibre a dispersion
décroissantep@r exemple entre 5 et 0.5 ps/nm).lpuur réaliser une compression adiabatique
de I'impulsion. Ainsi, une impulsion de 2 ps petrteéramené a 200 fs et cette valeur est
suffisante pour réaliser un décalage importantréguience. Ensuite une fibre a dispersion
croissante est utilisée pour rétablir le spectigainde I'impulsion. L'usage d’un circulateur
terminé par un miroir de Faraday rotatoire peuliséacette fonction avec I'avantage que la
longueur physique de la fibre utilisée est rédditen facteur 2 d’'une part et d’autre part les
effets de polarisation sont supprimés. Il s’agitjlee de belles idées car les auteurs n’ont pas
réalisé le dispositif, ils ont juste simulé sa &hiditeé. Une résolution de 5 bits a pu étre

obtenue avec un décalage de 35 nm.

[1.4.2.2.4 Conclusion sur les technigues de codage en
longueur d’onde
Au dela de leurs faisabilités optiques, I'ensentdds structures précédentes (codage
en longueur d’onde, analyse spectrale, etc.) smmhises aux différentes lois de traitement
du signal et de l'analyse de Fourier. Nous allorsntenant réaliser une analyse assez

générale de leurs performances et de leurs apsitudépondre a nos besoins.
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Tout dispositif d’analyse spectrale se comporteroenn filtre linéaire présentant une
fonction de transfert de type passe bande carsé&gar une réponse impulsionnelle de durée
OTiire. C'est le cas notamment pour la spectroscopiegsmau de diffraction (Figure 11-16),
mais aussi pour des systémes interférentiels de ityyerférometre de type M-Z ou Fabry-
Perot. En premiére approximation, la fonction dangfert d’un filtre présente une bande
passanted qui est liée a la durédlsy. de la réponse impulsionnelle par I'expression

approchée :

~ 1 -
&= (11-21)

filtre

Il ressort de la relation (1I-21) que la résolutitnéquentielle de I'analyse spectrale est
inversement proportionnelle a la durée de la répamgulsionnelle. La conséquence de cette
propriété est que l'opération de filtrage spectfptend du temps”, et ce temps est

inversement proportionnel a la résolution spectilalmandée.

Considérons dans un premier temps, le cas dests®scutilisant la source laser
accordable pour laquelle nous considérons une plaeord 44 de 100 nm. Ce qui est
raisonnable au regard de I'état de I'art de cepadisifs. L’accordabilité de ces sources est
réalisée par introduction dans la cavité d'une smwté Fabry-Perot (FP). Un CANO 10 bits
nécessiterait pour ce FP une finesse F de 102% @ec un intervalle spectral libre ISL
d’environ 12 GHz soit 0.1 nm43/1024). Dans ces conditions, la réponse impulsionnedte e
estimée a 41 pslf2*ISL), soit une fréquence de conversion maximale d& 28Hz
(1/1024*F).

Une analyse spectrale est en général caractéraésaprésolution¥ qui dénote sa
capacité a distinguer spectralement deux signatigugs dont les longueurs d’onde sont trés
proches. Une analyse de I'évolution de la longwkoande ou de la fréquence d’un signal ne
peut se faire avec une précision meilleure quargeur spectrale du signal optique dont on
fait I'analyse. Pour résumer, cette résolution dlgse spectrale ne peut pas étre inférieure a

la largeur spectrale du signal.

On retient de ce qui précéde que pour les systarhase de sources laser accordables,
la difficulté majeure reste la possibilité de faiomctionner ces sources a hautes fréquence.
Pour ce qui est de I'analyse spectrale, il estiplesde réaliser des filtres avec des résolutions
autour de 0.1 nm, d’ou la possibilité de réalises @ANO de 10 voire de 12 bits. Les auteurs
ont simulé cette possibilité a 10 GHz, ce qui estoaeragent mais reste en dessous de notre

frequence de 30 GHz.
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Dans le systéme utilisant I'effet SSFS, les immuisi ont une certaine durée
correspondant a une largeur spectrale. Echantdlonm signal a 30 GHz nécessite de
disposer d'une impulsion courte proche pa Cette derniére présente un spectre d'une
largeur d’environ 10 nm. Si nous voulons réaliserGANO 10 bits, la résolution du filtre
doit étre inférieure & 0.2 nm (pour un décalage2@@ nm). La valeur de 10 nm pour
impulsion est assez considérable et impossitiaiger dans ces conditions. Il est possible
actuellement de disposer dimpulsions courtes eksfi spectralement, mais elles ne
disposeront pas d’'une puissance créte suffisaniergaliser un large décalage en fréquence.
Le compromis a trouver entre la largeur spectral&ichpulsion et la résolution du filtre rend

cette solution (conversion par effet SSFS) inadaptiir notre application.

Une solution alternative pour pouvoir atteindre obgectifs en terme de nombre de
bits est d’effectuer une réduction post-échamtiilmge de la largeur spectrale de I'impulsion.
Mais ici, on ne pourra se contenter d’'un simpledde car la modulation des impulsions par

le signal & numériser empéche leur spectre d'éméa€ sur la méme fréquence.

Il faut noter par ailleurs que la linéarité de fi&tf SSFS (fréquence en fonction de
I'énergie) n'est pas assurée. Le développemenketieftet est assez récent, et personne a ce
jour n’a vraiment étudié et quantifié suffisamment détail pour permettre de juger de sa
précision absolue et de son intégration dans uposif demandant une forte résolution
comme les CANO. De plus, le systéme proposé utilisenodulateur d’intensité dont on a

longuement expose l'influence de ses non linéasiti@des performances d’un CANO.

Par ailleurs, les impulsions dont il va falloirrai’analyse spectrale sont d’amplitudes
variables et ce, dans une plage assez importanteepacerber I'effet SSFS. Cela pose deux
problemes. D’une part, afin d’espérer détecter adndonnes conditions les impulsions de
faible intensité, on se trouvera dans une situadi®rsaturation pour les impulsions les plus
énergeétiques, ce qui induira certainement de Iphdiaie entre les différents canaux du
dispositif d’analyse spectrale. D’autre part,ataimpossible de fixer une valeur de seuil de

décision nécessaire pour fournir un signal numérigjnaire a analyse spectrale.

11.4.2.3 Quantification tout optique a base

d’interférometre non linéaire de Sagnac

Le schéma proposé ici réalise le codage et la gication dans le domaine optique a
partir de la boucle de Sagnac. L'effet Sagnac sbmsa faire propager 2 signaux en sens
opposés dans une boucle afin de déterminer laeiifé® de phase induite entre ces 2 signaux.
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Principe de la technique

Le signal analogique a convertir qui module unntrimpulsions est distribué entre
les systémes de quantification réalisés a partiladeoucle de Sagnac (encadré bleu sur la
Figure 11-18 [lI-67].

Signal Systé_rr_\e d_e Systéme Signal
X analogique quantification de détection optique
Signal optique Et de codage de seuil nUmérisé

analogique  gchantillonné

Codeur S1

Comparateur > S1

B

1

A
tZ t3 I—I Il 12 I3
l Comparateur IS 1o S2
LA» —
tot ot [ ] oot ot
e 1 Comparateur [ ————>s3
’ ]A

Boucle @ .A.LA.> —
t2

Codeur S2

Codeur S3

de Sagnac ty ty IR
. HNLF
n VA N
Impulsions d’'échantillonnages \
Entrée pot (@)
PC
i
N PC
| 1| - 7 8 Port e >
mpulsions sonde
pulsi () 3 M orr | mpulsions sondes
Entrée  Port Coupler 3 dB L=

Figure 11-18: Schéma bloc du CANO a boucle de Sagnac

Une conversion sur N bits nécessite N boucles dm&aen parallele. Les signaux transmis
par la boucle de Sagnac passent ensuite a trameseaond dispositif qui fait office de
détecteurs de seuil et qui est également réalisé awe autre boucle de Sagnac. En sortie de
ce dernier dispositif, un ‘0’ ou un ‘1’ est géné&eélon que le niveau de puissance est en
dessous ou au dessus du seuil. Les fonctions nifeéraen sortie des trois boucles de Sagnac

permettant de générer le code digital sont indis|sée la Figure 11-19.
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Figure 11-19: Fonctions de transfert des boucles de Sagnac ebléss numériques
correspondants.

Comme la boucle de Sagnac a une fonction de trankfeype sinusoidale, I'utilisation d’une
seconde boucle a pour but de tendre vers une ¢onadie transfert idéale de type
rectangulaire.

La boucle de Sagnac qui est constituée de 3 portgparte un coupleur 3 dB, un
coupleur WDM, une portion de fibre fortement nonéhire (HNLF), des contrdleurs de
polarisation (PC), un circulateur et un filtre apte (BPF). Par le port 1, sont envoyées les
impulsions d’échantillonnage a la longueur d’onile et modulées par le signal RF a
convertir. Les impulsions sondes a la longueur déok; sont parfaitement synchronisées
avec les impulsions d’échantillonnage et sont eéesypar le port 2. Les impulsions sondes
transmises passent alors par le port 3. Elles garihgées au niveau du coupleur 3 dB et
parcourent la boucle en sens oppose. Il faut nuerailleurs que les impulsions modulées
sont étirées temporellement de sorte a générermodulation de phase croisée (XPM)

uniforme avec les impulsions sondes se propageanstlé méme sens.

Si on appellepem cw, le déphasage de Iimpulsion sonde parcourant leleadans le
sens directQW = clockwisg c'est-a-dire le méme que les impulsions d’échHantiage et

®xem_ccw (CCW = counterclockwisele déphasage en sens contraire, on obtient :
DPeem _cw = 2}'F)peakl- et Deem _cow = 2P, L (n-22)

Ou y est le coefficient non linéairePpeac €St la puissance créte de limpulsion

d’échantillonnageP,.e est la puissance moyenne du train d'impulsioris &t la longueur de

Traore Brahima / Institut de Recherche XLIM / Déparent Photonique 100



la fibre non linéaire. En effet, lorsque la difféce de phaségpm cw- &em ccw entre les
deux impulsions vaun + 1)77 'impulsion sonde est entierement transmise a taes¢port
3). Par contre, lorsque cette différence de phamé 2n7; les impulsions sondes sont
entierement réfléchies sur I'entrée (port 2). dgst 1a du principe interférométrique avec le
maximum et le minimum de transmission. La fonctientransfert en puissance du dispositif

est donnée par la relation:

T= ;[1_ COS(¢XPM _cw " Pem_ccw )] = ;[1— Cos(zy(Ppeak B Pave)L)] (11-23)

Ou P est la puissance moyenne maximale du train d’isipos sondes. C'est cette
caractéristique de transfert sinusoidale qui peri@megénération de code binaire pour le
systeme proposé comme indiqué sur la Figure [IEEcirculateur permet ici d’isoler les
impulsions réfléchies et les impulsions incidenses port 2. Le filtre BPF en sortie du
dispositif permet de récupérer les impulsions sendei ont eu le temps de copier

l'information des impulsions d’échantillonnages.

Avantages de la technique

L’architecture proposée ici utilise un phénomengspiue intrinséquement tres rapide
gu’est I'effet non linéaire et particulierementrfeodulation de phase croisée (XPM), ce qui
reste un avantage du point de vue de la convergdioa rapide. Les auteurs ont testé avec
succes un CAN 3 bits fonctionnant a 16.48. Aussi, le fait que les 2 faisceaux (sonde et
échantillonnage) transitent dans une seule et niiénes et que seule une différence de phase
est recherchée doit permettre en principe délimiles autres effets (température) qui
pourraient étre génants. L'utilisation de contrdlele polarisation rend le dispositif moins
sensible aux variations de polarisation du signahtdée. Le fait également que le systéme

soit a base de composants fibrés peut lui assneegrande stabilite.

Limitations du systeme

Le systeme proposé, au dela de sa faisabilité uptigisse de nhombreux points dans
'ombre. Premierement, il utilise une grande longuee fibre HNLF (jusqu’a 1 km), ce qui
ne constitue pas une garantie en terme de stalhifitéelation (11-22) montre que la période
de la fonction sinusoidale dépend du déphasagedintrpar la modulation de phase croisée,
donc des puissances mises en jeu. Pour espéreemeontésolution (nombre de bits) pour le

systeme, il faut plusieurs périodes pour la fomctie transfert, donc une forte puissance
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initiale. Ce qui n'est pas facile a obtenir aves $®urces lasers impulsionnelles disponibles
actuellement. A titre d’exemple, pour leur systean® bits, les auteurs sont montés jusqu’a
1W de puissance moyenne. Une faible consommatioputsance exige d’augmenter la
guantité ‘yL” et par conséquent de réduire le rapport cyaigRéduire le rapport cyclique
nécessite l'utilisation d’impulsions d’échantillcage courtes, lesquelles sont plus sensibles

aux effets de la dispersion.

Les auteurs utilisent deux longueurs d’ondes diffeas pour les impulsions sonde et
les impulsions d’échantillonnage, ce qui démontvéur retard du a la dispersion est a
craindre entre la partie de I'impulsion sonde @mpulsion d’échantillonnage qui sont
amenées a se recouvrir. Ce retard peut modifievé®ppe de la fonction de transfert du
dispositif et par conséquent fausser la génératgooode binaire. Une gestion de la dispersion
et un choix des longueurs d’ondes des impulsiosesnen jeu sont donc nécessaires. De plus,
les auteurs ont présenté a I'entrée du dispositifrain d’'impulsions modulées par le signal
RF a numériser. Sans communiquer davantage secHaigjue utilisée pour la modulation, on
peut aisément penser gu'il s’agit d'une modulagaterne via un modulateur éléctro-optique
ou acousto-optique. L'impact de la caractéristiquom linéaire de ces dispositifs sur les
performances d’'un CANO n’est plus a démontrer. &Cetbdulation entraine une fluctuation
de puissance des impulsions qui, combinée avetutduétion temporelle (jitter) rend le

systeme plus hypothétique pour notre application.

Le systeme est relativement complexe et nécessigatad’interférometre de Sagnac
gue de bits de codage, ce qui est ingérable eretdanconsommation de puissance et de
maitrise de la technologie. De plus, le systemeutisgé en transmission (il est également
possible de I'utiliser en réflexion), ce qui le dgpius sensible aux effets de phase et contribue

ainsi a son instabilité [11-68].

I1.4.2.4 . Les autres techniques de conversion

analogique numérique tout optique
En plus des architectures que nous venons de peésahautres techniques de
numeérisation tout optique ont également été pragssans la littératurdd. J Hayduk& al
ont démontré une structure qui est la version aptidu CAN électronique Flash [lI-69]. Elle
est faite a base d’absorbants saturables semi-ctsnds. Ces derniers, en fonction de leur
niveau d’'absorption, permettent de générer optigmtran code binaire a partir des signaux

optiques modulés qui se présentent a leur entraemise en ceuvre de cette technique
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nécessite une meilleure connaissance des propnétgsiques des absorbants saturables
utilisés car ils doivent étre utilisés dans lesimé&g de fonctionnement ou leur absorbance
évolue linéairement en fonction de la longueur danLes auteurs ont réalisé un CAN 4 bits
et le matériau absorbant utilisé est de tyeaAs L'inconvénient majeur de cette technique
est qu'elle nécessite un grand nombre d'absortsmttgables (enviro®“* pour N bits), ce
qui est tres vite limité pour des questions techgigues. Aussi l'utilisation d'impulsions
lasers a forte puissance créte peut entrainetdeasian des matériaux utilisés.

H. Sakataa proposé une structure dont le principe de géoérde code binaire est
identique au CANEA [lI-70]. Elle est faite a base de cavité de typbiy-Perot dans laquelle
on favorise une récirculation de l'onde et a laidl®e comparateurs photoniques,
d’amplificateur et d’'un systeme de retard, on gémgptiquement un code numérique. Un
signal analogique est donc transformé en une séquae code binaire du bit MSB au bit
LSB. L'auteur n’a pas réalisé le systeme, il a $éria faisabilité d'un CAN 6 bit avec cette
architecture. Au regard des valeurs spécifiguesadamulation, il est technologiqguement
impossible d’atteindre 8 bits comme I'a reconnwtéur dans le texte. Le systéme utilise un
amplificateur optique dont le bruit induit par I'é&sion spontanée qui s’accumule au cours de
la propagation peut également limiter les perforcean La caractéristique temporelle du
résonateur FP est affectée par le temps de rémhnseistal non linéaire, lequel se situe
autour de quelques picosecondes voire nhanosecdoelegthme de conversion étant lié a ce

temps, il est possible d’atteindre des fréquenapérieures a 10 GHz.

M. Currie & al ont proposé une technique inspirée du schéma grT&lle est
réalisée en optique de volume avec des cristauwctrétéptique placés en polariseurs croisés
de sorte a transformer la modulation de phase afulaton d’intensité [II-71]. La technique
de génération de code binaire est identique a ceilschéma d&aylor. Les auteurs ont
réalisé un CAN 2 bits fonctionnant a k.. Le systéme est limité en résolution car pour
atteindre 3 bits, il faut quatre modulateurs desph&Néanmoins sa simplicité et le nombre

limité de ces éléments permettent d’envisager otggiation monolithique.

D’autres structures a base d’échantillonneurs ldagg a commande optique ont
egalement été proposees [lI-72, I-73, 1I-74, IE75intérét ici est de fournir un dispositif
d’échantillonnage et de blocage ultra-rapide enrdrde I'électronique de quantification. De
plus, cette technique permet de s’affranchir desues d'offset et de gain inhérentes au

multiplexage de plusieurs CANs. Le photo-détectg@néralement utilisé pour cette

Traore Brahima / Institut de Recherche XLIM / Déparent Photonique 103



application est de type MSkMetal-Semiconductor-Metph cause de sa facilité d’intégration

dans les filieres semi-conductrices InP ou GaAshygguence et a large zone active.

11.4.3 Conclusion sur les CANs tout optique

Il ressort de I'étude bibliographique sur les taghes tout optiques de conversion
analogique numérique que ces dernieres offrenéelées possibilités en terme de conversion

ultrarapide. Un résumé des différentes techniqaemdiqué sur la Figure 11-20.

CANSs tout
optique

v

\4 v
Modulateur Source laser || Auto décalage ¥ J
Acousto- accordable En fréquence —— :
optique modulé Par 'effet Interferomgtre Résonateur
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de Sagnac Non linéaire
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Génération de bit | | Sénération de bit —,
i filtrage
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°NL., = 4 bits f,=828 Méchis || “\ = 3pits semi-conducteur
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Figure 11-20: Bilan des techniques tout optiques et des perfocesobtenues

Il apparait clairement sur cette figure que desré&slpoirs existent quant a la possibilité de
réaliser complétement la conversion analogique migeé dans le domaine tout optique.
Mais la complexité et la non maitrise des phénomeuigysiques mis en jeu dans ses
structures les cantonnent au stade de prototygesriementaux et il n’existe a ce jour aucun
modeéle commercialisé.

Le schéma de Taylor qui fut le premier prototypalis€ a fait 'objet d’amélioration
au cours des dernieres années. Des techniqueté@rbposées d’'une part, pour augmenter la
résolution en limitant le nombre d’interférométetsd’autre part en relachant les contraintes
liées a une faible valeur de la tensiop Malgré cela, elle n'a a ce jour fait I'objet d@ane

application réelle.
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Les structures utilisant le codage en longueur d@korsemble offrir de réelles
possibilités de CANO mais une analyse des pringjgegraux sur la modulation et I'analyse
spectrale des signaux optigues a montré a priare ftorte incompatibilité entre les
spécifications d’'un CANO et les potentialités desgpdsitifs optiques. La trop grande largeur
spectrale des impulsions picosecondes par exengdsociée au nombre d’intervalles
spectraux a analyser'\Rimposerait une irréalisable accordabilité dedarse laser. De plus,
les moyens d’accorder rapidement la longueur d’oddee source laser par modulation
interne ne permettent en aucune facon d’'atteindsevitesses de modulation adaptées aux
frequences RF. Se superpose a ceci, la faible €wcuen fréquence des sources lasers
incompatible avec les performances des disposiitmnalyse spectrale et des débits
d’'informations demandés. Une voie s’entrouvre mnirten faisant appel a l'optigue non

linéaire dans les fibres et a la propagation swlito

L'utilisation de deux effets distincts de la proptign soliton dans les fibres optiques
permet d’envisager d’obtenir simultanément desgdade modulation de plusieurs centaines
de nanometre et des impulsions d’échantillonnagardeur spectrale a la réciproque de leur
durée initiale. Toutefois, il convient de restengent sur les potentialités de telles techniques.
Les écueils sont nombreux, notamment sur la litéali principe, et donc sur la résolution

effective d’'un dispositif d’échantillonnage basé ses phénoménes soliton.

Un dernier point souléve un probléme supplémentdireapparait difficile voire
impossible de réaliser un double échantillonnager pabtenir les signaux | et Q. Dans
I'architecture classique, la dissociation de ceaxdsignaux trés proches temporellement
(jJusqu’a 10 ps) n’est possible que par un codagetsgd des deux impulsions | et Q, ce qui
est ici impossible puisque le codage est déjesatpiour coder I'information d’'une voie.
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I1.5 Conclusion générale

L’étude bibliographique que nous venons d’effectesrune synthese des différentes
structures de convertisseurs analogigues numérigagisles ainsi que les technologies
utilisées a ce jour pour les déployer. Ces corsgetirs rapides sont réalisés sous trois
technologies que sont I'électronique semi-condoetria supraconductivité et I'optique. Les
différentes architectures et les performances olg®rpour chacune d’elles sont résumeées

dans I'organigramme de la Figure 11-21.

CANs CANSs CANSs hybrides
CANslde sur- sur- CANslde Optique- (;/:i\ilcs]utgst
N échantillonné| |échantillonné N electro;uques
I T
|_| [

[ ] va 2 v ¥ v 2 ‘ﬁ
CANs CANs CANs CANs I?Sé:?:;gle Etirement ||Codage de enclgﬁag:ur
Flash pipelinés A Flash P temporel phase ) 9

et temporel d’'onde
f,= 10 Géch/s f, =30 Géch/s| |f, = 20Géch/s|
Ny = 4 bits N,y =3 bits N, =3.5 bits
4 Géch/s et 6 bits \ 4 A\ 4
Pour la version
Folding & inter f, = 3 Géchis f, = 15.8 Géch/s|| f, = 130 Géch/s ||f, = 505 Géch/s|[f, = 10 Géch/s
| N =65 bits N, =6 bits Ny =7.2 bits N, =8.2 bits Ny =4 bits

Figure 1I-21 : Comparaison des CANSs électroniques, Supraconductuwptiques

Les performances des CANs électroniques augmestard cesse car ces derniers
bénéficient des avancées en matiere de fabricatial® process. Les performances en terme
de produit 2fe pour ces CANSs est de I'ordre de-1®" et les architectures les plus rapides
restent les convertisseurs flash. La fréquence mmalei atteinte a ce jour est de 148 pour
des valeurs de bits effectifs d’environ 4, soitrapport signal a bruit (SNR) de 25 dB. Cette
valeur reste néanmoins en deca de notre object#2ddB de SNR ou 10 bits effectifs. Les
performances présentées sont celles de prototypeEsimentaux car ils n'existent pas a ce
jour de CANSs électroniques commercialisés avec\uitesses de conversion de plus de 5

Gecrfs. Et plus on monte en fréquence pour ces CANs, Ipk résolutions baissent.

Pour les CANs supraconducteurs, les architectuégeldppées sont pour la plupart

identiques a leurs homologues semi-conducteurs (@8 supraconducteur, CAR etc.).
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En revanche, les fréquences de fonctionnement dpoditifs supraconducteurs dépassent
largement celles des filieres semi-conductricesssitpies et offrent ainsi de réelles

possibilités pour la conversion analogique numérigapide. Mais les contraintes

cryogéniques limitent ces CANs a des applicatigggiques et le manque d’investissement
dans le domaine fait qu’aucune structure supraatiride n'a pu concurrencer a ce jour les
filieres électroniques classiques. Néanmoins dedetsode CANs développés ont permis
d’atteindre des valeurs de produiff@ se situant dans I'ordre de grandeur de cellesCaeNs

semi-conducteurs soit 11",

Les convertisseurs analogiques numériques opti@ANO) par contre, semblent
offrir de réelles possibilités de conversion ulii@ide avec une forte dynamique. D’une part,
nous avons les CANs hybrides optique électroniqges combinent la rapidité de
I'échantillonnage éléctro-optique avec l'efficacite la numérisation électronique et de
I'autre, des CANSs tout optiques qui réalisent lmBdsation dans le domaine optique. Si cette
derniere technique met en jeu dans la plupart des ades phénomenes physiques
intrinsequement trés rapides (effet non linéaie® reste néanmoins limitée en résolution et
les techniques utilisées sont relativement comglgyer rapport aux performances obtenues.
Les techniques hybrides en revanche fournissenpelésrmances proches de nos objectifs et
leur état de I'art montre qu'ils existent de réglfssibilités d’'amélioration. Le produitfa
obtenu pour ces techniques est d’environ1D'§ soit deux ordres de grandeurs plus élevé que
celles des CANs électroniques actuels. Méme se ogdteur n'a été obtenue que pour la
technique d’étirement temporelle pour laquellepkss fortes fréquences d’échantillonnages
ont été observées (jusqu’a 13Q.{3), la technique de décodage de phase en revanche
permis d’obtenir les plus fortes valeurs de bifectifs (8.2 bits) proche de notre objectif de
10 bits. De plus, les potentialités qu’offre cattehnique de décodage de phase (insensibilité
au bruit du laser, linéarité de la fonction de matian) montrent que des possibilités
d’amélioration restent envisageables.

Dans tout ce qui va suivre, nous porterons unataiteparticuliére sur cette technique
de décodage de phase. Une analyse fine de sedialidtsstant du point de vue expérimental
gue théorique sera faite et des solutions d’ansdlmns seront proposer pour aboutir a un

CAN optique capable de répondre a nos besoins.
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Il ANALYSE DU CONVERTISSEUR ANALOGIQUE
NUMERIQUE OPTIQUE

[11.1 Introduction

Dans le chapitre précédent, nous avons effectu@tue bibliographique critique des
architectures de convertisseurs analogiques nunesicapides. Cette étude a concerné d’'une
part, les architectures en technologie semi-comigecet supraconductrice et de l'autre les
CANs optiqgues (CANO). Ces derniers qui se subditisen 2 catégories que sont les
structures hybrides (qui réalisent un échantillgenaptique du signal RF suivi d’'une
numeérisation électronique) et les structures t@tigaes (qui générent optiquement des codes

binaires) ont atteint des performances jamais obssrchez leurs homologues électroniques.

Une analyse comparée des performances obtenuesepaleux catégories de CANO
a montré que la quantification tout optique esteiment limitée en résolution (nombre de
bits) par rapport aux structures hybrides qui séiit une quantification électronique. La
meilleure performance (en terme de résolution) Mése a ce jour pour les CANs tout
optiques est de 6 bits effectifs [llI-1] et I'é@d I'art des techniques utilisées (série de Mach-
Zehnder, analyse spectrale, etc.) pour générequaptient le code binaire montre que
I'objectif des 10 bits effectifs nécessaires a @afpplication nécessiterait la levée d’'un certain
nombres de verrous technologiques. Les structuybsdes en revanche offrent une réelle
possibilité de conversion avec une grande dynantqueles valeurs de résolution avoisinant
les 9 bits effectifs ont déja été observées suellies structures [l11-2]. D’une part, I'état de
I'art des composants photoniques utilisés danstrastures prouvent que I'on n’est loin de la
limite de leurs performances et d’autre part, B&tbibliographique critiqgue effectuée au
chapitre précedent ouvre la voie a de réelles bitisss d’améliorations. La performance
record (en nombre de bits effectifs) fut observéae la technique d’échantillonnage par
décodage de phase dans sa forme traditionnelles ldwons donc décidé de réaliser notre
convertisseur analogique numérigue en nous indpil@ette technique tout en apportant des
solutions techniques aux différentes limitationestatées a ce jour.

Ainsi, dans ce chapitre nous allons commencer pétude théorique d'une
architecture classigue de CANO hybride. Le but du jci est une prise en main des

différentes sources de limitation d’'une telle sfnoe ainsi que les blocs élémentaires y
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intervenant. Une fois ces différentes sourcesrdédtion connues et validées, nous abordons
dans une seconde partie une étude expérimentalgatésrmances de la technique de
décodage de phase par rapport a une techniguéalaske conversion analogique numérique
optique. Enfin, Une analyse théorique relative @nodage de phase en vue de dégager ces

avantages et ces limitations vient clos ce chapitre

I1l.2 Détermination des différents parametres

d’analyse

Le coeur du systéeme est constitué d’'une source paserla génération des impulsions
optiques et d’'un modulateur de type Mach-Zehndeaise de LiNb@pour la modulation des
impulsions par le signal RF a numériser. En fomctie la technique mise en oeuvre, deux
portions de fibres optiques sont généralemensaghk pour gérer la durée, la puissance créte
et la position temporelle relative des impulsioGes fonctions de mise en forme temporelle
font appel au choix aux propriétés de dispersioml@mon linéarités des fibres optiques. Les
signaux optiques sont ensuite transformés en sigidectriques par le biais de photo-
détecteurs. Les échantillons ainsi détectés somiérigés par des CANs électroniques

conventionnels.

Le schéma synoptique d’'une telle structure esgunglisur la Figure IlI-1. Nous allons
modéliser cette structure comme une liaison optajassique. La source laser sera considérée
ici comme une source optique continue alors quéatité un CANO utilise une source laser a
impulsions. En dehors d’'une certaine prudence qitié@tre de mise sur l'ordre de grandeur
des parametres de la source optique, le résultdgboit en principe étre le méme que la
source soit continue ou non. L'objectif d'une telwodélisation étant bien évidemment
d’analyser les performances dynamiques d’'une streictclassique en fonction des
spécifications systéemes et dégager par la suitaiféSrentes sources de limitation. Une
connaissance de ces dernieres nous permettra paitdade proposer des solutions en vue de

parvenir a une architecture définitive.
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[11.2.1 Les sources de bruit

Dans une structure comme celle de la Figure Il&4 principales sources de bruit sont
le bruit de grenaille souvent appelé *“shot nois&’ bruit thermique appelé aussi “bruit de
Johnson” et les bruits de phase ou d’amplitudesiesces lasers. Ces sources de bruit sont
présentes au niveau de la photodiode qui détegigisggance moyenne du faisceau incident et
elles contribuent ainsi a la dégradation du rappmmal a bruit (SNR). Ainsi, la puissance
moyenne lasePiaser qui illumine la photodiode est transformée en ovarant moyen qui

s’écrit de la maniére suivante:

Imoy = SCﬂ:)laser + Iob (”I'l)
Ou Set areprésentent la sensibilité de la photodiode epégtes optiques respectivemepy,
désigne le courant d’obscurité qui est indépendienta puissance optique incidente. Les

différents parameétres a prendre en compte dansléellcdu SNR sont consignés dans le

Tableau IlI-1.
Bruit du laser RIN dB/Hz
Pertes optiques a Sans dimension
Sensibilité de la photodiode S AW
Résistance de charge R. Ohm
Bande passante (photodiode) B Hz
Puissance moyenne laser Plaser W
Taux de modulation m Sans dimension

Tableau IlI-1: Parameétres de calcul
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Dans tout ce qui va suivre, nous allons considé@ewraleurs de résistance de charge
R¢ de sensibilités de la photodiode, de pertes optiquede la chaine et de bande passénte
de la photodiode comme fixées respectivement €,50.5 A/W, 0.1 (10 dB de pertes) et 1
GHz. La valeur de 10 dB de pertes optiques s’expligar le bilan de liaison de la chaine (5
dB au niveau du modulateur et 5 dB de pertes easegee nous donnons comme marge pour
ne pas étre trop optimiste sur ces derniers) etdk=surs de 0.5 A/W et 1 GHz de bande sont

des valeurs moyennes que nous utilisons commedeases calcules.

.2.1.1 Le bruit thermique
Le bruit thermique est provoqué par I'agitationrthigjue des électrons qui composent
un corps en mouvement. C’est un bruit blanc quitcavec la température. Pour une
résistancdR; portée a une températufela densité spectrale de puissance de bruit tiogeni

(en A%/Hz) vaut alors:

<i? >= 4kT/R, (11-2)
Ou k est la constante de Boltzmann. Un ordre de grandeucette densité spectrale de
puissance a une température de 300 Kelvin et pmairésistance de 50 Ohms est d’environ -
185 dBm/Hz. Si on considére une situation ou le uatdur électrooptique est polarisé en
guadrature, la puissance électrique du signallseleade la maniere suivante:

_1 mY _
I:)signal - 2 Rc(aS%serJl(nz)j (”I 3)

Ou J; est la fonction de Bessel d’ordre 1. Si I'on cdasé les paramétrés Rcet a comme
fixes et de plus que le bruit thermique est lassolurce de bruit présente, un calcul du SNR
en fonction du taux de modulatiom(ou de la puissance du signal électrique) podiémihtes
valeurs (1, 5 et 10 mW) de la puissance moyenrer lest indiquée sur le graphique de la
Figure 111-2.

Il apparait clairement sur cette Figure 1lI-2 et mpaur les valeurs des parameétres
énumérés précédemment qu’en présence de bruitithexnon observe des valeurs de SNR
qui dépassent notre objectif de 62 dB (ou 10 Hiscsfs) a condition bien sdr de disposer

d’'une puissance moyenne laser et d’'un taux de ratidaolsuffisants.

Traore Brahima / Institut de Recherche XLIM / Déparent Photonique 120



7 e

60 1

50 1

40 A

SNR en dB

30 1

20 14

10 T T T T T T T T T
001 011 021 031 041 051 061 071 081 091

Taux de modulation

Figure IlI-2 : SNR en fonction du taux de modulation dans le odsrait thermique

11.2.1.2 Le bruit de grenaille
Le bruit de grenaille ou “shot noise” est caus#r ples discontinuités du deébit des
porteurs de charge (le plus souvent des électrdunsd a des effets quantiques. Sa densité

spectrale de puissance (en A2/Hz) vaut:
(20) = =215 (111-4)

Ou e représente la charge de I'électronigsle courant moyen qui parcourt le composant.
Contrairement au bruit thermique, le bruit de giémaépend du courant moydpc et par
conséqguent de la puissance optique. En considguant seule source de bruit présente est le
bruit de grenaille, un calcul du SNR en fonctiontdux de modulation pour trois valeurs de

la puissance moyenne laser est indiqué sur la &iguB.

Ici également, nous constatons qu’en présenceudtid® grenaille et pour les valeurs
précédentes des parametres, un SNR de plus de @3tdBcilement atteint. Ce qui prouve
gue dans une structure classique de CANO, la présdn bruit thermique ne peut pas

hypothéquer notre objectif de 10 bits effectifs.
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Figure I1I-3 : SNR en fonction du taux de modulation dans ledodsruit de grenaille

111.2.1.3 Le bruit relatif d’intensité (RIN)

Le bruit relatif d’intensité d’'une source laser @éfini comme le rapport de sa densité
spectrale de puissance de bruit par sa puissangenme. A la détection, la densité spectrale
de puissance de bruit (en A2/Hz) provoquée pariN du laser est donnée par la relation

suivante:
<i|§IN> =1 I§C RINlaser (“l'S)

OU RINaser €St le bruit relatif d'intensité du laser génénagat exprimé en dB/Hz ot HzA

la différence des deux cas précédents, ici le SBtRndépendant de la puissance moyenne
laser mais reste fortement dépendant de son nigeaRIN. Ainsi, un calcul du SNR en
fonction du taux de modulation pour trois valeuesrdveau de RIN de la source laser est

indiqué sur la Figure I1I-4.

Sur cette figure, Nous constatons qu’un SNR de g&us2 dB n’est obtenu que pour
un niveau de RIN faible comme -160 dB/Hz. Pourdesres valeurs de RIN relativement
fortes (-120 dB/Hz et -140 dB/Hz), les SNRs obterastent en dessous de cette valeur et ce,
guelgue soit le taux de modulation. Pour des saul@gers continus, ces faibles valeurs de
RIN (autour de -160 dB/Hz) ont déja été observ&ssrevanche, pour des sources laser a
impulsions comme celles que nous utiliserons dat® rarchitecture réelle de CAN optique,
leurs niveaux de RIN restent élevé comparativeraecgux des sources continues. Les plus

faibles niveaux de RIN obtenus a ce jour pour telésers se situent difficilement en dessous

Traore Brahima / Institut de Recherche XLIM / Déparent Photonique 122



des -120 dB/Hz [llI-3, 1lI-4] pour des bandes spalets de 200 MHz. Ce qui prouve que le
RIN des sources laser constituera une source detiom pour notre CANO si l'on vise
I'objectif des 62 dB de SNR. Cette limitation dueRIN a déja été confirmée par des auteurs
dans les références [lII-5], [11-6] et [IlI-7] pouesquelles le SNR obtenu est de 18.5 dB (2.5
bits), 14 dB (2 bits) et 44 dB (7 bits) respectiesm

80
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Figure IlI-4 : SNR en fonction du taux de modulation dans le odsrait relatif d’'intensité

[11.2.1.4 Le bruit d’obscurité

Le bruit d’obscurité est provoqué par le couramtbdcurité . De la méme maniére

gue le bruit de grenaille, la densité spectralealurant de bruit d’obscurité est donnée par:
(i%) = 2el,, (111-6)

Le courant d’obscurité est une caractéristiquanséque aux photo-détecteurs et sa valeur,
généralement donnée par le constructeur se sitgel@dadre du nanoampére. Par conséquent,

le bruit qu’il génere reste relativement faible g@aré aux autres sources de bruit.

[11.2.2 Les non linéarités

Les différents bruits énumérés précédemment ne pastles seules sources de
limitation des performances d’une architecture @O classique. D’autres parametres de la

chaine influent également sur les performancesrdiynees du systeme. Il s’agit entre autre
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des non linéarités de la fonction de transfert aelutation, de celles des fibres optiques et

également de celles des photo détecteurs.

[M.2.2.1 Les non linéarités de modulation

Sur la Figure llI-1 précédente, le signal optigssui du laser passe a travers un
modulateur électrooptique de type Mach-Zehnderl @stimodulé par le signal électrique a
numériser. En sortie de celui-ci, la puissanceqotimodulée s’écrit de facon idéale de la

maniére suivante:

Rase{“ CO{WV—H(t)ﬂ (11-7)

Ou Vin(t) est la tension électrique appliquée au moduladiatrooptique €Y, est la tension

P =

out

N |

demi-onde (valeur de tension créant un déphasagemdentre les deux bras de
linterférometre). Le caractere non linéaire (swidsl) de la relation (111-7) introduit dans le
développement de cette derniére, un terme continune série de composantes a des
fréquences multiples de la fréquence du signal dmdumation. A la détection, ces
harmoniques (fréquences multiples) seront vues ames sources additionnelles de bruit

qui viendront dégrader le rapport signal a bruNgS.

Une prise en compte de ces distorsions s’'avéressaite pour une estimation plus
rigoureuse du SNR. Ainsi, si nous appeldi$, -2 3.. les distorsions d’ordre, la distorsion

d’harmonique total®HT est donnée par la relation suivante:
DHT,, = 10|Og|.(1ODH 2/20)2 + (10DH 3/20)2 + (10DH 4120 )2 + J (111-8)

De sorte que le SNR prenant en compte ces distarsed appelé le SINAD (SNR +

distorsions) est évalué de la maniere suivante:
SINAD,, = -10log(10~ "% "° +10QPHT %) (11-9)

Ainsi, et dans tout ce va suivre, nous parleronSN& quand il s’agit de rapport signal a
bruit et de SINAD quand ce dernier tient compte distorsions. En présence des distorsions,
seul le SINAD donne une estimation réaliste deylaathique de codage. Un apercu de la
différence entre le SNR et le SINAD est indiqué IsuFigure I1I-5. Ici toutes les sources de
bruit citées précédemment (bruit thermique, brut gienaille, RIN, etc.) sont prises en
compte dans le calcul du SNR. Pour le SINAD, omjauté les distorsions harmoniques
totales.
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Figure IlI-5 : SNR et SINAD en fonction du taux de modulatieRe(® 10 mW)

Sur cette figure, il apparait clairement une dédfére entre le SNR et le SINAD pour
des fortes valeurs de taux de modulation (fortegance électrique) d’'une part et d’autre part,
nous constatons également une égalité entre le @NERSINAD pour de faibles valeurs de
taux de modulation. Ce qui prouve qu’il existe deses de fonctionnement pour lesquelles
les distorsions sont quasi inexistantes (m < 30%oladigure IlI-5) et des zones ou elles
dégradent fortement le SNR. Cette dégradation dR $SlEns les zones de fort taux de
modulation ou il est censé étre élevé prouve gue rlen linéarités de modulation
hypothéquent notre objectif de 10 bits effectifscBmme en présence de distorsions, seul le
SINAD donne une estimation réaliste de la dynamiudgieodage, notre estimation du nombre
de bits effectifs pour un CANO doit désormais seefa partir de ce SINAD. Ainsi dans un
tel systéeme, I'idéal serait d’obtenir un SINAD leip proche possible du SNR et cela ne sera

possible que lorsque nous aurons supprimé totaleleedistorsions.

La suppression des distorsions se fait traditidane#nt par des techniques de
linéarisation [llI-8, 111-9, 111-10]. Il s’agit pou la plupart de techniques électroniques ou
optiques. Les techniques électroniques utilisestloigariseurs de prédistorsion qui sont des
dispositifs électroniques qui introduisent des aii&bns qui viennent compenser celles
produites par le modulateur électrooptique. Leslltés obtenus a ce jour a l'aide de ces
techniques [llI-11] ne permettent pas de s’assdest’objectif des 10 bits effectifs car ces

dispositifs ne suppriment qu'une partie des digbais Pour ce qui est des techniques
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optiques, elles présentent I'avantage de combiiogedation de linéarisation et celle de
conversion analogique numérique. La premiere étmlisée en utilisant la sortie numérisée
de la seconde pour inverser la fonction de trahsfermodulation [IlI-12]. Les résultats
obtenus a l'aide de ces techniques sont encoureg@asqu’a 9 bits effectifs) [llI-13] et
'une de ces techniques optiques de linéarisatialie €onversion analogique numérique est la

technique de décodage de phase que nous avonsgésoghapitre précédent.

11.2.2.2 Les non linéarités dans les fibres
optiques

La présence de fibre optique dans une architecl@r€ ANO peut étre une source de
non linéarité. L'importance de ces non linéarit€&pehd de l'intensité du signal et de la
longueur d’interaction. Généralement dans lesdr@soptiques, le seuil d’apparition de ces
effets non linéaires est de quelqgues mW compte tEsugrandes longueurs d’interaction
(quelque kms). Par contre, pour une structure ple AN optique, I'utilisation d’impulsions
courtes de forte puissance créte peut rendre tets ebn linéaires significatifs sur de courtes

longueurs de fibre.

Ces effets non linéaires peuvent étre induits padite de réfraction non linéaire
(effet Kerr) ou par la diffusion stimulée (Brillouiet Raman). Les effets de diffusion se
manifestent par un transfert de puissance entre Idegueurs d’ondes, alors que I'indice non
linéaire engendre une variation de la phase du ptaptique. Ills modifient profondément les
propriétés du champ optique dans le cas de la gémérd'impulsions de fortes puissances.
Dans une application de type CANO, cette modifaratdes propriétés du champ aura
certainement des conséquences sur les performdan@steme. Une analyse détaillée de ces
effets non linéaires n'est pas I'objet de la présegtude, néanmoins, et comme nous le
verrons plus loin, quelque effets non linéaires sdés fibres optiques (effet Kerr par

exemple) peuvent étre suscités pour un fonctionneomimal du systeme.

111.2.2.3 Les non linéarités induites par les

photo-détecteurs
Le processus induisant des non linéarités dangdanse d’'un photo détecteur est
principalement lié a un champ électrique photo ihdu sein de la zone absorbante déplétée

(zone intrinseque pour une photodiode PIN) denracsire & semi-conducteur. L'absorption
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de photons incidents dans cette région crée desspaliectron trous. Celles-ci sont dissociées
sous l'action d’'un champ électrique généralemeptigypé par une polarisation extérieure. Le
déplacement de ces charges, électrons vers ladeathone N) et trous vers I'anode (zone P)
se fait avec des vitesses fortement différenciéde des deux types de charges. A la plus
faible vitesse de déplacement des trous par rappoetie des électrons correspond un temps
de transit dans la zone déplétée plus élevée, icadpit naturellement une concentration en

trous par unité de volume plus élevée que celleétbztrons.

La présence d’'une concentration de charge crédam électrique photo-induit qui,
de par la contribution majoritaire des trous encemtration plus élevée, tend a diminuer le
champ électrique total (champ appliqgué + champ g@hatuit) dans la zone déplétée. Cette
diminution, qui est d’autant plus importante quBumination est élevée, a une conséquence
importante. La vitesse des porteurs étant propurgéthe au champ total dans la photodiode,
elle est donc dépendante de la puissance d'illuimimaAinsi le courant généré par les fortes
puissances d’un signal optique modulé est tranamisircuit extérieur plus tardivement que
le courant issu des faibles illuminations. Cetteiagion se traduit par une déformation du
signal électrique par rapport au signal optiquerdes fortes puissances optigues. Dans la
référence [lll-14], nous avons exposé une analyskographique détaillée des effets non
linéaires induits par les photo-détecteurs donsmappelons ici les grandes lignes. En effet,
nous avons vu que I'un des moyens de réduire &ttt méfaste des fortes illumination est de
limiter la concentration de porteurs, et donc deniduer le taux de génération de paires
électrons trous par unité de volume. L'utilisatida photodiode de plus grandes surfaces
permet de limiter la densité de puissance optiqudoac indirectement la diminution du
champ électrique interne. La contrepartie est wggmntation de la capacité de jonction et

une diminution de la bande passante des photodiodes

Nous avons également relevé un certain nombre demgdres pertinents et les
performances en terme de distorsions harmoniquekirdermodulations pour les 4 types
principaux de photo détecteurs que sont les photiedi PIN, PIN-Waveguide, MSMVigtal
Semiconductor Metaket UTC Uni Traveling Carrie. La plupart des études que nous avons
reportées sont constituées de travaux expérimentaabs certains travaux sont simplement
issus de modélisations et de simulations numéridLessparametres décrits par les auteurs de
ces travaux sont multiples et dépendent souventagpfications visées et des moyens de
caractérisation a disposition. Au plus simple,dnpde compression a 1 dB de la réponse RF

est souvent présenté. Obtenue pour de forts nivdawsaturation, cette information ne peut
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étre qu’un critere de comparaison, car elle nerfibyras d’information directe sur les faibles
niveaux de distorsion qui nous intéressent (envi@ a -70 dB). Les photodiodes PIN,
méme a faibles bandes passantes (fortes surfadesdiation) semblent vites limitées. La
présence d’intermodulations d’ordre 2 se fait seniéme pour les puissances optiques
moyennes inférieures a 1 mW (1 mA environ). Leslleais résultats obtenus sont présentés
par Williams [IlI-15] ou un taux d’harmonique 2 eitit 80 dB & 1 mA et 5 GHz pour une
tension de polarisation de -15 V. Il est intéressinnoter que le taux de modulation de la
puissance optique est de 100%. La grande taillesmht (20 pum) sur la surface de la
photodiode PIN permet de réduire la baisse du chaegirique interne et limiter ainsi les

non linéarités.

Il faut noter que la plupart de ces résultats dmaisés par le fait que les auteurs
recherchent et présentent en général des bonn&srpances a des hautes fréquences de
fonctionnement. Dans le cas des photodiodes PId, regcessite de réduire la surface de la
jonction, donc d’augmenter la densité de courantd@ns notre application, les fréquences de
récurrence des impulsions sont de l'ordre du GHzpesmettent de travailler avec des
photodiodes de diameétres 30 a 50 um. Une optimisates conditions d’éclairage de ces
photodiodes, si nous les obtenons sous forme desppeut permettre de limiter les
phénomenes de saturation et donc de distorsioneftas dans le meilleur des cas, il semble
gu’il faille limiter l'utilisation des photodiodes des puissances optiques inférieures a 10
mW.

Les photodiodes UTC semblent étre beaucoup moimsitdes a ces phénomenes de
saturation. Cependant ici aussi, les auteurs chetdcnbattre de records de vitesse en méme
temps que des records de puissances RF ou miilimésr fournies. Toutes les photodiodes
UTC caractérisées sont congues pour travaillersda 200 GHz! On se trouve bien loin des
guelques GHz qui nous intéressent. Dans ces congljtdes taux de modulation limités a
10% ont permis d’atteindre sans trop de difficalés intermodulations d’ordre 3 inférieures a
80 dB pour des courants générés de 8 mA. Mémewavéaux de modulation de 0.6 pour un

courant moyen geneéreé de 20 mA, l'intermodulaticordie 3 est limitée a 60 dB.

Ces résultats semblent trés intéressants, et dudednonnes perspectives de liberté de
conception de notre systeme. Nombre de limitati@res a I'utilisation de photodiodes PIN
standard peuvent étre outrepassées. La derniérepriatipale difficulté concerne
'approvisionnement de ces composants dont la dibdité est loin d'étre leur principal

atout.
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En conclusion, il apparait évident que dans le lmeildes cas, une puissance optique
incidente moyenne sur le photodétecteur (PIN ou JUd&€10 mW est une limite haute pour
tenter de limiter la distorsion du signal a un awénférieur a 60 dB.

[11.2.3 Conclusion sur les sources de limitation

Nous venons de passer en revue, les différentesesode limitation des performances
d’'un CAN optique classique. Il ressort de cettelys®aque I'objectif d'un SNR de 62 dB (ou
10 bits effectifs) reste possible si les seulesrcasude bruit en présence sont le bruit
thermique ou le bruit de grenaille. Par contre pegsence de bruit relatif d’intensité (RIN),
I'objectif de 62 dB de SNR reste mitigé tant quenieeau de ce RIN ne se situe pas en
dessous de -160 dB/Hz. Cette valeur reste attelgmeadur des lasers continus mais pour des

lasers a impulsions, les niveaux de RIN descerdiffitilement en dessous des -120 dB/Hz.

Pour ce qui est des effets non linéaires, noussavorgu'il est possible de s’affranchir
de ceux induits par les photodiodes en travaikkantetrait de leurs puissances de saturation et
également tirer profit de ceux des fibres optiqurzs. contre, la non linéarité de modulation
influence fortement les performances dynamiqued’ipénoduction de distorsions. L’'analyse
du SINAD a montré que I'objectif de 62 dB resteditionné par une réduction de l'influence
de ces distorsions.

L’architecture du CAN optique a réaliser doit pettree une réduction ou une
suppression des bruits d’intensité et des non fitdéSa de modulation. Dans l'analyse
bibliographique effectuée au chapitre précédentusn@avons vu que la technique
d’échantillonnage optique par décodage de phaisesé encodedptical sampling technig)e
permet de réduire considérablement l'influence duitbd’intensité du laser d’'une part et
d’autre part, elle constitue également une tecleapulinéarisation de la fonction de transfert
de modulation [llI-16]. Il s’agit, a ce stade detneoétude, de conclusions issues d’études
bibliographiques et théoriques. Pour cela, nousonall commencer par valider

expérimentalement le modele théorique du CANO ijassde la Figure IlI-1.
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I11.2.4 Validation expérimentale du modéle classique de
CANO

Nous avons présenté un modele théorique qui noperais de déterminer les
performances dynamiques d'une architecture classigle CANO. Pour valider
expérimentalement ce modeéle, nous réalisons lesitspde la Figure 1lI-6. Il comporte une
source laser continue (TUNICS) dont la longueurnd® est accordée sur 1550 nm, un
modulateur électrooptique, une photodiode, sortréleicue de commande et un oscilloscope
numerique rapide LeCroy. L'oscilloscope a une feygie de conversion maximale de 5
Gec{S, une bande passante analogique de 600 MHz gdartemdeux voies d’acquisition avec
une profondeur mémoire de 25000 points. L’'oscilbgec numérique permet de simuler le
fonctionnement d’'un CAN électronique car il contiean CAN flash 8 bits sur chacune de ces
deux voies d’acquisitions. Le modulateur électrapp dont nous disposons comporte deux
sorties en opposition de phase dont l'utilité serpliquée plus loin. Dans la présente
manipulation, nous utilisons qu’une sortie et lf@auttant a I'air. Une polarisation au milieu de

la zone linéaire de modulation garantie le fonatement d’'un modulateur a une sortie.

1550 nm ya

- - Modulateur electrooptique

Source laser
accordable

Photodiodes
p— et électronique
585

== de commande
S5 e

oo Générateur de
Ooag Tension continue
Racal Dana 9232
Générateur de

Tension RF SMP 02 AVA\

10 MHz - 20 GHz

poee

oo oo
oo |00

o)

Oscilloscope numérique
LeCroy 9750

Figure I11-6 : Dispositif de validation du modele théorique

Le signal RF a numériser de fréquence 58.593750 kediZourni par un générateur
RF de type R&S-SMPO02. La tension continue de psddion est fixée a 4.10 V correspondant

a une polarisation en quadrature de la caractuistide modulation. La fréquence
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d’acquisition des échantillons par l'oscilloscopemeérique est maintenue a k@, soit

environ une dizaine de fois la fréquence du sigiedtrique. Ce qui évite ainsi tout risque de
repliement de spectres du signal apres numérisafiopartir des données numérisées et
collectées par l'oscilloscope, nous effectuons analyse spectrale par FFT. Le nombre
d’échantillons de calcul de la FFT est de 256yaspondant a un multiple entier de la

période du signal a analyser.

Pour permettre une comparaison des résultats deren@esec ceux fournis par le
calcul, nous avons effectué une analyse spectededdnnées pour plusieurs valeurs de la
puissance du signal électrique appliqué au modulateette analyse spectrale permet ainsi
une mesure des parametres dynamiques du systénsemfue SNR, le SINAD ou la SFDR.
Les valeurs de puissance RF correspondent a desrsafle taux de modulation et pour
chaque valeur de ce taux de modulation, nous effestune mesure du SNR et du SINAD.
Les résultats obtenus sont indiqués sur le graphidpi la Figure IlI-7. A ces valeurs de
mesure, Nous avons superposeés celles obtenues pmaricul en utilisant des valeurs de

parameétres (Tableau 1lI-2) proches de celles dgégence.

Puissance moyenne laser 5 mw

Pertes optiques 8 dB
Résistance de charge 50 Ohms
Bande de réception 400 MHz

Sensibilité de la photodiode 0.7 AW
RIN du laser -150 dB/Hz

Tableau Il1-2: Paramétres de calcul

60

20 feeeeeeeeeeees

SNR et SINAD en dB

—— SNR calculé
—— SINAD calculé
10 e SNR mesuré

SINAD mesuré

O T T T T T T T T T
0.01 011 021 031 041 051 061 071 0.81 0.91

Taux de modulation

Figure IlI-7 : Comparaison des valeurs de SNR et de SINAD cadsubt mesurées.
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Nous constatons sur la Figure IlI-7, a quelquesriitcdes de mesure prés, une similitude de
comportement entre les valeurs mesurées et calleslées. C'est-a-dire que pour de faibles
valeurs de taux de modulation, le SNR et le SINADcenfondent alors que pour de fortes
valeurs de taux de modulation, le SINAD se dégiaaterapport au SNR. Cette dégradation
est le fait des distorsions qui restent prépondésaaux forts taux de modulation. Cette
similitude entre les valeurs mesurées et cellesutgds valide ainsi le modéle théorique
précédent.

A ce stade de notre étude, nous pouvons concluvagarchitecture de CANO offre
de réelles possibilités de conversion analogiquaédrigue rapide a condition bien sir de
lever les verrous liés a la non linéarité de lacfmm de transfert de modulation et au fort
niveau de bruit d’intensité (RIN) des sources laseimpulsions. Cette constatation tient de
'analyse bibliographique effectuée au chapitre cedent et de I'étude théorique et
expérimentale que nous venons de mener dans lenprésapitre. Le choix de l'architecture
définitive du CANO que nous envisageons de déveopoit intégrer des techniques de
linéarisation et éventuellement de réduction du foveau de RIN des sources laser pour

espérer tendre vers notre objectif de 10 bits Bffec

111.3 . Choix de l'architecture du CAN optique a

réaliser

[11.3.1 Choix de la technique

Dans I'étude bibliographique du chapitre 2, nousnavvu que la technique de
décodage de phase combine les opérations de camvarsalogique numérique et celle de
linéarisation de la fonction de transfert de motioka Elle permet également selon les
auteurs, une réduction de l'influence des bruitstehsité des sources lasers. Ces différentes
potentialités nous fondent a porter notre choixcatire technique. Nous rappelons dans ce qui

suit le principe de fonctionnement de cette teammide décodage de phase dans sa forme

traditionnelle (Figure 111-8).
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Figure I1I-8 : Schéma de principe de la technique de codage a®eph

Elle utilise un modulateur électro-optique a deoxties complémentaires sur lequel
est appliqué le signal RF a numériser. Ces deuwiesmont ensuite détectées séparément et
numerisées par 2 CANs électroniques conventionrigds. deux sorties numérisées sont
utilisées pour estimer le déphasageintroduit sur un bras de l'interférométre par ignsl
appligué. Ceci se fait par inversion de la fonctamn transfert de modulation. On remonte
ainsi a la tension appliquée en multipliant le dé&alge par la quantité . Ainsi de facon
guantitative et en considérant une polarisatiogueadrature, les sorties A et B du modulateur

électrooptique s’écrivent de la maniére suivante:

E, =%(1—sin((pm ) (111-10)
E, =%(1+sin((pm ) (1-11)
Avec
— Vin (t) _
@, =T v (In-12)

Ou Vin(t) est la tension appliquée au modulateur gs& tension demi-onde. Aprés détection

et numérisation des voies A et B, la tensig{tYest récupérée de la maniéere suivante:

V, . J(E,-
Vv, (t)=—=sin™ EiEe (111-13)
T E, +E;
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Nous constatons effectivement a partir de la @tatill-13) que le signal \{ récupére est une
fonction linéaire du déphasage = sin’(Ea-Es/Ea+Eg). Nous allons maintenant effectuer
une analyse critique de cette technique de cororeeti sa fiabilité en tant que technique de

linéarisation sera également traitée.

La technique de décodage de phase telle que péésetilise 2 voies de détection et
de numérisation qui, pour étre efficace doiventiragtes lois de détection et de conversion les
plus identiques possibles. Des études ont perrestidier I'influence des principales causes
de défaut de conversion dans de tels systemesi, Aanss les références [IlI-17, 111-18], des
auteurs ont fourni des expressions prenant en ehaptdifférences de loi de conversion de
M convertisseurs fonctionnant en parallele. llsssat appuyés sur I'hypothése que les

convertisseurs présentent chacun un gain dont leuvast caractérisée par une variable

aléatoire gaussienne centrée de variarige. lls considerent aussi la présence d’un offset sur

le résultat de la conversion, lui aussi représpatéune variancg’,.... lls obtiennent alors un

offset *

SNR qui s’exprime de la maniére suivante:

2 20 et
SNR; = —lOIogm[again + 2 ] (1n-14)
Ou A est 'amplitude du signal a numériser. On peutenajue le SNR obtenu est lié a
'amplitude du signal incident. Ce facteur risquétie limitatif pour la numérisation de
signaux de faibles niveaux. De plus, ce résultanbde indépendant du nombre M de
convertisseurs utilisés. En fait, M intervient ddes variances dont les valeurs dépendent de
la dispersion des gains et offset d'un convertisseliautre. Les valeurs limites des écarts-

types correspondants sont:

O gain = ; et O ofset = A (1-15)
7 SNR A7 2SNR

Pour notre application ou un SNR de 62 dB est deéares valeurs d’ecarts-type de gain et
d’offset sont de 0.08% et 0.5 mV respectivemergsticlair que pour des CANs électroniques

disponibles en pratique, de telles précisions diffitiles a atteindre.

L’influence de la non régularité des instants dadillonnage entre les différents
CANSs fonctionnant en parallele peut étre évaluéaupaaisonnement analogue. On introduit
une variable aléatoire qui définit les instantscantillonnages de tous les CANs et qui

posséde donc un ecart-type,.,.. Jeng obtient I'expression suivante dans la réfar¢lll-19].
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SNR; = 20|og10(Lj —10|oglo[MT_l4n2j (11-16)
F

clock R

Pour la technique de décodage de phase qui uflli€ANs électroniques et pour notre
objectif de 62 dB, cet écart-type doit étre préoisnme 0.035%. La encore, une telle
précision de calibration pour des CANs électronggflenctionnant en paralléle n’est pas
évidente a mettre en ouvre.

En conclusion de cette partie, nous disons quedblgme de déséquilibre entre les
deux voies de détection et de numérisation utdis#sns la technique de décodage de phase

doit étre résolu pour ne pas gu'il limite les perfiances attendues de notre CANO.

111.3.2 Validation expérimentale de la technique de
décodage de phase

Dans ce paragraphe, nous allons analyser expéafeargnt les performances de la
technique de décodage de phase par rapport a gheigee classique de conversion
analogique numeérique optique. Comme ces techniglassiques utilisent un modulateur
électro-optique a une voie, nous les appellerons lpasuite technique a une voie

contrairement au décodage de phase qui utiliseadulateur électrooptique a deux sorties.

111.3.2.1 Caractéristiques statique du

modulateur électrooptique
La technique de décodage de phase telle que pééspnécédemment ne peut étre
appliquée que si la représentation des sorties B jgar les relations (111-10) et (11l-11) est
valide d’'une part et d’autre part, par la précisavec laquelle les quantités Et B sont
mesurées. Pour mettre en évidence cette caraicjgeisnous commencgons par effectuer une
mesure de la fonction de transfert statigue deenmiwdulateur électrooptique a deux sorties.

Le dispositif de caractérisation statique est indigur la Figure 111-9.
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Figure 111-9 : Dispositif de caractérisation en statique du motela électrooptique

On envoie a 'entrée optique du modulateur, unaigle puissance moyenne 5 mW
issu d’'une source laser accordable a la longueamdd® de 1550 nm. Sur I'entrée DC, un
générateur de tension continue (Racal Dana 923@2hitoune tension que nous faisons varier
entre +10 V par pas de 0.5 V et pour chaque valeuta tension continue appliquée, on
mesure simultanément la puissance optique en sieedeux voies. Les courbes obtenues

sont indiquées sur la Figure 111-10.

w

—Voie 1

Puissance optique en mW

Tension continue en (V)

Figure I1I-10 : Caractéristiques statiques du modulateur électréep@ a deux sorties
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Nous constatons que les fonctions de transfeijggtiu modulateur pour les voies 1 et 2 ont
une allure sinusoidale et sont bien en oppositerpllase. Ce qui prouve a priori que ce
modulateur peut étre utilisé pour une techniquedéleodage de phase. En revanche, une
différence de niveau s’observe entre les deux viesis avons estimé cette différence de
niveau a environ 0.35 dB. Cette valeur reste dandré de grandeur des 0.5 dB annoncé par
le fabriquant.

Il faut noter cependant que la caractérisationigstat nous permet de mesurer la
tension ; du modulateur électro-optique qui est un paramétés important pour
'application du décodage de phase. Nous avonméstette valeur a environ 5.5 V et elle
nous permettra par la suite, aprés la déterminat@la différence de phase de remonter a la

valeur de la tension appliquée via la relation-1i3).

111.3.2.2 Caractéristique dynamique du
modulateur électrooptique:Vérification de la
technique de décodage de phase

La caractérisation en statique du modulateur éeptique effectuée au paragraphe

précédent a révélé deux voies en opposition deepbasnettant I'application de la technique
de décodage de phase. Nous allons maintenantevécdi comportement avec des signaux

variant dans le temps. Pour cela nous réalisomotgage de la Figure I11-11.
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Figure IlI-11 : Caractérisation en dynamique du modulateur élegitimme a deux sorties
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Dans cette caractérisation dynamique, nous appigsar le modulateur électrooptique, un
signal de fréquence 20 MHz et de puissance 16 d@mnespondant a un taux de modulation
d’environ 50%. La tension continue de polarisatest fixée a 4.5 V, ce qui permet une
polarisation sur la partie linéaire de la carast&ue de modulation et maintenir ainsi une

égalité de puissance sur les deux sorties (afiereifce de niveau pres).

Les deux voies du modulateur sont ensuite envog@egrément sur deux photodiodes
de sensibilités d’environ 0.7 A/W. Pour permettepplication de la technique de décodage
de phase, les deux voies détectées sont numérssgmsément par notre oscilloscope
numeérique ultra rapide LeCroy. Les données nunesisént étre utilisées pour inverser la
fonction de transfert de modulation et remonteisiadn la valeur de la tension électrique
appliquée.

Les résultats expérimentaux obtenus sont indiquekes Figure I111-12 et 11l-13. Dans
un premier temps sur la Figure 111-12, nous avamsésenté les signaux issus des deux voies
du modulateur. Leur période est bien de 50 ns spomdant a celle du signal appliqué (20
MHz) et les deux voies sont également en opposdmphase permettant ainsi I'application

de la technique de décodage de phase.
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Figure IlI-12 : Caractéristiques dynamiques du modulateur élegttigoe a deux voies

Ensuite, en appliquant la relation (llI-13), nodmemons le graphique de la Figure 111-13. La
période du signal ¥/; décodée est de 50 nanosecondes (20 MHz), ce geispond bien a
celle du signal Vin appliqué sur le modulateur &tBaptique. Aux erreurs de mesure pres, ce

signal décodé est en principe équivalent a celpligyé sur le modulateur.
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Figure 111-13: Signal \4,: obtenu par décodage de phase

111.3.3 Analyse expérimentale des performances du
décodage de phase

Nous venons de valider dans le paragraphe précedeptincipe du décodage de
phase aussi bien en statique qu’en dynamique. Restdenant a analyser les potentialités de
cette technique par rapport a une structure classitp conversion analogique numérique.
Comme nous I'avons déja signalé, nous désigneréssrohais par “technique de modulation
a une voie”, toute structure comme celle de laukeglll-1 qui réalise une modulation
d’intensité a l'aide d'un modulateur a une sortiepar “technique de décodage de phase”
celle qui utilise un modulateur a deux sortiestechnique de décodage de phase bien qu’elle
réalise également une modulation dintensité watilipar contre les deux sorties
complémentaires pour estimer la différence de phrakéte par le signal électrique appliqué.
D’ou son nom de technique de codage de phase oéamlage de phase car c’est la phase

décodée qui permet de remonter a la valeur dentacie appliquée.

Les raisons qui ont milité en faveur du choix dectechnique sont la linéarisation de
la fonction de transfert de modulation et égalemsm insensibilité supposée au bruit
d’intensité des sources laser car la relationJ(8)-permettant d’estimer la tension appliquée
est indépendante de la puissance optique incid@#eplus, cette linéarisation est limitée
uniquement par la précision avec laquelle les sigriasus des voies 1 et 2 du modulateur

électrooptique sont mesurés et représentés par épsations (ll-11) et (II-12)
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respectivement. Aussi, toute imprécision sur lenpde polarisation introduit simplement une

tension d’'offset sans influencer la fiabilité dd¢dahnique.

Dans le présent paragraphe, nous allons analysefagien expérimentale ces
différentes potentialités ci-dessus énuméréespkedsrmances obtenues pour le décodage de
phase seront systématiquement comparées a cellasytedulation a une voie. Le dispositif

expérimental utilisé est celui de la Figure lll#Egedente.

111.3.3.1 Caractérisation de I'oscilloscope

numeérique LeCroy 9360
L’'oscilloscope numérique LeCroy 9360 dont nous ossms a un taux de
numerisation maximale de 5¢s réparti sur deux voies d’'acquisition possiblébaque
voie d’acquisition comporte un CAN flash 8 bitdabande passante de 'oscilloscope est de
600 MHz. Les 8 bits de conversion lui confére ugeasnique théorique de mesure d’environ
48.4dB et le SNR théoriqgue maximal est de 50dB. @surs constituent nos références de

mesure et les performances obtenues seront corspacss dernieres.

Nous avons commencé par mesurer le nombre de thdstits de I'oscilloscope
numerique. Pour cela, un signal de fréequence 58E®31Hz issu de la source SMP02 est
envoyé directement sur I'oscilloscope. Nous avaxs la puissance du signal a 16 dBm, ce
qui correspond a une amplitude créte a créte denv2 V compatible avec la tension de
pleine échelle du CAN de l'oscilloscope. La fréqeeer’échantillonnage est maintenue a 1
Gecr{s. Les données numérisées sont ensuite traitédsHiaet le spectre obtenu est indiqué

sur la Figure 111-14 dans la bandg2t
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Figure 111-14: Caractéristique spectrale d’'un signal de fréqueB8es93750 MHz numérisé
par 'oscilloscope LeCroy 9360.

A partir de cette caractéristique spectrale, noasurons une SFDR de 46.54dB alors
gue la dynamique théorique prévue est de 48.16dB poe conversion sur 8 bits. Cette
valeur de SFDR reste dans l'ordre de grandeur e petvue par la théorie car dans le
chapitre I, nous avons vu que la différence moyeanwge le nombre de bits effectifs
théoriques calculés a partir de la SFDR et cellsurge était d’environ 0.5. La différence
entre le nombre de bits effectifs théoriques etiic@lesurés est ici de 0.25 compatible avec
nos précédentes prévisions.

Dans un second temps et toujours a partir du sopoficédent, nous avons effectué un
calcul du rapport signal a bruit (SNR) et du rappsignal a bruit plus les distorsions
(SINAD). Ce qui donne les valeurs respectives d648B8B (6.18 bits effectifs) et de 37.9 dB
(6 bits effectifs). Pour ce qui est du SNR, nousstatons une différence de 10.98 dB, soit 1.5
bits effectifs avec le SNR théorique. Ici égalemamtte difference de 1.5 bits effectifs
concorde avec celle que nous avions signalé autohagntre le nombre de bits matériels N
d’'un numériseur et son nombre de bits effectif. Minsi si I'on fixe comme objectif de
réaliser une numérisation sur 10 bits, il faut dsgr d’'un CAN qui affiche au minimum 12
bits matériels. De plus I'écart entre le SINAD @ INR mesuré est d’environ 1 dB (soit 0.16

bits effectifs). Ce qui reste relativement faible peouve que les non linéarités de notre
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systeme seront celles en amont de l'oscilloscoperiecipalement celles du modulateur

électrooptique si I'on travaille en retrait de lagsance de saturation des photodiodes.

Les performances dynamiques (SNR, SFDR et SINAD)a$eilloscope numérique
ainsi calculées vont constituer les valeurs deeéfte de nos mesures. Nous comparerons les
résultats obtenus par décodage de phase avec tmexrdodulation a une voie d’'une part et

d’autre part, avec ceux fournis par I'oscilloscope.

111.3.3.2 Caractérisation du décodage de phase

en mode monoporteuse.

L’'onde monoporteuse est le signal de test fondamhgmérmettant de sonder les
potentialités de base d’un systéme non linéaiceni@e nous I'avons maintes fois signalé, la
fonction de transfert non linéaire du modulate@ctboptique va induire des distorsions qui
peuvent dégrader fortement les performances dynamsiqu CAN optique. Afin de montrer
'aptitude de la technique de codage de phase @ireétinfluence de ces distorsions, nous
utilisons dans une premiere approche, des carstifigies monoporteuses simples a mettre en

oceuvre.

Pour cela, on appliqgue sur notre modulateur éleptique un signal de fréquentge
identique a celui utilisé pour la caractérisatian ldscilloscope numérique (Figure 111-15).
Aprés détection par les photodiodes et numérisapan les CANs électroniques de
I'oscilloscope, nous effectuons une analyse congdes spectres obtenus par décodage de
phase et ceux obtenus avec un modulateur a une b®iemontage de la Figure 111-15 est
utilisé pour les deux techniques. Pour le décodigphase, nous utilisons les deux voies du
modulateur électrooptique et pour la modulatioma uoie, une seule des voies est utilisée.
La tension de polarisation est fixée a 4.5 V deesarpermettre une polarisation sur la partie
linéaire de la caractéristique. Pour choisir cé&ttgsion de polarisation, les deux sorties du
modulateur sont envoyées successivement sur ugsanalde spectre électrique de sorte a

minimiser le niveau de I'’harmonique 2 du signallap sur ce dernier.
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Figure I1I-15: Dispositif expérimental réalisé pdarcodage de phase et la modulation a une
voie

Sur les graphiques de la Figure 111-16 et la FigliFd7, nous avons représentés les
spectres obtenus dans le cas de la modulation &vaieeet celui obtenu dans le cas du
décodage de phase respectivement. Le signal appigue fréquendg de 58.593750 MHz.
La puissance de ce signal est de 19 dBm, ce quesmond a un taux de modulation
d’environ 73%. La puissance optique a I'entrée dulnfateur est fixée a 5 mW. La fréquence
d’échantillonnage de l'oscilloscope est toujoursintemue a 1 @S et la représentation

spectrale est donnée dans la bagtke f
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Figure 111-16 : Spectre obtenu pour la modulation a une voie (Ruiss laser =5 mW et taux
de modulation = 73%)
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Figure 11I-17 : Spectre obtenu pour le codage de phase (Puissasee+ 5 mW et taux de
modulation = 73%)

Nous constatons sur la Figure 11I-17 une réductiea niveaux d’harmoniques 2 {Pf
et 3 (3f) dans le spectre obtenu par décodage de phasel’lRomonique 3 qui est le niveau
le plus élevé, une réduction d’environ 10dB esteolss. Ce qui correspond a une SFDR de
I'ordre de 39dB pour cette technique (Figure ll)-alors que cette SFDR est de 29dB pour la
modulation a une voie (Figure 1lI-16). Il faut noependant que les niveaux de distorsions
dépendent du taux de modulation et les valeurs ElBRSsignalées précédemment sont
relatives au taux de 73%. Ainsi, nous avons anapysdr d'autres valeurs du taux de

modulation, les valeurs de SFDR dans le cas duddéeode phase et celui de la modulation a
une voie. Les résultats obtenus sont indiquésaskiigure 111-18.
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Figure 111-18 : SFDRs mesurées en fonction du taux de modulationlp@odage de phase
(SFDR_Vout) et la modulation & une voie (SFDR_1)oie

Il apparait clairement sur la Figure I1I-18 que ledeurs de SFDR obtenues pour le
décodage de phase (SFDR_Vout) sont plus élevéesdlies obtenues pour la modulation a
une voie (SFDR_Voiel). Ces fortes valeurs obtemoes le décodage de phase s’expliquent
par la réduction du niveau de distorsion due &detthnique. Par contre, on constate que la
modulation a une voie a une SFDR maximale de 43u&mée pour un taux de modulation
autour de 25%. Cette forte valeur pour la modutaficune voie est due au fait que pour ces
faibles taux de modulation (< 30%), les distorsi@mt moins importantes. Toutefois,
guelque soit le taux de modulation, les performaraie décodage de phase sont meilleures
gue celles de la modulation a une voie. Ce qui yrogue cette technique réduit
raisonnablement I'influence des distorsions.

L’aptitude du décodage de phase a linéariser latifmm de transfert de modulation
étant validée, nous allons maintenant vérifierissensibilité supposée aux bruits des sources
lasers. Pour cela, nous effectuons une mesure &saNs tenir compte des distorsions. Nous
avons effectué cette mesure du SNR pour difféeremédsurs du taux de modulation. La
courbe obtenue est indiquée sur la Figure IlI-19. &tte figure, la courbe obtenue pour le
décodage de phase (SNR_Vout) présente quelques gairiB par rapport a celle de la
modulation a une voie. Ce gain atteint quelque 0B pour les conditions qui sont celles de

notre expérimentation et il diminue au fur et a mnesque le taux de modulation augmente.
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Nous expliquons le gain obtenu par la techniqueadiage de phase par le fait que elle réduit

I'influence des bruits de la source laser.

De plus, en comparant cette courbe a celle deglar&illl-18 précédente, on constate
gue le décodage de phase reste efficace pourrmstaaleurs du taux de modulation. Ces
valeurs de taux de modulation comme nous le verptuss loin (dans la théorie relative au
décodage de phase) se situent en dessous de 806@8tr. Pour illustrer la dégradation des
performances dynamiques du décodage de phasetalefarodulation, nous avons effectué

une mesure du SINAD pour différentes valeurs de teumodulation (Figure 111-20).
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Figure 11I-19 : SNRs mesureés en fonction du taux de modulatiors§@nce laser = 5 mW)
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Figure 111-20 : SINADs mesurés en fonction du taux de modulatRuis§ance laser = 5 mW)
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Ici encore, nous observons que les performancesASINu décodage de phase sont
meilleures que celles de la modulation a une \iéeplus, pour ce décodage de phase, la plus
forte valeur du SINAD est obtenue pour un taux deluhation autour de 50% et pour des
taux supérieurs, ce SINAD se dégrade. Ce qui cqoefite que nous avons signalé plus haut a

savoir que le décodage de phase reste efficacecpaaines valeurs du taux de modulation.

Nous venons d’effectuer une caractérisation en nmoaigoporteuse qui nous a permis
de mettre en évidence l'efficacité de la technigeedécodage de phase par rapport a une
technique classique de conversion analogique ngogi@ptique qui utilise un modulateur a
une voie. Cette efficacité a concerné I'aptitudeddoodage de phase a réduire les distorsions
d’harmoniques d’'une part et d’autre part, a redégalement l'influence des bruits issus de la

source laser.

Il faut noter par ailleurs que la caractérisatiom mode monoporteuse permet
également de choisir une zone de fonctionnemennaf@ pour le systéeme et ce, quelque soit
la technique utilisée (codage de phase ou moduolatio une voie). Ces zones de
fonctionnement correspondent aux valeurs de tauxmbelulation qui optimisent les

performances dynamiques comme le montre les grapside la Figure 111-21.
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Figure 111-21 : SNRs et SINADs en fonction du taux de modulation

Ces zones de fonctionnement optimales correspordeantaleur du taux de modulation pour
laquelle les courbes de SINAD se détachent de dellSNR d’environ 1 ou 2 dB. C'est
I'équivalent des points de compression a 1 dB @B2de gain des dispositifs électroniques

non linéaires. Il permet d’apprécier qualitativemkncourbe de la caractéristique SINAD en
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fonction du taux de modulation en zone de compoessiont I'impact est fort sur le
compromis dynamique-linéarité. Ainsi sur la Figlile21 et pour la technique de décodage
de phase, le taux de modulation doit étre de I 50% alors que ce taux correspond a

environ 30% dans le cas de la modulation a une voie

La caractérisation en mode monoporteuse que nonsnged’effectuer n’est pas
suffisante pour prédire finement le comportement sygtéme en présence de signaux
modulés. Pour cela, une étape supplémentaire temsidiliser des signaux de test possédant

deux ou plusieurs porteuses non modulées aindegue criteres de linéarités associés.

111.3.3.3 Caractérisation en mode biporteuse
Cette caractérisation consiste a utiliser un siglgatest composé de deux porteuses
sinusoidales non modulées de fréquences proches.si@eal dentrée est décrit

analytiguement par I'expression suivante:
Ske (t) =V, sin(27£ t) +V, sin(274,t) (1-17)

Lorsqu’on applique ce signal sur un modulateurtédeptique dont la fonction de transfert

est de type sinusoidale, on obtient I'expressiavesie:

T{t)= %{u co{ﬂ\cﬂ + vﬂ (v, sin(278,t) +V, sin(Zlfzt))D (I11-18)

m m

Ou Vpc est la tension continue de polarisation gtld puissance optique incidente. Un
développement de I'expression précédente parigatibn des fonctions de Bessel conduit a
la forme générale suivante [l11-20]:

T(t)= co{ﬂ\\//ﬂjzz\]n(%}]m(@/ 2 Jcos(melt + 27mf,t) (11-19)

m

Avec n,m=0,+1+2 ou I'ordre des termes résultants est donnég¢rpafm avecm+n=1. Un
développement et un réarrangement de I'expresHiehd) permettent d’obtenir:

T(t)= {co{ﬂvf’c on(mlon(sz n=m=0
[ 2jcos(nZnI‘l +m27f,t  n+m paire(lll-20)
J

(i)nZCO{lTVDC jJn[mlJJm Ld
v, v Y,

- (J_r)”+125in(77v'3C jJ”(mlj
V]T Vﬂ
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Nous constatons que le signal résultant est comgiaseterme continu et d’'une série
de termes a des fréquences d’'intermodulations fl€gaences d’intermodulations retombent
la plupart du temps dans la bande de fonctionnerdansystéeme et contribuent ainsi a
dégrader fortement ces performances. Les compasapéetrales les plus significatives sont
les intermodulations d’ordre 3, 5, 7 et elles cgpandent aux fréquenceg-f, (ou 2f,-f;), 3f;-

2f, (ou 3f,-2f;) respectivement.

De méme que pour la caractérisation en monoport@asg montrer I'aptitude de la
technique de décodage de phase a réduire lessiistord’intermodulations on réalise le
méme montage que celui de la Figure IlI-15. En &€ place du signal a une porteuse, nous
envoyons un signal a deux porteuses. La source B dous disposonsSMP02
Rhodes&Schwarz 10MHz-20 GHze permet pas d’obtenir un tel signal. Ainsi, :i@vons
couplé le signal issu de cette source avec celuiedautre source basse fréquergRrg Model
DS 345 30 MHg La différence de précision entre les deux sauttéisées nous a ameneés a
calibrer la sourceSRSsur la SMP02, cette derniére étant notre sourceétérence. La
calibration a consister en I'égalisation des niweda puissances issues de ces deux sources
de sorte a attaquer notre modulateur électroopt@uide de deux porteuses d’égales
amplitude.

Nous avons fixé ensuite les fréquengestff, des deux porteuses a 27.343750 MHz et
31.250000 MHz respectivement. Soit une différenedrdquence d’environ 3.906250 MHz.
Pour capter un nombre suffisant d’enveloppes dsig®al, nous avons augmenté la durée
d’acquisition, ce qui a eu pour conséquence deingda fréquence d’échantillonnage de
'oscilloscope a 100 Mys. Nous avons maintenu la puissance optique ard'endu
modulateur a la valeur de 5 mW. La puissance RBeBordre 10 dBm, ce qui correspond a
un taux de modulation d’environ 30%. A l'aide desdées numeérisées, nous avons effectué
une FFT aussi bien pour la technique de décodagmase que de celle de la modulation a

une voie. Les spectres obtenus sont représentéssdeigure 111-22 et Figure 111-23.

Ici également, nous avons limité la représentatipectrale a la bandg/Z soit 50
MHz. Nous constatons une réduction du niveau d’lbaique le plus élevé dans le cas de la
technique de décodage de phase. Ce qui correspond &FDR de 45.20dB alors que cette
SFDR est de 36.10dB pour la modulation a une waii¢,un gain en linéarité d’environ 10dB.
Cette valeur est proche de celle obtenue dansréctéaisation en mode monoporteuse et
traduit la linéarité du décodage de phase par ragpone technique classique de conversion

analogique numérique optique. Cette valeur de 1@aiBspond a une augmentation en bits
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effectifs de I'ordre de 1.5. Ce qui est loin d’étrégligeable pour notre application ou une
plus grande dynamique est recherchée.
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Figure 111-22 : Spectre obtenu dans le cas d’'une modulation a oiee(f = 27,343750 MHz
et = 31,250000 MHz pour m = 30%)
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Figure 11-23 : Spectre obtenu dans le cas du codage de phase&{f,343750 MHz et f=
31,250000 MHz pour m = 30%)
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Comme le gain en linéarité dépend du taux de mtdualanous avons effectué une mesure
pour différentes valeurs de ce taux de modulatioévolution obtenue est indiquée sur le

graphique de la Figure I11-24.
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Figure 111-24 : SFDR en fonction du taux de modulation pour undadtiporteuse dans le
cas du codage de phase et de la modulation a uee vo

Nous observons sur ce graphique que les fortesingatke gain en linéarité (entre 6 et
10dB) sont obtenues pour des taux de modulatioériedfrs a 60%. Ce qui confirme le
résultat obtenu en monoporteuse et traduit encoeefais la linéarité du décodage de phase
par rapport a la modulation a une voie.

Nous avons également mesuré dans la situationpemtéise le SINAD en fonction
du taux de modulation. Les courbes obtenues satiguiges sur la Figure IlI-25. Ici
également, nous observons quelgues gains en dBagtechnique de décodage de phase par
rapport a la modulation a une voie. Nous remarqumeendant qu'au dela du taux de
modulation de 50%, la dégradation est plus imptetgu’'en monoporteuse. Ce phénomeéne
s’explique par le facteur d’augmentation de bridEF) dont nous verrons la signification
dans le paragraphe relatif a la théorie sur lartiecle de décodage de phase.
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Figure 111-25: SINADs en fonction du taux de modulation pour shé¢e biporteuse dans le
cas du codage de phase (SINAD_Vout) et de la miolula une voie (SINAD_Voiel)

Nous avons effectué également une mesure du SNiBhetion du taux de modulation
et cela toujours en mode biporteuse (Figure I)-2@s résultats obtenus confirment ce que

nous avons signalé plus haut.
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Figure 111-26 : SNRs en fonction du taux de modulation pour uretebiporteuse dans le
cas du codage de phase (SNR_Vout) et de la monlukatine voie (SNR_Voiel)
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111.3.3.4 Conclusion sur les performances du

décodage de phase

Nous venons de tester les potentialités de la teabrde décodage de phase tant du
point de vue de sa linéarité que de son insensifzll bruit d’intensité des sources lasers. Ces
potentialités ont été vérifiees en présence deasigen mode monoporteuse et biporteuse. Il
s’agit la de signaux de test simples a mettre evr@emais ils ne sont pas représentatifs pour
des applications de télécommunications fonctionmammultiporteuses. Il est alors naturel
d’utiliser un plus grand nombre de porteuses nodutées. On obtient dans ces conditions,
un signal similaire a un bruit gaussien et les nlaméarités génerent un bruit
d’'intermodulation. Le rapport entre les puissaradiesignal utile et du bruit d’'intermodulation
porte le nom de NPRNpise Power Ratjo Ce facteur de mérite est particulierement tilis
pour les applications spatiales et présente I'aagenid’étre proche des caractéristiques des
signaux réellement utilisés ainsi que d'offrir untére de linéarité intégrant les effets

moyennés des intermodulations.

De plus les signaux réellement utilisés pour lgdiegtions peuvent étre extrémement
complexes notamment dans le cas de multiporteusesilées avec modulation de chacune
de type QPSK, QAM, FSK, etc. A I'heure actuelle tels signaux ne sont pas utilisés lors des
phases de conception des convertisseurs analogmumesdriques. Seuls des signaux de test

plus simple (monoporteuse et biporteuse) sonsasla cet effet.

Reste que les performances que nous venons déewrérifur le décodage de phase
sont encourageantes et nous fondent a porter mbméx sur cette technique pour la
réalisation de notre convertisseur analogique nigméroptique. Nous précisons par ailleurs
gue ces performances ont été vérifiées avec umeestaser continue alors qu’en réalité, un
CANO utilise un laser a impulsions dont les canasti@ues peuvent différer de celles de la
source continue. Dans le choix de la solution tetdgique définitive, nous devrions tenir
compte de cette particularité des sources impulgibes de sorte a permettre un

fonctionnement optimal de notre systeme.
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111.3.4 Spécification des blocs élémentaires de
I'architecture du CANO a développer

La technique de décodage de phase dans sa forditotraelle utilise deux voies de
détection et de quantification paralléle qui pedveniter les performances dynamiques et
compromettre ainsi I'objectif de 10 bits effectiBour résoudre les problémes éventuels de
déséquilibre entre les deux voies, nous propospessalution qui consiste a n’utiliser qu’une
seule voie de détection et de quantification enlinant les deux via un coupleur 3 dB. Les
signaux issus des deux voies, opposes en phasvattEtre traités séparément, une ligne a
retard d’'une demi période du rythme des impulsiassrs est insérée sur une voie de sorte a
sérialiser ces impulsions. Cette sérialisation guoar conséquence d’imposer au CAN
électronique un rythme double de celui que néasditi'usage de deux CANs en paralléle,

car désormais sur une période d’échantillonnageailra deux impulsions.

On se rend compte trés rapidement que pour ce dgpsolution, la fréquence de
conversion du CAN optique sera trés vite limitée gelle du CAN électronique. Mais pour
notre application et en fonction des rythmes quisnmtéressent, les CANs électroniques
disponibles sont aptes a y répondre. Par exemple g@s rythmes laser de 500 MHz, la
sérialisation des deux voies va nécessiter un Clebtrénique qui fonctionne a 1 GHz. Ce

qui reste dans la possibilité des CANs électrorscaeuels.

111.3.4.1 Geénération I/Q par voie optique

Le signal a numériser est de type hyperfréquendeyrod’'un spectre de bande B. Le
but du jeu ici est d’échantillonner au rythme desamal utile et réaliser par la suite une
démodulation de type 1/Q de sorte a disposer dimreeht sous forme numérique cette
information utile. Dans notre architecture de CANOs’agira de générer deux signaux
impulsionnels émis au rythme de ce signal utilet §o= (B/2) mais qui doivent étre en
guadrature de phase par rapport a la porteuse frggeence § c'est-a-dire décalés
temporellement d’une quanti®T,q = 1/(4%). Un calcul d’ordre de grandeur @8 o est
d’environ 8.33 ps pour une porteuse a 30 GHz. ligurg 1lI-27 présente le chronogramme

des signaux | et Q.
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Figure [11-27: Chronogramme des signaux | et Q dans un CANO
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Le dédoublement du train d’impulsion initial petrieéréalisé de plusieurs manieres:

Interférométre de Mach-Zendher

La plus simple est [l'utilisation d'un interférometrde Mach-Zendher (IMZ)
déséquilibré afin de réaliser cette fonction paisibn d’intensité. La différence de longueur

AL entre les deux bras de l'interféromeétre doit éatkeulé de la maniére suivante:
AL=c/n * ATy (11-21)

Avec n l'indice de réfraction de la fibre ou du deioptique utiliséx1.5). Typiquement les
longueurs sont de l'ordre de 1.5 mm pour une frAqeeorteuseyfde 30 GHz. Ces valeurs
sont incompatibles avec la réalisation d’'un IMZ fore optique mais sont tout a fait
envisageables en optique intégrée. Dans tous $e$ utilisation de deux coupleurs 3 dB en Y
pour implémenter I'IlMZ, induit obligatoirement dpsrtes d’insertion au moins égales a 7 dB
(2*3 dB + pertes en exces) suivant la technologoptijue intégrée utilisée. Le couplage
fibre-microguide étant en général peu efficace.

Fibre biréfringente

Une deuxieme solution pour réaliser une divisioantplitude est d’utiliser une fibre
biréfringente (Figure I11-28) qui permet de générer retard entre les deux modes de
polarisation guidés. La biréfringence des fibresaintien de polarisation (PMF) permet
d’atteindre des longueurs de battement de I'ordrel dnm. Cette longueur correspond a la
longueur de fibre nécessaire pour déphaser lessmlpolarisation I'un par rapport a l'autre

de 2t En premiére approximation, cela correspond aetard égal a une longueur d’onde
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soit environ 1.5 pm. Un metre de fibre peut suffiaur réaliser une différence de chemin

parcourue de 1.5 mm suffisante pour nos application

La source laser doit exciter de maniére identigasedeux axes de polarisation de la
PMF, simplement en excitant celle-ci a 45° de ses.ala difficulté vient de I'utilisation de
ses deux impulsions qui sont de polarisations ligrés croisées. Celles-ci doivent étre
injectées dans le modulateur électrooptique quctfonne seulement suivant un axe de
polarisation. La solution la plus simple est aldescroiser les axes neutres de la PMF avec
I'axe de la polarisation active du modulateur. pesgtes induites sont donc de 3 dB seulement

auxquelles se rajoutent éventuellement les pelitesedtiion du polariseur (1 dB).

Axe du

Polarisation modulateur

d'entrée
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Optique Entrée
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Figure 111-28: Génération de deux impulsions décalées temporetiepse une fibre
biréfringente

Les limitations viennent de la capacité du systeémesoler totalement les deux
impulsions. Tout d’abord, sur quelques metres dfibre bobinée, il n'est pas du tout garanti
gue I'on puisse conserver un niveau d’isolatiorreefégs deux polarisations de I'ordre des 60
dB demandés. De plus, le polariseur de sortie mésgenter un taux d’extinction lui aussi au
moins supeérieur a cette valeur. Les polariseursftbre sont limités a 45 dB environ, et les
polariseurs en espace libre ne font pas beaucoapxntb0-60 dB) en augmentant les pertes

d’insertion, la fragilité mécanique et I'instabdlibptique du systéme.

Séparation spectrale

Le troisieme principe est celui de la séparatiorcple. Deux versions de ce principe

existent et nous avons fait une analyse critiquetdeune d’elle dans la référence [lII-21].
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Elles sont techniquement réalisables et elles lsasites sur la découpe temporelle par filtrage

spectral (Figure 111-29). Nous rappelons ici lepraicipes.

Puissance DSP
Optique Optique
(U.A) [ ﬂ (U.A) N\
t A
Puissance DSP
Optique, Optique,
(U.A) [ (UA) [ N\

Puissance DSP
Optique[ Optique

(UA)

ATio (U.A)
<>

Figure 111-29 : Découpe temporelle par filtrage spectral

Version 1 Une impulsion issue de la source laser est diggede maniére a présenter un
glissement de fréquence optiqgue (ou de longueund#oen premiére approximation). Un
filtrage spectral double bande sélectionne deuxulsipns ainsi séparées spectralement de

A\ et temporellement d&Tyq. La Figure 111-30 présente son principe de fonutiement

voie I
W PD | amplif |{CAN
vobulation | |
pulse— modulateur — D
M

linéaire

| PD |—{ampli.—CAN

vole Q

Figure 111-30: Schéma de principe de la version 1 (Source [l11)22]

Ici, deux remarques importantes sont a faire. D'paet, le rapport entre I'écart
temporelAT)q et la duréeAA des deux impulsions ATyq / At) reste constant en cours de
propagation dispersive. Il n'est pas forcément t&n de ne pouvoir contrdler
individuellement ces deux parameétres. D’autre panif filtrage spectral induit des fortes

pertes. En premiere approximation, I'énergie pgvulsion est liée a I'énergie initiale par un
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rapportAt/(2*ATyq), ce qui correspond environ a 12 dB (si on considies duréeAt =1ps

etAT,o=8 ps dans le meilleur des cas).

Un calcul précis en considérant des impulsionslut@lgaussienne peut étre évalué de la

maniére suivante. Appelons@® la répartition temporelle de puissance de lutspn avant
filtrage:

.
\/ﬁla - e o’ (11-22)
0

Avec Aty demie durée & 17ede l'intensité maximale. Soit:@) la fonction de filtrage

Gy(t)=

spectrale qui transparait temporellement sousrtadal’un facteur d’allure gaussienne:
v
G,(t)=e &’ (1n-23)
Avec At; demie durée & Hele I'intensité maximale. Les pertes induites papdration de

filtrage sont obtenues par le calcul du rapporféteergie de I'impulsion obtenue par rapport
a l'initiale. Cela donne, sachant qug(fpest normalisée:

P(dB) = 10Ioglo[ [“G0* Gl(t)dt} (111-24)

Un calcul de la relation (l11-24) en fonction dupport entreAT,q et la demi durée de

'impulsion apreés filtrage\t, (ATyo/AT1) et cela paramétré par le rappofiw/At; est indiqué
sur la Figure 111-31.

—_
o
|

—_
[gn)
1

147

—
o
1

Pfrtes induites dB)
[mn}

)
o)
1

[
[ ]
1

[
iy

2 3 4 5 B 7 &
b
Rapport entre I'écart temporel ATiq et la demie-durée
de I'impulsion obtenue apres filtrageAt:.

ATuo/ At

Figure 111-31 : Pertes créées par découpe spectro-temporelle
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Si nous considérons I'exemple A&0= 8.32 ps pour une porteuse a 30 GHz et des
impulsions initiales étirées a environ 25 ps lowsfiltrage, Les abaques nous donnent des
pertes minimales de 'ordre de 12 dB, ce qui ést détre négligeable. Les deux impulsions
sont ensuite séparées physiguement par le Demiongoeur d’onde qui réalise le filtrage.
Le type de Demux est a choisir parmi plusieursrietdgies. La plus simple et certainement
aussi la plus efficace est basée sur l'utilisatierréseaux de Bragg dont la longueur d’'onde
de réflexion centrale et la largeur spectrale somiptimiser. Les pertes en exces d'un tel
dispositif peuvent se limiter a 1 ou 2 dB.

Version 2:Ici la découpe spectrale et la génération dudedg sont réalisées par un AWG

rebouclé avec des longueurs de guides optiqueséssafi-igure 111-32).

voiel
RF
[ M —{ PD|—ampli— CAN

pulser—AW0 — modulateur |—{AWG
—{ PD]|—ampli-— CAN

voie

Figure 111-32: Schéma de principe de la version 2.(Source [l11)22]

Le calcul sur les pertes induites par filtrage eestlable, amenant une perte minimale de 9
dB. Toutefois, les impulsions traversent deux 1ANG et si les boucles de retard sont
réalisées en fibre, il est certain que les pertiesaftions de 'AWG seront appliquées deux
fois, soit environ 2*4 dB=8 dB. Dans le cas d'umeégration monolithique des chemins
optiques, ces pertes peuvent étre réduites etnséedia environ 5 a 6 dB. L'ensemble
représentant au total environ 15 dB, ce qui estd@tre négligeable.

La proximité spectrale des deux impulsions pew étrurce de diaphonie au sein des
démultiplexeurs en longueur d’onde. Le choix déetzhnologie de réalisation est primordial

pour s’assurer de bonnes performances dans ce @mai

Pour les deux versions que nous venons de présdater systemes de détection et de
CAN électroniques sont employés pour les deux vbesQ. Cela peut étre la cause de non
linéarités différentielles entre les deux voiesdéal serait d’en utiliser qu’'un, en réalisant

une sérialisation des deux impulsions | et Q alardétecteur. L'utilisation de deux Mux-
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Demux (Figure 111-33) est une solution possible snqili améne de fortes pertes d’insertion
(2*4 dB = 8 dB). L'utilisation d’'un circulateur fi® et de deux réseaux de Bragg (Figure

[11-34) limite les pertes a celles du circulateait®nviron 2*1 dB = 2 dB.

s1(t) Te

N A

ATiQ

“ Modulateur |44 Demux

EO

s2(t)

Figure 111-33: Séparation temporelle des impulsions | et Q paancespectral différentiel a
l'aide de Mux et Démux.

AL 22

ZANY

ﬁ Modulateur *

EO

Circulateur

Figure 111-34: Séparation temporelle des impulsions | et Q paangspectral différentiel &
I'aide de réseaux de Bragg et circulateur.

Le probleme de la séparation des deux impulsi@<) est primordial si I'on souhaite
n’utiliser qu’un seul circuit détection-conversiddela est d’autant plus vrai dans le cas ou les
deux impulsions sont indifférenciées spectralemenmme lors de [I'utilisation de
l'interférométre de Mach-Zehnder ou la fibre a nieimt de polarisation. Cette opération

pourrait étre faite de maniere active par l'utiisa d’'un commutateur rapide (Electro-
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Absorption, LiNbQ, autre...) et d’'une ligne a retard quel que soinlbde de génération du

duo d’'impulsion I/Q.

En conclusion de cette partie sur la générationpld@ voie optique, la technique de
filtrage spectrale semble offrir de réelles podis@s pour notre application. Si celle utilisant
I'’AWG ne présente pas d’'accordabilité pour plussduéquences porteuses, la solution a base
de vobulation linéaire (comme nous le verrons achpin chapitre) peut étre accordée a
d’autres fréquences porteuses. Nous retiendronis [gaiite cette derniere comme la technique

de génération 1/Q a mettre en ceuvre.

111.3.4.2 L’électronique de détection

Nous avons vu que dans une structure classiquerdesion analogique numérique
optique comme celle de la Figure IlI-1, des soudebruit aléatoire analogiques (shot noise,
bruit thermique...) étaient présentes. Ces bruiterdgupour conséquence de transformer la
valeur instantanée du signal électrique en bouthdéne en une variable aléatoire. Ainsi toute
mesure de la puissance créte de I'impulsion saackée d'une forte incertitude. Pour limiter
linfluence de cet effet, il est envisageable diséir un circuit de photo détection réalisant une
intégration. L'intégration temporelle va permettfebtenir une tension proportionnelle a la
valeur moyenne de la puissance instantanée et deiraérite d'étre liée a I'énergie de
'impulsion et non a sa puissance créte, moyenaardi le bruit instantané sur la mesure et
limitant I'influence des effets non linéaires opte dans les fibres optiques. Un tel systéme

pourra étre basé sur I'architecture de la Figur83I[lI-23].

Vpd
Tension d’offset Résistance
| |
L L

% Vers le
Photodiode CAN

Amplificateur
Capacité —— .
d'intégration| ~ FET Signal
de reset E de reset

Figure 111-35: Schéma du circuit déétection qucomporte une capacité d’intégration, un
amplificateur ‘Buffer’, un FET de reset
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Cette structure comporte la photodiode, une capatihtégration et un circuit de
reset par exemple de type Transistor & Effet demPBa(FET). Elle permettra de convertir
I'énergie des impulsions en des niveaux de tensiompatibles avec I'entrée du CAN
électronique. Les impulsions sont détectées pghtaodiode qui est de type p i n. Durant
cette phase de détection, le circuit FET de resetdans I'état bloqué et le photocourant
impulsionnel détecté est intégré par la capacit.tdnsion ainsi obtenue passe a travers
'amplificateur de type Buffer qui 'adapte a lantdon de pleine échelle du CAN électronique
et favorise un ajustement de l'offset. La tensiomsiaobtenue par intégration et transmisse au

CAN se calcule de la maniére suivante:

o (I1-25)

Ou S E etC, représente la sensibilité de la photodiode, I'éieepar impulsion et la capacité
d’intégration respectivement.g est la puissance moyenne sur la durée d'integratd
représente le temps d’intégration. Aprés cetteegtpcircuit de reset se trouve dans I'état
passant, vidant ainsi le photocourant provenana @apacité. Il s’agit en fait d’'une opération
de blocage pour permettre a la quantification dffetuer.

Nous constatons donc gu’avec un tel dispositif éeation ou le CAN électronique
opére sur une tension qui est proportionnelle @eféie intégrée de I'impulsion et non plus
sSur sa puissance instantanée, permettra certaineteaelacher les contraintes de précision
temporelle exigée pour le CAN électronique d'unet,pat d’autre part d’éviter toutes les
effets de la dispersion. Par conséquent la préciéchantillonnage du systéme s’appréciera
au niveau de I'’échantillonnage optique.
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111.3.5 Larchitecture du CAN optique a réaliser

111.3.5.1 Schéma de principe
En tenant compte de toutes les considérations é@eméprecédemment, le schéma

synoptique du CANO que nous allons réaliser esguesur la Figure [11-36.

Signal
RF

E, 3 l
Coupleur

3dB

Es

Ea

IA QA IB QB
t 1t ¢
Eia Egqa Eis Eqs

Figure 111-36 : Schéma de principe du CANO a réaliser

Sur ce schéma, nous voyons qu’a partir d’une inipailanique d’énergie & nous obtenons
guatre impulsionsal Qa, Ig et s avant la détection. En fait, I'impulsion uniqusus du laser
et émis au rythme ¢lest partagée en deux impulsions complémentaigsedjie & et B
apres traversée du modulateur électrooptique. Idne b retard d’'une demi période/d) est
insérée sur un bras de sorte gu'apres le coupters retrouvons ces deux impulsions
séparees cette fois-ci temporellement deATpartir de chaque impulsiommEet B, on génére
deux autres impulsions qui seront en quadraturghdse. Un retard physique d’'un quart de
période (T/4) est inséré entre les impulsions | et Q de spreles quatre impulsions arrivent
a la détection avec un rythme de Te/4.Le chronograrde ces impulsions est indiqué sur la
Figure I11-37.

Traore Brahima / Institut de Recherche XLIM / Déparent Photonique 163



S0 T,
Impulsion
initiale

Sy(t)

Séparation
temporelle
Aprés codage
de phase et 1 Q g
échantillonnage A A Qs
letQ

S5

Etirement
temporel des In Qa s Qs

e LN VAN N\ yAAN :

Ss(t)

Impulsions
électriques
intégrées

Instant de blocage et de conversion

Figure [11-37 : Chronogramme des impulsions d’échantillonnages

111.3.5.2 Développement théorique relatif au

décodage de phase
Nous allons maintenant présenter I'analyse théeriglative a I'architecture de CAN
optique de la Figure 111-37 précédente. Pour cattalyse, nous considérons que la durée de
limpulsion est courte comparée a la période dwnaiga échantillonner. L’énergie des
impulsions sur les deux sorties complémentairemddulateur électrooptique de type Mach

Zehnder s’écrit de la maniére suivante:

E, :w(H sin(g, ) (111-26)
E, :w&—sin(@] ) (N1-27)

Ou Ej est I'énergie d’'une impulsion a I'entrée du modkla, AE est la variation aléatoire
dans I'énergie de I'impulsion @, est le déphasage entre les deux bras du moduédéstro-
optique qui est considéré ici comme polarisé errptare.

Pour simplifier notre analyse, nous supposons @se deux voies ont la méme
amplitude. Aprés la génération 1/Q qui correspondiédoublement de chaque impulsEn
et Bs, nous obtenons quatre impulsions d’énergies Eq-a, B, Eg-s dont les expressions

sont données par les relations suivantes:
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=528 i) (1128)
Eon= B 28 1l (1129)
ey =5 ) i) (1130)
oo = 28 gin(g,) (1131

Les indiced-A, Q-A I-B, Q-B désignant les impulsions en phase (I) et en quadr$Q) sur

les voies A et B respectivement. Les énergies dajuoatre impulsions vont étre transformées
en tensions électriques par le photodétecteurequiprésentera ensuite au CAN électronique
pour leur numérisation. Ces différentes tensiotessortie du CAN électronique peuvent étre

données par les relations suivantes:

V_, = M:L+s,in(p rv, (11-32)
1-A 4 in b,I-A
{ 1+S|n(¢n))+vb’Q_A} (11-33)
{V V) sm(con))+vb,._s} (11-34)
{V AV (1- S|n(¢n))+vbyQ_B} (111-35)
Avec
v, +Av-—t0fT t)dt——tOJtT :g—S(EO+AE) (111-36)

Oua représente 'ensemble des pertes optiques. LE®$9 .4, Vb,o-A Wb,1-8, €L Wb o-8SONt les
tensions de bruit qui regroupent toutes les soulledsruit présentent (du laser a la sortie du
CAN électronique).

Les différentes tensions précédentes en sortie A €lectronique vont ensuite étre
traité par le DSPOigital Signal Processingpour estimer le déphasage entre les deux bras de
linterferometre. Ce déphasage que nous appelldeodéphasage décodg,: par opposition

a celui provoquég, par le signal électrique appliqué est donné pegl&ion suivante:
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B =SIN7 Viea Vig (111-37)
N Vi_atVig

Il s’agit la du déphasage pour I'échantillon engghé Celui de I'échantillon Q se détermine
de la méme maniére. En remplagant les tensignse¥ Vi.g par leurs expressions dans la
relation (l11-37), on obtient:

@ — sin™ (Vo +AV)Sin¢m +(Vb,I_A)_(Vb,I—B)
o (Vo + AV)+Vb,I—A +2V, g

(I11-38)

Cette relation (111-38) montre que pour un fortpap signal a bruit (c'est-a-dire que pour une
tensionVp >> vy 1a, Wb,1-8), l€ déphasage décodgr, est approximativement égal au déphasage
introduit ¢, qui est indépendant de toute variation de brué&ndigie AE. Ainsi une
suppression de 60 dB du bruit d’amplitude a éte&mie par cette technique de codage de
phase dans la référence [llI-24].

La tension appliqguée au modulateur électro-optigsiereconstituée via la relation
suivante (pour le signal en phase 1):

Vout_i =V—ﬂ”%ut_. (11-39)
On voit a travers la relation (111-39) que la tamsiV,y,: | reconstituée numériquement est
linéairement proportionnelle au déphasage C’est par cette relation que la technique de
décodage de phase est considérée comme une tezhigglinéarisation de la fonction de

transfert de modulation.

Nous allons maintenant déterminer la variance dehkse décodég@,.. Par souci de
simplification, nous ne considérons ici que le sigen phase | et le méme développement

peut étre effectué pour le signal en quadratunghdse Q.

Dans la relation (111-38),@u 1 est une fonction des tensions de bmyita et vy .. En
supposant que ces difféerentes tensions sont desblem aléatoires indépendantes et de

moyennes nulles, la variance de la phagg , sera une fonction de leurs variances

respectivexs‘rvzblfA et JVZWB. Ainsi pour une fonctiorg(x,y) ou x ety sont des variables

aléatoires indépendantes, la variancg(@ey)est donnée par [III-25]:

2 2
Ty = [a_gj o+ (a_gj o+ 26—96—9% (111-40)
‘ 0x 0x ox oy

En appliquant cette relation au cas de notre vigrialeatoireg,: |, on a:
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2 2

0 0
e 2 Fou o? (1-41)
ut_ | 6V b,1-A aV b,1-B
bl =A Vb1 -A=Vb,1-8=0 b.Q-B Vo1 -A=Vp,1-g=0
Ce qui donne apres calcul la relation suivante:
2 (1-sin 1+sin
a2, =—2(—- olgz Joh (52 ) (I1-42)
- Vg \1+sing, 1-sing,
De sorte que la variance de la tension reconstgaémlcule ainsi:
2
\
U\Eoutil = (7”) O-;Jutil (”I-43)

Nous constatons dans I'expression (IlI-42) quedaance de la phasgy: ; est une fonction

du déphasage, (et donc de la tension appliquég). Pour obtenir I'expression définitive de

la variance de la phas@.y ; Il nous reste maintenant a déterminer les vaesnges

différentes tensions de bruit. Nous considérong pela que la technigue de décodage de

phase fonctionne de fagon optimale, c'est-a-diee mpus négligerons l'influence du RIN et

nous supposerons par ailleurs que la fonction aestert de modulation est linéarisée. Le

bruit thermique étant indépendant de I'énergie idgsulsions, nous négligerons également

son influence. Dans ces conditions, les seulescesutte bruit a prendre en compte sont le

bruit de grenaille et le bruit de quantification @AN électronique.

Nous allons maintenant calculer les variances daleex sources de bruit dans le cas

du décodage de phase. Ainsi, la variance du beugrdnaille pour les quatre impulsions est

donnée par:
ol = a;;f’ (L+sing) (11-44)
g% = azeslz'% (1+sing ) (I11-45)
ol = 0525 (L-sing,) (I11-46)
ol = 0525 (1-sing,) (111-47)
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En insérant les relations (IlI-44) a (I1I-46) dalasrelation (IlI-42) pour le cas du signal I,

nous obtenons la relation suivante de la variaeda ghase pour le bruit de grenaille:

2 _ 20eSEK

J(%ut_ 1),shot ™ V02C|2

(I11-48)

Le méme raisonnement peut également étre effecué Ip signal Q. La relation (l11-48)
montre que la variance de la phagg | détectée est indépendante du déphagage donc
de la tension de modulatiofi,. Cela s’explique par le principe de conservatien’énergie
en sortie du modulateur électrooptique, c'est-a-djue Ea+Eg = Eo. Donc, lorsque le
déphasages, varie, la variance du bruit de grenaille pour ignal I-A issu d’'une voie du
modulateur augmente quand ceh issu de I'autre voie diminue et vice versa.

Maintenant, il nous reste a calculer la variancebduit de quantification pour les
guatre impulsions. Comme ces quatre impulsions smmhérisées par le méme CAN
électronique, nous allons supposé que leur variaecéruit est égale a celle du bruit de

quantificationo?v, o du CAN électronique, soit:

o: =0’ =0’ =0’ =07 (111-49)

Vo,1-A Vb,Q-A Vb,1-8 Vb,Q-B Vb,Q

La variance de la phase pour le signal | s’écaitsal

o +ai
Tl )Q:iz : ks . SN, 20, (111-50)
M Vg \1+sing,  1-sing, oe

Nous constatons ici que pour le bruit de quantifice la variance de la phagg, ; est une
fonction du déphasagg, et donc de la tension appliquég. Si nous considérons une faible
valeur de ce déphasagg la relation (l1I-50) peut se simplifier sous larite suivante:

407

2 — Yb.Q
O 10 = —Voz (11-51)

Mais lorsquesin(g,) approche 1, la variance @gy_; tend vers l'infini. Cette augmentation
de la variance est la conséquence directe de ldinéarité de la fonction arcsinus inhérente a
la technique de décodage de phase comme indiguéelalaelation (111-38). C’est cette non
linéarité qui n’est pas supprimée par la technigprame nous I'avons signalé précédemment.
A cette étape de notre analyse, nous avons exdmiariance de la phase décodée
.t 1 €n supposant une valeur fixe du déphasage intrgguEEn réalité ce déphasage qui est

cause par la tension appliqguée au modulateur étgatigue peut varier en fonction du temps.
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Ainsi pour un signal sinusoidal, nous obtenons:

g 0)=2V ()= LAY, sin(z—nj = nmsir{z—nj (11-52)

Y, vV, 2 T, 27T,

m m

Ou Vinp.p est la tension créte a créte du signal applidyésa période em le taux de
modulation (m =V, p.p/ V7).

Nous allons donc analyser I'évolution de la varede la phase,: | en fonction du
temps dans le cas du bruit de quantification. ffispour cela d’analyser dans I'expression
(111-50), le terme uniquement fonction du tempsisgu’il s’agit d’une quantité sinusoidale
donc périodique, l'analyse se fera sur une péridelece signal. Ainsi l'intégrale sur une
période de cette quantité qui porte également e de facteur d’augmentation de bruit ou

NEF (Noise Enhancement facjatans la littérature est donnée par:

2T, s\ 1+sing, (t) 1-sing, (t) (11-53)

0

NEF(m) = Tf(l-sinw.n (t) , 1+sing, (t)jdt

NEF représente pour un taux de modulation donné, irergation de la variance du bruit de

guantification. La Figure 11I-38 montre I'évolutiomlu NEF en fonction du taux de
modulation.

Facteur d'augmentation de bruit, NEF

0 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
Taux de modulation

Figure [11-38 : Evolution du NEF en fonction du taux de modulatour un signal
sinusoidale.
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Ainsi, nous constatons que pour les taux de modulainférieure a 0.5, |eNEF est
approximativement égal a 2 alors que pour des @aixmodulation supérieur a 0.5, |l
augmente rapidement et tend vers l'infini quamge rapproche de 1. Ce qui traduit le fait que
les performances la technique de décodage de pisgsent d’étre fortement dégradés pour
des taux de modulation supérieurs a 0.5. Le faad@uwgmentation de bruit nous permettra

ainsi de fixer la valeur du taux de modulation pootre architecture.

Les variances des bruits de grenaille et de queatibn étant déterminées, nous
pouvons maintenant analyser le SNR de notre syst@meSNR est calculé de la maniére
suivante:

2

UV
SNR=—— s (In1-54)
(JVout )Shot + (Jvout )Q

A partir de ce qui précéde, nous allons calculeBNR pour différentes valeurs du taux de

modulation et de I'énergie de I'impulsion laser lfleau 111-3).

Pertes optiques 20 dB
Sensibilité de la photodiode 0.5 AW
Capacité d'intégration 0.5 picofarads
Gain électrique 1
Tension \:sdu CAN électronique 2 Volts
Nombre de bits N du CAN électronique 12 bits

Tableau 111-3: Valeurs de parametres utilisés pour le calcul

Ici, les pertes optiques sont calculées en tenamipte des pertes d’insertion du modulateur
(5dB), des pertes au niveau du coupleur (1dB), mtes de filtrage (12dB) et des autres
pertes éventuelles (connecteurs, soudure etc.houe appelons pertes en exces (2dB). Pour
ce qui est des autres parametres (sensibilité ghdtodiode, Capacité d’'intégration, etc.), il
s’agit d'ordre de grandeurs que nous estimons gode celles que nous aurons a utiliser.
Pour les valeurs d’énergies des impulsions de 4@pp,J et 400 pJ, nous obtenons les courbes

de la Figure 111-39 représentant le SNR en fonctlartaux de modulation.
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Figure 111-39 : SNR en fonction du taux de modulation pour diffie@ewaleurs de I'énergie
des impulsions.

Sur cette courbe, nous constatons effectivemeniegg@®R augmente avec I'énergie
des impulsions. Un SNR de plus de 62dB est atfwat une énergie d’environ 400 pJ, alors
gue pour un ordre de grandeur inférieur (40 pXsradteignons difficilement les 55dB (9 bits
effectifs) et 37dB (6 bits effectifs) pour deux sl de grandeurs plus bas (4 pJ). De plus,
I’évolution en fonction du taux de modulation confe bien ce que nous avons signalé plus
haut, a savoir une dégradation du SNR au fort tixnodulation due au fait que INEF
augmente pour des valeurs élevées de taux de ntiodul@n constate également que le SNR
atteint son maximum pour des valeurs de taux deutatdn situées autour de 0.5. Ces
résultats restent encourageants et confirmentdafité de la technique de codage de phase
comme technique de linéarisation associée a lésafiah de notre convertisseur analogique

numerique optique.
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1.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les difEgedtiapes qui nous ont conduit au
choix de 'architecture du CANO a réaliser. Cettétimodologie, basée dans un premier temps
sur une analyse théorique d’'une architecture classie CANO nous a permis de dégager les
principales sources de limitation des performandesces architectures. Ces sources de
limitation sont la non linéarité de la fonction ttansfert de modulation et le niveau de RIN
des sources laser. Cette constatation nous a amaepgposer une architecture de CANO
basée sur la technique d’échantillonnage par codagphase. Les performances de cette
technique ont été analysées de facon expérimetaatedu point de sa linéarité que sont
insensibilité aux bruits d’intensité des laserss ests a I'aide de signaux en monoporteuse et
biporteuse ont été effectués et les résultats abténl’'aide du codage de phase restent
attrayants par rapport a ceux obtenus pour unaigeh classique de conversion analogique
numerique. Il convient toute fois de tempérer alex résultats expérimentaux dans ce
chapitre car ils ont été obtenus a partir d’'uners@laser continue alors qu’une architecture
réelle de CANO utilise des laser a impulsions destperformances sont différentes de celles

des sources continus.

De plus, cette architecture dans sa forme initdeit souffrir des problémes de
déséquilibre entre les deux voies de détectioreetuwérisation. Ce qui nous a amené a une

proposer une autre version de cette technique’qtiise qu’'une seule de numérisation.

Nous avons également exposé dans ce chapitre fé&redies possibilités de
génération optique I/Q. Une analyse critigue demntages et des inconvénients de chacune
d’elles a été exposeée. Cette analyse nous a amamsir la technique de génération 1/Q par
découpe spectrale par réseaux de Bragg comparatnteen celle qui utilise un filtrage
spectral par AWG. Les raisons tiennent de la pd#éild’accordabilité qu’offre la premiére
version. De plus, pour limiter I'influence des lisualéatoires sur le signal électrique en bout
de chaine, nous avons envisagé d'utiliser un digdactronique dont le but est de transformer
I'énergie des impulsions en des niveaux de tensiompatible avec l'entrée du CAN
électronique.

Le schéma de base de la structure de CANO telle ques I'envisageons a été
présenté dans une derniére partie ainsi que tautileébrie relative a cette architecture. I
ressort de ce développement théorique que la tebride codage de phase reste efficace

pour des taux de modulation inférieurs a 50 vod&@lans le meilleur des cas.
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Nous retenons néanmoins de cette analyse quehaigee de codage de phase offre
de réelles potentialités pour son utilisation dams systeme de conversion analogique
numérique optique. Il reste la réalisation pratigliene architecture de CANO dont les

performances pourront permettre de juger des pbssshréelles du codage du phase.
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IV : REALISATION DU CONVERTISSEUR
ANALOGIQUE NUMERIQUE OPTIQUE

V.1 . Introduction

Dans le chapitre précedent, nous avons proposétlaoaiologie qui nous a conduit au
choix de l'architecture du convertisseur analogiquenérique optique (CANO) que nous

allons développer.

Dans ce chapitre, nous allons présenter le syst&mglet que nous avons réalisé. Il
s’agit d'un CANO qui permet de numériser des signayperfréquences grace a la génération
d’'un duo d’'impulsions 1/Q et la technique de dégmlde phase. Nous présenterons dans un
premier temps une réalisation pratique de la teglende décodage de phase avec une source
laser a impulsions. Une présentation détailléedié#érents blocs de cette architecture sera
effectuée ainsi que leurs performances éventudlass une seconde et derniére partie, nous
présenterons notre architecture compléte qui edlies opérations de génération 1/Q et de
décodage de phase. Les différentes étapes du edyaoi du dispositif seront exposées ainsi

gu’une présentation des premiers résultats expataag bouclera ce chapitre.
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V.2 .Echantillonnage et technique de décodage de

phase

IV.2.1 . Dispositif expérimental

Le schéma du dispositif expérimental permettantedeer la linéarité de la technique

de décodage de phase en régime impulsionnel eguiéndur la Figure IV-1.

) Tension
Signal RF continue .
bsg T 1:250MHz de polarisation Photodiodes

et son circuit
800 m l l de polarisation

Voie A Coupleur
Source 50/50
Impulsionnelle Modulateur

(Pritel) electrooptique Voie B

Tel2 DSF

1300 m

Carte DP 240
sur PC

Filtre
200 MHz

QR

Figure IV-1: Dispositif expérimental du CANO réalisant le décpelde
phase.

Il comporte une source laser (Pritel) qui délives dmpulsions optiques au rythme de 20
MHz (50 ns). Ces impulsions ont une durée (largesni-hauteur) de I'ordre de 4 a 5 ps. Elles
passent ensuite a travers une fibre dispersive YREeFongueur 800 m et de dispersion
chromatique d’environ -46 ps/nm.km. Cette propagatians la fibre dispersive a pour but
d’étaler temporellement les impulsions de sort@&duire leurs tres fortes puissances créte
initiales (environ 44 W). En sortie de la fibre QSfous obtenons des impulsions de durée
d’environ 210 ps. Ce qui permet ainsi de réduirpdessance créte des impulsions a environ
0.890 W largement supportable par notre modulatélectrooptique. Ce modulateur
électrooptique est celui du chapitre précedent tentaractéristiques statiques et dynamiques
ont déja été évaluées. La ligne a retard d’une geriode (Te/2) visible sur une sortie du
modulateur permet de réaliser la sérialisationidgsilsions apres leur passage a travers le
coupleur 50/50. La période Te est celle des impnfsbptiques d’échantillonnage. Ainsi pour
un rythme de 20 MHz, cette demi-période correspp8 nanosecondes de sorte que la ligne

a retard réalisée a l'aide d’'une fibre SMF classigwne longueur de 5 m.
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Apres le coupleur 50/50 est placé une seconde BISE de longueur 1300 m et de
dispersion quasi identique a la premiere, soitremvi46 ps/nm/km. Cette seconde portion de
fibre permet a nouveau d'étirer temporellementihepulsions de sorte a limiter les pertes
d’énergies éventuelles au niveau de la photodieéaible bande passante. Nous obtenons
ainsi avant détection une impulsion de durée l2@secondes. Apres la photodiode, un
filtre RF de 200 MHz de bande est inséré de sontédaire encore une fois la durée des

impulsions et permettre ainsi leurs traitementsypar carte d’acquisition DP240.

IV.2.2 . Présentation des blocs élémentaires du CANO

IV.2.2.1 . La source laser

C’est le premier élément du dispositif de la Figlwel. Comme nous I'avons signalé
précédemment, c’est une source laser impulsionnBbra dopée erbium qui émet des
impulsions au rythme de 20 MHz. La technique @#digpour générer ces impulsions est une
technique passive basée sur la rotation non li@édr polarisation [IV-1]. Les impulsions
émises ont une durée (largeur a mi-hauteur) ddrkode 4 a 5 ps et leur puissance moyenne
est d’environ 6.3 mW, ce qui correspond a une éagogr impulsion de l'ordre de 0.32
nanojoules. La longueur d’'onde d’émission des imipuak se situe autour de 1550 nm avec
une légeére plage d’accordabilité d’environ 6 nmurLirgeur spectrale a mi-hauteur est de

0.8 nm et la Figure IV-2 présente le profile spactfune impulsion émise a la longueur
d’onde de 1548.85 nm.

3.00E-03

2.50E-03 A

200E-03 4~ — -

1.50E-03

LTO0E03 f -~ -

Puissance en (mW)

5.00E-04 -

0.00E+00 T T T : T T T T T
1544 1545 1546 1547 1548 1549 1550 1551 1552 1553 1554
Longueur d'onde en (nm)

Figure IV-2: Spectre optique d’'une impulsion d’échantillonnage
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Le rythme d’émission des impulsions de 20 MHz csposd a une période Te de 50
ns. La Figure IV-3 présente un train d'impulsioamporelles (Figure V-3 (a)) et spectrales
(Figure IV-3 (b)) capturés par un oscilloscope ntique rapide et un analyseur de spectres
électriques respectivement.
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Figure IV-3: Impulsions d’échantillonnages capturés par (a) wstidoscope numériqgue
rapide et (b) un analyseur de spectre électrique
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o
o
@

Sur la Figure IV-3(a), nous observons une flucaratiu niveau d’amplitude des impulsions,
mais le rythme de 20 MHz (50 ns) apparait claireansem la Figure IV-3(b). Le rebond
observé sur le profil temporel est la réponse isipahelle de la photodiode. Les fluctuations
observées au niveau de I'amplitude des impulsiomé k& cause des bruits d’amplitude du
laser. Ces bruits d’amplitude sont accompagnésruiéstde phase qui sont a l'origine de la
fluctuation des instants d’émission des impulsi@stte imprécision des instants d’émission
des impulsions (gigue temporelle) limite les parfances dynamiques des systemes
d’échantillonnages optiques. Nous avons quantiéiggecincertitude par la détermination du
bruit de phase des impulsions. La courbe obtentiadiguée sur la Figure 1V-4.
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Figure IV-4: Spectre du bruit de phase du laser Pritel mesur#e€l0 kHz et 5 MHz

A partir de cette courbe de densité spectrale dit be phase, on calcule la puissance totale
de bruit de phase par la relation :

5MHz

Poe = | L )f (IV-1)

10kHz

Ou L(f) est la densité spectrale de puissance de bruilBsriHz. Un calcul d’ordre de
grandeur de cette intégrale dans la bande [10 kiN#4Z] correspond a une puissance de
bruit de -94.23 dBc. A partir de cette puissancdmgt, on calcule la valeur de la phase du

jitter par la relation suivante:

PBrL”t
Pier (radian) = V2x10 1 (IV-2)

Ce qui correspond & une valeur de phase du jittenvilon 2.75x10 radians. La
connaissance de la phase du jitter permet ainsaldeler le jitter par la relation:

¢jitter (radian)

jitter (secondeg =
jitter ( 9 o

(IV-3)

laser

Ou fiaser €5t la fréquence d’émission des impulsions. Po& fnéquence de 20 MHz, on
obtient une valeur de jitter de 0.22 ps. Cettewatke jitter reste élevée pour I'échantillonnage
direct d’'un signal de 30 GHz, soit environ un ordi® grandeur au dessus des valeurs
attendues qui sont de l'ordre de 10 fs. Une gigrapbrelle de 0.22 ps limite ainsi la

fréquence maximale a environ 710 MHz si I'on sotéhadaliser une conversion analogique

Traore Brahima / Institut de Recherche XLIM / Déparent Photonique 183



numerique sur 10 bits effectifs. Cette fréquender@amenée a 3 GHz pour un objectif de 8

bits effectifs. Ces différentes caractéristiquesit sésumées dans le Tableau IV-1.

Nombre de bits de conversion

Fréquence maximale poune
durée de 4 ps

Fréquence maximale pour une
gigue de 0.22 ps

10

7 GHz

710 MHz

8

13 GHz

3 GHz

Tableau IV-1: Contraintes sur la fréquence maximale a échantilerpour une
gigue temporelle de 0.22 ps.

Les contraintes de durée et de gigue temporelleedbiétre satisfaites simultanément
pour ne pas gu’elles introduisent des bruits sepési au bruit de quantification. Dans ces
conditions, I'’échantillonnage d’'un signal dans temditions qui sont celles de notre laser
impulsionnel nécessite de limiter sa frequence mada a 3 GHz pour espérer obtenir 8 bits

effectifs.

IV.2.2.2. Le modulateur électrooptique
Le modulateur électrooptique utilisé est un moduwlat deux sorties en opposition de
phase de sorte a permettre I'application de lanigcle de décodage de phase. Les
caractéristiques statiques et dynamiques de ce latedu ont déja été présentées au chapitre
précédent. Nous n’allons pas revenir ici sur ogtiele.

IV.2.2.3. La photodiode

Le dernier étage avant la numérisation électroniggé la conversion optique
électronique par une photodiode de type PIN. Latdition d’'un tel dispositif provient
principalement de sa bande passante (si I'on tiaven retrait de sa puissance de saturation),
non pas que le rythme d'arrivée des impulsions sop élevé (20 MHz), mais que les
impulsions étant de trés courtes durées reprédedeanspectres de modulation bien trop
élevés (250 GHz pour une due= 4ps). Un filtrage apparait, qui se traduit pae perte
d’énergie de I'impulsion électrique obtenue dans rapport égal approximativement au
rapport entre la fréquence de coupurdd la photodiode et la bande spectrale de I'impnuls
Aw.

Nous avons effectué une analyse détallée de ceoptedre de filtrage dans la
référence [IV-2] dont le principal résultat est gggté en Figure IV-5 suivante dans le cas

d‘une impulsion gaussienne de demi-largeur specidl/é notéeAw et d'un filtre passe-bas

Traore Brahima / Institut de Recherche XLIM / Déparent Photonique 184



du premier ordre de fréquence de coupured paramétre en abscisse est le rappofidifc

entre la largeur spectrale de I'impulsion et lajrénce de coupure du filtre pas bas.

0.1 1 10 100

0 —L—

-5

-10

-15

Pertes (dB)

-20

-25

Figure IV-5: Pertes induites par le filtrage de la photodiode

On observe sur cette figure que les pertes paadit peuvent atteindre jusqu’a 20 dB pour
des impulsions de durée 4-5 ps censées étre ditquaé des photodiodes de 1 GHz de bande
par exemple. Il convient donc d’amener le specé® ichpulsions dans la bande passante des
photodiodes, par exemple en augmentant leur dunédigpersion (fibre ou réseau de Bragg).
Dans le dispositif de la Figure V-1, nous avondisdt des fibres DSF qui nous ont permis
d’atteindre des durées d’'impulsions avant déteati@mviron 1.20 ns. Ce qui correspond a
une bande de I'ordre 800 MHz supérieur a celle akeenphotodiode (200 Mhz) mais qui
limite par conséquent les pertes a environ 8 dBsajoie I'impulsion initiale de durée 4 ps

introduirait par contre des pertes au dela de 30 dB

IV.2.2.4. La carte d’acquisition DP 240 Digitizer.

Aprés la photo-détection, les impulsions doivente éumérisées par un CAN
électronique conventionnel. Nous disposons powr deine carte d’acquisition DP 240 de la
famille des numériseurs 8 bits de Acquiris en fdrrRLl. Elle possede un taux de
numérisation maximale de 1lg&s sur deux voies d’acquisition possibles ainsiuge’
guantification sur 8 bits. Il assure un échantiiage synchrone 2 canaux jusqu’a &S et
peut en mode entrelacé monacal atteindre jusqu'@seds. Un amplificateur a gain
programmable intégré offre une gamme compléte dgide d’'entrée de 5 mV a 500 mV a

pleine échelle, selon une progression 1-2-5 et ameaffset de tension variable.
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Pour caractériser la carte d’acquisition, nous awaummeérisé un signal de fréquence
58.593750 MHz issu de la source SMPO02. La puissdaea® signal incident est de 15 dBm et
nous avons fixé la fréquence d’échantillonnageadeakte a sa valeur maximale de &4S.
ce qui est suffisant pour éviter tout phénomenerat®uvrement de spectres. De méme,
I'échelle du gain a été maintenue a sa valeur mabeirde 500 mV/Div. Nous avons effectué
dans un premier temps, une analyse spectrale paides données fournies par la carte. Le

nombre d’échantillons temporels traités est de &5 spectre obtenu dans la band2 ést
indiqué sur la Figure IV-6.

Puissance en o6

o R T R R S R R S
il =0 0 150 200 250 300 380 400 450 500
Frequence en {Hz)

Figure IV-6: Spectre du signal capturé par la carte DP 240 darisande de 500 MHz
(fo = 58.593750 MHz,)

Sur la Figure IV-6, nous mesurons une SFDR de 50.dBSFDR fournie par le constructeur
est de 55 dB pour une bande de 10 MHz et de 400diB yne bande de 400 MHz. La valeur
mesurée reste dans la gamme de celles fournide panstructeur. A partir du spectre de la
Figure 1V-6, nous calculons le SNR a environ 32dB6(soit 5.07 bits effectifs). Cette valeur
reste sensiblement inférieure a celle fournie pacdnstructeur qui est de 6 bits effectifs.
Cette différence de 1 bit effectif s’explique careanent par le niveau de puissance du signal
incident qui est de 15 dBm car comme le montrealeleau V-2, nous avons atteint 5.6 bits
effectifs pour une puissance de 17 dBm. Ce quiyEaue les performances avancées par le
constructeur sont atteignables si nous travailbofart niveau. Nous considérons par la suite,

Traore Brahima / Institut de Recherche XLIM / Déparent Photonique 186



la valeur de 6 bits effectifs comme la résolutioaximale atteignable par la carte et cette

valeur constituera une référence pour nos mesures.

Puissance RF SNR en (dB) SINAD en (dB) SFDR en (dB)
15 dBm 32.26 32.16 49.44
17 dBm 35 34.48 50.05

Tableau IV-2 : Comparaison des performances pour deux nivemiguissance du signal
(15 dBm et 17 dBm)

Dans I'analyse précédente, nous avons fait vasi@uissance incidente et nous avons
programmé |'échelle du gain de I'amplificateur a \&seur maximale de 500 mV/Div.
Maintenant, nous avons réduit le niveau de la pniss RF a 3 dBm et nous avons effectué
pour trois valeurs de gain (500, 200 et 100 mV/Din calcul des parameétres dynamiques

précédents. Les résultats obtenus sont indiquéslddrableau 1V-3.

Gain Interne SNR en (dB) SINAD en (dB) SFDR en (dB)
500 mV 20.63 20.53 35.37
200 mV 25.85 25.75 43.20
100 mV 26.63 26.42 43.46

Tableau IV-3 : Comparaison des performances a faible niveau pais valeurs de gain.

La tendance précédente d’'un faible SNR pour delefginiveaux est confirmée et traduit
encore une fois la nécessité de travailler avecfal®s niveaux du signal pour optimiser les
performances de la carte d’acquisition. De plususneemarquons également que les
performances a faible niveau sont dégradées pesufiotées valeurs de gain. Cela traduit la

nécessité d’'un compromis entre le niveau du sigadent et la valeur du gain interne.

IV.2.2.5. Résultats expérimentaux relatifs au

décodage de phase
Apres la description des différents blocs dd-igure V-1, nous allons maintenant
tester le principe de la conversion analogique nigué optique par la technique de décodage
de phase. Pour cela, nous allons échantillonnectgiment a I'aide de la source laser, un
signal électrique de fréquence 1.250 MHz (0.8 ua)rigure IV-7 présente le profil temporel

de ce signal capturé par la carte DP 240.
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Figure IV-7: Profil temporel du signal électrique a échantill@mn

Ce signal de fréquence 1.250 MHz reste faible @yatjvement a celle autorisée par le
théoreme de Shannon qui est au maximum de 10 Mde yo rythme d’échantillonnage de
20 MHz. On applique ce signal sur le modulateuctéb®ptique qui est polarisé en quadrature
de sorte a eéquilibrer les niveaux de puissance @tiesdes deux voies. Pour régler
correctement la tension de polarisation, un sigealréquenceyfest appliqué au modulateur
électrooptique et a I'aide d'un analyseur de speétectrique, la tension de polarisation est
ajustée de maniere a minimiser la composante getpdénce 2f La tension de polarisation
correspondante est de 2.66 V. Nous avons fixé iespnce du signal électrique a 16 dBm, ce

qui correspond a un taux de modulation d’enviro%73

Le signal électrique module le train d’impulsionsig au rythme de 20 MHz. Ces
impulsions sont ensuite sérialisées apres leuragasa travers le coupleur 50/50 grace a une
ligne a retard d'une demi-période du rythme des uigipns. Pour une fréquence
d’échantillonnage de 20 MHz, nous avons vu queeckgine a retard correspond a une
longueur de fibre de 5 m. Pour la fréquence duadigtectrique de 1.250 MHz, la tolérance
sur les 5 m de fibre est de I'ordre de 5 cm. Caaifse que lors de I'implémentation de la
ligne a retard, une erreur de longueur + 5 cm Bt admise sans risque d’introduire des
erreurs de tension supérieures a un demi pas ddifization. Cette marge de 5 cm bien que
constituant une limite basse au regard des moyensodception a notre disposition reste

néanmoins maitrisable. A la sortie du coupleuryfleme des impulsions est de 40 MHz.

Un filtre RF de 200 MHz de bande placé aprés latgatiode réduit la durée des
impulsions a 5 ns de sorte a permettre leur tratémpar la carte DP 240. Nous avons résumeé

dans le Tableau V-4, les valeurs des différentamatres utilisés pour I'expérimentation.
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Durée Fréquence Fréquence Puissance du | Ligne a retard Bande
des impulsions | d’échantillonnage du signal signal passante du
avant électrique électrique filtre RF
numérisation
5ns 20 MHz 1.250 MHz 16 dBm 5m 200 MHz

Le train d’impulsions modulées par le signal dgfignce 1.250 MHz et capturées par
la carte DP 240 est indiqué sur la Figure IV-8. &itte figure, nous apercevons I'enveloppe
du signal électrique et les déformations liées #uletuation des niveaux d’amplitudes des
impulsions optiques. Il convient toute fois de silgm que le rythme de numérisation est fixé
ici par la carte et qu’il n'y a pas de synchroriatentre I'arrivée des impulsions et les
instants d’acquisition de la carte. Nous avonspépgl I'enveloppe du signal en choisissant le
point correspondant au maximum de chaque impulsi@n.Figure V-9 présente deux

impulsions successives ainsi que les différentstpal’acquisition de la carte.

0.35

0.3 4

0.25 1

0.2 1

Amplitude en (V)

-0.05 A1

-0.1 1

-0.15

0.00E+00

Tableau IV-4: Parametres expérimentaux
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Figure IV-8: Profil temporel des impulsions modulées captupseda carte DP 240
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Figure IV-9: Profil temporel de deux impulsions successivesucaes par la carte DP 240

Sur la Figure 1V-10 nous avons représenté les ferimeporelles des signaux obtenus
par la récupération de I'enveloppe sur les voiest 2 du modulateur électrooptique aprés
échantillonnage par les impulsions optiques. Ndageovons un offset entre les deux signaux
qui devraient en principe étre rigoureusement ofposn phase. Cet offset est dd a la
désynchronisation entre I'arrivée des impulsioneginstants d’échantillonnages de la carte.
Les déformations observées sur le profil tempoesl deux voies sont dues aux fluctuations
de l'amplitude des impulsions. Ces deux signauxmpétient ensuite par la technique de
décodage de phase de remonter au signal applique swdulateur électrooptique comme le
montre le graphique de la Figure IV-11. Sur cefjare, nous avons superposé également le
signal d’origine au signal reconstitué par décod#mphase. Il faut noter que I'acquisition des

signaux ne s’est pas fait en temps réel et quaiparposition a pour but ici de valider le
principe.
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Figure IV-10: Signaux issus des deux voies apres échantillonélegé&ooptique
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Figure IV-11: Signal décodé ) et signal initial \f,

Pour mettre en évidence les performances obterarela gechnique de décodage de
phase, nous avons effectué une analyse spectraigrhl reconstitué. Ce spectre est comparé
a celui obtenu dans le cas de la modulation a wie ta représentation spectrale est faite
dans une fenétre de 20 MHz de sorte a faire agpataipériodisation du spectre autour de
cette fréquence d’échantillonnage optique. Poutéleodage de phase (Figure IV-12), nous
mesurons une SFDR de 26.22 dB alors que cettenadédle 19.88 pour la modulation a une
voie (Figure IV-13), soit un gain de 6.3 dB (ouitdffectif). Il s’agit I de SFDR estimées a
partir de I'harmonique 2 (SFDR2) alors que cettidee est censée étre supprimée pour une

polarisation en quadrature du modulateur électigopt Une estimation de celles relatives a
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’harmonique3 (SFDR3) est de 33 dB pour le décoddgephase et de 24 dB pour la
modulation a une voie.
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Figure 1V-12: Spectre du signal obtenu par décodage de pftas& de modulation = 73%)
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Figure 1V-13: Spectre obtenu pour la modulation a une voie (@aixodulation de 73%)

Les valeurs obtenues pour les autres performangesrdques (SNR et SINAD) sont
réesumées dans le Tableau IV-5 et elles confirmemue nous avons signalé plus haut ; la

technique d’échantillonnage par décodage de ph&semte des performances meilleures par
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rapport a celles d'un échantillonnage optoélectoaiclassique qui utilise un modulateur a

une voie.
Techniques SNR SINAD SFDR
Vout 21.77 dB 20.1 dB 26.22 dB
Voiel 18.35dB 15.46 dB 19.89 dB

Tableau IV-5 : Performances obtenues par codage de phase et @aonodlulation a une voie
pour un taux de modulation de 73%

Nous avons obtenus ces résultats pour un taux drilaton d’environ 73%. Les résultats
obtenus pour d’'autres valeurs de taux de modulatom indiqués dans le Tableau IV-6.

Taux de Techniques SNR SINAD SFDR
modulation
32% Vout 15.3272 14.9935 22.0952
Voiel 10.1590 10.0155 17.0553
17% Vout 12.7056 12.5932 19.2736
Voiel 8.4941 8.2993 16.5670

Tableau IV-6: Performances obtenues pour deux techniques d'éitloantige

(décodage de phase et modulation a une voiel).

Une remarque importante se dégage des résultatatleau 1V-6. Nous constatons
gue pour les valeurs de taux de modulation infési@ub0%, les valeurs de SNR et de SINAD
pour la technique de décodage de phase sont sEmsii les mémes. Sans spéculer sur
l'ordre de grandeur de ces valeurs, cela prouve lgueechnique de décodage de phase
contribue & réduire considérablement linfluences dbstorsions. Cette constatation est
confirmée par I'évolution du facteur d’augmentatida bruit (NEF) en fonction du taux de
modulation que nous avons introduit au chapitregutént. Ce parameétre NEF est limité a 2
pour des taux de modulation inférieurs a 50% etreaugent trés rapidement pour des taux de
modulation supérieurs. Cette augmentation tréesleapst due au fait que la fonction arcsinus

tend vers l'infini lorsque le taux de modulationdevers 1.

Nous venons de tester une architecture réelle dBIGCA l'aide de la technique
d’échantillonnage par décodage de phase. Les aésolbtenus confirment ce que nous avons
observé jusque 14, a savoir que le décodage de gindsente de meilleurs performances par
rapport a un échantillonneur optique qui n’utilig€un modulateur électrooptique a une voie.
Il s’agit 1a de tests expérimentaux dont l'objectiftait pas de battre des records de
performances en terme de bits effectifs mais ddisetaune validation de principe.
Maintenant, nous allons présenter le dispositif gietnde CANO que nous avons reéalisé et

qui combinent les opérations de conversion I/Qeetiécodage de phase.
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V.3 . Réalisation du CANO

Comme nous l'avons maintes fois signalé, notre CA®D destiné a numeériser un
signal hyperfréquence porteur d’'un spectre. L'étHannage de la porteuse n’est pas utile
car celle-ci ne contient pas l'information. Nousoas décidé de réaliser un échantillonnage

I/Q de sorte a disposer directement sous forme rigoele signal utile.

Pour réaliser cet échantillonnage I/Q, on géngrartir d’'une impulsion unique émise
par le laser un duo dimpulsions en quadrature des@ par rapport la porteuse
hyperfréquence. Ces deux impulsions | et Q doitrég séparément temporellement d’un
tempsATyq = 1/4% ou § est la fréequence de la porteuse. Nous avons exjzoeele chapitre
précedent les différentes techniques de générbopar voie optique et nous avons choisi la
solution a base de filtrage spectral par des résdawBragg. Il s’agit dans un premier temps
de disperser I'impulsion dans une fibre de sorte gu’elle présente un glissement linéaire de
fréequence en premiere approximation. Cette opérgt@met de réaliser une correspondance
directe entre le temps et les longueurs d’ondeeépette vobulation linéaire, I'impulsion est
filtrée par deux réseaux de Bragg séparés spetiealed’une quantitdA qui est fonction de
la fréquence porteuse et qui permet de générerdel@mpulsion 1/Q en quadrature de phase.
Le dispositif utilisé pour I'échantillonnage et tmnversion 1/Q est indiqué sur la Figure
IV-14.
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Figure IV-14: Dispositif expérimental du CANO réalisant I'échdélotinage et la génération

1/Q
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I\VV.3.1 . Description du dispositif

L’impulsion de durée 4-5 ps et de largeur spectiaBenm est envoyée dans une fibre
dispersive DSF de longueur 400 m et de dispergi6rps/nm.km. Pour éviter les fluctuations
de polarisation, nous insérons la fibore DSF entmecinculateur et un miroir de Faraday
rotatoire (FRM). Ce qui permet de compenser leéftiigences parasites induites dans la
fibore DSF lors de la propagation de l'impulsion stete que toute cette portion de fibre se
comporte comme une fibre a maintien de polarisatitette dispersion permet d’établir une
correspondance entre le temps et les longueursleéod’une part et d’autre part, elle permet
un étirement temporel de l'impulsion. En sortie ldefibre DSF, I'impulsion acquiert une
durée d’environ 70 ps. L'impulsion passe ensuiteagers un amplificateur optique a fibre
dopée erbium et a maintien de polarisation. Enesai@ I'amplificateur, les impulsions ont

une puissance moyenne d’environ 10 dBm.

Ces impulsions passent ensuite a travers le madulaectrooptique ou elles sont
modulées par le signal a numériser. En sortie ddutateur, une ligne a retard d’'une demi
période permet la sérialisation des impulsionseissies deux voies a l'aide d’'un coupleur
50/50. Les impulsions traversent a nouveau un &IxeA de sorte a compenser les pertes de
puissances liées au passage a travers le modudtiucoupleur 50/50. Les impulsions sont
maintenant filtrées par deux réseaux de Bragg Wsntongueurs d’ondes de réflexion sont
choisies de sorte a générer deux impulsions enrguad de phase. Une seconde ligne a
retard d’'un quart de période %) est placée a I'entrée d’'un réseau de Braggehgttre a
nouveau la sérialisation des quatre impulsionsusi& période laser. Les impulsions sont

ensuite détectées par une photodiode et numépséds carte DP 240.

Nous allons maintenant présenter une analyse l@étades différentes opérations

effectuées pour la génération 1/Q et la converaimogique numérique optique.
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IVV.3.2 . Dispersion de I'impulsion optique

L’impulsion laser aprés la dispersion a traversfitme DSF acquiert une largeur
spectrale d’environ 1.8 nm pour une durée de 70Laslongueur physique parcourue par
impulsion est de 800m. Le spectre optique obtepres cette vobulation linéaire est indiqué
sur la Figure IV-15 (@) ainsi que le profil temparerrespondant (Figure IV-15 (b)).
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Figure IV-15 : (a) Spectre de I'impulsiordid = 1.8 nm) apres propagation a travers 800m
de fibre DSF et profil temporel équivalent
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Les déformations observées sur le profil specteal’ichpulsion sont le fait des effets non
linéaires induits lors de la propagation. Ces sffein linéaires provoquent un élargissement
spectral (auto modulation de phase) de I'impulsébréventuellement une déformation du

profil. Cette déformation est également observédesprofil temporel.

L’'opération de dispersion a pour but d’établir werespondance directe linéaire
entre le temps et les longueurs d'ondes. Pour eneftr évidence cette correspondance
linéaire, I'impulsion vobulée en sortie du circelat est envoyée vers un systeme
interférométrique de type Michelson qui fait offide filtre spectral. Nous rappelons que
l'interféromeétre est un dispositif a division d'égaamplitude de deux ondes issues d’'une
méme source optique. Cette fonction est réalisas damontage séparateur. Deux dispositifs
ont été utilisés et collimatent chacun des deusc&dux sur I'entrée du cube séparateur et
celle de la fibre de sortie respectivement. Sidaitpn d’'un miroir (prisme) différe suivant
'axe de parcours des faisceaux, une difféerencendeche est introduite et dépend de la
distance entre les deux miroirs. Aprés réflexias, deux faisceaux collimatés convergent a
'entrée de la fibre, se superposent et interfefigure 1V-16) .
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Figure IV-16: Montage expérimentale du filtre interférentiel gipe Michelson

En sortie de linterférometre, nous obtenons uriensité qui est maximale pour certaines
longueurs d’'onde et minimales pour d'autres. Emtes deux états extrémes, lintensité
optique varie de fagon cosinusoidale en fonction laelongueur d’'onde. Le spectre

échantillonné obtenu a la sortie de l'interféroraédst représenté sur la Figure IV-17 (a) ainsi

gue son profil temporel correspondant (Figure IVAd)J.
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Figure IV-17: (a) Spectre de I'impulsion vobulée apres son passefjavers
I'interféromeétre de Michelson. (b) profil tempoguivalent

A partir des deux graphiques précédents et poujughaaleur d’'un maximum local
dans le domaine spectral, on fait correspondregspiivalent dans le domaine temporel et on
obtient ainsi le graphique de la Figure IV-18 ggpnésente I'évolution de la longueur d’'onde
en fonction du temps. Nous constatons que cetresmondance entre la longueur d’onde et
le temps est bien linéaire et traduit 'opérati@vdbulation linéaire.
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Figure IV-18: Correspondance linéaire entre les longueurs d’oede temps apres
dispersion de I'impulsion a travers 800 m de fibx&F

Si nous prenons une valeur moyenne de I'écart gt entre deux maximum de 2.99 nm,
I'écart temporelAT correspondant est d’environ 120.12 ps. Le rap@t/ AT entre I'écart
spectral et I'écart temporel a la dimension devkirse d’'une vitesse et cette vitesse est
appelée la vitesse de vobulation linéaire de fregeet ce rapport est d’environ 40.2 ps/nm.
Il doit en principe rester constant en cours deagation guidée et quelque soit le dispositif

de filtrage utilisé.

IVV.3.3 . Echantillonnage par filtrage spectral

IV.3.3.1. Les réseaux de Bragg

Apres l'opération de dispersion, les impulsionséraent le modulateur électrooptique
ou elles sont modulées en intensité par le sigeatrégue a convertir. Aprés la modulation,
les impulsions sont envoyées dans le systéme daé@mn 1/Q composé de deux réseaux de
Bragg. Ces deux réseaux de Bragg ont la méme longlende de réflexion située autour de
1547 nm et une largeur spectrale de 0.1 nm. Grace &ysteme d’asservissement en
température et une traction mécanique, on pe farier la longueur d’onde de réflexion
des réseaux de Bragg. Nous avons représenté Biguee 1V-19, I'évolution de la longueur

d’onde de réflexion des réseaux de Bragg en fomctela température.
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On constate que pour des asservissements en tdurpévariant de 10° a 70°, la
longueur d’'onde centrale du réseau de Braggl skaplans une plage de 0.7 nm entre
1547.8 nm a 1548,5. La plage d’accordabilité eshéane pour le réseau de Bragg2 qui varie
entre 1549.2 nm et 1549.75 nm. Ainsi avec les dés@aux de Bragg, on balaie une plage de
longueur d’onde d’environ 1.95 nm si I'on réalise asservissement aux deux températures

extrémes de 10° et 70° pour les réseaux 1 et 2cigpment.

1550

1549.5 A

—e—Réseau de Bragg 2
—#—-Réseau de Bragg 1

1549

1548.5 A

Longueur d'onde en (nm)

1548 A

1547.5 T T T T T T T T T T T
10 15 20 25 30 35 40 45 50 55 60 65 70

Température en (T)

Figure IV-19: Evolution de la longueur d'onde des réseaux de gag fonction de la
température

De plus ces deux réseaux de Bragg ont une allwssgane avec une largeur spectrale (a mi-
hauteur) du maximum de puissance de 0.1 nm. Lar&iy+20 présente le profil spectral de

deux impulsions apres I'opération de filtrage gardeux réseaux de Bragg..
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Figure IV-20 : Réponse spectrale des deux réseaux de Bragg

Il convient toute fois de noter que la difficultard cette opération de filtrage spectrale
est d’obtenir des signaux d’égales amplitudes.eCégfalisation sera d’autant plus simple a
réaliser si I'impulsion initiale aprés dispersiorégente peu de déformation de son profil
spectral. Les réseaux de Bragg ont une largeutrgpecle 0.1 nm, ce qui correspond a une
durée temporelle d’environ 50 ps. La Figure IV-2&gente le profil temporel de la réponse

des réseaux de Bragg.
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Figure IV-21: Réponse temporelle des réseaux de Bragg
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IV.3.3.2. Principe de la génération I/Q optique
Apres l'opération de dispersion de limpulsion et dhodulation par le signal
électriqgue a convertir, les impulsions doivent diiteées par les deux réseaux de Bragg de
sorte a apparaitre en quadrature a la fréquencggdal de modulation. Pour réaliser cette
guadrature, I'impulsion optique aprés dispersiama largeur spectrald&A correspondant a
une largeur temporell&t, Le choix de I'écart spectréd\ entre les réseaux est imposé par la

fréquence de la porteuse a convertir et elle eshéo par :

(a1, 182)

A (IV-4)

OUAT yq = 1/4%, avec § la fréquence de la porteuse. Pour notre impuldant la durée aprés
vobulation est de 70 ps pour une largeur specttald.8 nm, nous avons résumé dans le

Tableau IV-7 les valeurs d’écarts spectraux desatds de Bragg pour quelque valeurs de
fréquences porteuses.

Fréquence § Période T AT SA=(AT o*AN)/At, A(nm) Az (nm)
1 GHz 1lns 250 ps 6.42 nm 1546 1552.42
2 GHz 0.5ns 125 ps 3.21 nm 1547 1550.21
4 GHz 0.25ns 62.5 ps 1.6 nm 1547.5 1549.1
8 GHz 0.125ns 31.25 ps 0.8 nm 1548 1H48.
10 GHz 0.1 ns 25 ps 0.64 nm 1548 1548.64
30 GHz 33.34 ps 8.33 ps 0.22 nm 1548 8.

Tableau IV-7: Valeurs d’écarts spectraux entre les réseaux dg@mour difféerentes valeurs
de fréquences porteuses.

L’analyse du tableau précedent montre que notrigrsysva étre limiter lors de la descente en
fréquence basse (< 2 GHz) car les valeurs d’éspdstraux (jusqu’ a 6 nm pour une porteuse
a 1 GHz) exigées entre les réseaux de Bragg nequmupas étre atteintes. En revanche pour
la montée en fréquence, ces écarts baissent enbtfienormes possibilités a notre dispositif

notamment pour I'accordabilité a différentes frames porteuses.

IV.3.3.3. Influence de la durée des impulsions
d’échantillonnages

Nous venons de présenter le principe de la gépér#fQ) pour notre architecture de

CANO optique. Maintenant nous allons analyser d@rpgEmtalement l'influence de la durée
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des impulsons sur les performances de notre systBmar cela, nous avons réalisé le

montage de la Figure 1V-22.

Atténuateur
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Source laser
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¢

oo oo Modulateur electrooptique

oo oo o
DSF

800 m

Coupleur
50/50

Photodiode
et électronique
de commande

Analyseur de
Spectre électrique

Générateur de

Tension continue
Racal Dana 9232 ooo
o0oo
ooo

Figure 1V-22: Dispositif réalisé pour analyser I'influence dedarée des impulsions sur les
performances dynamiques du systeme.

Nous rappelons que pour une structure comme cella &igure IV-22, la source laser Pritel
qui émet des impulsions au rythme de 20 MHz fditefd’oscillateur local. Si nous appelons
fLo la fréquence de cet oscillateur local, les immulsi émises au rythme dg,fvont étre

modulées par le signal sinusoidal a la fréquenge Gette opération de modulation va
permettre la génération de signaux a des fréqueintesnédiaires # que nous pouvons

analyser tant d’un point de vue spectral que tegipor

Dans l'approche fréquentielle, lorsque le traimgulsions est modulée par le signal
RF, des signaux sont générés a des fréquencemétiiresfir = frg -neflo (OU N est un
entier), des fréquences harmoniques ainsi que wEpidnces d’intermodulations. Cette
approche peut étre vue comme de I'hétérodynagegumtavec un peigne de fréquences au
lieu de deux fréquences optiques. Dans I'approehgorelle, les impulsions sont séparées
temporellement d’'une quantité Xf Lorsque ces impulsions traversent le modulateur
électrooptique, le signal RF est sous-échantillaécon optique. Les impulsions modulées
peuvent ainsi étre détectées et a I'aide d'unafiér passe bas, on récupere le signal sous-
échantillonné a la fréquencg £ frr - kef o, OU k est un entier qui satisfait au critére de
Nyquist (c'est-a-dired < f o/2). Cette notion de fréquenge prouve que I'on peut observer a

basse fréquence le phénomene qui se produit a fragteence.
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C’est sur ce principe que nous avons réalisé [gogisif de la Figure 1V-22. Pour cela,
limpulsion émise par le laser est modulée par pageuse sinusoidale dont nous faisons
varier la fréquence. Pour chaque valeur de ce@teuésnce, nous mesurons a l'aide d’'un
analyseur de spectre électrique, I'évolution dueaiv de puissance du signal électrique.

Quatre configurations de ce dispositif ont étéiséak:

Configuration 1 ou P1N

Dans cette premiere configuration, I'impulsion g de durée 4-5 ps est modulée
directement par plusieurs valeurs de fréquencesghal et nous relevons pour chaque valeur

de fréquence, le niveau de puissance du signaldeld’un analyseur de spectre €électrique.

Configuration 2 ou P2N

Dans une seconde configuration, nous élargissanpdellement I'impulsion a travers une
fibore DSF de 800 m. A la sortie de cette fiborenpulsion acquiert une durée d’environ 100
ps. Cette impulsion élargie temporellement est iemsuodulée par les mémes valeurs de

fréequence que la configuration 1 et nous effectdesisnémes relevés de niveau de puissance.

Configuration 3 ou P3N

Dans la troisieme configuration, nous utilisonsnfiulsion étirée de durée 100 ps et cette
impulsion est modulée comme précédemment. A laesduat modulateur, 'impulsion passe a

travers un réseau de Bragg dont la largeur speatstide 0.1 nm. A la sortie du réseau de
Bragg, nous mesurons les différents niveaux despoies électriques pour chaque valeur de

fréquence de modulation.

Configuration 4 ou P4N

Enfin dans une derniére configuration, le réseauBigg est placé avant le modulateur
électrooptique. L'impulsion filtrée est ensuite mtsk comme dans les configurations
précédentes et nous effectuons ici également degrasde puissances..

Les différents niveaux de puissances obtenues pesirquatre configurations sont
indiqués sur la Figure 1V-23. Nous avons normales différents niveaux de puissance de
sorte a permettre une analyse comparée des qoafigurations.
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Figure IV-23: Influence de la durée des impulsions sur les perémces du systeme

Nous constatons que dans la configuration P1N suihepulsions ont une durée 4-5
ps, on peut réaliser I'échantillonnage électroamigignaux de fréquences élevées (plus de 10
GHz) sans détériorer considérablement les perforesadu systéme. La lente décroissance
réguliére de la courbe est attribuée a la réponskeéguence du modulateur électrooptique.
Par contre dans la configuration P2N ou les impuaksiont une durée avant échantillonnage
de 100 ps, nous constatons une forte dégradat®mpeiormances au dela e 3 GHz. Ce qui
confirme la nécessité de disposer d’impulsionswutéella plus courte possible pour permettre
I'échantillonnage a haute fréquence. Pour ce duie$a configuration P3N ou les impulsions
modulées sont filtrées par le réseau de Bragg, abssrvons des performances identiques a
celles de la configuration P1N bien que les imupusi modulées aient été préalablement
étirées jusqu’a 100 ps. Cette situation s’expligaele fait qu’ici I'échantillonnage est réalisé
par le réseau de Bragg. Ce dernier a une largaatrae de 0.1 nm et comme l'impulsion
subie une vobulation linéaire a la vitesse de 40mpssa durée a l'instant de prélévement de
I'échantillon par le réseau de Bragg est de 40p€rimm, soit une durée d’environ 4 ps. Cet
échantillonnage effectué par le réseau de Braggua @vantage de relacher les contraintes
lites a la durée des impulsions car celle-ci esbihais fixée par la largeur spectrale du
réseau de Bragg et la vitesse de vobulation liaé&infin, Dans la derniére configuration
P4N, les performances du systeme sont dégradéedesammpulsions sont de durée
relativement larges car, apres le réseau de Bridgg acquierent une durée d’environ 50 ps,

durée réciproque dans le domaine de Fourier dargadr spectrale de 0.1 nm.
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IV.3.3.4 Réponse temporelle de la conversion 1/Q

Dans le développement de notre systeme d’échamtdige et de conversion 1/Q, on
génere par filtrage spectral a l'aide de deux néseke Bragg et a partir d’'une impulsion
unique, un duo d’'impulsions déphasées de 90°. Conutre modulateur électrooptique est a
deux sorties en opposition de phase, la sériaisate ces deux voies fournit des impulsions
au rythme de 40 MHz. C’est ce train d’'impulsionsxddeux impulsions successives sont
opposées qui vont étre utilisées pour généreridgmex | et Q. Sur une période laser, nous
obtenons en définitive quatre impulsions par péridd 50 ns (20 MHz), ce qui correspond a
un rythme de 80 MHz (12.5 ns). Ces impulsions \enduite étre détectées et numérisées par
la carte DP240. La Figure IV-24 présente le chroawgne des quatre impulsions | et Q pour
chaque voie 1 et 2 du modulateur électrooptiqusi @joe le profil temporel de la réponse

correspondante.

MEO | Voie2 :
R <----> Coupleur . Q | Q >|
25ns 50/50 @ S tTTTTomtemmmmmmmoeed
50/50 50 ns

(b)

Jitud Signal |
Amplitude i Signal Q

/
Voiel
Voie2
v N
Q

Figure IV-24: (a) Chronogrammes des impulsions | et Q (b) ptefihporel de la réponse

1/Q

Temps

Il apparait clairement sur cette figure que si napisliquons une porteuse sinusoidale
sur le modulateur électrooptique, les signaux réckgp sur chaque voie doivent étre en
guadrature de phase. Il s’agit la des signaux@ pbur chaque voie. Et comme les voies sont
en opposition de phase, le signal | de la voieifl.&ce opposé en phase au signal | de la voie

2. Il est en est de méme pour la voie Q. On apeligosuite la technique de décodage de
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phase sur les signaux | et Q en opposition de peasa obtient deux signaux décodeés en

guadrature de phase.

IVV.3.4 . Acquisition des signaux

Jusqu’a présent, la carte DP240 était utilisée erdemoscilloscope. Dans ces
conditions, les impulsions devraient étre résolless le temps pour pouvoir étre analysées.
Le rythme d’acquisition maximal étant de 1Gech/seetapport cycligue des signaux étant
faible (impulsions de durée 1 ns pour une péricel®@ins, 12.5 ns au mieux), la profondeur
mémoire de la carte ne permet pas d’analyser umdgnambre d’impulsions, au plus une

centaine.

Afin de pallier cette limitation et d'augmenterdembre d’impulsions analysées, nous
avons utilisé la fonction de synchronisation extede la carte afin de n’effectuer qu’un point
d’acquisition de la courbe par impulsion. Il a délldonc synthétiser un signal de
synchronisation au méme rythme que le rythme d'é@erides impulsions signal sur la carte,
soit 80 MHz. Afin de ne pas prélever de I'énergig ¢ signal optique, le signal de
synchronisation est obtenu a partir de la seconi de sortie du coupleur 50/50 qui réalise
la sérialisation des impulsions issues des voie$s 2 du modulateur électrooptique. Nous
utilisons donc une voie pour le signal et l'autreup la synchronisation. En sortie du
modulateur, le rythme des impulsions est 40 MHzleadispositif & réseaux de Bragg qui
doublera le rythme n’est pas encore traversé. édimloubler ce rythme, nous avons inséré un
systeme de deux coupleurs 1 voie vers 2 muni digne a retard d’'un quart de période laser
sur une voie (12.5 ns). Le rythme des impulsiongspe systéeme de deux coupleurs (Figure
IV-25) est de 80 MHz. Des lignes a retard élece&aont ensuite utilisées apres la détection
de sorte a parfaire la synchronisation. La Fige&6 présente la synchronisation entre les

impulsions signal et les impulsions utilisées poette synchronisation de la carte DP240.
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Figure 1V-25 : Dispositif utilisé pour la synchronisation
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Figure IV-26: Correspondance entre I'impulsion signal et 'impatsde synchronisation

IV.3.5 . Résultas expérimentaux

Les différentes étapes relatives a la mise en oalereotre dispositif de la Figure
IV-14 étant présentées et validées, nous allonsnterent réaliser I'échantillonnage
électrooptique d’'une porteuse par la générationdiQe décodage de phase. La premiere
étape consiste a choisir la valeur de la frequgrmreeuse a échantillonner. Pour cela, nous

effectuons une mesure de la largeur spectrale k&t derée équivalente de I'impulsion aprées
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l'opération de dispersion linéaire. Nous obtenong largeur spectralA\ de 1.613 nm
correspondant a une largeur tempordéited’environ 55 ps. Ensuite, nous avons asservi les
réseaux de Bragg de sorte a égaliser leur niveapuisance. Les longueurs d’onde de
réflexion correspondantes sont de 1549.290 nm leadiseau 1 et de 1548.075 pour le réseau
2, ce qui donne un écart spectdal de 1.215 nm. A partir de ces valeurs, nous estinan
période T du signal par T =(8\-At)/AA, soit 165.72 ps, ce qui équivaut a une fréquence
d’environ 6.04 GHz. Il s’agit la d’'une estimationogsiere car toute incertitude sur la durée
réelle des impulsions aprés vobulation peut madifieraleur de cette fréquence porteuse. Par
exemple, si nous supposons une durée de 60 peetles/précédentes valeurs de largeur et
d’écart spectral, nous obtenons une fréquence m@mb.5 GHz, d'ou la nécessité de

déterminer avec précision la valeur des différparmmetres.

IV.3.5.1. Technique de choix de la fréquence

porteuse

Pour déterminer avec précision la valeur de laueége porteuse a échantillonner, on
détermine une valeur grossiére de cette fréquenhoa balaie autour de cette fréquence de
sorte a obtenir la fréquence pour laquelle la gaigdr 1/Q est réalisée. Cela s’observe en
représentant les signaux censeés étre en quaddepbase dans un diagramme complexe La
représentation du signal Q en quadrature de phaséorection du signal | en phase
correspond a une ellipse dont les axes sont pamiaiit centrés. La Figure 1V-27 présente une
situation ou I'on n’est pas a la bonne valeur égdience porteuse. La mesure a été faite avec
une fréquence de 5.5 GHz et nous constatons e#ectint que les axes de I'ellipse ne sont

pas paralleles aux axes du diagramme.
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Figure IV-27 : Diagramme traduisant I'erreur sur la fréquence farse (f = 5.5 GH2

Sur la Figure IV-28 est indiquée une situation’ot ke trouve a la bonne valeur de fréquence
porteuse. Ici, nous constatons que les axes dpdelsont paralleles a ceux du diagramme.

Cette fréquence est de 6.11 GHz et nous pouvonk Eaite réaliser I'échantillonnage et la
conversion 1/Q.
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Figure IV-28: Diagramme traduisant la bonne valeur de la fréqueporteuse {f=6.11
GHz)
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IV.3.5.2. Réponse temporelle des signaux I/Q
Nous venons de déterminer avec précision la valeuta fréquence porteuse qui
permet de réaliser la conversion I/Q a partir dedanaissance de la largeur, de la durée des
impulsions et de I'écart spectral entre les résekuBragg. Cette fréquence correspond a 6.11
GHz. Les différents échantillons détectés par latgdiode et numérisés par la carte

d’acquisition DP 240 sont indiqués sur la Figure2¥/
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Figure 1V-29 : Echantillons numérisés par la carte DP 240

Sur la Figure 1V-29, nous apercevons I'enveloppe dgnaux | et Q de la voie 1 du
modulateur électrooptique ainsi que celle de la\aiLe signal | de la voie 1 est bien en
opposition de phase avec le signal | de la vo#e2néme que les signaux Q des deux voies.
A partir d'un algorithme de récupération des défites enveloppes, nous avons reconstitués
les signaux | et Q des voies 1 et 2 indiqués sar Hegure IV-30 et Figure IV-31

respectivement.
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Figure IV-30: Signaux | et Q de la voiel du modulateur électtiope
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Figure IV-31 : Signaux | et Q de la voie2 du modulateur électtiope

La différence de niveau d’amplitude que nous olm®\sur les signaux | et Q d’'une voie est
due au fait que les réseaux de Bragg n’étaienégabsé en amplitude au moment du filtrage
spectral. Ce déseéquilibre peut s’expliquer prinieipeent par les pertes différentielles dans le
modulateur électrooptique entre ses voies 1 et Raetdes incertitudes et fluctuations des
longueurs d’onde des réseaux de Bragg. Le chentiqugpparcouru étant le méme pour les

impulsions jusqgu’a leur numérisation, cela limitetément le nombre de degré de liberté
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pouvant agir sur ces puissances Sur la Figure IMiBAs avons regroupé les quatre signaux

précédents normalisés a leur maximum.
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Figure IV-32: les quatre signaux | et Q issus des deux voiemddulateur électrooptique

A partir des signaux | et Q en opposition de phaseaeconstitue les signauxy et

Vout_gpar la technique de décodage de phase via lé®rsasuivantes :

Voo 1~ Vo
v :V—”sin‘l[ ot ] (IV-5)
T

out_|
Voiel _| + VVoieZ_ |

AV -V, .
Vout o =V_7Tsin—1 Voiel_Q Voie2_Q (lV-G)
N T Voiel_Q +VV0ieZ_Q

Les signaux décodés et en quadrature de phasndaqniés sur la Figure 1V-33. Il convient
toute fois de signaler que la fréquence du sigredodé se trouve a une fréquence
intermédiaire |t = fo — nf jaser POUr notre application, la porteugedrrespond a 6.11 GHz et
le rythme fserdu laser est de 20 MHz. La période du signal déasd d’environ 2.35 s, ce
qui correspond a une fréquence de 425532 Hz. @étiaence intermédiaire satisfait bien a
la condition de Nyquist ff < fiasef2).
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Figure IV-33: Signaux | et Q obtenu par décodage de phase

IV.3.5.3. Analyse spectrale
Nous allons maintenant effectuer une analyse sgledles signaux | et Q générés par
filtrage spectral et également ceux obtenus psedanique de décodage de phase. L’objectif
est d’évaluer les performances du dispositif ogidi€chantillonnage en terme de linéarité de
la réponse. Les mesures ont été effectuées pdératifs niveaux de puissances du signal RF
a numeériser injectés sur le modulateur électroaptidNous présentons donc les courbes des
spectres des signaux obtenus pour des puissanddys @6, 17, et 19dBm. Les résultats sont

présentés avant et apres le décodage de phaskétituer 'apport de cette technique.

Pour une puissance RF de 10 dBm, les non linéatitésmodulateur électrooptique
sont faibles, du fait du faible taux de modulat{@mviron 30 %). Nous avons relevé deux
parametres que nous avons nommeés SFDR2 et SFD&R&gill respectivement du niveau des
harmoniques 2 et 3 par rapport a la fréquence foedéale.
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Figure IV-34: Spectre | de la voie 1 obtenu pour PRF = 10 dBm

Sans décodage de phase (voie 1 1), le niveau deRSF3t en deca de la limite
imposée par le calcul de la transformée de Fouliesignal, ce qui permet de donner une
valeur limite haute de 16 dB (Figure 1V-34). Onedd présence d’'un résidu a la fréquence
harmonique 2, certainement due aux non-linéaritéslad photodiode illuminé par des
impulsions courtes et énergétiques. La techniqueétmdage de phase n’a théoriquement

aucune influence sur ce parametre. Nous nous gs&rens donc principalement au parametre
SFDR3.
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Figure IV-35: Spectre | de la voie 1 obtenu poussP= 10 dBm apres décodage de phase.

Apres application du décodage de phase (toujouraswie 1) (Figure 1V-35), Les conditions
de calcul permettent de mesurer une valeur limaigtdrde la SFDR3 a 21 dB, sans pouvoir

juger de l'efficacité du décodage de phase, puidgaesignaux sont noyés dans le bruit
numerique.

En augmentant la puissance RF jusqu’a 15 dBm, abservons une diminution de la
SFDR3 sans décodage de phase jusqu’a une valeid dd (Figure 1V-36) alors que le
SFDR2 est plus réduit (12 dB).
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Figure IV-36: Spectre | de la voie 1 obtenu poussR= 15 dBm
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Figure IV-37: Spectre | de la voie 1 obtenu pouss 15 dBm aprés décodage de phase

La technigue de décodage de phase permet ici aeegdglB sur la SFRD3 comme le
montre la Figure IV-37 comparée a la Figure IV-36.

Pour une puissance RF de 17 dBm (Figure IV-38pjveau de SFDR3 est du méme

ordre de grandeur que pour 15 dBm. Toutefois, dctelchnique de décodage a permis de
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diminuer de 9 dB cette valeur de SFDR. La valeuR®8alB mesurée correspond a un peu
moins de 4 bits effectifs (Figure 1V-39).
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Figure IV-39: Spectre | de la voie 1 obtenu pouseP= 17 dBm apres décodage de phase.

Ce résultat est obtenu ici dans le cas d’'un taumdeéulation de I'ordre de 60 %, qui est une

valeur ou se situe I'optimal de l'efficacité detéehnique de décodage de phase. Au dela des
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22 dB de SFDR3 (environ 4 bits effectifs) obtena,qui intéressant a noter est le gain en

SFDR apporté par le décodage de phase (Figure J\58® 9 dB (1.5 bits effectifs) par
rapport a la modulation a une voie (Figure IV-38).

Pour une puissance RF supérieure, soit 19 dBm @taurodulation 73 %), les SFDR3

avant et aprés décodage de phase sont respectivéten 18 dB (Figure 1V-40 et [V-41),
soit un gain obtenu de 5 dB.
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Figure IV-41: Spectre | de la voie 1 obtenu pous 19 dBm aprés décodage de phase
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Le gain obtenu est plus faible comme cela étagndtl pour de trop fortes valeurs du taux de
modulation. Car comme nous l'avons déja signalés danthéorie relative au décodage de
phase dans le chapitre précédent, le facteur d’aotation de bruit (NEF) montre une
dégradation de l'efficacité du décodage de phase ges taux de modulation supérieurs a
60%.

Nous pouvons retirer deux enseignements de cekatdsu

D’une part, les niveaux de SFDR sont faibles, p&iane au mieux d’espérer 4 bits
effectifs. Les causes peuvent étres attribuées safaiblesses et des imperfections des
systemes de détection des impulsions, notammemthiemdiodes dont les performances en
régime impulsionnel doivent étre testées Le tragméc des impulsions de courtes durées
(sub-nanosecondes) et fortes puissances crétemussit une source de difficultés dans le
domaine des réponses non linéaires des disposiff8ques, optoélectroniques et

électroniques.

D’autre part, la technique de décodage de phasegbele gagner plus d’'un bit effectif
dans des bonnes conditions. La résolution des gmuds évoqués ci-dessus peut permettre de
conclure que cette technique est intéressante, rsés@mise en ceuvre peut étre considérée

comme lourde.
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V.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons vérifié I'efficaciééla technique de décodage de phase
par rapport a une technique utilisant la modulaionne voie dans une situation réelle de
conversion analogique numérique optique. Dans seqaafut celui de notre dispositif, nous

avons pu observer des gains en linéarité d’envirbit effectif.

Dans une seconde partie, nous avons exposé lesedifés étapes nécessaires au
déploiement de notre architecture de convertissmalogique numérique optique qui
combine la technique de décodage de phase etdmetiénération 1/Q. Ces étapes concernent
dans un premier temps la dispersion de l'impulsmptique de sorte a établir une
correspondance linéaire en premiere approximatiare des longueurs d’ondes et le temps.
Apres la dispersion des impulsions et de leur ratitun par la porteuse RF a numériser, un
double filtrage par des réseaux de Bragg permegéeirer des signaux en phase et en
guadrature. La largeur spectrale des réseaux dggBeztila dispersion des fibres utilisées
permettent de fixer la durée des échantillonsrétant de leur prélevement. Ceci a été vérifié
expérimentalement et pour ce qui est de notre egijin, des signaux de plus de 10 GHz de
fréquence peuvent étre sous—échantillonner. Latdtion proviendra certainement de la
régularité des instants d’échantillonnage cartterjide la source laser est d’environ 0.22 ps,

ce qui limite la fréquence de la porteuse a 3 Golr pin objectif de 8 bits effectifs.

Enfin dans une derniere partie, nous avons tegiérieipe de la conversion I/Q par le
sous échantillonnage d’'une porteuse autour de 6. Gkl signaux obtenus sont bien en
guadrature de phase et I'opération de décodagéasepa permis ici également d’observer
des gains en linéarité d’environ 1.5 bits effecpts rapport a une technique classique de
modulation a une voie. La difficulté ici est le ohprécis de la valeur de la porteuse RF pour
laquelle cette quadrature doit étre réalisée. NS proposé une technique basée sur la
représentation de la composante en quadrature ake @ en fonction de la composante en
phase I. L'obtention d’'une ellipse dont les axeast ggaralléles a ceux du diagramme permet

alors de connaitre avec précision cette fréqueadeyse.
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Conclusions générales et Perspectives

Ce travail de thése a été consacré a l'étude ehd aédlisation d'un systeme
d’échantillonnage électro-optique pour applicatidria conversion analogique numérique
rapide.

Dans un premier temps nous avons exposé les pemapnéraux de la conversion
analogique numérique ainsi que qu'une étude deferdifts facteurs de mérite des
convertisseurs. Cela nous a permis une prise &m aeaces facteurs de mérite nécessaires a
'analyse des performances du convertisseur d’warg pinsi qu’une identification de leurs
sources de limitation. Une présentation du prinadpda conversion 1/Q ou échantillonnage
en quadrature a clos ce premier chapitre.

Dans la seconde partie de cette thése, nous atiecsué une étude bibliographique
critigue des différentes architectures de conwasatiss analogique numérique (CAN) rapides
ainsi que les technologies utilisées pour les sénliCes différentes technologies sont
I'électronique semi-conductrice, la supracondutdiet I'optique. Cette étude bibliographique
a montré que les performances des CANs a base dériama semi-conducteurs sont
aujourd’hui limitées en vitesse et en bits effectBeules les CANs flash battent aujourd’hui
des records en terme de fréquence de fonctionnaistles performances obtenues dépassent
difficilement les 10 Gs pour des résolutions inférieurs a 6 bits effecties CANs a base
de matériaux supraconducteurs offrent en revaneheédlles possibilités de conversion
analogique numérique rapide, mais les contraimg@sgéniques liées a leurs utilisations ainsi
gue le manque d’investissement dans ce domainkariges actuellement a des applications
spécifiques.

Les CANs optiques en revanche présentent aujourdies performances jamais
observées chez leurs homologues purement éleaiemidoeux techniques de conversion
analogique numérique optique sont utilisées. Leshriigues hybrides qui combinent
I'échantillonnage éléctro-optique suivi d’une quicdtion électronique et les techniques tout

optiques qui réalisent la quantification dans lendme optique.

Notre choix s’est porté sur un échantillonnageliséaau sein d’'un modulateur
électrooptique. Le train d'impulsions d’échantilimge est modulé en intensité par le signal
RF a échantillonner. Le traitement du signal ogiginsi obtenu est basé sur une technique
de décodage de phase afin de permettre une liaBansde la fonction de transfert de

modulation électrooptique. De plus, cette technigiésente I'avantage d’étre insensible aux
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bruits d’intensités des sources lasers. Sa pritecipaitation provient de l'utilisation de deux
voies de détection et de numérisation. Nous avam groposé une architecture qui n’en

utilise qu’une seule.

Dans une troisieme partie, nous avons présenté amélm théorique qui permet
d’estimer les performances globales d’'une architectclassiqgue de CAN optique. Des
mesures expérimentales ont permis dans un seconps téde valider ce modele. Ensuite nous
avons analysé expérimentalement a l'aide d’'unecgoaptique continue, les performances
d'une architecture classique avec celles de laniqoe de décodage de phase. Ces
performances ont été analysées a l'aide d'un sigmalmonoporteuse et également en
biporteuse. Les résultats obtenus confirment ratoéx de la technique de décodage de phase
relativement a sa linéarité et son insensibilité lawits d’intensité des sources lasers. A cette
technique de codage de phase, nous avons asseciina structure qui réalise la conversion
I/Q a base de filtrage spectral par des réseaBaigy.

Pour réaliser cette génération 1/Q, on provoquedispersion de [I'impulsion
d’échantillonnage dans une fibre optique de soxte gu’elle présente un glissement linéaire
de fréquence ou de longueur d’'onde en premiereogppation. L'impulsion vobulée, apres
sa modulation par la porteuse a échantillonnerepagsavers deux réseaux de Bragg dont les
longueurs d'ondes de réflexion sont choisies detesmue les impulsions réfléchies
apparaissent en quadrature de phase. Enfin dalesdeghiere partie, nous avons présenté le
modele théorique relatif au décodage de phase atéueloppement théorique a montré

l'intérét de cette technique pour certaines valeersaux de modulation.

Dans la quatrieme et derniere partie de ce tramailis avons réalisé le dispositif
d’échantillonnage et de conversion I/Q. Dans umpee temps, nous avons testé le décodage
de phase avec des impulsions optiques et les aé&sulbtenus convergent vers ceux de la
source continue. Nous avons ensuite testé notpegitd d’échantillonnage et de conversion
I/Q avec une porteuse de fréquence 6 GHz. Lestaéswdonfirment ceux attendus, a savoir
une transposition de la porteuse en bande de base @uadrature entre les signaux obtenus
par décodage de phase. Les performances en ter@ERR obtenus sont limitées mais elles
prouvent I'efficacité en terme de linéarité du digge de phase.

Finalement, les perspectives de ce travail sohesdans le domaine de la conversion
analogique numérique rapide. Tout d’abord au nivassiperformances du systéme réalisé. Il
est possible d’améliorer ces performances parliation de composants photoniques de

meilleures qualités et d’électroniques adaptéessduarce laser utilisée est une source a

Traore Brahima / Institut de Recherche XLIM / Déparent Photonique 224



impulsions obtenues par la propagation non linédérdéa polarisation qui est une technique
passive de blocage de mode. Le rythme d’émissishdixa@ et n’'offre aucune possibilité
d’accordabilité. De plus, la technique utilisée pgénérer les impulsions n’en fait pas un
composant idéal pour étre utilisé en tant que sogisteme. Aussi, 'usage de coupleurs
successifs dans la chaine en fait une source peEtentle fortes pertes optiques. Une
électronique apres la photodiode et a base de itdgbiotégration, d’'un circuit de reset ne

serait pas inintéressante pour améliorer la quaditBacquisition des impulsions.

En fin, 'analyse des signaux modulés pour testqrincipe de la génération I/Q serait
également intéressante a mener. Le dispositif ddes meilleurs conditions de
fonctionnement peut a terme étre testé sur un tégepumeérique. Ce qui aura pour avantage
de numériser le signal directement au niveau dediee de réception et par conséquent de
réaliser les fonctions (filtrage, amplificationamisposition en bande de base) dans le domaine

numerique.
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